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INTRODUCTION GENERALE

De nos jours, le domaine des communications modernes connait une évolution tres rapide. Les
applications sans fil se sont multipliées : téléphonie mobile, acces Internet haut débit sans fil et

contenus multimédia en 4G et bientot 5G.

La technologie 4G ne peut pas répondre a certains challenges qui se profilent aujourd’hui, tels
que la réduction de la consommation ou I’encombrement spectral.
La technologie 5G représente 1’ultime évolution des communications en réseau atteignant des
vitesses de téléchargement pouvant aller jusqu’a 20 gigabits par seconde.
Ses caractéristiques sont appelées a satisfaire, comme schématisé la figure 1, les besoins pour :
e La ville intelligente (Smart-city) dont I’infrastructure pourra étre gérée efficacement,
grace a des réseaux de capteurs pour optimiser la consommation énergétique et
I’exploitation des ressources.
e La maison connectée qui pourra €galement étre gérée efficacement en terme de
ressources ou encore étre pilotée et sécurisée a distance.
e Les transports connectés, avec particulierement 1’apparition des voitures autonomes, qui

permettra d’optimiser et de sécuriser le réseau routier.

ansj t onnecte

@ Mailsan Cannected
v Gestion des ressources
v Sécurité
v Domotique

v Voitures autonomes
v Optimisation et Sécurisation
des réseaux de transport

mart-Lity

Q)) v Gestion des flux et
ressources
E v Securite
v Monitoring

1t

v Realite virtuellefaugmenteée
v Streaming Ultra-HD

9 ¥ Chirurgie assister a distance
v Monitaring des patients

Internet of

THINGS

Figure 1: Différentes applications pour la 5G [1]
L'intégration de ces services est devenue un driver important pour le développement des
systemes de communication modernes qui nécessitent des bandes de fréquence plus larges et

I’exploration de solutions a des fréquences plus élevées.
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INTRODUCTION GENERALE

Dans cette perspective, nous avons décidé d'orienter le travail de cette these vers la recherche
de solutions qui meneraient au développement des dispositifs de filtrage larges bandes voire

multibandes pour les systemes de communication modernes sans fil.

Spécifications pour la 5G

A partir des projections sur les marchés que devra soutenir la 5G, il est possible de dégager
plusieurs tendances quant aux spécifications. Comme aucun standard ne verra le jour avant
2019, ces spécifications seront sujettes a modifications. Cependant elles restent un indicateur
de ce a quoi ressemblera le réseau mobile de demain.

Les principales spécifications fixées a ce jour concernent :

e Un temps de latence, compris entre 1 et 5 ms, indispensable pour tout systeme devant
fonctionner en temps réel pour des questions de sécurité, tel qu'un véhicule autonome
ou la chirurgie a distance [1]. L’objectif consiste aussi a offrir a I'utilisateur une
sensation d’acces instantané au contenu qui 1’intéresse.

e Une augmentation du débit de données, de 1’ordre de 10 Gb/s qui est 10 fois le débit
disponible aujourd’hui en 4G pour les applications mobiles. Comme pour le temps de
latence et I’augmentation du débit est synonyme de confort d’utilisation.

e Une amélioration de la couverture du réseau, 1000 fois supérieure a celle disponible en
2010 pour un acces quel que soit I’endroit ou 1’utilisateur se trouve, méme en mobilité.

e Une réduction de 90% de la consommation d’énergie pour limiter ’'impact sur
I’environnement, augmenter 1’autonomie des appareils et réduire les coiits. Par exemple,

I’objectif de durée de vie d’une batterie de capteur connecté est d’environ 10 ans.

Afin de supporter un trafic et un débit toujours plus importants, la 5G devra étendre ses bandes
de fréquences au-dela de celles habituellement utilisées dans les communications mobiles. Cela
inclut aussi bien les bandes de fréquences jusqu’a 6 GHz que les fréquences millimétriques.

En effet durant la conférence "World Radiocommunication Conference" qui s'est tenue en 2015
a Geneve (WRC-2015), 1'Union Internationale des Télécommunications (International
Telecommunication Union - ITU) met en avant les bandes de fréquences comprises entre 24
GHz et 86 GHz, avec un intérét particulier pour la bande de fréquence autour de 28 GHz pour
le développement de la future 5G [2]. Actuellement, I'ensemble des bandes de fréquences non
exploitées jusqu’a 100 GHz sont encore en cours d'examen et l'industrie du téléphone mobile

reste vague sur un choix particulier.
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INTRODUCTION GENERALE

D’apres la figure 2, on peut constater que la partie inférieure de cette gamme de fréquences, en
dessous de 30 GHz, est préférée du point de vue des propriétés de propagation. En outre, il est
primordial de comprendre que les hautes fréquences, précisément au-dessus de 10 GHz,
représente un complément aux bandes de fréquences inférieures, et seront principalement
utilisées afin de fournir une capacité supplémentaire au systeéme et une transmission tres large
bande pour des débits de données plus importants. Les fréquences millimétriques, dont la
propagation subit une forte atténuation, peuvent étre utilisées pour les applications en intérieur

pour fournir des connexions tres haut débit.

Meilleure Propagation Larges Bandes
1GHz 3GHz 5GHz 10GHz 30GHz 100GHz
11N I N ]
\ ¥ A Y J
Spectre primaire Spectre complémentaire

= Bandes classiques pour les réseaux mobiles (4G): Encombrement Spectral
= Bande non licenciée autour de 5GHz
= Fréquences Millimétriques : Larges Bandes, Hauts-Débits mais forte Atténuation

Figure 2: Spectre de fréquences pour la 5G [3]

Problématique

Les dispositifs de filtrage hyperfréquence (filtres, multiplexeurs) sont des éléments clés dans
les charges utiles des satellites de télécommunications. Leur conception doit satisfaire des
contraintes électriques (sélectivité, temps de propagation de groupe, pertes, tenue en
puissance...) et d’intégration (masse, encombrement...) fortes, souvent contradictoires. Le
développement de méthodologies de synthese appropriées est donc primordial en permettant de

concevoir ces dispositifs de maniere optimale par rapport aux contraintes imposées.

Les méthodologies de synthese actuelles sont basées sur des modeles circuit qui ne sont valables
que pour des filtres a bande étroite. En effet, ces modeles circuit sont constitués de résonateurs
couplés entre eux par des couplages magnétiques ou électriques considérés indépendant de la
fréquence. Or, ces couplages dépendent de la fréquence (dispersion), et leurs variations en

fonction de la fréquence ne sont pas négligeables lorsque la bande passante du filtre augmente.

La dispersion des couplages rend difficile la conception et le réglage des filtres large bande car
ce phénomene n'est pas pris en compte lors de la phase de synthese. La dispersion est alors
compensée par optimisation lors de la conception électromagnétique du filtre, mais

généralement la réponse optimisée peut étre éloignée de la réponse synthétisée.
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Dans ce cadre, différents travaux de recherche [4], [5] et [6], sur la modélisation et la prise en
compte de la dispersion des couplages lors de la synthese de filtres ont montré des résultats
intéressants, avec la possibilité de générer des zéros de transmission pour augmenter la

sélectivité.

Objectifs de la these

Le but de cette these est de développer une méthodologie de synthese de filtres a larges bandes
passantes, pour des applications haut débit, notamment pour les applications 5G. Pour cela, la
méthodologie de synthese prendra en compte les phénomenes de dispersion apparaissant en

large bande.
Les objectifs visés dans ce travail peuvent étre classés comme suit :

1. Le développement d’une technique de synthese pour filtres large bande basée sur le
formalisme des matrices de couplage. Par rapport a I’approche classique, ce formalisme

prendra en compte des couplages dépendant de la fréquence.

En appliquant cette méthodologie, nous montrerons comment les couplages dispersifs
peuvent étre considérés deés la synthése et contrdlés pour placer des zéros de

transmission supplémentaires dans la réponse en fréquence.

2. La proposition et la modélisation de nouveaux éléments a couplage dispersif. Ces
éléments seront testés grace a des topologies de filtre simple, avec seulement deux

résonateurs couplés.

Nous nous attacherons a former des couplages dispersifs positifs et négatifs afin de
générer et de contrdler des zéros de transmission supplémentaires dans les bandes
stoppées inférieure ou supérieure. Ces €léments seront implémentés finalement dans
une structure de filtre multibandes compatible avec des spécifications pour la 5G.

3. L’extension de cette méthodologie a la conception de filtres en ligne sélectifs, en

intégrant des éléments de couplage dispersifs a plusieurs endroits dans la structure

permettant la création de plusieurs zéros des transmissions supplémentaires.
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INTRODUCTION GENERALE

Plan de la these

Ce manuscrit de these est organisé en trois chapitres :

Le premier chapitre décrit en détail la synthese des filtres a résonateurs couplés telles qu’elle
est classiquement connue, c’est a dire avec des couplages indépendants de la fréquence. Une
description détaillée est menée sur la fonction de transfert et la matrice du couplage pour les

filtres a bande étroite.

Cette approche initiale est suivie d’une description de la nouvelle méthodologie de synthése
proposée et qui prend en compte les phénomenes de dispersion des couplages. A cette occasion,
une revue de publications sur les filtres hyperfréquences a couplages dispersifs est exposée.

Ce premier chapitre se termine par la conception d’un filtre quatre poles a couplage dispersif

réalisé a I’aide d’un plot capacitif.

Le second chapitre est consacré au développement et a la modélisation de nouveaux éléments
de couplage dispersif. Ces nouveaux éléments sont intégrés dans des filtres deux pdles,
permettant d’étudier la sensibilité de chaque motif avec leur modele électromagnétique, puis de
valider expérimentalement le fonctionnement de chaque élément par la réalisation de prototypes
en impression 3D. Par la suite la conception et la réalisation est étendue a des filtres multibandes

sélectifs.

Dans le troisiéme chapitre, nous présentons I’intégration d’éléments de couplage dispersif dans
des structures de filtrage en ligne. A partir d’une topologie en ligne initiale, nous montrons
comment les €éléments dispersifs permettent de générer plusieurs zéros de transmission, a

gauche ou a droite de la bande passante.

Pour terminer ce manuscrit, une conclusion dresse le bilan des travaux réalisés au cours de cette

these, et quelques perspectives de recherche ouvertes.
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Chapitre I. ETAT DE L’ART DES FILTRES HYPERFREQUENCES A COUPLAGES
DISPERSIFS

1.1. Introduction

Dans ce chapitre, nous décrivons, tout d’abord, les aspects théoriques de la synthese et de la
conception des filtres a résonateurs couplés avec des couplages indépendants de la fréquence.
Plus particulierement, nous nous intéressons a la fonction de transfert, puis nous détaillons le

modele en éléments localisés et le matrice de couplage d'une maniere classique.

N

Dans la deuxiéme partie, nous décrivons la syntheése des filtres a résonateurs couplés a
couplages dispersifs, c’est-a-dire dépendants de la fréquence. Ensuite nous présentons une

sélection d’exemples de filtres a couplage dispersif.

Enfin, dans la derniere partie, nous présentons la prise en compte de la dispersion des couplages
lors de la synthese, avec la possibilité de générer des zéros de transmission et de les contrdler
pour augmenter la sélectivité. A ce stade nous détaillerons la conception et la réalisation d’un

filtre 4 poles a couplage dispersif.

1.2. La synthese des filtres a résonateurs couplés avec des couplages indépendants de la

fréquence
1.2.1. Fonction de transfert

Une des fonctions fondamentales pour le traitement de I’information a haute fréquence est la
fonction de filtrage passe bande. Cette fonction consiste a effectuer une discrimination
fréquentielle du signal afin de sélectionner une bande de fréquence contenant le signal utile et
d’atténuer les fréquences autour de cette bande. Elle est ainsi définie par une fenétre
fréquentielle en dehors de laquelle le signal est atténué. La fonction de transfert idéale
H(f)d’un filtre passe-bande, représentée par son module et sa phase qui décroit linéairement,

est montrée sur la figure I-1.
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Chapitre I. ETAT DE L’ART DES FILTRES HYPERFREQUENCES A COUPLAGES

DISPERSIFS
()]
. Af .
| AR - . -
: 4
fo
Arg(H(f))
: ! > f
fo-Af/2 fo+Af/2

Figure I-1: Fonction de transfert d’un filtre passe bande idéal
L’opération de filtrage consiste donc a multiplier le spectre du signal d’entrée E(f)par la

fonction de transfert H(f)pour obtenir le signal filtré S(f):

S() = H(f) X E(f) I-1
avec:
fo: la fréquence centrale du filtre
Af : la bande passante, la bande passante relative étant égale a Af/f
S(f): spectre du signal de sortie
E(f): spectre du signal d’entrée
H(f): fonction de transfert du filtre
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Chapitre I. ETAT DE L’ART DES FILTRES HYPERFREQUENCES A COUPLAGES
DISPERSIFS

En pratique, il n’est pas possible de réaliser un filtre avec le gabarit en fréquence de la figure 3
[7]. Pour cela, la fonction de transfert est approchée par une fonction polynomiale rationnelle
qui satisfait un gabarit en module et en phase.

La fonction de transfert d'un filtre passif sans pertes s'écrit de fagcon générale pour un prototype

passe-bas:
P L H— 12
W =————— -
1+ |DGw)?
N . T(jw) . C e .
ou D(jw) = " (]_W)est la fonction discriminante du filtre.

La fonction de transfert H(jw), la fonction de réflexion T(jw) et la fonction discriminante

D(jw) peuvent se mettre sous forme rationnelle, telle que :

R(jw) 1P(jw) . R(jw)

T(jw) = S11 = 20w H(jw) = $3; =z 00w D(jw) = SW

e & est ’ondulation de la fonction de transfert et ou P(jw), Q(jw) et R(jw)sont des
polyndmes a coefficients réels avec un coefficient égal a 1 pour le terme de plus haut
degré.

o |PGW)|% + €2 X |R(GW)|% = &% x |Q(jw)|? -4

e Q(jw)est un polyndme de Hurwitz (racines complexes a parties réelles négatives).

Il apparait alors que:

e les zéros de P sont les zéros de transmission de H, ¢’est a dire les valeurs pour lesquelles

la transmission est nulle.
e les zéros de R sont les zéros de T, donc les valeurs pour lesquelles la réflexion est nulle.

e les zéros de Q sont les pdles de la fonction de transfert. Leur nombre donne 1’ordre du

filtre.
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Chapitre I. ETAT DE L’ART DES FILTRES HYPERFREQUENCES A COUPLAGES
DISPERSIFS

Dans I'annexe 1, nous décrivons les propriétés des trois types de fonction de transfert le plus
couramment utilisées pour réaliser ces approximations, a savoir :

e Les fonctions de type Butterworth
e Les fonctions de type Tchebychev

e Les fonctions pseudo-elliptiques
1.2.2. Modéele électrique en éléments localisés et matrice de couplage

Une fois la fonction de transfert générée, un réseau équivalent en éléments localisés peut étre
synthétis€. Pour les filtres a résonateurs couplés, le circuit en éléments localisés est caractérisé
par une matrice de couplage, Chaque résonateur est représenté par un circuit résonnant LC, et
les couplages entre ces résonateurs sont représentés par des inductances mutuelles [8]. La figure
I-2 montre le circuit électrique équivalent sans pertes d'un filtre passe bande.

Plusieurs approches ont été développées dans la littérature pour calculer les valeurs des
éléments localisés du circuit équivalent a partir de la fonction de transfert polynomiale
rationnelle [8]-[12]. La méthode la plus répandue a été introduite par R.J. Cameron dans [13],
et elle est rappelée en annexe 2.

Pour résumer, le réseau des n résonateurs du filtre sont représentés par n circuits résonants (L;,

C;) et sont couplés entre eux par des inductances mutuelles M;;. Le circuit est supposé sans

pertes (R; = 0). Un exemple de circuit électrique équivalent est présenté sur la figure 1-2.

a2



Chapitre I. ETAT DE L’ART DES FILTRES HYPERFREQUENCES A COUPLAGES
DISPERSIFS

CN-I CN
| 11
I 11
Ly, /2 Ly /2 Ly Z,
N\
RN—I RN
M,y

Figure I-2: Circuit électrique équivalent a un filtre passe bande

Le circuit équivalent peut alors étre représenté sous la forme d’une matrice de couplage dont
les éléments correspondent aux différents éléments distribués de la structure hyperfréquence et

donc a ses dimensions :

e Les résistances d’entrée/sortie sont li€s aux systémes d’excitation des filtres.

e Chaque élément M;;de la matrice de couplage représente le couplage entre résonateurs :
a titre d'exemple, pour un filtre a cavités, le couplage ici correspond a un iris
magnétique entre deux cavités couplées, ou a un couplage par vis entre deux modes

orthogonaux de la méme cavité.

e Les termes de la diagonale M;;sont associés aux éléments de réglage permettant

d’ajuster la fréquence de résonance de chaque résonateur du filtre.

Nous montrons dans la matrice suivante, un exemple de matrice de couplage pour un filtre 4
poles. Notons que dans cette matrice la premiere ligne et la premiere colonne correspondent a

la numérotation des pdles et des ports d’entrée/sortie.
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Chapitre I. ETAT DE L’ART DES FILTRES HYPERFREQUENCES A COUPLAGES

DISPERSIFS

I1 existe différentes topologies de matrices de couplage qui caractérisent I’architecture du filtre.

Une séquence de rotation [13] est appliquée a cette matrice pour changer sa topologie et par

conséquent adapter I’architecture du filtre a la technologie d’implémentation.

Une méthode plus générale est présentée pour la synthese de la matrice de couplage a

configuration repliée [14] pour la fonction de filtre de type Tchebychev et d'autres fonctions de

filtrage. A titre d’exemple, un diagramme de couplage en configuration repliée est représenté

sur la figure I-3.

(=)
=

® 3
5
! O Source/charge
. Résonateurs
I Couplage directe
@ iiiiiiiiiiiiiiiiiii Couplaga cmls,&
0
i | |
L | 4th Degree Fully
10 T Canonical Prototype =
L : 5y 1
| |
1

%

2 &
: —-.F-‘.J -
[

REJECTION/RETURN LOSS (dB)
L
1

bkl

A

FREQUENCY (rad/sec)

2 0 2 4

Figure I-3: Diagramme de couplage d’un filtre 4 pole avec 4 zéros de transmission [14]
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Chapitre I. ETAT DE L’ART DES FILTRES HYPERFREQUENCES A COUPLAGES
DISPERSIFS

Une topologie de couplage correspond a I’arrangement des couplages entre résonateurs et peut
étre déduite des termes non-nuls de cette matrice. La topologie de couplage doit étre compatible
avec la fonction de transfert a réaliser. Pour cela, elle doit vérifier deux criteres de compatibilité

[15]:

= La regle du plus court chemin

Elle permet de prévoir le nombre maximum de zéros de transmission atteignable avec la
topologie de couplage en question. Si n est le nombre de résonateurs et m est le nombre de
couplages constituant le chemin le plus court entre la source et la charge, le nombre de zéros de

transmission N atteignable avec cette topologieest N; = n—m + 1.

Pour expliquer cette regle, on va traiter un exemple. Supposons que nous souhaitions réaliser
une fonction de transfert symétrique a 6 poles et 2 zéros de transmission. La topologie proposée

pour la matrice de couplage est donnée ci-dessous.

0 My, O O O 0 0 01
My O My, O My, O 0 O
o M, 0O My, 0O 0 0 O
yo| 0 0 My 0 My 0 0 0
o My, 0 My, O Mg O O
0O 0 0 0 Mg 0 Mg O

o 0 0 0 0 My, O M,

o 0o o O 0 0 M, O]

A partir de [M], nous pouvons tracer un diagramme de couplage (figure 1-4), faisant apparaitre

les différents couplages principaux (Mj;41), et secondaires (M;; avecj > i+ 1)

: 1 4 5
- . Résonateurs
—— Couplagesprincipaux
— — — Couplagessecondaire
2 3 é s

Figure I-4: Diagramme de couplage correspondant a la matrice de couplage M
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Le nombre de z€ros de transmission que 1'on peut obtenir est donné par :
NZ = Np— NC I_S

Ou : Np est le nombre de couplages constituant le chemin principal, N est le nombre de

couplages constituant le chemin le plus court.

ICi, Np =5 (Mlz, M23, M34, M45, M56)’ et NC =3 (M14, M45, M56)’ dOHC, NZ = 2. La matrice
de couplage et le diagramme de couplage précédents sont donc bien compatibles avec la

réalisation d'une fonction symétrique d'ordre 6 a 2 zéros de transmission.

* Le nombre de degrés de liberté
Le nombre de couplages et le nombre de résonateurs asynchrones pour les fonctions
dissymétriques doit étre suffisant pour permettre le réglage de I’ensemble des zéros a réaliser.
Notons que le résonateur asynchrone est un résonateur dont la fréquence de résonance est
différente de la fréquence centrale du filtre. Pour réaliser une fonction de transfert a n pdles et
Nz zéros de transmission, 2n + Nz + 1 parametres sont nécessaires pour une fonction
dissymétrique et n + Nz/2 + 1 pour une fonction symétrique. Considérons la topologie de

couplage présentée dans la figure I-5 (a), le nombre de couplages dans la topologie vaut n +
% + 1 = 6. D’autre part, sur la figure I-5 (b), le nombre de couplages dans la topologie

additionné au nombre de résonateurs asynchrones vaut 7+3 =2n + Nz +1 = 11. Donc,

les topologies de couplage sont compatibles avec les fonctions de transfert dans les 2 cas.

E 1 4 s
. Résonateurs synchrone
@ Résonateurs asynchrone
—— Couplages direct
2 3 9 3 —— Couplages croisé

(a) (b)
Figure I-5: Topologies de couplage réalisant une fonction d’ordre 4 ayant 2 zéros de
transmission, (a) : cas symétrique, (b) : cas dissymétrique
Notons finalement qu’une matrice de couplage dans une topologie compatible avec la fonction
de transfert peut étre obtenue d’une autre matrice de couplage par transformation orthogonale.

La transformation de base généralement appliquée est une rotation [13]. En appliquant plusieurs
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Chapitre I. ETAT DE L’ART DES FILTRES HYPERFREQUENCES A COUPLAGES
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rotations en séquence, il est alors possible de changer de topologie mais rien ne garantit [’ unicité
de la solution trouvée.

Une démarche de calcul plus générale des matrices de couplage a été développée par I'INRIA
permettant de déterminer de maniere exhaustive toutes les solutions pour certaines topologies
[16], [17]. Cette démarche résout le probleme de synthese par des techniques d’algebre linéaire
(bases de Grobner).

Les techniques de syntheése que nous avons montrés précédemment dépendent uniquement de
la topologie de couplage. En plus elles ne prennent pas en considération la dépendance en
fréquence des couplages. En effet, ces techniques supposent que les couplages inter-résonateurs
sont indépendants de la fréquence, ce qui est vrai pour une classe limitée de filtres a bande

étroite.

La conception des filtres hyperfréquences présentant des zéros de transmission est aujourd'hui
confrontée a des procédures bien établies [18]-[20] qui commencent généralement par la
synthése d'un prototype passe-bas composé par des circuits a éléments localisé (inverseur et

condensateurs / inducteurs).

Les configurations les plus utilisées sont celles basées sur des topologies a couplages croisés,
cependant, de nouvelles solutions sont envisagées au cours des dernieres années afin de réduire
la taille globale et faciliter la mise en ceuvre de filtres hyperfréquences sélectifs dans un

environnement intégré.
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Chapitre I. ETAT DE L’ART DES FILTRES HYPERFREQUENCES A COUPLAGES
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L.3. Synthese des filtres a résonateurs- couplés avec des couplages dépendants de la

fréquence

Des travaux de recherche sont récemment apparus dans la littérature concernant la mise en
ceuvre de couplages dépendants de la fréquence pour produire de zéros de transmission [4], [6]
et [21]-[29]. Certains travaux [6], [21] introduisent effectivement la variation en fréquence des
couplages afin de développer une modélisation plus précise des filtres réels, permettant une

conception plus précise, notamment dans le cas d'une bande passante large.

Amari et Bornemann [22] proposent l'utilisation d'inverseurs résonnants dans les topologies de
filtres en ligne pour obtenir des zéros de transmission sur I’axe imaginaire. Une solution
similaire est également présentée dans [23]; dans ces deux travaux, les filtres sont initialement
synthétisés en supposant des inverseurs idéaux et une optimisation est ensuite utilisée pour

prendre en compte la caractéristique de résonance des couplages.

Un autre groupe de chercheurs étudie la possibilité de réaliser des filtres a couplage croisé avec
des couplages dépendants de la fréquence [4], [24]-[29]. Dans ce cas, la mise en ceuvre des
z€ros n’est pas directement liée a la résonance d'un couplage mais seulement sur sa variation

avec la fréquence.

La combinaison de couplages croisés avec des couplages dépendants de la fréquence permet de
réduire le nombre total de couplages pour un ensemble donné de zéros de transmission. De plus,
il a été montré dans [6] que tout réseau prototype avec des couplages linéairement variables en

fréquence peut étre transformé en un nouveau réseau avec des couplages constants.

Cela signifie qu'a partir des polyndmes caractéristiques définissant la caractéristique de
Tchebychev généralisée [18], il est théoriquement possible de synthétiser un réseau avec des

couplages variables présentant une telle caractéristique.

Dans I’annexe 3, nous détaillons une méthode de synthese exhaustive pour la matrice de

couplage dépendante de la fréquence qui a été proposée par [4].

Le premier exemple d'application de cette méthode est la synthese d’un filtre 4 pdles dans une
topologie de quadruplets avec trois zéros de transmission asymétriques et une réflexion de 20
dB. Les positions des zéros de transmission sur l'axe de fréquence normalisée sont w = —1. 8,

w=1.3 et w= 2.5 (voir figure 1-6). Les couplages qui ne varient pas en fréquence sont
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indiqués par des lignes, tandis que les couplages dispersifs sont indiqués par les lignes croisées

par une fleche.

Notons que la dépendance en fréquence du couplage 1-4 permet de réaliser un zéro de

transmission supplémentaire.
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Figure I-6: Réponse en fréquence du filtre asymétrique 4-pole avec trois zéros de transmission

Un deuxieme exemple est pris avec un filtre 4 pdle ayant une réflexion de 20 dB avec trois

z€ros de transmission situés dans la partie inférieure de la bande passante.

Les positions des zéros de transmission sont w = —1.3, w = —2 etw = —3.5 (voir figure I-

7). La topologie du filtre est composée d'un triplet connecté en cascade avec un seul résonateur.

Dans cet exemple deux couplages dispersifs sont introduits: le premier entre les résonateurs 1
et 2 (ce couplage donne le troisieme zéro de transmission), et le second zéro de transmission

entre les résonateurs 2 et 4.
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dB

4 -3 -2 -1 0 1 2 3

normalized frequency
Figure I-7: Réponse en fréquence du filtre asymétrique 4-pole avec trois zéros de transmission
Les résultats numériques obtenus grace a cette nouvelle approche confirment que les couplages

dépendants de la fréquence offrent la possibilité de concevoir des filtres plus sélectifs que ceux

obtenus avec des techniques classiques.
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L.4. Implémentation physique de couplages dispersifs
1.4.1. Couplage dispersif obtenu par plot capacitif

La technique de syntheése d'une matrice de couplage dépendant de la fréquence développée
précédemment [4] a ét€ appliquée pour concevoir un filtre a guide d'onde avec un couplage

crois€ dépendant de la fréquence.

Les résonateurs sont disposés dans une configuration de quadruplet traditionnellement utilisée
pour obtenir une paire de zéros de transmission des deux c6tés de la bande passante. Cette paire
de zéros est due au couplage croisé (regle du plus court chemin) entre le premier et le dernier
résonateur (figure I-8). Le couplage dépendant de la fréquence a été réalisé par l'intermédiaire
d'un iris a guide d'ondes rectangulaire par un plot capacitif de hauteur incompléte pour produire

un zéro supplémentaire a la bande haute de la fréquence.

La figure I-9 présente la comparaison entre les parametres [S] mesurés et simulés. Comme nous
pouvons le remarquer, la bande du filtre a été réduite d'environ 20 MHz par rapport au bord de
la fréquence supérieure, ce qui donne une bande passante relative de 1,8%. En outre, nous
pouvons observer que les pertes d'insertion présentent une différence avec un niveau maximal
de 4,2 dB entre 9,84 et 9,89 GHz. Par contre, les positions des zéros de transmission sont

presque identiques a celles de la simulation.

" A =)1f" i /f"

R

Figure I-8: Vue de dessus du filtre guide d'onde WR-90 avec plot capacitif (unité: millimetre)
[25]
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Figure I-9: Simulation et mesure du filtre a plot capacitif [25]

Cette approche permet de réaliser plus facilement le couplage dispersif et par conséquent,
permet de faciliter la réalisation de zéros de transmission notamment dans la bande haute de la

fréquence.

La conception des filtres utilisant cette approche est expliquée en détails dans la partie suivante
de ce chapitre. En effet, nous avons privilégié cette méthodologie de synthése, comme un point

de départ pour implémenter les filtres multipdles et multibandes étudiés dans cette these.

D'autres €éléments a couplage dispersif sont implémentés dans des structures de filtres a
résonateurs couplés. Certains de ces éléments permettant de produire des zéros de transmission

pour augmenter la sélectivité sont décrits également ici.
1.4.2. Couplage dispersif par introduction d’un élément résonant parasite [33]

Cette approche est illustrée par un filtre en guide d’ondes perturbé par une structure planaire.
Un résonateur compact en forme de C est introduit dans le plan E d'un guide d'onde fonctionnant
en bande Ka [33]. Ce résonateur en forme de C, décrit sur la figure I-10, présente une fréquence
de résonance lorsque sa longueur correspond a une demi-longueur d'onde. En fixant les
parametres w = g, = 0. 1mm, la fréquence du zéro de transmission est déterminée par les

parametres hq et g4.
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En couplant deux résonateurs en forme de C face a face, deux zéros de transmission notés f,
et fy sont obtenus, comme le montre la figure I-10. Le coefficient de couplage des deux
résonateurs désigné par k est calculé par I'équation I-6 [34]:

i I-7

N R

Ensuite, deux autres résonateurs sont utilis€s comme présenté sur la figure I-11 pour obtenir
deux autres zéros de transmission a plus haute fréquence. Ce nouveau résonateur demi-onde
possede une longueur 1égerement inférieure, produisant des zéros de transmission a plus haute

fréquence comme le montre la figure 13.
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Figure I-10: Résultats de simulation du guide d'ondes chargé avec deux résonateurs en forme de
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Figure I-11: Résultats de simulation du guide d'ondes chargé avec deux résonateurs strip-line
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Finalement, le filtre en guide d'ondes a été congu et fabriqué par la combinaison des résonateurs
des formes différentes. La structure de filtre en guide d'onde standard WR-28 présentée sur la
figure I-12 est fabriquée sur un substrat Duroid 5880 avec une épaisseur de 0,254 mm et une

permittivité relative &, = 2.2.

A partir des résultats de simulation et de mesure présentés sur la figure I-13, nous pouvons
remarquer trois z€ros de transmission, dont deux situés a 33,5 et 36,6 GHz dans la bande
supérieure et un a 26 GHz dans la bande inférieure, ce qui améliore considérablement le niveau

de la réjection hors bande.

-

[ e
i
fi
1 mm
10 120 e

Figure I-12: Prototype du filtre en guide d'onde WR-28
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Figure I-13: Résultats de simulation et de mesure du filtre en guide d'ondes
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1.4.3. Couplage dispersif obtenu par un stub

Un troisieme exemple de filtre réalisant une fonction Tchebychev généralisée par un couplage
dépendant de la fréquence est présenté en [35]. Le couplage dispersif est réalisé en prenant en

compte la dépendance en fréquence de 1'impédance d’un stub.

L’approche est illustrée par la réalisation d’un filtre 3 pdles constitué de résonateurs
rectangulaires demi-ondes et mise en ceuvre dans la technologie de guide d'ondes intégré au

substrat (SIW).

Comme le montre la figure I-14, les résonateurs sont séparés par des iris inductifs en ligne et
par un stub court-circuité qui agit comme un inverseur dispersif, produisant un zéro de

transmission supplémentaire.

Une comparaison entre les parametres [S] mesurés et simulés est illustrée sur la figure I-15. En
comparant la simulation et la masure, il est noté que les réponses en parametres [S] mesurés

sont décalés en raison de la légere différence de permittivité diélectrique.

Trois zéros de réflexion et le zéro de transmission dii au stub sont clairement visibles. La bande
passante du filtre et les performances en termes d’adaptation et de pertes sont conformes a celles

prévues.
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Figure I-14: Filtre 3 poles paramétré et concu en technologie guide d'ondes intégré au substrat
(SIW) [35]
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Figure I-15: Comparaison entre les parametres [S] simulés et mesurés [35]
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L.5. Mise en évidence d'un couplage dispersif

Nous avons montré qu'un plot capacitif générait un couplage dispersif. Ce principe est démontré
puis appliqué a la conception d’un filtre multipdle fonctionnant a 9.5 GHz avec une bande

passante de 900 MHz.
L.5.1. Couplage par plot capacitif

En premier lieu, nous avons eu recours a des simulations électromagnétiques avec le logiciel
ANSYS HFSS pour mettre en évidence le phénomene dispersif. Deux cavités rectangulaires
sont couplées, soit par un iris inductif, soit par un plot capacitif. Les deux structures simulées

ainsi que leurs parametres [S] sont présentés sur la figure 1-16.

0 Al

T

Iris inductif
Plot capacitif

_/

2

-80 - - E
8 9 10 1 12
Fréquence (GHz)

Figure I-16: Réponse électromagnétique de la structure a cavités couplées (1) avec un iris
inductif et (2) avec un plot capacitif

D’aprés la figure 1-16, nous remarquons que les deux structures possedent les mémes
fréquences de résonance et la méme bande passante. Pourtant le plot génere un zéro de

transmission par effet capacitif.
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Ensuite, nous avons analysé les répartitions de champ électrique de chacune des structures
illustrées sur les figures I-17 et I-18 pour vérifier le type de couplage (inductif/capacitif) donné
par le signe (+/-) du champ électrique. L'effet du plot capacitif provoque un changement de

signe négatif au premier mode de résonance.

f
i

s SN

R e = I

Figure I-17: Répartition du champ électrique au premier mode de résonance des deux cavités
couplées (couplage positif)

..“ : lu

:

R S

Figure I-18: Répartition du champ électrique au premier mode de résonance des deux cavités
couplées (couplage négatif)

Ce couplage par iris est souvent qualifié de positif. Nous pouvons constater sur la représentation
du champ électrique de la figure I-17 que le champ de sortie est en phase avec I’entrée.
Inversement, sur la figure 1-18, dans le cas d'un plot capacitif, le champ de sortie est en
opposition de phase avec I’entrée. Par conséquent, le couplage par plot capacitif est considéré
comme négatif.

Dans la partie suivante nous allons voir que 1’on peut représenter ce zéro de transmission par
une dépendance en fréquence du couplage et qu’il est possible de controler la position du zéro

de transmission.
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1.5.2. Modélisation par circuit équivalent

Le controle de la position du zéro de transmission est une étape cruciale. Afin de mettre en
place une démarche de synthese, nous avons modélisé le comportement de notre structure a
I’aide d’un schéma équivalent en éléments localisés, représenté par le diagramme de couplage
présenté sur la figure I-19, dans lequel le couplage M1, est un couplage dispersif. Le couplage

dispersif sera décrit par une équation linéaire dépendante de la fréquence.

Le couplage M, entre les deux résonateurs s’exprime alors sous la forme suivante :

Mz =Mq3 0+ Mz 4. W I-8

-f0 . TN . ( c
avecw = % la fréquence normalisée, ou f est la fréquence réelle, f la fréquence centrale

et Af la bande passante. M4, représente la valeur ducouplage a I’origine et M1, 4 la pente de

variation du couplage en fonction de la fréquence normalisée.

S

E 1 2
O—e——0—O
MEI ML? M »¢

Figure I-19: Diagramme de couplage dispersif

La réponse du circuit équivalent avec couplage dispersif est comparée sur la figure 1-20 a celle
de la structure a cavités couplées par un plot capacitif. En ajustant les parametres de couplage,
notamment les termes M4, o et M4, 1 du couplage inter-résonateurs, on retrouve le zéro de
transmission. En jouant sur le terme de pente My, 1, ce z€ro de transmission se déplace en

fréquence.

e »



Chapitre I. ETAT DE L’ART DES FILTRES HYPERFREQUENCES A COUPLAGES
DISPERSIFS

== Modéle électromagnétique
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Figure I-20: Parametres [S] de la structure a cavités couplées obtenues par un modele
électromagnétique et un circuit équivalent

Pour valider cette approche nous allons dans la partie suivante étudier la sensibilité du plot
capacitif. Cette étude conduit a un compromis sur la géométrie du plot entre la valeur du

couplage et la position de zéro de transmission sur 1'axe des fréquences.
1.5.3. Placement du zéro de transmission

Nous avons réalisé une série de simulations, sous HFSS, de deux cavités résonantes couplées
par un plot capacitif. Ces simulations paramétriques servent a établir la sensibilité du plot
capacitif. Dans un premier temps, nous avons fixé la hauteur du plot (Zp = 7.5 mm) pour une

hauteur du guide d'onde standard (Hguide = 10.16 mm).

L'effet capacitif réalisé€ par la profondeur du plot fait apparaitre le zéro de transmission dans la
bande stoppée supérieure. En méme temps, nous avons modifié 'ouverture de l'iris du couplage
entrée / sortie pour diminuer le couplage entrée-sortie et bien identifier les deux modes de
résonance et étudier comment ils vont étre affectés par les changements de dimensions du plot

capacitif.
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Figure 1-21: Parametres [S] pour différentes dimensions Xp du plot capacitif
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Figure 1-22: Parametres [S] pour différentes dimensions Yp du plot capacitif
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D’apres les figures I-21 et I-22, nous remarquons que la variation des dimensions Xp et Yp du
plot capacitif va modifier la position du zéro de transmission. On peut donc les voir se décaler
progressivement vers des fréquences plus hautes, tout en conservant la bande passante. Grace
a cette étude paramétrique, nous sommes capables de trouver le terme de dispersion My, 1 en
fonction des dimensions du plot capacitif. Ensuite, une modélisation a été effectuée sur Matlab,
pour éviter 1’étude paramétrique exhaustive mentionnée précédemment, qui consiste a

approcher le comportement par une équation polynomiale présentée ci-dessous:

PM12_1 (XP' YP)

—47 _, 16 _, )
= To00 X" * Toogg XPYr + 0-316X; o
109 _ , 555 )
+ 70000 XY? ~ Toooo Xr¥? — 0-6607Xp
L B PP TP il
1000 © 1000 ' P"1000

2
Y, (mm) L X_ (mm)

Figure 1-23: Modele Matlab donnant Fzs (la fréquence du zéro de transmission) en fonction des
dimensions du plot Yp et Xp
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Figure I-24: Modéle Matlab donnantM, ;en fonction des dimensions du plot Yp et Xp

N

Grace a cette méthode nous pouvons facilement obtenir les dimensions du plot capacitif.
Comme montré sur la figure I-23 par exemple pour Xp=Yp=2.5mm, la position du zéro de
transmission est Fzs= 12.52 GHz. Pour la méme longueur et largueur du plot capacitif, le terme

du couplage dispersif sera M5 1=0.117 comme montré sur la figure 1-24.

L.5.4. Conception et réalisation d’un filtre 4 poles a couplage dispersif

Afin de valider ce concept, nous avons poursuivi I’étude par la conception d’un filtre 4 pdles a
plot capacitif.

Pour cela, nous avons synthétisé une premiere matrice de couplage grace au logiciel SyMaCo
développé par Aurélien Périgaud basé sur 1’outil de synthése FELo, créé par Stéphane Bila. Le
logiciel SyMaCo permet ainsi, entre autres choses, d’obtenir les courbes des parameétres S et la
matrice de couplage d’un filtre défini par 1’utilisateur avec sa fréquence centrale et sa bande

passante, ses pertes et sa fonction de filtrage.
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Cette matrice du couplage est ensuite introduite sur le logiciel commercial Keysight ADS pour
paramétrer les €léments d’un circuit équivalent. Le logiciel ADS permet I’optimisation des
parametres du circuit électrique équivalent grace a ses algorithmes internes, de maniere

efficace.
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Figure I-25: Circuit équivalent du filtre 4 poles a couplage croisé (M4 # 0)
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Figure I-26: Réponse en circuit équivalent du filtre 4 poles a couplage croisé dispersif

Ainsi, la réponse du circuit équivalent correspondant au diagramme de couplage présenté dans
la figure I-25 comporte deux zéros de transmission de chaque c6té de la bande passante. Dans
ce cas, le couplage croisé entre résonateurs 1 et 4 est non dispersif (M4 # 0). Ces deux zéros

de transmission sont effectivement prévus par la regle du plus court chemin.

Nous avons alors rajouté un terme de dispersion pour le couplage entre les résonateurs 1 et 4,

tout en gardant les valeurs précédentes pour les autres couplages, indépendants de la fréquence.
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La réponse en fréquence obtenue avec le circuit équivalent est représentée sur la figure 1-26.
L'introduction du couplage dispersif se traduit alors par la création d'un zéro de transmission

supplémentaire dans la bande stoppée supérieure.

Le filtre est ensuite dimensionné en guide d’ondes grace au logiciel Microwave Wizard de

Mician et validé par le logiciel ANSYS HFSS.

Le logiciel MicrowaveWizard est basé sur une méthode de décomposition modale (mode-
matching). Il se préte donc bien a la modélisation de structures en cavités ne comportant que
peu de discontinuités. Le logiciel HFSS est un simulateur 3D basé sur la méthode des Eléments
Finis avec un maillage adaptatif qui permet de modéliser plus précisément les structures,
notamment en présence de discontinuités. Ainsi, I’ensemble des études effectuées dans le cadre
de cette these est basé sur 1’utilisation de simulations de type circuit équivalent avec ADS, et

de type 3D avec Microwave Wizard et HFSS.

Le modele électromagnétique du filtre 4 poles est représenté sur la figure 1-27. Cette structure
est constituée de deux chemins de couplage : un chemin direct couplant les cavités résonantes
1 et 4 par un plot capacitif et un chemin indirect couplant les cavités 1, 2, 3 et 4 par des iris de

couplage.

Les dimensions sont déterminées initialement en étudiant des structures simplifiées couplant
simplement 2 cavités, comme présenté précédemment pour 1’étude des couplages dispersifs
(figure 1-16 par exemple). Les dimensions sont optimisées ensuite globalement grace aux

algorithmes de d’optimisation internes au logiciel Microwave Wizard.

La structure optimisée a été fabriqué en plastique par impression 3D suivie d une métallisation
a lalaque a I’argent. Les réponses du modele électromagnétique et du prototype sont comparées

a la réponse théorique sur la figure 1-28.

Cette figure et le tableau I-1 montrent une trés grande cohérence entre la mesure et les
simulations, ce qui prouve la validité de I’approche de conception. Le filtre fabriqué possede

un facteur de qualité de I’ordre de 700.

Notons que sur la figure I-28, un écart est observé entre les simulations électromagnétiques et
la modélisation électrique pour la bande stoppée supérieure. Cet écart est principalement dii aux

modes supérieurs qui ne sont pas pris en compte dans le circuit équivalent.
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Figure 1-28: Parametres [S] obtenus par circuit équivalent, simulation électromagnétique et
mesure de prototype du filtre 4 poles a couplage dispersif

a3



Chapitre I. ETAT DE L’ART DES FILTRES HYPERFREQUENCES A COUPLAGES

DISPERSIFS

Tableau I-1: Comparaison des grandeurs caractéristiques obtenues par simulation

électromagnétique et en mesure

Grandeurs Modele électromagnétique | Mesures
Fo(GHz) 9,59 9,6

BP (MHz) 900 970

IL (dB) 0,085 0,257
RL (dB) 19,3 14,7
Fzero #1 (GHz) 9,022 8,986
Fzero #2(GHz) 10,45 10,579
Fzero #3(GHz) 11,326 11,237
Qo ext 1500 700
Avec :

e Fo: la fréquence centrale

e BP: la bande passante

e IL : les pertes d’insertion

e RL : le coefficient de réflexion (return loss)

e Fzero : la fréquence du zéro de transmission

e Qoext: le facteur de qualité
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Chapitre I. ETAT DE L’ART DES FILTRES HYPERFREQUENCES A COUPLAGES
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1.6. Conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons tout d’abord décrit les aspects théoriques de la synthese
et de la conception des filtres a résonateurs couplés avec des couplages indépendants de la

fréquence.

Dans la deuxieme partie, nous avons présenté la synthese des filtres a résonateurs couplés avec
des couplages dépendants de la fréquence. Nous avons donné ensuite quelques illustrations de

structures réalisant un couplage dispersif.

Nous avons ensuite présenté une approche de synthese pour des filtres a couplages dispersifs
par plot capacitif. L’avantage de ce concept se traduit par la création d’un zéro de transmission

supplémentaire qui augmente la sélectivité du filtre.

Finalement, nous avons mis en évidence le principe, puis congu et réalisé un filtre 4 pdles grace

a ce méme concept.

Dans le chapitre suivant, nous proposons de nouveaux €léments de couplage dispersifs
permettant de maitriser des zéros de transmission a la fois dans la bande stoppée supérieure et

dans la bande stoppé inférieure.
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Chapitre II. CONCEPTION ET REALISATION DE FILTRES HYPERFREQUENCES
A COUPLAGES DISPERSIFS

II.1. Introduction

Différentes techniques de synthese ont été développées pour concevoir des filtres
hyperfréquences a architectures optimisées. La plupart de ces techniques sont basées sur une

représentation de la matrice de couplage [13].

Une premiere hypothese, avec ce modele, est que les résonateurs sont couplés les uns aux autres
par des couplages indépendants de la fréquence. Dans ce cas, la génération de zéros de
transmission pour améliorer la sélectivité de la bande passante est controlée par une disposition

appropriée des couplages croisés entre résonateurs [15].

Cette hypothese reste acceptable pour la synthése de filtres passe-bande a bande étroite;
cependant, considérer les couplages magnétiques ou électriques comme indépendants de la
fréquence sur une large bande passante n'est pas suffisant car la dispersion des couplages
devient importante et peut générer des zéros de transmission supplémentaires a controler pour

optimiser la conception [27-37].

Dans ce chapitre, nous présentons, tout d'abord des nouveaux éléments a couplage dispersif.
Ces €léments sont disposés dans des topologies de filtres deux pdles. Ce couplage peut étre
positif et/ou négatif, générant des zéros de transmission supplémentaires dans la bande stoppée

inférieure ou supérieure.

Dans la deuxieme partie, nous décrivons la synthese et la conception d’un filtre bi-bandes avec
des couplages dépendants de la fréquence. A ce stade, nous détaillerons la conception du filtre

bi-bandes avec un couplage dispersif négatif ou positif.

Enfin, dans la derniere partie, nous présentons une application de ce design a des spécifications

pour la 5G en bande millimétrique.
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Chapitre II. CONCEPTION ET REALISATION DE FILTRES HYPERFREQUENCES
A COUPLAGES DISPERSIFS

I1.2. Nouveaux éléments a couplage dispersif

En suivant la méme approche que nous avons utilisée pour modéliser le plot capacitif, nous
allons cette fois caractériser de nouveaux éléments de couplage dispersif, mixtes c’est a dire

capables de générer des couplages positifs ou négatifs, forts ou faibles.

Cette approche est illustrée par un modele de circuit équivalent qui se rapproche du couplage
inter-résonateur et aide a visualiser la création de zéro de transmission. Lorsque le couplage
mixte est dispersif [22], il est possible que le couplage magnétique soit égal au couplage
électrique a une certaine fréquence et qu'un zéro de transmission apparaisse. Des travaux

antérieurs [38-40] rapportent 1’apparition de ce zéro de transmission dans des structures 3D.

Sur la figure II-1, nous pouvons visualiser le modele de circuit équivalent qui comporte le
couplage dépendant de la fréquence. Cette structure fait la synthése d’un filtre deux poles a
couplage dispersif. Cette dispersion se traduit par I’expression My; = M3 g + M1 1 @ qui
a été développé dans le chapitre I. En changeant le signe du terme My, ¢ (+/-), le zéro de
transmission se déplace de la bande stoppée inferieure vers la bande supérieure. Une fois que
nous avons choisi le placement du zéro de transmission, nous sommes capable de le déplacer

en modifiant la valeur de couplage dispersif de My 4.

La figure II-2 prouve la validité de notre approche de circuit équivalent. Apres avoir fixé la
valeur du parametre Mq; o = 0.781, un zéro de transmission se produit dans la bande
inferieure a la fréquence fzq = 8.5 GHz pour une valeur My, 4 = 0.148 ; puis en changeant

juste la valeur du terme M4, 1 = 0.214 ce zéro se déplace en fz, = 8.15 GHz.

D’autre part, pour déplacer le z€ro de transmission dans la bande supérieure, nous avons changé
le signe du parametre My ¢ = —0.781 ; le zéro de transmission se trouve alors a fz3 =

10.5 GHz pour My, 1 = 0.148 et fz4 = 10.85 GHZ pour My, 1 = 0.214.
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Figure I1-1: Modele de circuit équivalent pour le couplage inter-résonateur dispersif

o
— 1 ‘:
— ]
]
80 | i :
: [
|
100 1 Iy 1 *
-120 ‘ . ‘
8 9 10 11 12
Fréquence (GHz)

Figure I1I-2: Réponse de circuit équivalent pour un filtre deux pole a couplage dispersif

Ce principe du couplage mixte modélisé par un circuit équivalent pour caractériser plusieurs

éléments ou motifs de couplage dispersif est utilis€ pour implémenter des structures 3D.

Suivant 1’approche utilisée pour modéliser un plot capacitif, nous avons recherché d’autres
éléments, ou le couplage électrique/magnétique est dominant, afin de produire un couplage
dispersif négatif/positif qui génere un ou plusieurs zéros de transmission supplémentaires a des

fréquences supérieures/inférieures a la bande passante.
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Chapitre II. CONCEPTION ET REALISATION DE FILTRES HYPERFREQUENCES
A COUPLAGES DISPERSIFS

11.2.1. Plot en forme de marteau

L'élément de couplage dispersif peut fournir une valeur positive ou négative, en fonction de sa
forme, pour générer un zéro de transmission supplémentaire dans la bande stoppée supérieure
ou inférieure. En suivant I’approche présentée dans le chapitre I, nous avons donc, modélisé un
autre élément, ou le couplage magnétique est dominant, afin de produire un couplage dispersif
positif qui génere un z€ro de transmission supplémentaire a une fréquence inférieure de la bande

passante.

Pour ce faire nous avons étudié un élément de couplage en forme de marteau montré sur la
figure II-3 (a). L’¢élément est paramétré par deux dimensions, présentées dans les figures II-3
(b) et (c), Hm (profondeur de marteau) et Lm (largeur de marteau), qui sont liés directement aux

couplages My, g et M 15 4.

N

Pour arriver a maitriser le comportement du marteau, nous avons réalisé une étude
paramétrique. La profondeur du marteau Hm permet de positionner le z€ro de transmission dans

la bande stoppée inférieure ou supérieure.

Par exemple, d’apres la figure II-4, nous pouvons remarquer, que pour Hv = 4mm, le zéro de
transmission est positionné dans la bande inférieure, a f; = 8.5 GHz et pour Hm = 6.5 mm

ce z€ro va passer dans la bande supérieure a la fréquence fz; = 10.5 GHz.

Un autre parametre dimensionnel, que nous avons testé, est la largueur Lm. Ce parameétre
permet de déplacer le zéro de transmission dans la bande stoppée inferieure ou supérieure

comme montré sur la figure I1-5.

Dans la bande inferieure (Hm= 4mm), pour Lm= 10 mm, 10.3 mm et 10.6 mm les zéros de
transmission se déplacent de fz4 =8.3GHz, a fz;, =85GHz, et fz;3 =8.7GHz

respectivement.

Dans la bande supérieure (Hm= 6.5 mm), pour Lm= 10mm, 10.3 mm et 10.6 mm les zéros de
transmission se déplacent de fz4, = 10.4 GHz, a f;5 = 10,6 GHz et f;, = 10,8 GHz

respectivement.
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Figure II-4: Parametres [S] obtenus par simulation électromagnétique pour des différentes
hauteurs Hy de plot en forme de marteau
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Figure I1-5: Parameétres [S] obtenus par simulation électromagnétique pour des différents
largueurs Lm de plot en forme de marteau

Apres avoir choisi les dimensions du marteau avec le modele électromagnétique, nous
choisissons de réaliser une structure avec une profondeur du marteau Hv= 4mm et une largueur
Lm= 11mm. En fixant ces dimensions, un zéro de transmission va se produire dans la bande

stoppée inferieure, comme montré sur la figure 11-7.

Ce filtre ainsi dimensionné a été fabriqué en plastique grace a I’impression 3D. Une photo de

la maquette réalisée est présentée sur la figure I1-6.

Un tres bon accord entre les simulations et les mesures est obtenu, tant au niveau de la fréquence

centrale que de largeur de bande passante et surtout pour la position du zéro de transmission.

Les pertes d'insertion sont de I'ordre de 0.48 dB et le coefficient de réflexion est de -23.8 dB.
Ainsi, les résultats de simulation et de la mesure prouvent la possibilité d’implémenter un tel

couplage dispersif positif en utilisant le plot en forme de marteau.
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Figure I1-6: Prototype d'un filtre deux poles a couplage dispersif positif (plot en forme de
marteau)
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Figure I1I-7: Parametres [S] obtenus par circuit équivalent, simulation électromagnétique et
mesure de prototype du filtre 2 poles a couplage dispersif positif
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Chapitre II. CONCEPTION ET REALISATION DE FILTRES HYPERFREQUENCES
A COUPLAGES DISPERSIFS

Apres avoir mesuré le filtre deux pdles a couplage positif dispersif, nous avons ajusté la réponse

théorique a celle mesurée afin d'extraire la matrice de couplage.

La figure II-8 présente une comparaison entre la matrice de couplage idéale et celle extraite de
la mesure. On peut ainsi remarquer que les deux matrices sont tres similaires, a I’exception des

couplages d’entrée-sortie 1égerement augmentés expérimentalement.

M,

O—0—F—0—0

1,224 1,658+0,173w 1,224
(@)

M2

O—0—F—0—0O

1,211 1,658+0,183w 1,211
(b)

Figure I1I-8: Comparaison des couplages théoriques (a) et extraits de la mesure (b) pour le filtre
deux poles a couplage positif (marteau)

Ensuite, pour obtenir expérimentalement un zéro de transmission positionné dans la bande
stoppée supérieure, nous avons, dans un premier temps, ré-optimisé la réponse du circuit
€quivalent, en particulier les termes de couplage inter-résonateur M1, o et M4, 1 , puis nous
avons utilisé un modele électromagnétique, en choisissant la hauteur Hv = 6.5mm et la largueur
Lv=11mm.

Le filtre ainsi dimensionné a été fabriqué en plastique comme le montre la figure 1I-9, en suivant
la procédure de fabrication précédente. D’apres la figure II-10, nous pouvons remarquer la
validité de notre concept, en comparant la réponse de mesure avec celles de la simulation

électromagnétique et du circuit équivalent.

Les positions du z€ro de transmission se trouvent approximativement a la méme fréquence, les

pertes d'insertion sont de 1'ordre de 0.77 dB et le coefficient de réflexion est de -20 dB.
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Figure I1-9: Prototype d'un filtre deux pole a couplage dispersif négatif (plot en forme de
marteau)
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Figure I1I-10: Parametres [S] obtenus par circuit équivalent, simulation électromagnétique et
mesure de prototype du filtre 2 poles a couplage dispersif négatif
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M,

O—@—F—0—O

1,224 1,658+0,173w 1,224
(@)

M2

O—@—F—0—O

1,298 1,658+0,183w 1,298
(b)

Figure I1-11: Comparaison des couplages théoriques (a) et extraits de la mesure (b) pour le filtre
deux poles a couplage négatif (marteau)

La comparaison entre la matrice de couplage théorique et celle extraite de la mesure, effectuée
sur la figure II-11, fait apparaitre une nouvelle fois des couplages en entrée/sortie plus forts que

prévus.

Dans la partie suivante, nous allons présenter un autre élément de couplage dispersif, positif ou
négatif, mais utilisable pour des valeurs de couplage plus faible, donc destiné a des bandes

passantes étroites.
I1.2.2. Iris replié

Traditionnellement, on a tendance a considérer un couplage par iris dans un filtre en guide
d'onde comme étant de nature magnétique ou électrique en fonction de la forme de I’iris, de
celle de la cavité et des modes couplés. Un iris de couplage de forme rectangulaire reste limité
surtout en ce qui concerne la sélectivité du filtre. Nous avons alors cherché a caractériser un iris
de forme repliée. Grace a ce changement de forme, nous allons voir dans la suite, qu’il est
possible d’intégrer un couplage dispersif négatif ou positif. L’amplitude du couplage avec un

iris replié reste faible par rapport au plot précédent en forme de marteau, mais il peut s’avérer
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utile dans des filtres en guides d’ondes a bande étroite ou dans des filtres a plus large bande
lorsque des couplages faibles s’averent nécessaires.

La modélisation de l'iris replié profite de la méme démarche paramétrique que celle utilisée
pour le plot en forme de marteau.

Le filtre deux pOles a couplage dispersif possede maintenant un couplage inter-résonateur

réalisé a I’aide d’un iris replié comme le montre la figure II-12 (a).

Cet iris replié est paramétré par deux dimensions, qui sont liés directement aux termes des
couplages M1, g et M1, 4. Ces dimensions sont présentées sur les figures II-12 (b) et (c) et

dénommées Hiris pour la hauteur de I’iris et Liris pour sa largeur.

Dans le but d’étudier la sensibilité¢ a ces dimensions de 1’iris replié, nous avons effectué des
simulations électromagnétiques avec le logiciel HFSS, pour des différentes hauteurs de I’iris
Hiris.

En faisant varier Hiris de Smm a 8mm, on peut observer sur la figure II-13, que le zéro de
transmission passe d’un c6té a I’autre de la bande passante.

Autrement dit, lorsque le parametre Hiris varie, le couplage change de signe et varie entre f,, =
8.5GHz dans la bande stoppée inférieure etf,, = 10.5 GHz dans la bande stoppée
inférieure.

Ainsi, apres avoir étudié 1’élément en fonction de Hiris, nous nous sommes focalisés sur le
parametre Liris, qui permet de déplacer en fréquence la position du zéro de transmission.
D’apres la figure II-14, on peut remarquer un changement important dans la position du zéro de
transmission pour des différentes valeurs de Liris, aussi bien en bande stoppée inférieure qu’en
bande stoppée supérieure

Dans le premier cas, nous avons fixé Hiris= Smm : le zéro de transmission se trouve dans ce cas
dans la bande stoppée inferieure comme montré précédemment. Pour le déplacer, nous avons
fait varier la valeur de Liris. Pour des largeurs d’iris Liris = 11.5mm, 11.8 mm et 12.1 mm, on
peut remarquer que le z€ro de transmission se déplace aux fréquences f,, = 8.3 GHz, f,, =

8.5GHz et f,, = 8.7 GHz respectivement.

Dans le deuxieme cas, nous avons fixé Hiris = 8 mm : le zéro de transmission se trouve alors

dans la bande stoppée supérieure. Pour le déplacer, nous avons fait varier la valeur de Liris a
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11.5 mm, 11.8 mm et 12.1 mm. On peut remarquer que le zéro de transmission se déplace aux

fréquences f,, = 10.4 GHz, f,. = 10.6 GHzetf, = 10.8 GHz.

Figure II-12: Structure de filtre deux pole avec un plot en forme d’iris replié
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Figure I1I-13: Parametres [S] obtenus par simulation électromagnétique pour des différentes
hauteurs Hiis de iris replié
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Figure I1-14: Parametres [S] obtenus par simulation électromagnétique pour des différents
largueurs Liis de iris replié

Pour valider notre concept, deux filtres deux pdles a couplage dispersif (iris replié) ont été
dimensionnés en guide d'onde en WR90. Ces filtres ont ensuite été fabriqués par l'impression
3D.

La figure II-15 montre une photo de la maquette fabriquée du premier filtre a couplage dispersif

positif réalisé par un iris replié qui prend les dimensions Hiris = 5 mm et Liris = 10.3 mm.

Une trées bonne cohérence entre la réponse du circuit équivalent, la simulation
électromagnétique et la mesure est obtenue comme montré sur la figure 1I-16. Cet accord est
tres bon tant au niveau de la fréquence centrale que de la largeur de bande passante ou de la
position du zéro de transmission. Les pertes d'insertion sont de I'ordre de 1.3 dB et le coefficient
de la réflexion est de -21.3 dB. La dégradation au niveau de la bande passante est due a la

fabrication, et plus précisément a la procédure de métallisation a la laque a 1’argent.
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La figure II-18 présente une photo de la maquette fabriquée pour le deuxieme filtre a couplage
dispersif négatif réalisé avec un iris replié qui prend les dimensions de Hiris = 10.5 mm et Liris

=10.9 mm.

Un treés bon accord est encore obtenu entre le circuit équivalent, la simulation électromagnétique
et la mesure, comme montré sur la figure II-19. On peut remarquer que la position du zéro de
transmission se décale sur 1'axe des fréquences ; les pertes d'insertion sont de 'ordre de 0.75 dB
et le coefficient de la réflexion est -21.6 dB. Le décalage de position du zéro de transmission

est encore attribué a la procédure de métallisation.

Dans chaque configuration, les couplages d'entrée/sortie extraits de la mesure s’averent un peu

plus fort que ceux des circuits équivalents, comme exprimé dans les figures 1I-17 et II-20.

Figure I1I-15: Prototype d'un filtre deux pole a couplage dispersif positif (iris replié¢)
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Figure I1-16: Parametres [S] obtenus par circuit équivalent, simulation électromagnétique et
mesure du prototype de filtre 2 poles a couplage dispersif positif

Mg, i M, 2 Mas
+/
O—0—F—0—0O
1,238 1,658+0,132w 1,238
(a)

M,
O—@—F—0—0
1,298 1,658+0,131w 1,298

(b)

Figure I1I-17: Comparaison entre les diagrammes de couplage du filtre deux poles a couplage
positif (iris replié) de la matrice théorique (a) et celui extrait de la mesure (b)
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Figure I1-18: Prototype du filtre deux poles a couplage dispersif négatif (iris replié)
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Figure I1I-19: Parametres [S] obtenus par circuit équivalent, simulation électromagnétique et
mesure de prototype du filtre 2 poles a couplage dispersif négatif
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Chapitre II. CONCEPTION ET REALISATION DE FILTRES HYPERFREQUENCES
A COUPLAGES DISPERSIFS

M,
O—0—F—0—C0
1,238 -1,658+0,059w 1,238

(a)

M2

O—@—F—0—O

1,216 -1,658+0,051w 1,216
(b)

Figure I1-20: Comparaison entre les diagrammes de couplage du filtre deux poles a couplage
négatif (iris replié) de la matrice théorique (a) et celui de la mesure (b)

Dans les parties suivantes, nous allons présenter d’autres éléments de couplage dispersif,

variantes des précédents, pour la création de zéros de transmission.
I1.2.3. Iris en forme de G

Un iris en forme de G a été caractérisé pour modéliser un couplage dispersif négatif. Cet iris est
encore une fois implémenté dans un filtre deux pdles pour obtenir un zéro de transmission

supplémentaire dans la bande stoppée supérieure.

La structure du modele électromagnétique simulé est montrée sur la figure II-21. Le parametre

dimensionnel le plus efficace pour déplacer le zéro de transmission est la largeur Lg.

D'apres la figure II-22, on peut voir que le zéro de transmission se décale progressivement

vers les fréquences hautes. Pour une certaine largeur d’iris.
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A COUPLAGES DISPERSIFS

(b)

Figure I1-21: Structure de filtre deux poles avec un iris en forme de G
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Figure I1-22: Parametres [S] obtenus par simulation électromagnétique pour des différents
largueurs Lg de I’iris en forme de G
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Chapitre II. CONCEPTION ET REALISATION DE FILTRES HYPERFREQUENCES
A COUPLAGES DISPERSIFS

11.2.4. Iris en forme de +

Nous nous intéressons pour finir au cas d’un couplage positif dispersif. Ce couplage est réalisé
par un iris en forme de ‘plus’. L’iris est placé entre les résonateurs 1 et 2 dans un guide d'onde

comme montré la figure I1-23.

Pour une certaine ouverture au milieu de 1’iris, un zéro de transmission va apparaitre dans la
bande stoppée inférieure. La position du zéro de transmission est alors pilotée par I’ouverture

Lc.

On peut constater d'apres la figure 1I-24, que pour une ouverture de Lc = 3mm, 2.85mm et
2.65mm, la position du zéro de transmission varie de fzq4 = 8.6 GHz, a f;, = 8.4GHz et

fz3 = 8.2GHz.

(b)

Figure II-23: Structure de filtre deux pdles par iris en forme de +
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Chapitre II. CONCEPTION ET REALISATION DE FILTRES HYPERFREQUENCES

A COUPLAGES DISPERSIFS
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Figure 11-24: Parametres [S] obtenus par simulation électromagnétique pour différentes

largueurs Lc de P’iris en forme +
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Chapitre II. CONCEPTION ET REALISATION DE FILTRES HYPERFREQUENCES
A COUPLAGES DISPERSIFS

I1.3. Conception de filtres multi-bandes a couplages croisés dispersifs

Dans cette section, nous allons présenter la conception de filtres multi-poles multi-bandes
possédant des couplages croisés dispersifs. Le couplage dispersif peut étre positif ou négatif,
générant des zéros de transmission supplémentaires dans la bande stoppée inférieure ou

supérieure, en utilisant les éléments de couplages dispersifs traités dans la section précédente.
I1.3.1. Filtre a couplage croisé dispersif négatif

Dans cette partie, nous allons concevoir un filtre six poles multi-bande a plot capacitif. Dans
un premier temps, nous avons optimisé la matrice de couplage initiale du filtre multi-bande par

'optimisation du circuit équivalent 1ié au diagramme de couplage donné sur la figure II-25.

Dans ce diagramme de couplage, tous les couplages sont de signes positifs et considérés comme

non dispersifs, tandis que le couplage croisé entre les résonateurs 1 et 6 est négatif.

La réponse de circuit équivalent est présentée sur la figure 11-26. D'apres cette figure, on peut
remarquer que lorsque le terme dispersif est nul (Mie_1 = 0), quatre zéros de transmission sont
produits. En considérant maintenant un couplage croisé dispersif (négatif) entre les résonateurs
1 et 6 (M16_1 # 0), un zéro de transmission supplémentaire apparait dans la bande stoppée

supérieure.

0,861 -0,321+Mq4 1W 0,861

‘O—@——@—O°

0,761 0,761
@—@s
0,427
0,452 0,452
3 4
0,427

Figure I1I-25: Diagramme de couplage du filtre six poles multi-bande a couplage croisé dispersif
négatif obtenu par optimisation du circuit équivalent
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A COUPLAGES DISPERSIFS
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Figure I1-26: Parametres [S] obtenus avec le diagramme de couplage présenté a la figure I1-25,
en considérant soit un couplage croisé non dispersif entre les résonateurs 1 et 6, soit un couplage
croisé dispersif (valeur négative)

Afin de valider ce concept, un filtre six poles multi-bande avec un plot capacitif est concu et
optimisé pour réaliser une bande passante de 700 MHz centrée sur 8,9 GHz et une bande

passante de 900 MHz centrée sur 10,25 GHz.

Le modele de filtre illustré sur la figure II-27 est optimisé a 'aide du logiciel Microwave Wizard
de Mician en suivant la méme procédure que celle décrite dans la chapitre I pour le filtre 4

poles. Nous avons ensuite validé sa réponse électromagnétique, en utilisant le logiciel HFSS.

Sur la figure 1I-28, la réponse électromagnétique optimisée est comparée a la réponse
synthétisée. On peut observer dans les deux réponses qu’un cinqui¢me zéro de transmission est
généré dans la bande stoppée supérieure, en raison du couplage dispersif généré par le plot

capacitif placé entre les résonateurs 1 et 6.

Une légere différence peut étre observée a haute fréquence entre la simulation
électromagnétique et la modélisation par circuit équivalent. Ces écarts sont principalement dus

aux modes supérieurs qui ne sont pas pris en compte dans le modele circuit équivalent.
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Chapitre II. CONCEPTION ET REALISATION DE FILTRES HYPERFREQUENCES
A COUPLAGES DISPERSIFS
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Figure 11-28: Parametres [S] obtenus par simulations du circuit équivalent et du modele
électromagnétique
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Chapitre II. CONCEPTION ET REALISATION DE FILTRES HYPERFREQUENCES
A COUPLAGES DISPERSIFS

Un prototype, montré sur la figure II-29, a été fabriqué par impression 3D plastique et métallisé
alalaque d'argent. La figure II-30 compare les résultats obtenus par mesure du prototype réalisé
et les simulations du modele électromagnétique. On peut visualiser une treés bonne cohérence

entre les deux réponses, ce qui prouve la validité de notre approche de conception.

L’accord est obtenu, tant au niveau des fréquences centrales que des largeurs de bandes
passantes et des positions des zéros de transmission. Les pertes d'insertion sont respectivement
de l'ordre de 0.093 dB et de 0.075 dB pour chacune des deux bandes passantes, le coefficient

de la réflexion est de 15 dB pour la premiere bande et de 24 dB pour la deuxieme bande.

La matrice de couplage extraite d’apres la mesure est montrée sous la forme d'un diagramme
de couplage sur la figure II-31. En comparant ce diagramme du couplage avec celui du circuit
équivalent déja montré dans la figure II-25, on peut facilement remarquer qu'il n'a pas de
changement notable entre les deux matrices de couplage, ce qui prouve encore la validité de

notre concept.

Figure I1-29: Prototype du filtre six poles bi-bande (guide d'onde) avec un couplage dispersif
négatif (plot capacitif)
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Chapitre II. CONCEPTION ET REALISATION DE FILTRES HYPERFREQUENCES
A COUPLAGES DISPERSIFS
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Figure I1-30: Parametres [S] obtenus par les simulations du modeéle électromagnétique et les

mesures
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Figure I1I-31: Diagramme de couplage du filtre six poles multi-bande a couplage croisé dispersif
négatif extrait de la mesure
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Chapitre II. CONCEPTION ET REALISATION DE FILTRES HYPERFREQUENCES
A COUPLAGES DISPERSIFS

Dans la partie suivante, nous nous intéressons a 1’intégration d’un couplage dispersif positif

dans la mé€me structure de filtre bi-bande.
I1.3.2. Filtre a couplage croisé dispersif positif

On considere maintenant un couplage croisé dispersif positif. Nous avons donc, ré-optimisé le
diagramme de couplage montré sur la figure II-25, en changeant le signe du couplage entre les

résonateurs 1 et 6 pour obtenir un couplage dispersif positif.

Nous avons modifié le signe des autres couplages pour former la fonction en recombinant en
phase les différents chemins, direct et indirects, en transformant des couplages de signe positif
en un ou plusieurs couplages négatifs. Il y a évidemment plusieurs solutions a ce probleme qui
donnent théoriquement la méme réponse en fréquence et nous en avons sélectionné par exemple

deux sur les figures I1-32 et I1-33.

Dans le premier cas, le couplage entre les résonateurs 1 et 2 a un signe négatif et tous les autres
couplages conservent un signe positif, tandis que dans le deuxieme cas, on modifie juste les

signes de couplage entre les résonateurs 2 et 5 et entre les résonateurs 3 et 4.

L’analyse des circuits équivalents paramétrés par les diagrammes de couplage proposés dans
les deux cas est présentée dans la figure 1I-34. On peut remarquer d'apres cette figure, que le

z€ro de transmission supplémentaire se trouve dans la bande stoppée inferieure.

Cette solution n’a pas été¢ implémentée sous la forme d’un modele électromagnétique, mais elle

reste une perspective a ce travail.
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Figure I1-32: Diagramme de couplage du filtre six poles multi-bande a couplage croisé dispersif
positif obtenu par optimisation du circuit équivalent (couplage négatif non-dispersif entre les
résonateurs 1 et 2)
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Figure I1-33: Diagramme de couplage du filtre six poles multi-bande a couplage croisé dispersif
positif obtenu par optimisation du circuit équivalent ((couplage négatif non-dispersif entre les
résonateurs 2-5 et 3-4)
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Chapitre II. CONCEPTION ET REALISATION DE FILTRES HYPERFREQUENCES
A COUPLAGES DISPERSIFS
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Figure I1-34: Parametres [S] obtenus avec le diagramme de couplage présenté a la figure 11-33,
en considérant soit un couplage croisé non dispersif entre les résonateurs 1 et 6, soit un couplage
croisé dispersif (valeur positive)

I1.3.3. Application a des spécifications pour la 5G

Dans cette partie, le concept précédent a été étendu a la conception d’un filtre multi-bande a
couplage dispersif aux fréquences millimétriques. Le filtre est synthétisé pour réaliser deux
bandes passantes de 1.36 GHz et 2 GHz, respectivement centrées a 23,7 GHz et 26,7 GHz avec

des spécifications électriques précisées dans le tableau II-1.

Le schéma de couplage et la structure de filtre en guide d'onde sont représentés sur la figure 1I-
35. L'architecture permet de générer 5 zéros de transmission pour augmenter la sélectivité dans

la bande passante supérieure.

La structure a ét¢ dimensionnée a 1’aide le logiciel Microwave Wizard, et la réponse optimisée

par rapport au circuit équivalent est donnée sur la figure II-36.

a7



Chapitre II. CONCEPTION ET REALISATION DE FILTRES HYPERFREQUENCES
A COUPLAGES DISPERSIFS

Il est signalé que sur la figure II-36, une différence peut étre observée a haute fréquence entre
les simulations électromagnétiques et la modélisation par circuit équivalent, principalement due

aux modes supérieurs qui ne sont pas pris en compte dans le circuit équivalent.

(a)

0,755 -0,231+0,059w 0,755

O—9—9—0

0,759 0,759
2.0,37.5
0,369 0,369
3. 0,517 .4
(b

Figure I1-35: Filtre bi-bande a couplage dispersif : structure en guide d’ondes (a) et diagramme
de couplage(b)
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Chapitre II. CONCEPTION ET REALISATION DE FILTRES HYPERFREQUENCES

A COUPLAGES DISPERSIFS

Tableau II-1: Spécifications prises a titre d’exemple pour les bandes millimétriques en 5G

Parametres [S]

Fmin (GHz) Fmax (GHz) Spécification (dB)
[S21] 22 22.74 -20
[S11] 23.25 24.25 -15
[S21] 24.79 25.49 -15
[S11] 26.26 27.23 -15
[S21] 29.59 33 -20
] |
vV ‘l ]
(WA i
A ‘||| i
MR Wy
" R
I Pty
i
: by
P
- 1
— 821 Modéle électromagnétique
—S21 Circuit équivalent
-80 - - S11 Modéle électromagnétique
- - S11 Circuit équivalent
_1 00 1 | 1 1 1 1 | 1 | 1
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Fréquence (GHz)
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31 32 33

Figure 11-36: Parametres[S] obtenus par simulation du circuit équivalent et du modele

électromagnétique pour le filtre bi-bande
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Chapitre II. CONCEPTION ET REALISATION DE FILTRES HYPERFREQUENCES
A COUPLAGES DISPERSIFS

11.4. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté la conception et la caractérisation de différents éléments
réalisant un couplage dispersif. Une comparaison en termes de performances électriques entre
la réponse théorique obtenue par un circuit équivalent, la réponse obtenue par simulation
électromagnétique et la mesure a montré une bonne cohérence pour différents éléments

dispersifs avec des performances électriques semblables.

Nous avons finalement congu des filtres bi-bandes en implémentant les éléments de couplage
dispersifs négatifs ou positifs. Le dispositif obtenu présente une compacité et des performances
électriques satisfaisantes pour une sélectivité plus forte traduite par la création d’un zéro de

transmission supplémentaire.
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE
COUPLAGE DISPERSIFS DANS DES
STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

] LR



] J A



Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

II1.1. Introduction

La création de zéros de transmission avec des topologies classiques basées sur des couplages
croisés [18] rend les structures relativement plus complexes a fabriquer. Pour cette raison,
plusieurs solutions récentes ont été proposées dans la littérature pour réaliser des filtres pseudo
elliptiques avec des zéros de transmission tout en conservant la topologie en ligne, pratique d'un

point de vue de la réalisation.

Deux catégories de solutions peuvent étre adoptées pour réaliser des filtres pseudo-elliptiques
en ligne : la premiere solution [37] - [40] repose sur la synthése de topologies a pdles extraits
avec des nceuds non résonnants (NRN). La seconde solution repose sur I'utilisation de couplages

dépendants de la fréquence [41] qui génerent eux-mémes des zéros de transmission.

Un exemple de topologie a poles extraits est décrit sur la figure III-1. Cette approche conduit a
des structures plus simples a dimensionner mais relativement encombrantes et nous ne nous

attarderons donc pas plus sur cette solution.
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~
b
]
»
-80+ dashed lines: synthesis : : :: 4
: P
'
=90 1 ' i
1 ' ‘
-100 I 1 ' \ | L
0.8 0.81 0.82 0.83 0.84 0.85 0.86 0.87 0.88
frequeny (GHz)

Figure III-1: Topologie de filtre a poles extraits [40]
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

Pour les filtres en ligne a couplages dispersifs, la plupart des configurations proposées partent
dans une certaine mesure de la topologie en ligne. Les zéros de transmission sont ensuite
disposés plus ou moins a proximité de la bande passante pour augmenter la sélectivité mais

généralement les zéros de transmission ne sont toujours controlés indépendamment.

Dans [42], des filtres en ligne du second et du troisieme ordres sont réalisés en intégrant des
couplages mixtes entre chaque résonateur. La figure III-2 présente le filtre 3 pdles réalisé par
couplage mixte électrique/magnétique. Pour obtenir le couplage électrique, une ligne
microruban déposée sur un substrat diélectrique est insérée dans l'iris de couplage, et relie le
sommet des barreaux internes. D’autre part, la jonction conductrice qui relie deux barreaux

adjacents, permet de contrdler en fonction de sa position le couplage magnétique.

Coupling strip
Iris12

Iris23

Resonator 2 Resonator 3

Resonator 1
Coupling strip

Figure III-2: Modéele électromagnétique et maquette du filtre 3 poles a couplages mixtes [42]
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

La figure III-3, montre la réponse de la mesure comparée a celle de la simulation
¢lectromagnétique. On peut observer deux zéros de transmission de part et d’autre de la bande

passante.

Néanmoins, ce mécanisme nécessite un certain nombre de manipulations et une approche plus

générale pour concevoir des filtres en ligne avec des ordres plus élevés.

(=

=

k5 (dB)

NEEE

4 15 16 1.7 18 19 2 21 22
Frequercy (GHe)

Figure I11-3: Parametres [S] mesurés du filtre 3 poles comparés avec ceux du modéle
électromagnétique [42]

Récemment, une méthode de synthese directe est rapportée dans [43], mais elle est disponible
pour une condition en ligne tres particuliere ou un seule zéro de transmission peut €tre réalisé.
En l'absence d'une approche de synthese directe générale, le fait qu'un réseau en ligne

sélectionné puisse réaliser la réponse en fréquence requise n'est toujours pas prévisible.

Dans ce chapitre, nous introduisons des éléments de couplage dispersifs comme proposés dans
le chapitre précédent dans une structure de filtre en ligne qui initialement ne génere pas de zéro

de transmission.

Les éléments de couplage dispersif sont introduits comme éléments de couplage inter-
résonateurs mais ¢€galement comme éléments de couplage d’entrée-sortie pour générer un

nombre maximum de zéros de transmission.
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

I11.2. Synthese de filtres en ligne a couplages dispersifs

Dans cette partie, nous allons utiliser une structure de filtre en ligne constituée de 4 résonateurs
et nous allons introduire des éléments de couplage dispersifs positifs et négatifs pour générer

des zéros de transmission en dessous et/ou en dessous de la bande passante.
II1.2.1. Structure en ligne initiale

Théoriquement, dans une structure en ligne contenant des couplages inter-résonateurs
indépendants de la fréquence, on obtient, d’aprés la régle du plus court chemin énoncée dans le

premier chapitre, une réponse sans zéro de transmission.

Nous avons ainsi synthétisé un filtre 4 poles en ligne a couplages indépendants de la fréquence
en utilisant le logiciel de synthése de matrices de couplage SyMaCo développé par Aurélien

Périgaud, lui méme basé sur le code FELo écrit par Stéphane Bila.

SyMaCo est un outil permettant, entre autres choses, d’obtenir les courbes des parameétres [S]
et la matrice de couplage d’un filtre défini par I'utilisateur avec son nombre de podles et
éventuellement de zéros de transmission en fonction de la classe de fonction sélectionnée
(Butterworth, Chebyshev, Chebyshev généralisé ..), son adaptation, son facteur de qualité, sa
fréquence centrale et sa bande passante. Cette matrice de couplage pourra ensuite étre exploitée

sur le logiciel ADS sous la forme d’un circuit électrique équivalent.

Le diagramme de couplage du filtre 4 pdle synthétisé initialement est présenté sur la figure III-
4. On note que les couplages inter-résonateurs ont des valeurs indépendantes de la fréquence,
autrement dit non-dispersives. La réponse du circuit équivalent est présentée sur la figure I1I-5,

et on peut remarquer qu’aucun zéro de transmission n’apparait dans la réponse.

00

1 2 3
1,003 ™ 0,886 " 0,692 0,88

4
9O

1,003

Figure I11-4: Diagramme de couplage non dispersif
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

|Paramétres S'dB
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Figure III-5: Parametres [S] obtenus par le diagramme de couplage présenté a la figure I11-4

A partir de la matrice de couplage initiale de ce filtre 4 pdles en ligne et de sa réponse en
fréquence, nous allons dans la partie suivante prendre en considération des termes de couplage

dispersifs et les intégrer dans le diagramme de couplage.
I11.2.2. Génération de zéros de transmission par intégration de couplages dispersifs

Nous allons remplacer les couplages inter-résonateurs par des couplages dispersifs positifs et
négatifs et positionner ainsi 3 zéros de transmission en dehors de la bande passante dont la

position sera fixée par ajustement des termes constants et dispersifs.

Dans la structure en guide d’ondes, I’emplacement de chaque zéro de transmission sera

déterminée par les dimensions des éléments de couplages dispersifs proposés au chapitre II.
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

A partir de la synthese précédente, nous avons plusieurs possibilités pour placer les zéros de

transmission générés par couplages dispersifs :

e Deux couplages négatifs et un couplage positif pour générer deux zéros de transmission
dans la bande stoppée supérieure et un z€ro de transmission dans la bande stoppée

inférieure

e Deux couplages positifs et un couplage négatif pour générer deux zéros de transmission
dans la bande stoppée inférieure et un zéro de transmission dans la bande stoppée

supérieure

e Trois couplages négatifs pour générer trois zéros de transmission dans la bande stoppée

supérieure

e Trois couplages positifs pour générer trois zéros de transmission dans la bande stoppée

inférieure

Nous allons ainsi traiter chacun des cas d’un point de vue de la synthése et nous en
Y

dimensionnerons certains ensuite.

II1.2.2.1. Topologie avec deux couplages négatifs et un couplage positif
Dans un premier temps, nous avons repris la matrice de la topologie en ligne initiale servant de
référence en rajoutant un terme de couplage dispersif entre chaque résonateur comme montré

sur le diagramme présenté sur la figure I1I-6.

L’arrangement des couplages dispersifs pour le premier cas est constitué de couplages
dispersifs négatifs entre les résonateurs 1 et 2 et entre les résonateurs 3 et 4 et d’un couplage

dispersif positif entre les résonateurs 2 et 3.

La réponse du circuit équivalent est présentée sur la figure III-7. On peut observer trois zéros
de transmission supplémentaires, avec deux zéros de transmission localisés dans la bande
stoppée supérieure grace aux deux couplages dispersifs négatifs, et le troisieme zéro dans la

bande stoppée inférieure grace au couplage dispersif positif.

En comparant cette réponse avec celle du circuit équivalent initial (figure III-5), c’est-a-dire
sans couplage dispersif, on peut constater que les deux réponses possedent sensiblement les
mémes fréquences centrales et les mémes bandes passantes, avec maintenant trois zéros de

transmission supplémentaires.
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

1 2 3 4
e—@—~——0—F+——0— -0 0

1,003 -0,886+0,342w 0,692+0,342w -0,886+0,312w 1,003

Figure I11I-6: Diagramme de couplage avec deux couplages dispersifs négatifs et un positif
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Figure I1I-7: Parametres [S] obtenus avec le diagramme de couplage présenté sur la figure I11-6

I11.2.2.2. Topologie avec deux couplages positifs et un couplage négatif

L’approche précédente est répétée pour synthétiser un filtre avec deux couplages dispersifs

positifs et un négatif.

La matrice de couplage de référence est modifiée comme présenté sur la figure I1I-8, avec des
couplages dispersifs positifs entre les résonateurs 1-2 et 3-4 et un couplage dispersif négatif
entre résonateurs 2 et 3. On notera que les valeurs des couplages dispersifs positifs sont

différents pour controler les positions des deux zéros de transmission de maniere distincte.

On retrouve comme prévu sur la figure III-9, deux zéros de transmission dans la bande stoppée

inférieure et un dans la bande supérieure.
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

1 2 3 4
e—@—~——0—F+——0— -0 0

1,003 0,886+0,291w  -0,692+0,342w -0,8846+0,181w 1,003

Figure I1I-8: Diagramme de couplage avec deux couplages dispersifs positifs et un négatif
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Figure I11-9: Parametres [S] obtenus avec le diagramme de couplage présenté sur la figure I11-8

111.2.2.3. Topologie avec trois couplages négatifs
Nous avons ensuite testé une solution a trois couplages dispersifs négatifs comme présenté sur

le diagramme du couplage de la figure III-10.

La figure III-11 présente la réponse optimisée des parametres [S] du circuit équivalent, dans

laquelle on peut retrouver trois zéros de transmissions dans la bande stoppée supérieure.
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

1 2 3 4
e—@—~——0—F+——0— -0 0

1,003 -0,886+0,311w  -0,692+0,174w -0,886+0,151w 1,003

Figure I11-10: Diagramme de couplage avec trois couplages dispersifs négatifs

0

|Paramétres S|0IB

-100

-120

-140 ' ' —
7 8 9 10 11 12 13

Fréquence (GHz)

Figure I11I-11: Parameétres [S] obtenus avec le diagramme de couplage présenté sur la figure I1I-
10

I11.2.2.4. Topologie avec trois couplages positifs

Enfin, dans cette derniere partie, nous proposons la syntheése d’un filtre 4 poles en ligne avec
trois couplages dispersifs positifs. Le diagramme de couplage présenté sur la figure III-12 est
ainsi optimisé avec des couplages inter-résonateurs dispersifs positifs, avec des termes
dépendants de la fréquence distincts dans le but de positionner les trois zéros de transmissions

a des fréquences différentes dans la bande stoppée inferieure, comme montré sur la figure I1I-

13.

A s



Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

1 2 3 4
e—@—~——0—F+——0— -0 0

1,003 0,886+0,339w  0,692+0,231w  0,886+0,186w 1,003

Figure I1I-12: Diagramme de couplage avec trois couplages dispersifs positifs
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Figure I11-13: Parameétres [S] obtenus avec le diagramme de couplage présenté sur la figure I11-
12

I11.2.3. Conception de filtres en ligne a couplages dispersifs
Dans cette partie, nous implémentons deux des solutions précédentes : une solution avec 3 z€ros
de transmission d’un méme c6té de la bande passante, en 1’occurrence les 3 dans la bande

stoppée supérieure, et une avec 2 zéros de transmission d’un coté et 1 de 1’autre, et nous avons

choisi 2 zéros dans la bande stoppée inférieure et 1 dans la bande stoppée supérieure.

Le dimensionnement des modeles électromagnétique s’appuie sur les éléments de couplage

dispersifs proposés au second chapitre.
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

111.2.3.1. Filtre 4 poles avec deux couplages positifs et un couplage négatif

A partir des syntheses précédentes, nous avons eu recours a des simulations électromagnétiques
avec le logiciel ANSYS HFSS pour dimensionner notamment la solution présentée sur la figure
ITI-8. Quatre cavités rectangulaires sont placées en ligne et couplées entre elles, par un plot
capacitif entre les résonateurs 2 et 3 pour réaliser le couplage dispersif négatif, et par des plots
en forme de marteau entre les résonateurs 1-2 et 3-4 pour réaliser les couplages dispersifs

positifs.

Les sections des guides d’onde sont dans le standard WR90 (a = 22.86 mm et b = 10.16 mm),
dont la plage nominale de fonctionnement s’étale de 6.557 GHz a 13.114 GHz.

Apres avoir optimisé et fixé les différentes dimensions des plots capacitifs et du plot en forme
de marteau, nous avons effectué une simulation de la structure finale montrée sur la figure III-
14. Les dimensions optimisées des éléments des couplages dispersifs sont listées dans le tableau

II-1.

En comparant les réponses du modele électromagnétique et du circuit équivalent sur la figure
ITI-15, nous remarquons que nous obtenons quasiment les mémes résultats. De plus, il faut noter
que les deux réponses possedent les mémes fréquences centrales et mémes bandes passantes.

Les positions des zéros de transmission sont treés similaires, ce qui valide notre concept.

Une maquette réalisée en plastique par I’impression 3D est prévue dans la perspective de valider

expérimentalement ces travaux.
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

Tableau III-1: dimensions des éléments de couplage dispersif pour la structure décrite sur la

figure I11-14

Elément de couplage

Plot en forme de marteau

Plot en forme de marteau

positif dispersif (entre résonateurs 1 et 2) (entre résonateurs 3 et 4)
Hauteur du marteau (Hm) Hm =7.5 mm Hm =7.53 mm
Largueur du marteau (Lm) Lm = 10.25 mm Lm =10.63 mm

Elément de couplage Plot capacitif
négatif dispersif (entre résonateurs 2 et 3)
Hauteur du plot (Hp) Hp = 6.5 mm
Largueur du plot (Lp) Lp =3.5mm
Hm Hp

Figure III-14: Structure du filtre 4 poles en ligne avec deux couplages dispersifs positifs et un

négatif
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE
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Figure III-15: Parametres[S] obtenus par la simulation du modéele électromagnétique du filtre 4
poles en ligne avec deux couplages dispersifs positifs et un négatif

I11.2.3.2. Filtre 4 poles avec trois couplages négatifs

Pour la modélisation électromagnétique de la solution présentée sur la figure III-10, nous avons
conservé les dimensions transverses du guide rectangulaire WR90, puis nous avons
dimensionné deux plots capacitifs entre les résonateurs 1 et 2 et entre les résonateurs 3 et 4 et

un plot en forme de marteau entre les résonateurs 2 et 3 pour réaliser les trois couplages négatifs.

La structure finale du modele électromagnétique est présentée sur la figure III-16, et les

dimensions des éléments de couplage sont présentées dans le tableau III-2.

La réponse en parametre [S] du modele électromagnétique est présentée sur la figure II1-17.
Les trois zéros de transmission se retrouvent comme prévu dans la bande stoppée supérieure.
La réalisation d’une maquette est prévue dans la perspective de valider expérimentalement les

travaux.
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

Tableau III-2: dimensions des éléments de couplage dispersif pour la structure décrite sur la

figure I11I-16

Elément de couplage Plot capacitif Plot capacitif
négatif dispersif (entre résonateurs 1 et 2) (entre résonateurs 3 et 4)
Hauteur du plot (Hp) Hp =7.5 mm Hp = 7.53 mm
Largueur du plot (Lp) Lp=4.1 mm Lp =3.8 mm
Elément de couplage Plot en forme de marteau
négatif dispersif (entre résonateurs 2 et 3)
Hauteur du marteau (Hm) Hm =4.2 mm
Largueur du marteau (Lm) Lm =11.42 mm
4r N
Hm Hp

Figure I1I-16: Structure du filtre 4 poles en ligne avec trois couplages dispersifs négatifs
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

|Parameétres S|OIB

_100 I 1 1 I I
7 8 9 10 11 12 13

Fréquence (GHz)

Figure I11I-17: Parameétres[S] obtenus par la simulation du modéele électromagnétique du filtre 4
poles en ligne avec trois couplages dispersifs négatifs
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

IT1.3. Synthese de filtres a couplages d’entrée-sortie dispersifs

Dans la partie précédente, nous avons montré que 1’intégration de couplages dispersifs dans la
topologie en ligne joue un rdle essentiel pour augmenter la sélectivité par la création de zéros

de transmission supplémentaires.

Cette approche a été uniquement appliquée aux couplages inter-résonateur mais elle peut étre
étendue aux couplages entrée sortie pour augmenter encore le nombre de z€ros de transmissions

et atteindre un nombre de zéros de transmission supérieur au nombre de résonateurs..

Pour cela, nous allons dimensionner une structure simplifiée avec seulement deux résonateurs

et étendre la synthese au filtre 4 pdles en ligne.
ITL.3.1. Structure a 2 péles en ligne a couplages d’entrée-sortie dispersifs

L’intégration de couplages dispersifs en entrée-sortie doit permettre de générer des zéros de

transmissions supplémentaires dans la bande stoppée inférieure et/ou supérieure.

Pour valider ce concept, nous avons effectué la conception d’un filtre a 2 poles avec des
couplages d’entrée- sortie dispersifs. Dans un premier temps, nous avons optimisé les termes
de couplage dispersifs avec le circuit équivalent. Les valeurs obtenues sont données dans le
diagramme du couplage de la figure III-18. La réponse obtenue avec le circuit équivalent est
présentée sur la figure I11-19, et on peut observer trois zéros de transmission, dont deux dans la
bande stoppée inferieure, dus aux couplages d’entrée-sortie positifs, et le troisieme dans la

bande stoppée supérieure dii au couplage inter-résonateurs négatif.

En ajustant les termes dispersifs du couplage inter-résonateurs et des couplages en entrée-sortie,
on remarque que les zéros de transmission se déplacent en fréquence, en conservant la bande

passante comme montré sur la figure I11-20.

1 2
®//.//.//®

0,685+0,221w -0,723+0,181w 0,695+0,165w

Figure I11-18: Diagramme de couplage du filtre deux péles a couplages d’entrée-sortie dispersifs
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

|Paramétres S|dB

9 10 11 12 13
Fréquence (GHz)

Figure IT1I-19: Parametres [S] obtenus avec le diagramme de couplage présenté sur la figure I11-
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Figure III-20: Parametres [S] obtenus pour des différentes valeurs des termes dispersifs
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

Le filtre deux pdles est ensuite dimensionné en guide d’ondes grace au logiciel HFSS. La

structure est représentée sur la figure III-21 et les dimensions du plot capacitif et du plot en

forme de marteau sont détaillées dans le tableau 111-3.

D’apres les résultats de simulation ¢électromagnétique montrés sur la figure I1II-22, nous

remarquons que la réponse obtenue est similaire avec celle du circuit équivalent, que ce soit sur

le niveau d’adaptation, la fréquence centrale ou la bande passante. De plus, il faut signaler que

les zéros de transmission sont placés a proximité de leurs positions théoriques.

Tableau III-3: dimensions des éléments de couplage dispersif pour la structure décrite sur la

figure I11-21

Elément de couplage

positif dispersif

Plot en forme de marteau

(en entrée)

Plot en forme de marteau

(en sortie)

Hauteur du marteau

Hm1l =7.82 mm

Hm2 =7.92 mm

Largueur du marteau

Lm1l=11.34 mm

Lm2 =10.92 mm

Elément de couplage

Plot capacitif

négatif dispersif (entre résonateurs 1 et 2)
Hauteur du plot Hp =7.12 mm
Largueur du plot Lp =3.23 mm
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

Hm1l

R (P

Lm1l Lp Lm2

8 9 10 11
Fréquence (GHz)

12 13

Figure II1-22: Parametres[S] obtenus par la simulation du modéle électromagnétique du filtre 2

poles a couplages entrée-sortie dispersifs
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

I11.3.2. Synthese de filtres a couplages d’entrée-sortie et inter-résonateurs dispersifs

Dans cette partie, nous introduisons des couplages d’entrée-sortie dispersifs dans des topologies

de filtres plus complexes, en ligne et a couplages croisés.

I11.3.2.1. Filtre 4 poles en ligne
Le premier exemple concerne le filtre 4 pdles en ligne afin de générer et contrdler 5 zéros de

transmission dans la réponse en fréquence.

Le diagramme de couplage est présenté dans la figure I1I-23. Dans cet exemple, les couplages
d’entrée/sortie sont négatifs, générant deux zéros de transmission dans la bande stoppée
supérieure, tandis que les couplages inter-résonateurs sont positifs, générant également 3 zéros

de transmission dans la bande stoppée inférieure, comme démontré sur la figure 11I-24.

1 2 3 4
O—F0—F—0—+—0—+—0—F+—0

-0,863+0,183w  0,886+0,339w  0,692+0,231w  0,886+0,186w  -0,863+0,231w

Figure I11-23: Diagramme de couplage avec trois couplages inter-résonateurs positifs et deux
couplages entrée-sortie négatifs
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Figure III-24: Parametres [S] obtenus avec le diagramme de couplage de la figure I11-23
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

111.3.2.2. Filtres a couplages croisés (non adjacents)

L’intégration de couplages entrée-sortie dispersifs peut également s’appliquer a des structures
qui ne sont pas en ligne, c’est-a-dire comportant des couplages croisés (non-adjacents). A titre
d’exemple, nous présentons sur les figures III-25 et I1I-26 des résultats de synthese pour une
topologie en triplet, qui dans une configuration sans couplage dispersif ne permet de générer

qu’un seul zéro de transmission.

0,8446+0,481w 1 -0,692+0,274w 3 0,662+0,263wW

Figure I11-25: Diagramme du couplage dispersif pour un triplet
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Figure III-26: Parametres [S] obtenus avec le diagramme de couplage de la figure I11-25

el v



Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

Dans la configuration précédente, les couplages d’entrée sortie dispersifs positifs, génerent 2
z€ros de transmission en dessous de la bande passante et les 3 couplages inter-résonateurs

dispersifs négatifs générent 3 zéros de transmission en dessus de la bande passante.

Ainsi, on peut étendre le concept des couplages d’entrée-sortie dispersifs au filtre 6 pdles bi-
bandes dimensionné dans le second chapitre pour répondre aux spécifications en 5G données

dans le tableau I11-4.

Le diagramme de couplage optimisé avec des couplages d’entrée-sortie dispersifs est donné,
avec les valeurs des couplages, sur la figure III-27. La réponse obtenue pour la fonction
optimisée est montrée sur la figure III-28. On peut voir clairement que la réponse respecte le
cahier des charges donné dans le tableau III-4 et qu’elle montre une sélectivité remarquable par

la création de 7 zéros de transmission grace aux couplages dispersifs.

Tableau III-4: Spécifications prises a titre d’exemple pour les bandes millimétriques en 5G

Fmin (GHz) Fmax (GHz) Spécification (dB)
[S21] 20 22 230
[S21] 22 22.74 -20
[S11] 23.25 24.25 -15
[S21] 24.79 25.49 -15
[S11] 26.26 27.23 -15
[S21] 29.59 30 -20
[S21] 30 33 -30
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

0.832¢Mgw 1 MW 6 6 893 M gw
Z Va
E— —— S
0,759 0,759
2 5
0,362
0,369 0,369

3 0517 3

Figure I11-27: Diagramme du couplage du filtre 6 poles bibande sur spécifications 5G
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Figure I11-28: Parametres [S] obtenus avec le diagramme de couplage de la figure I11-27
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Chapitre III. INTEGRATION D’ELEMENTS DE COUPLAGE DISPERSIFS
DANS DES STRUCTURES DE FILTRAGE EN LIGNE

II1.4. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les travaux réalisés sur 1’introduction de couplages
dispersifs dans des structures en ligne. Apres un état de 1’art de ces dispositifs, nous avons
présenté la conception d’un filtre dans une topologie en ligne, en partant d’une réponse initiale
sans zéro de transmission, puis nous avons montrée 1’intérét d’intégrer des éléments de

couplage dispersifs inter-résonateurs afin d’augmenter la sélectivité.

Nous avons ensuite introduit des couplages dispersifs en entrée-sortie pour atteindre un nombre

de zéros de transmission supérieur au nombre de pdles de la structure en ligne.

Finalement, nous avons appliqué cette approche a des topologies a couplages non adjacents (par
opposition aux couplages en ligne) et réussi a synthétiser une structure réalisant une fonction
bibande a 6 pdles et 7 zéros de transmission capable de répondre aux spécifications prises en

exemple pour la 5G.
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CONCLUSION GENERALE

Les filtres hyperfréquences sont des composants clés pour les systeémes d’émission-réception
sans fils. Le développement de méthodologies de synthese prenant en compte, des les premieres
étapes de la conception, tous les phénomenes physiques inhérents a leur implémentation aux
fréquences microondes est primordial pour aboutir a des performances optimisées avec des

architectures de systemes efficaces.

Au cours de cette these, dans le but d’améliorer les performances et simplifier les architectures
des systemes de télécommunications large bande comme la 5G, une nouvelle approche de
synthese et de conception prenant en compte le comportement dispersif des couplages dans les

filtres a résonateurs couplés a été développée.

N

Dans le premier chapitre, nous avons présenté un état de 1’art sur les filtres a couplages
dispersifs et sur la prise en compte de la dépendance en fréquence du couplage pour la synthese
des filtres. L’approche retenue consiste a intégrer un terme de couplage dispersif dans la
représentation sous forme de matrice classique et de lier les (deux) parametres du couplage
dispersif aux dimensions de 1’¢lément de couplage. L’avantage de 1’approche proposée se
traduit par la génération d’un zéro de transmission supplémentaire dont le positionnement est
contrdlé et qui augmente la sélectivité du filtre. Nous avons mis en évidence le principe sur une
structure coupant deux cavités, puis congu et réalisé un filtre 4 pdles présentant un troisieme

z€ros de transmission dii a un couplage dispersif.

Le second chapitre était consacré a la conception et la réalisation de nouveaux filtres
hyperfréquences a couplages dispersifs. Pour cela, de nouveaux éléments ont été proposés et
caractérisés pour réaliser des couplages dispersifs positifs ou négatifs permettant de déplacer
les z€ros de transmission supplémentaires, aussi bien dans la bande stoppée supérieure que dans
la bande stoppée inférieure. Nous avons intégré et dimensionné ces éléments grace a des
structures simplement constituées de deux cavités, permettant de tester la sensibilité de chaque
€lément de couplage dispersif a ses parametres dimensionnels. Le concept a été validé par la

conception et la caractérisation de prototypes de filtres 2 poles. Un filtre 6 pdles bi-bande avec
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cinq zéros de transmission a ensuite ét€ concu, réalisé et testé, et le concept a été transposé aux

fréquences millimétriques avec des spécifications compatibles avec les réseaux sans fil 5G.

Le dernier chapitre a consisté a intégrer les éléments de couplage dispersifs dans des structures
de filtrage en ligne afin d’augmenter la sélectivité de ces structures sans en augmenter la
complexité. Une sélection d’articles concernant les filtres en ligne a été présentée. Nous avons
ensuite proposé une structure de filtre en ligne constituée de 4 résonateurs couplés, que nous
avons ré-optimisée afin de générer plusieurs zéro de transmission dans des différentes positions.

Finalement nous avons étendu le concept aux couplages d’entrée sortie.

A travers cette these, I’approche proposée de prise en compte et de controle des phénomenes
dispersifs dans les couplages a été explorée et montre son potentiel pour la synthese de filtres a
résonateurs couplés. La prise en compte des phénomenes dispersifs est notamment intéressant
pour la synthese de filtres a large bande passante ou les phénomenes de dispersion apparaissent

naturellement.

Une perspective naturelle est de généraliser cette approche a la synthese de filtres large bandes
dans différentes technologies pour en améliorer la syntheése et notamment profiter des
phénomenes dispersifs et des zéros de transmission générés en contrdlant leurs positions sur

I’axe des fréquences.
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Annexe 1. Les fonctions de transfert

Un filtre peut étre modélisé par un quadripdle comme montré sur la figure Al.1.

l, l,
— I —

V, Quadripdle Vv,

Figure A1.1: Schéma de principe d’un quadripéle

. . . ..V
E(f) et S(f) sont donc les tensions ou les courants en entrée/sortie du quadripdle, ainsi VZEJJ:))
1
1 .
et % etc... sont des fonctions de transfert. Cependant, ces grandeurs ne sont pas mesurables
1

dans le domaine des microondes. Pour cela, on raisonne sur les puissances et sur les ondes de

puissance. Ces grandeurs sont montrées sur la figure A1.2.

Quadripdle

Figure A1.2: Schéma d’un quadripdle alimenté
Les ondes entrantes sont notées : a; et az, et les ondes sortantes sont notées : b; et b,. Elles sont

exprimées en fonction des tensions/courants par les relations suivantes :
Vi+ R4 b Vi—Ri4

a —F—et =
YU 0R, Y 2R
V, + R, 1, V, — Ryl,
az = b =

ey ethy = ———=— N
Ces ondes sont liées entre elles par la matrice de répartition [S] (scattering matrix en anglais)
de la maniere suivante :

[b] = [S].[a] (A1.2)
Avec,

_[bs _ [$11 512] _ %
b= bz]'s_ Sa1 S22 4= [az] (41.3)
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En développant cette équation matricielle, on obtient :
b, = S11.a4 + S13.a, (A1.4)
b, = Sy1.a1 + Sy,.a, (AL5)
Si la sortie est adaptée (a2 = 0), on obtient :

S _h tS _ b A1.6
11—a19 21_a1( .6)

Or, les puissances mises en jeu sont exprimées en fonction des ondes de puissance de la maniere

suivante :
1 1 1
P, = 7* la )% B = >* |b,|?, P, = 5* |b,|? (A1.7)

Avec,
P; : Puissance incidente
P, : Puissance réfléchie par le filtre

P;: Puissance transmise par le filtre

Par conséquent, les fonctions de transfert et de réflexion du quadripdle, notées respectivement

H(jow) et T(jw), sont définies par :

B P
H(w)* = 2 = |Sul’et [T(w)|* = 5 = |S:1]” (A18)

2 L

Si le filtre est adapté en sortie.

De plus, si le filtre est sans pertes, nous avons la relation suivante :
ITGw)|? + |H(jw)|? =1 (A1.9)

Par conséquent, on peut exprimer la fonction de transfert sous la forme suivante :

- 1
|H(w)] =T+ DGa)E (A1.10)
o)
e
D(jw) = % (A1.11)

représente la fonction discriminante du filtre.
D’autre part, les fonctions de transfert et de réflexion sont des fonctions polynomiales

rationnelles qui prennent généralement la forme suivante :
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. 1P(w) . . R(jw)

Ou ¢ est un scalaire 1ié a I'ondulation dans la bande et P(jw), Q(jw) et R(jw) sont des polyndmes

a coefficients réels avec un coefficient égal a 1 pour le terme de plus haut degré. La fonction

discriminante D(jw) peut donc s'écrire sous la forme suivante :

R(jw) _ i=1(w — Zgi)
PGw) %G — Zp)

Ou Zri(les zéros de R) et Zpi(les zéros de P), sont respectivement les zéros de réflexion et de

D(jw) = ¢

(A1.13)

transmission. n et n; sont respectivement 'ordre de la fonction de transfert et le nombre de zéros
de transmission. Connaissant la fonction discriminante D(jw), il est possible d'en déduire le
coefficient eet les polyndmes R(jw) et P(jw). Enfin, d’aprés I’équation (A1.9), le polyndme

Q(jow) peut étre calculé ainsi que les pdles (zéros de Q).

Les fonctions utilisées en pratique pour D(jw) sont données ci-dessous. Ces fonctions sont
calculées pour un prototype passe-bas. Pour obtenir le filtre passe-bande correspondant, une

transformation en fréquence passe-bas passe-bande [A1.1] peut Etre réalisée.
La fonction de type Butterworth

Il s’agit de I’approximation la plus simple de la fonction de filtrage idéale. La fonction
discriminante D(jw )est une fonction puissance de la pulsation :

D(jw) = (jw)™ (A1.14)
Avec, n I’ordre du filtre.

Par conséquent, la fonction de transfert est donnée par :

1

En pratique, on exprime la fonction de transfert en dB :

1
[H(jw)las = 20 * log(IH(jw)]) = 10 * log(;———) (41.16)

Le tracé de cette fonction pour différents ordres est donné ci-dessous :
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Fonction de transfert (dB)

0 05
Fréquence normalisée (rd/s)

15

Figure A1.3: Fonction de transfert d’un prototype passe-bas de type Butterworth pour
différents ordres

On voit que pour w=1 rd/s, |H(jw)|as = -3 dB. Cela correspond a une transmission de la moitié
de la puissance incidente, et marque une transition entre la bande passante et la bande coupée.
On parle alors de bande passante a -3 dB.
La fonction de type Tchebychev
Cette fonction est telle que les réponses en transmission et en réflexion ne présentent pas
d’ondulation hors de la bande passante, mais une ondulation constante ¢ dans la bande passante.
Elle est calculée pour obtenir dans ces conditions une sélectivité optimale, pour un ordre n
donné. La fonction discriminante D(jw) dans ce cas est :

D(jw) = j™ x € x T, (w) (A1.17)
avec Tu(w ) le polyndme de Tchebychev de degré n, défini par :

To(w) = cos(n x cos™(w)) siw < 1rd/s (A1.18)
To(w) = cos h(n * cosh™(w)) siw > 1rd/s (A1.19)

Une comparaison, pour un ordre n = 2, entre une fonction de Tchebychev ayant une ondulation

de 0.2 dB et une fonction de Butterworth est donnée ci-dessous :
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- - Butterworth
— Tchebychev

Fonction de transfert (dB)

10 i i I i I I
0 0.2 04 06 0.8 1 1.2 1.4

Fréguence normalisée (rd/s)

Figure A1.4: Comparaison entre les fonctions de transfert Butterworth et Tchebychev pour n=2
On constate que pour un ordre n donné, la fonction de Tchebychev est plus sélective que la
fonction de Butterworth. Tout de méme, cette fonction présente des ondulations dans la bande

passante qui peuvent avoir un effet non négligeable sur les performances ¢lectriques d’un filtre.

On note que la bande passante (w = 1 rd/s) de la fonction de Tchebychev correspond a un niveau
de transmission égal a la valeur de 1’ondulation dans la bande passante. On parle alors de bande
passante équi-ondulation (dans le cas d’une fonction de Butterworth le niveau de transmission

est a -3dB pour v = 1 rd/s).

On note que pour ces deux fonctions (Butterworth et Tchebychev), P(jw) = 1. Par conséquent,
tous les zéros de transmission sont a I’infini. Afin d’obtenir encore plus de sélectivité, on va
imposer ces zéros a des fréquences finies dans la bande atténuée proche de la bande passante.
11 s’agit de la fonction pseudo-elliptique.

La fonction pseudo-elliptique

La fonction discriminante D(jw) d’une fonction de type pseudo elliptique (ou Tchebychev
généralisée) est donnée par :

D(jw) = € * T,(w) (A1.20)
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Avec,

T,(w) = cosh( cosh‘l(xi(a)))) (A1.21)
2
Et,
_1/
xi(w) = (f_—wj‘: (A41.22)

Les m z€ros finis de P (pi= jak) sont les zéros de transmission imposés (les autres zéros sont
placés a I’infini). Les n zéros de R, répartis entre -j et +j, dépendent des p; et sont calculés par

récurrence. Les n zéros de Q sont déduits de P et R d’apres la relation de conservativité(A1.9).

Une comparaison, pour un ordre n = 4, entre une fonction de Tchebychev et une fonction
pseudo-elliptique ayant un zéro de transmission a w;=1.5 rd/s est montrée ci-dessous.

L’ondulation est fixée a 1 dB.

A
(=]
T

)
S
T

w
(=]
T

'S
[=]
T

e Tchebychev
— Pseudo-elliptique

@
(=]
T

Fonction de transfert (dB)

1 |

1 1
0 0.2 0.4 06 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2

-100 | 1 I

Fréquence normalisée (rd/s)

Figure A1.5: Comparaison entre les fonctions Tchebychev et pseudo-elliptique pour n=4
On voit que le zéro de transmission dans la bande atténuée, permet d'atteindre des niveaux de

réjection plus élevés a proximité de la bande passante pour un méme ordre de filtre.
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Enfin, une comparaison entre les fonctions de Butterworth, de Tchebychev, et pseudo-elliptique

en module et en temps de propagation de groupe (figure A1.6) montre une variation plus

importante du temps de propagation de groupe lorsque la réjection est améliorée.
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Figure A1.6: Comparaison entre les trois fonctions usuelles : (a) en TPG ; (b) en module [44]
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Annexe 2. De la fonction de filtrage a la matrice de couplage

La figure A2.1 montre le circuit équivalent d’un filtre N pdles a deux acces alimenté avec une

source de tension et connecté aux impédances de source R; et de charge Ry.

R, . ,
l:}’n J’12j|
. . Ry
Yo Y»n

1:n,; ny:1

Yu rn N
Yu ¥an € Ry=1Q

Yii Yzt "123"11 Ytz
Yoy ¥n mmys Ay

v Myn
181
Mvu
. e\
// ) l"'i,!'n—l‘l :
I\

IIF 'lIF N L I‘i _”,_':.
T T T3 bw
1H %4 WH WH O %H H
1 e o (=1} in}

) @
My 2 \\\\Mzi/ f\“*-“"/ / MMy

M3 p-1

“Z,n
Figure A2.1: circuit équivalent d’un filtre N poles a bande étroite sans pertes, (a) : réseau

équivalent entre R; et Ry ; (b) : normalisation des impédances d’entrée/sortie par utilisation de
transformateurs ; (c¢) : circuit équivalent détaillée [13]
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L’impédance d’entrée Z;; du quadripdle est calculée en fonction des admittances en court-

circuit avec la formule suivante :

le[l/yZz + RN] _ 211[1/}/22 + 1]
Zoo + RN Zoo +1

Si Ry est normalisée a 1Q (figure A2.1(b)).

Z11(p) = (42.1)

Si R;=1 Q (figure A2.1(b)), I'impédance d’entrée s’écrit de la forme suivante :

1-5u() Q@ *RMP) _m+m
1+51(@) QM@ +R({P) my+n,

oumi, mz, n1 et nz sont des polyndmes respectivement pairs et impairs construits a partir de R(p)

et O(p):

Z11(p) = (A2.2)

R(p) =R+ Rip+ Rep* + ... (42.3)
Ap) =+ Qp+ QP+ .. (A2.4)
mi = Re(Ro+ Qo) + Im(R1+ Q1) p+ Re(R2+ Q) p>+ ... (A42.5)
m=Im(Ro+ Qo) + Re(Ri+ Q) p+ Im(R: + @) p* + ... (A42.6)

Si N est pair, on pose

ny * [ml/nl + 1]
m, +n,

Z1u(p) = (A2.7)

En comparant (A2.7) et (A2.7) on peut en déduire que

n
Y22 = 1/m1 (A2.8)
Et

yar = PP (42.9)

Si N est impair, on pose

m1 * I:’nl/'rn’1 + 1]

m, +n,

Z11(p) = (A2.10)

Alors,
Yoy = ml/n1 (A2.11)
Et
P
Y21 = (p)/enl (A2.12)

Apres avoir exprimé les admittances en court-circuit a partir des polyndomes caractéristiques,
ces mémes admittances en court-circuit doivent étre reliées aux éléments du circuit équivalent.

D’apres la figure A2.1(b), on peut relier les tensions et courants aux acces par :
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[;1] _ [zn }’12] . [91] _ l ni y'1,1 n17212 * 3,"121 . [91] (42.13)

N 21 Y22 en mny xy',,  ny*y',, en

En écrivant la loi des mailles dans chaque résonateur pour le circuit interne détaillé sur la figure
A2.1(c), on peut €écrire :

[]M + pl + R] * [il, iz, i3, ...,iN]t =€eq ¥ [1, 0, 0, ...,O]t (A214‘)

avec
Mll M12 o o MlN
M12 MZZ
M=]| : (42.15)

MlN MNN
R, 0 0
0 0

R=|: (A2.16)

0 Ry

et / la matrice identité.
La résolution de (A2.14) pour R; = Ry = 0 permet de calculer les admittances en court circuitys;

et y2o:

iy ) 1
Y21(P) = = Iryry=0 = J[=M — wlly:™ (A2.17)
1
Iy . -1
V22(p) = o |ryry=0 = J[—M — wl]yy~ (A2.18)
M est une matrice réelle et symétrique par rapport a la diagonale principale et toutes ses valeurs

propres sont réelles. Il existe donc une matrice orthogonale T telle que :

—M =T ATt (42.19)

A = diag[ll, Az, 13, AN] (AZZO)
Ai étant les valeurs propres de -M
et

T« Tt =1 (A2.21)

D’apres ces derniéres équations, les admittances en court-circuit peuvent s’écrire :

Yor(0) = jI[T * ATt — wlly,  (A2.22)

et
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Va2 () = J[T * Ax Tt —wllyy  (A2.23)

La solution générale peut s'écrire sous la forme suivante:

N

_ Ty T,
[T+ ATt —wl]; " = ﬁi,j =1,2,3,..,N (42.24)
k=1 k
Alors,
Ty T
. Nk‘1k
ya(p) = j ) 2K (42.25)
w — Ak
k=1
et,

N

AR
yar(p) = j )~ (42.26)

k=1w k

Ces dernieres équations permettent de relier les admittances en court-circuit du circuit
équivalent a leur expression déduite des polyndmes caractéristiques.

Les équations (A2.25) et (A2.26) montre que les valeurs propres Ak de -M sont les racines du
dénominateur commun de y2;(p) et y22(p). La premiere et la derniere ligne de la matrice T (Tix
et Tnk) peuvent €tre calculées a partir des résidus des admittances en court-circuit y2;(p) et
v22(p). Connaissant les numérateurs et les dénominateurs de y2;(p) et y22(p) d’apres les équations

(A2.8) et (A2.9), les résidus raaet r27x peuvent étre déterminés et on obtient:

Tk = [ Ta2x (A2.27)
et

T T
_ TNk _ ok k=1,2,3,..,N (A2.28)

Tik =
' Tk \ 22k

La résolution de (A2.13) permet de déterminer les valeurs de n; et n> tel que:

N
n? =R, = Z TZ, (A2.29)
k=1

Et,

N
k=1

Pour le circuit interne, on obtient alors :
T

T = — (A2.31)
ny

Et,
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T
T'vie = —% (A2.32)
n;

La premicre et la derniere ligne de la matrice T" calculées, les autres lignes peuvent étre choisies
en appliquant le procédé d'ortho-normalisation de Gram-Schmidt ou un procédé équivalent, et

la matrice de couplage M peut étre synthétisée en utilisant (A2.19).
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Annexe 3. Synthese des filtres a résonateurs- couplés avec des couplages dépendants de la

fréquence [4]

Dans I'approche classique, les parametres de réflexion et de transmission sont li€s a la matrice

de couplage via les équations suivantes [5], [30].

det(M' — jR' + wl") III-1

S11=1+2jR
u et det(M — jR' + wl)

. det(M" — jR" + wiI'") I11-2
S21= ~2VR Ry =g M= jR+ wD)

ou Mest la matrice de couplage de taille N X N, R est égal a zéro sauf pour les éléments Rq; =

R, et Ryy = Ry et I est la matrice d'identité.

La matrice M’ est la sous-matrice principale supérieure obtenue en supprimant la derniere ligne
et colonne de la matrice Met I' constitue la matrice d'identité de taille N— 1 X N — 1. Les
matrices M', R, 1" sont créées de manicre similaire, sauf que cette fois la premiere et la

derniere colonne sont supprimées dans les matrices, M, Ret I.

Dans le cas ot les couplages sont dépendants de la fréquence, les équations ci-dessus prennent

la forme suivante :

det(M' — jR' + wM?) I11-3

Si1=1+2jR
u =1+ g =R T wMy)

) det(M" — jR" + wM 11-4
S21= “2VR Ry =g M =R Wity

d'ou M est une matrice symétrique N X N avec des éléments sur la diagonale principale et des
éléments hors diagonale représentant un composant de couplage dispersif inter-résonateur

responsable de la variation linéaire d'un coefficient de couplage.

L'équation ci-dessus montre que les pdles communs des parametres [S] sont des valeurs propres

d'une matrice linéaire,

L(A) = M — jR — AM,4 I11-5
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Tandis que les zéros de transmission sont des valeurs propres de la matrice linéaire [M'' —
- 44 pe z N
JR'',M1]. Pour compléter 1'ensemble des valeurs propres avec les zéros du parametre Sqq,

I'équation III-6 a été reformulé comme suit [5]:

F . det(M' —jR"+wM;) 111-7
- — =1+2jR
Su=g =1tk g q iR T wmy

F-E G det(M' — jR' + wM?) I11-8

2jR
E E I™dettM—jR +wMy)

Ou F et E sont des polynomes dérivés analytiquement dans [13]. Il est apparent a partir les
équations ci-dessus que les z€éros dans le nouveau polyndme G sont des valeurs propres dans la

matrice [M' — jR',M;].

Nous pouvons voir maintenant la syntheése de la matrice de couplage avec des couplages
dépendants de la fréquence comme un probleme d'optimisation non linéaire de la fonction de

colit € définie sous la forme suivante [31]:

C=— DA —2) I11-9

ou Agest un ensemble de racines obtenues a partir d'une représentation rationnelle des
parametres S, tandis que A est un vecteur de valeurs propres obtenu a une certaine étape
d'itération & partir des trois matrices [M — jR, M4], [M' — jR',M], [M"' — jR'', M{]. Notons
que ()¥indique la transposition hermitienne. La minimisation de la fonction € peut étre
effectuée en utilisant une approche de programmation quadratique similaire a celle présentée

dans [32].

Pour calculer les gradients requis par l'algorithme, il faut trouver les sensibilités des valeurs
propres généralisées a des petits changements aux éléments de la matrice de couplage. Ceci

peut étre fait en utilisant la théorie de la perturbation de la valeur propre qui donne I'expression

de la forme suivante pour la sensibilité de la ™€ valeur propre au changement de j,
k™€, élément de la matrice M
L’_k = — l% I11-10
sm; wi M, X;

1
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ou la matrice T4 est une matrice non-symétrique (N — 1 X N — 1) avec toutes les entrées mises

a zéro, sauf pour Tg’ k) — 1, X; et X; sont respectivement les vecteurs propres de cotés droite et

gauche. Par exemple, lorsque j = 2 et k = 3, T4 a la forme suivante:

0O 0 0 .. 0
01 0 : O
=11 0 -~ 0 :
: 0 0 .. 0
0 0 O 1

Bl
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RESUME

Ces travaux de these concernent la mise au point d’une méthodologie de conception de filtres
passe-bandes a couplages dispersifs permettant d’optimiser la sélectivité de ces filtres en
générant et en contrdlant la position de zéros de transmission supplémentaires. Un état de ’art
sur les différentes approches proposées dans la littérature pour la syntheése de filtres
hyperfréquences a couplage dispersif est d’abord propos¢. Cette analyse est illustrée par
plusieurs exemples concrets, et une structure en particulier, comportant un couplage par plot
capacitif, constitue le point de départ des travaux. De nouveaux éléments de couplage dispersifs
ont été ensuite proposés, capables de générer aussi bien des couplages positifs que négatifs,
permettant ainsi de positionner les zéros de transmission dans la bande stoppée supérieure ou
inférieure. Ces éléments ont alors été intégrés dans des structures de filtrage plus complexes
pour réaliser par exemple des structures en ligne possédant plusieurs zéros de transmission hors
bande ou des filtres multibandes a la sélectivité renforcée. Plusieurs des dispositifs congus ont
été fabriqués et mesurés. Les résultats expérimentaux sont en bon accord avec les simulations
validant ainsi [’approche proposée.

Mots-clés : synthese de filtres, filtres hyperfréquences, couplage dispersif, filtre passe-bande, filtre
multi-bande

ABSTRACT

This thesis report deals with the development of a methodology for the design of bandpass
filters including dispersive coupling to optimize the selectivity of these filters by generating
and controlling the position of additional transmission zeros. A state of the art on the different
approaches proposed in the literature for the synthesis of microwave filters with dispersive
coupling is first proposed. This analysis is illustrated by several concrete examples, and a
structure in particular, comprising a coupling capacitive post, is the starting point of the work.
New dispersive coupling elements were then proposed, capable of generating both positive and
negative couplings, thus enabling the transmission zeros to be positioned in the upper or lower
stopped band. These elements have then been integrated in more complex filtering structures
to achieve, for example, on-line structures having several out-of-band transmission zeros or
multiband filters with enhanced selectivity. Many of the devices designed have been
manufactured and measured. The experimental results are in good agreement with the
simulations validating the proposed approach.

Keywords: Filter synthesis, microwave filter, dispersive coupling, bandpass filter, multiband filter
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