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Introduction

La conception de filtres compacts et performants constitue un grand défi dans le do-

maine RF/microondes. L’intégration de systèmes de transmission sans fil pour ces gammes

de fréquences nécessite la réduction des dimensions de chaque fonction élémentaire de la

chaîne d’émission-réception (antennes, filtres, amplificateurs, etc.). Dans le cas de récep-

teurs multibandes, l’utilisation de plusieurs filtres (dédiés à chaque bande de fréquences,

ou ensemble de canaux de réception) doit être évitée puisqu’elle consomme une surface

importante. Ainsi, le filtre accordable est une solution intéressante à ce problème de su-

perficie, sa réponse fréquentielle pouvant être modifiée afin de sélectionner les diverses

bandes de fréquences utiles du récepteur multibandes.

Le grand nombre de publications démontrant l’accord de la fréquence centrale (f0) de

filtres passe-bande prouve l’intérêt porté par la communauté scientifique pour ces dispo-

sitifs reconfigurables. Cependant, les filtres passe-bande accordables en fréquence centrale

présentent généralement une variation non désirée de la bande passante sur la plage d’ac-

cord de f0. Ainsi, la recherche dans le domaine des filtres présentant le double accord

simultané de la bande passante et de la fréquence centrale s’est développée ces trois der-

nières années pour pallier notamment ce problème de fluctuation de la bande passante. En

outre, ces filtres passe-bande, dits filtres double accord, présentent d’autres intérêts puis-

qu’ils peuvent être utilisés pour sélectionner des bandes de fréquences variables, centrées

sur des fréquences distinctes, et dédiées à des applications ou standards de communication

différents.

Par ailleurs, il s’est toujours avéré nécessaire de développer des méthodes de conception

simples [1], efficaces et en adéquation avec les outils de calcul dont disposent les concep-

teurs de circuits radiofréquences. Ainsi, depuis plus d’un demi-siècle, de nombreuses mé-

thodes de conception de filtres RF/microondes adaptées aux diverses topologies de filtres

ont été élaborées et présentées dans de multiples ouvrages. Cette double problématique
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(topologie de filtre - méthode de synthèse associée) reste encore aujourd’hui au coeur de la

recherche en filtrage pour acquérir entre autre des outils de conception fiables permettant

d’obtenir des performances de plus en plus accrues dans des technologies données. Enfin,

la mise à disposition d’outils simples et efficaces de conception de dispositifs haute fré-

quence pour des concepteurs de circuits en microélectronique classique « basse fréquence »

semble également pertinente et doit être prise en compte.

Le travail présenté dans ce mémoire de thèse concerne trois topologies de filtres ra-

diofréquences et microondes. Des études théoriques basées sur des modélisations semi-

réparties des structures étudiées (prenant en considération un modèle réparti des lignes de

propagation et un modèle localisé des capacités ou varactors considérés) sont développées

pour obtenir des règles de conception simples. Les outils logiciels actuels de simulation et

d’optimisation de circuits microondes étant suffisamment efficaces pour les structures étu-

diées, une rapide optimisation des filtres calculés (considérant les modèles électriques réels

des lignes de propagations et capacités) est alors nécessaire pour répondre aux gabarits

attendus et améliorer notamment l’adaptation dans la bande passante. Des prototypes de

filtres sont ensuite présentés pour chacune de ces topologies pour des fréquences de travail

allant de 0,5 à 9 GHz. Les mesures de ces dispositifs, appuyées par des simulations circuit

et électromagnétiques, valident les études théoriques proposées.

Après un bref descriptif des différents types de dispositifs accordables microondes et

de leurs applications, le premier chapitre de ce manuscrit propose un état de l’art sur les

filtres microondes accordables. Des facteurs et figures de mérite sont alors développés pour

comparer les performances de ces filtres notamment en termes d’accord et de superficie.

Le second chapitre présente une topologie de filtre basée sur un résonateur microonde

de type Fabry-Pérot constitué d’un résonateur demi-onde inséré entre deux réflecteurs

de Bragg. L’accord de la fréquence centrale du résonateur est obtenu électriquement en

chargeant le résonateur demi-onde par une capacité variable (varactor) en parallèle entre

le conducteur et la masse. Les mesures en petit et grand signal d’un prototype de filtre

accordable en technologie hybride à 9 GHz sont présentées. Une conclusion résume l’étude

et présente les inconvénients de telles structures en termes de taille, pertes d’insertion,

accord et plages de réjection.

Le troisième chapitre est dédié à l’étude d’une topologie de filtre passe-bas compact
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basée sur une ligne de propagation périodiquement chargée par des éléments capacitifs.

Une méthode de conception basée sur l’étude de l’impédance d’entrée de la structure

périodique permet d’obtenir une structure de filtre présentant une large bande rejetée,

et une forte sélectivité. L’optimisation des cellules latérales permet d’améliorer l’adapta-

tion dans la bande passante. Les résultats de trois filtres accordables hybrides autour de

0, 5 GHz et d’un filtre MMIC accordable autour de 4,3 GHz sont présentés. L’origine des

fortes pertes d’insertion du dispositif MMIC est expliquée.

Le quatrième et dernier chapitre est consacré à la conception de filtres passe-bande

compacts double accord. Ces filtres sont basés sur la mise en cascade de résonateurs

à onde lente couplés en série. L’approche théorique repose sur l’étude de l’impédance

caractéristique d’un unique résonateur à partir de laquelle des relations de conception et

une méthode de synthèse sont déduites. L’optimisation des résonateurs latéraux permet

ici encore d’obtenir le filtre répondant au gabarit désiré. Les mesures d’un prototype fixe

à 0,7 GHz valident une étude de sensibilité des valeurs des capacités sur les paramètres S

du filtre. Enfin, les résultats d’un filtre double accord autour de 0, 7 GHz démontrent les

performances de cette structure de filtre en termes de dimensions, d’accords et de bande

rejetée.
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Chapitre 1

Filtres microondes planaires
accordables : État de l’Art

1.1 Dispositifs microondes accordables

1.1.1 Exemple d’application

Pour répondre aux besoins de reconfigurabilité des systèmes d’émission-réception multi-

bandes tout en évitant la multiplication des chaînes de transmission au sein d’un même

système, plusieurs architectures radiofréquences reconfigurables ont été proposées [2–7].

La figure 1.1 présente l’architecture proposée par Rebeiz [5], architecture d’une chaîne

d’émission-réception tri-bandes de téléphonie sans fil. Cette solution montre l’intérêt

évident apporté par les dispositifs accordables. Ainsi, les antennes, commutateurs, adap-

tateurs d’impédance et filtres accordables permettent de traiter les diverses bandes de

fréquences dévolues à chaque standard (par exemple : GSM 900, DCS 1800, PCS 1900,

UMTS) tout en réduisant les dimensions. Les bandes allouées à chaque standard ne pré-

sentant pas les mêmes largeurs de spectre utile (voir tableau 1.1), les filtres accordables

en fréquence centrale mais aussi en bande passante peuvent alors être d’une grande utilité

pour remplacer dans l’exemple de la figure 1.1 les filtres en entrée de chaîne d’émission-

réception (front-end).

Les filtres microondes accordables peuvent être utilisés dans d’autres types d’appli-

cations commerciales, mais également militaires, ou encore dans des systèmes de me-

sure [8–10].

D’autres dispositifs accordables comme les diviseurs de puissance ou les déphaseurs

présentent un réel intérêt, par exemple pour réaliser des réseaux d’antennes à balayage.
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Standards de téléphonie 
mobile GSM DCS 1800 PCS 1900 UMTS 

Plages de fréquence en  
émission (MHz) 890-915 1710-1785 1850-1910 1920-1980 

Plages de fréquence en  
réception (MHz) 935-960 1805-1880 1930-1990 2110-2170 

 
Tableau 1.1: Plages de fréquences allouées aux standards GSM 900, DCS 1800,

PCS 1900, UMTS [11].
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Figure 1.1: Architecture d’une chaîne d’émission-réception tri-bandes de téléphonie

sans fil proposée par Rebeiz [5].

1.1.2 Technologies utilisées pour réaliser l’accord

Plusieurs voies technologiques sont actuellement utilisées pour réaliser l’accord des

dispositifs microondes à partir d’une commande électrique :

– les transducteurs piézoélectriques ;
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– les transducteurs photoconducteurs ;

– les matériaux commandables (ferroélectriques, magnétoélectriques, cristaux liquides) ;

– les varactors micro-électro-mécaniques (MEMS, de l’anglais Micro-Electro-Mechanical

Systems) ;

– les varactors à jonctions semiconductrices.

Nous allons présenter un aperçu de ces différentes technologies. Après un bref rappel

du principe utilisé pour chacune de ces voies technologiques, des exemples de résultats

pertinents seront cités afin de permettre au lecteur de trouver « matière à réflexion » et

à comparaison.

1.1.2.1 Transducteurs piézoélectriques

La piézoélectricité est la propriété que possèdent certains matériaux à se polariser

électriquement sous l’action d’une force mécanique (effet direct) et, réciproquement, à

se déformer lorsqu’on leur applique un champ électrique (effet inverse). C’est cet effet

inverse qui est utilisé pour commander le positionnement, à une hauteur h au-dessus

d’une ligne de propagation, d’un matériau perturbateur (voir figure 1.2), le plus souvent

diélectrique. Ceci permet alors de perturber le champ électromagnétique situé au-dessus

de la ligne de propagation en modifiant la permittivité effective de la ligne. Ainsi, la

vitesse de propagation et l’impédance caractéristique sont également modifiées, rendant

le système accordable. Ce principe a été utilisé principalement pour les déphaseurs [12,13]

et les filtres accordables [13–16].

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Ligne coplanaire 

Matériau perturbateur Piézoélectrique 

Support h 

Tension de 
commande 
continue 

Figure 1.2: Exemple de ligne de propagation coplanaire perturbée par un matériau

placé à une hauteur h au-dessus de la ligne par effet piézoélectrique.

Ces dispositifs permettent d’obtenir de fortes variations de la permittivité effective

de la ligne de propagation (jusqu’à un facteur 4) induisant ainsi de fortes variations des

propriétés électriques des lignes perturbées. De plus, les dispositifs présentent de faibles
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pertes [13] et sont adaptés aux applications à forte puissance. En revanche, la commutation

(mécanique) de tels dispositifs est lente. Enfin, l’utilisation de ces dispositifs d’accord dans

des systèmes de transmission embarqués est peu adaptée, en raison des fortes tensions

d’activation à appliquer (généralement >50 ou 100 V), d’une délicate mise en boîtier et

d’une mauvaise immunité aux vibrations. Cependant, de tels dispositifs peuvent être utiles

pour des systèmes de mesure ou dans des stations de base subissant peu de contraintes

mécaniques.

1.1.2.2 Transducteurs photoconducteurs

Deux types de contrôle optique sont généralement distingués [17] :

– le contrôle optique direct basé sur l’effet photoconducteur, modifiant les caractéris-

tiques microondes et électriques du substrat dans la zone d’éclairement ;

– le contrôle optique indirect, basé sur l’effet photovoltaïque ou photoconducteur. Ce

contrôle indirect n’est pas abordé ici. En effet, un composant intermédiaire est néces-

saire pour convertir le signal optique en signal électrique. Le réel élément d’accord,

du type varactor à semiconducteur par exemple, utilise ensuite le signal électrique

converti. Les pertes d’insertion et plages d’accord du système dépendent principa-

lement du varactor utilisé et non de l’élément intermédiaire.

L’effet photoconducteur, utilisé pour le contrôle optique direct, repose sur la conver-

sion de photons en paires électron-trou dans un substrat semiconducteur [18]. La généra-

tion des paires électron-trou, à un endroit précis du composant (voir figure 1.3) par une

source optique d’énergie supérieure à la bande interdite du matériau, modifie localement

la conductivité et la permittivité du substrat.

La variation obtenue des propriétés du substrat dépend de la puissance du signal

lumineux incident et de la tension continue appliquée [18,20] (voir aussi des exemples de

réalisations de déphaseurs [18,21,22] et de filtres accordables [20,23,24]). Ce type d’accord

nécessite l’utilisation de systèmes à base de fibres optiques, ce qui peut être encombrant.

Cependant, la co-réalisation des circuits microondes monolithiques intégrés (MMIC) et

optiques intégrés sur un seul et même substrat permet de diminuer les dimensions et de

rendre l’ensemble plus compact [18]. Enfin, les pertes d’insertion doivent être améliorées
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Figure 1.3: Exemple de contrôle optique de la fréquence de résonance d’un filtre

coupe-bande en technologie microruban [19].

afin de rendre l’approche optomicroonde compétitive par rapport aux MEMS et jonctions

semiconductrices.1

1.1.2.3 Substrats commandables

Nous présentons ici trois types de technologies basées sur des matériaux capables de

voir modifiée, sous l’application d’un champ électrique ou magnétique, soit leur permit-

tivité soit leur perméabilité . Ces matériaux sont généralement utilisés sous forme de

couches minces déposées sur un substrat mécanique. Ainsi, contrairement à l’influence

locale présentée par des varactors du type MEMS ou semiconducteur, l’effet exercé par

ces substrats commandables est distribué sur tout ou partie de la surface du dispositif.

a) Matériaux ferromagnétiques

Le ferromagnétisme est la propriété qu’ont certains corps de s’aimanter très fortement

sous l’effet d’un champ magnétique extérieur statique, et pour certains (aimants, maté-

riaux magnétiques durs) de garder une aimantation importante même après la disparition

du champ extérieur. Cette propriété résulte du couplage collectif des spins entre centres

métalliques d’un matériau ou d’un complexe de métaux de transitions, les moments de

tous les spins étant orientés de la même façon au sein du milieu. La perméabilité du ma-

tériau ferromagnétique est ainsi modifiée sous l’action de ce champ magnétique. Citons

quelques exemples de déphaseurs [25,26] et de filtres [27–33] accordables ferromagnétique-

ment. L’inconvénient majeur limitant l’intégration de ces dispositifs est la nécessité d’avoir

un champ magnétique de commande important, ce qui est obtenu par des électro-aimants

1Un état de l’art dédié aux dispositifs à contrôle optique est présenté dans [18].

9



encombrants et consommateurs de puissance électrique.

b) Matériaux ferroélectriques

De manière duale vis-à-vis des matériaux ferromagnétiques, les matériaux ferroélec-

triques ont la particularité d’avoir une permittivité diélectrique variable sous l’effet d’un

champ électrique statique. Ils permettent donc également de réaliser des systèmes accor-

dables en fréquence [34]. Le développement récent des techniques de dépôts en couches

minces a entraîné un regain d’intérêt pour ces matériaux. En effet, l’utilisation des ma-

tériaux ferroélectriques à l’état massif présentait de nombreux inconvénients tels que de

fortes pertes, ou de fortes tensions de polarisation. L’utilisation de films ferroélectriques

permet de minimiser ces problèmes [35] ; des capacités localisées ont alors pu être réalisées

avec ces films ferroélectriques [36,37] avec des facteurs de qualité comparables à ceux des

diodes à jonctions semiconductrices et des valeurs de capacité variant dans un rapport

Cmax/Cmin supérieur à 3 (pour une tension appliquée inférieure à 10 V). Plusieurs dépha-

seurs accordables [38–45] ont été réalisés à base de matériaux ferroélectriques, ainsi que

des adaptateurs d’impédance [46,47], et des filtres accordables [48–55].2

c) Cristaux liquides

Généralement utilisés pour leurs propriétés optiques, les cristaux liquides présentent un

tenseur de permittivité dont les coefficients peuvent être modifiés par un champ électrique

ou magnétique basse fréquence. Dans le cas des cristaux liquides thermotropes constitués

de molécules de forme allongée et utilisés pour l’accord microonde, ces molécules peuvent

être orientées dans une direction donnée selon le champ électrique de commande appliqué.

Ainsi, la permittivité du substrat à cristaux liquides va être modifiée, permettant alors de

commander la longueur électrique d’une ligne de propagation. Les tensions de commande

de ces substrats sont relativement faibles, généralement inférieures à une quinzaine de

volts. Cependant, les temps de réponse de ces matériaux sont importants, typiquement

supérieurs à la milliseconde. De plus, l’intégration de dispositifs accordables basés sur

de tels substrats paraît difficile dans des technologies standard du type Bi-CMOS. Les

dispositifs microondes commandés basés sur cette technologie sont principalement les

2Un état de l’art dédié aux matériaux ferroélectriques est présenté dans [35].
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déphaseurs [56–60] ainsi que les antennes [57,61,62]3.

1.1.2.4 Varactors micro-électro-mécaniques (MEMS)

Depuis les années 1985 jusqu’aux années 2000, la fréquence de coupure des diodes

à semiconducteurs (par exemple les diodes p-i-n GaAs ou InP) a peu évolué, passant

de l’ordre de 500 GHz à 2000 GHz. Les varactors MEMS microondes développés depuis

1990 (premier varactor MEMS microonde [63]) ont permis de franchir ce verrou techno-

logique [5] et d’atteindre de bonnes performances en termes de fréquence de coupure et

de facteur de qualité (Q > 100 aux fréquences microondes). Ce pas en avant autorise le

développement de nouveaux circuits accordables adaptés aux besoins actuels.

Plusieurs types de commandes peuvent être utilisés (électrostatique, magnétostatique,

piézoélectrique, ou thermique) pour rendre accordables les varactors MEMS. La com-

mande électrostatique est la technique la plus utilisée car c’est la moins consommatrice

d’énergie, la plus rapide en terme de commutation et celle conduisant à la plus forte inté-

gration. Deux configurations typiques de varactors MEMS analogiques sont présentées à

la figure 1.4. Nous entendons par varactor analogique, un varactor présentant une capa-

cité pouvant prendre toutes les valeurs comprises entre ses deux valeurs extrêmes Cmin et

Cmax, par opposition avec le varactor discret qui ne présente qu’un nombre fini de valeurs. 

W 

g 

Fe W 

g 

w 

(a) (b) 

Fe 

w 

Figure 1.4: Configurations typiques de varactors MEMS analogiques. (a) poutre à

double encrage (pont) et (b) poutre à simple encrage (cantilever).

Lorsqu’une tension continue est appliquée entre la poutre de largeur w et l’électrode

de largeur W , une force électrostatique Fe est exercée sur cette poutre comme le montre la

figure 1.4, force proportionnelle à w et W . Cette force Fe va alors contraindre la poutre à se

déformer et à se rapprocher de l’électrode fixe, diminuant alors la distance g. La capacité

3Un état de l’art dédié aux dispositifs accordables à base de cristaux liquides est présenté dans [62]
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présentée par le varactor, correspondant en première approximation à la capacité plan

entre les deux électrodes (C = ε0
Ww

g
), va alors augmenter.

Les avantages principaux de ce type de varactor sont liés à son fort facteur de qua-

lité, pouvant être supérieur à 300 aux fréquences millimétriques, et à son bon rapport

Cmax/Cmin pouvant être supérieur à 3 ou 4 pour des architectures optimisées de varactors

MEMS. De plus, ces dispositifs sont très linéaires tant que la tension de commande DC

reste très inférieure à la valeur efficace de la tension RF (le point d’interception d’ordre 3

est supérieur à 40 ou 50 dBm [5,64]). Dans le cas des filtres accordables et des adaptateurs

d’impédance, ces dispositifs sont donc bien appropriés puisqu’ils peuvent être utilisés aussi

bien à l’émission (en forte puissance) qu’à la réception (plus faible puissance) de systèmes

de transmission sans fil. De plus, ces dernières années, l’effort a également porté sur la

fiabilité de ce type de dispositif (voir par exemple [5,65]). Des mesures à faible puissance

(<5 mW) ont montré un nombre de cycles de commutations réalisables dépassant les

60 milliards. En revanche, le temps de commutation de ces varactors est encore lent (de

l’ordre de la µs). De plus, leur intégration reste difficile et leur encapsulation doit être

améliorée. Enfin, les tensions d’activation de ces varactors tendent à se rapprocher des

tensions appliquées sur les varactors à semiconducteurs (<25 V).

Les atouts des varactors MEMS leur ont valu un grand nombre de travaux publiés

ces dernières années dans le domaine des dispositifs accordables, les performances étant

généralement très bonnes en termes d’accordabilité, et de pertes d’insertion aux fré-

quences de fonctionnement. Citons par exemple les déphaseurs [66–68], les adaptateurs

d’impédance [69–76], les diviseurs de puissance [77], et enfin les nombreux filtres accor-

dables [3, 10,78–97].

1.1.2.5 Varactors à jonctions semiconductrices

Afin d’obtenir un varactor à jonctions semiconductrices, plusieurs solutions sont en-

visageables parmi lesquelles nous pouvons citer les diodes p-n, les diodes Schottky, les

transistors bipolaires, les transistors AMOS, etc. Le principe de ces varactors consiste

alors à commander la tension de polarisation du dispositif en régime de fonctionnement

inverse : ainsi, le comportement prédominant de la diode ou du transistor est défini par

sa capacité de jonction variable en fonction de la tension continue de polarisation. Cer-
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taines de ces solutions (par exemple les diodes Schottky ou diodes GaAs hyper-abruptes)

sont spécialement étudiées pour maximiser le rapport Cmax/Cmin pouvant atteindre des

valeurs supérieures à 6 ou 8, ainsi que le facteur de qualité (lequel ne dépasse cependant

pas la centaine au-delà de la dizaine de GHz). Bien que présentant des pertes relative-

ment fortes au-delà de la dizaine de GHz, les atouts de cette technologie sont multiples.

Tout d’abord, l’intégration de tels dispositifs est actuellement bien maîtrisée. De plus, la

tension d’activation est relativement faible (<10 V) et le temps de commutation est bien

meilleur que celui obtenu en technologie MEMS notamment. Néanmoins, la non-linéarité

de ces dispositifs limite leur utilisation à des applications faible puissance (< quelques

dBm), excepté pour des applications utilisant ce phénomène [98–101].

De multiples travaux, publiés depuis une trentaine d’années, dans le domaine des

dispositifs microondes accordables, ont montré la pertinence de cette technologie d’accord

jusqu’à la dizaine de GHz. Sont cités ici des exemples de dispositifs accordables à base

de jonctions semiconductrices constituant l’état de l’art dans ce domaine : les déphaseurs

[17, 102–106], les adaptateurs d’impédance [107–109], les antennes [110–114], et enfin les

filtres accordables [8, 115–137].

Remarque : les jonctions p-i-n sont également utilisées pour l’accord de dispositifs

microondes. Ces diodes étant utilisées en temps que commutateurs, l’accord obtenu est un

accord discret et non continu (voir par exemple le filtre double accord de Lugo [137]).

1.2 Filtres accordables dans le domaine microonde

Après avoir rappelé des notions sur le filtrage, des facteurs de mérite permettant la

comparaison de filtres passe-bande et passe-bas accordables vont être proposés et discutés.

Les différentes topologies de filtres étudiées en version accordable seront alors présentées.

Ensuite, des figures de mérite permettront de comparer les filtres RF/microondes accor-

dables en fréquence centrale récemment publiés. Enfin, une étude comparative résumera

les performances des filtres double accord existants.

1.2.1 Rappels sur la notion de gabarit de filtre

Un filtre idéal est un quadripôle qui permet la transmission sans pertes dans des plages

de fréquences données et une réjection infinie dans toutes les autres plages de fréquences.
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De telles caractéristiques idéales ne peuvent pas être obtenues ; le but de la conception de

filtres est donc d’approcher les spécifications avec une tolérance acceptable [138]. Quatre

catégories de filtres peuvent être répertoriées :

– les filtres passe-bas qui ne laissent passer que les fréquences inférieures à la fréquence

de coupure fc et qui rejettent les fréquences supérieures à fc ;

– les filtres passe-haut qui rejettent les fréquences inférieures et transmettent les fré-

quences supérieures à fc ;

– les filtres passe-bande qui permettent la transmission uniquement dans une bande de

fréquences ∆f centrée sur la fréquence centrale f0 et qui interdisent la transmission

hors de cette bande passante ;

– les filtres coupe-bande ou réjecteurs qui sont le complément des filtres passe-bande.

Dans la suite, nous nous intéresserons prioritairement aux filtres passe-bande. La figure

1.5 représente le module |S21| de deux filtres passe-bande fixes non idéaux présentant les

mêmes caractéristiques dans la bande passante mais des atténuations hors bande passante

différentes.
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Figure 1.5: Modules |S21| de deux filtres passe-bande non idéaux présentant les

mêmes caractéristiques dans la bande passante (mêmes pertes d’insertion, adaptation

dans la bande passante, facteur de qualité et pentes des droites de réjection) mais

des niveaux de réjection hors bande passante différentes.
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La figure 1.5 permet de définir les nombreux critères utiles pour quantifier les perfor-

mances d’un filtre. Parmi ces critères, les plus importants sont :

– la fréquence centrale du filtre f0 et sa bande passante ∆f (par défaut, la bande

passante considérée est la bande passante à −3 dB appelée ∆f3dB) ou son facteur

de qualité (chargé) QL = f0

∆f3dB
;

– les pertes d’insertion IL dans la bande passante du filtre ;

– l’adaptation RL ou le taux d’ondulation dans la bande passante ;

– la pente des droites de réjection ou le facteur de forme Fs = ∆f3dB

∆fLsdB
où ∆fLsdB

correspond à la largeur de la bande passante à −Ls dB ;

– la largeur (en Hz) et la profondeur L′s (en dB) de la bande rejetée ;

– les dimensions du filtre ;

– l’accord de la fréquence centrale et/ou de la bande passante pour les filtres accor-

dables.

Ainsi, l’existence de ces nombreux critères rend la comparaison des différentes topolo-

gies de filtres très compliquée, notamment pour les filtres accordables.

De nombreuses méthodes de synthèse de filtres RF/microondes adaptées aux diverses

topologies de filtres ont été élaborées pour répondre aux gabarits de filtrage désirés. Parmi

ces méthodes de conception, nous pouvons citer par exemple « la méthode des pertes d’in-

sertion » très largement utilisée, mais également « la méthode des paramètres images »,

méthodes décrites dans de nombreux ouvrages [138, 139] ou encore des méthodes numé-

riques telles que « la méthode des matrices de couplage » décrite dans [34].

Remarque : dans l’exemple de la figure 1.5, Ls est pris égal à L′s. Dès à présent, nous

considérerons toujours ce critère où Ls = L′s. Ainsi, le facteur de forme Fs est défini pour

une profondeur de bande rejetée donnée. En pratique, ce critère sera considéré en bande

étroite car peu de publications présentent les mesures en large bande des filtres réalisés.

1.2.2 Facteurs de mérite de filtres microondes

Comme nous l’avons vu, de nombreux critères sont nécessaires pour quantifier les per-

formances d’un filtre fixe ou accordable. Par ailleurs, la comparaison de filtres accordables

peut être intéressante pour aider les concepteurs microondes à choisir le filtre le plus per-
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tinent pour une application donnée. Nous allons donc chercher ici à définir de nouveaux

facteurs de mérite dédiés à la comparaison des filtres accordables. Ces facteurs de mérite

sont basés sur le facteur de mérite proposé par Simine [140]. Tout d’abord, un facteur de

mérite pour les filtres fixes est dérivé afin d’améliorer la prise en compte de l’atténuation

dans la bande rejetée et des pertes d’insertion dans la bande passante. Ensuite, deux

facteurs de mérite dédiés aux filtres accordables en fréquence centrale sont proposés. Un

facteur de surface est également proposé pour prendre en compte la compacité des struc-

tures de filtres. Enfin, des facteurs de mérite dédiés à d’autres types de filtres microondes

accordables sont proposés et discutés.

1.2.2.1 Facteurs de mérite de filtres microondes non-accordables

a) Facteur de mérite initial

Le facteur de mérite défini par Simine [140] est le suivant :

FSimine =
Ls

1/Fs − 1

RL QL

IL
. (1.1)

Ce facteur de mérite FSimine est d’autant plus élevé que l’adaptation RL et que le facteur

de qualité QL du filtre sont élevés d’une part, et que les pertes d’insertion IL sont faibles

d’autre part (ce qui est pris en compte par le terme RL QL

IL
). En revanche, ce facteur de

mérite présente un paradoxe. En effet, pour les deux filtres de la figure 1.5 présentant

les mêmes caractéristiques dans la bande passante du filtre (mêmes pertes d’insertion,

adaptation, facteur de qualité et pentes des droites de réjection), le facteur de mérite est

sensiblement meilleur pour le filtre 1 que pour le filtre 2 alors que ce dernier présente un

meilleur niveau de réjection hors bande passante que le filtre 1 (voir tableau 1.2). Ceci

est dû à la mauvaise prise en compte des pertes d’insertion et de la profondeur Ls de la

bande rejetée. Le premier terme de ce facteur de mérite Ls

1/Fs−1
doit ainsi être modifié.

b) Facteur de mérite modifié

Afin de lever ce paradoxe, définissons un nouveau facteur de mérite pour les filtres fixes :

F0 = Fs (Ls − IL)
RL QL

IL
. (1.2)

Comme précédemment, ce nouveau facteur de mérite F0 est dédié aux filtres à fort facteur

de qualité, ce qui sera pertinent par la suite pour définir un facteur de mérite dédié aux
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 ∆f3 dB IL RL Ls ∆fLs dB Fs 1/ 1
s

s

L
F −

 FSimine 

Filtre 1 0,23 GHz 6 dB 15 dB 20 dB 0,4 GHz 0,575 27,1 dB 294 

Filtre 2 0,23 GHz 6 dB 15 dB 30 dB 0,5 GHz 0,46 25,6 dB 278 

 
Tableau 1.2: Paramètres et facteurs de mérite présentés par les filtres 1 et 2 de la

figure 1.5.

filtres accordables, à bande étroite exclusivement. Le premier terme Fs (Ls−IL) permet à

présent de mieux prendre en compte la réjection et les pertes d’insertion du filtre. Ce terme

représente le facteur de forme réel du filtre. En effet, le facteur de forme Fs caractérise la

transmission du filtre d’un point de vue fréquentiel, alors que le terme (Ls−IL) représente

l’atténuation réelle entre les signaux transmis dans la bande passante et les signaux rejetés

hors de cette bande. À présent, les filtres 1 et 2 présentent des facteurs de mérite de 88

et 120 dB, respectivement. Les performances hors bande des filtres sont alors prises en

compte avec ce nouveau facteur de mérite, le F0 du filtre 2 étant 36% plus grand que celui

du filtre 1.

1.2.2.2 Facteurs de mérite de filtres microondes accordables

A présent qu’un facteur de mérite adéquat pour les filtres passe-bande a été établi,

nous allons le décliner pour les différents types de filtres accordables.

a) Filtres passe-bande accordables en fréquence centrale

Ces filtres représentent la majorité des cas rencontrés dans le domaine du filtrage ac-

cordable microonde. Le facteur de mérite ci-dessous est dédié à ce type de dispositif :

Ff0 = Fs (Ls − IL)
RL QL

IL

∆f0/f0

(∆fmax/∆fmin)r

. (1.3)

Les pertes d’insertion IL, le facteur de qualité QL et le facteur de forme Fs correspondent

aux valeurs moyennes sur toute la plage d’accord. L’adaptation RL considérée correspond

à l’adaptation dans le pire cas sur toute la plage d’accord.

Ce facteur de mérite est proportionnel à l’accord relatif ±∆f0/f0 de part et d’autre de

la fréquence de travail f0 du filtre. De plus, pour beaucoup d’applications nécessitant des
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filtres accordables en fréquence centrale, la largeur ∆f3dB de cette bande passante doit res-

ter constante sur toute la plage d’accord de f0 : le facteur résiduel (∆fmax/∆fmin)r prend

ce critère en considération, ∆fmax et ∆fmin étant respectivement les bandes passantes à

−3 dB maximale et minimale du filtre accordable sur toute la plage d’accord.

Pour tenir compte de l’aspect « surface occupée », un second facteur de mérite peut

être obtenu :

Ff0_S = Ff0

c2

S f 2
0

(1.4)

où c est la vitesse de la lumière dans le vide et S est la surface du filtre en m2. Le facteur

de surface c2

S f2
0

doit être aussi grand que possible pour obtenir un filtre compact. La

permittivité relative effective du matériau sur lequel le filtre est réalisé n’est pas considérée

ici. Ceci est dû d’une part au fait que peu de publications précisent ce paramètre, et

d’autre part au fait que les contraintes technologiques peuvent empêcher le transfert

d’une topologie de filtres donnée dans une autre technologie.

b) Filtres passe-bande accordables en bande passante

Le même type de facteurs de mérite peut être obtenu pour les filtres accordables en

bande passante :

F∆f = Fs (Ls − IL)
RL QL

IL

∆fmax/∆fmin

(∆f0/f0)r

(1.5)

où ∆fmax/∆fmin représente le rapport obtenu de la plage d’accord de la bande passante

et ±(∆f0/f0)r représente le désaccord résiduel relatif de la fréquence centrale du filtre sur

toute la plage d’accord de la bande passante. De la même manière que précédemment, un

second facteur de mérite prenant en compte la compacité de ces filtres peut être défini :

F∆f_S = F∆f
c2

S f 2
0

. (1.6)

Les filtres passe-bande microondes accordables en bande passante sont actuellement peu

nombreux. Ces deux facteurs de mérite (1.5) et (1.6) ne seront donc pas utilisés dans la

suite de ce chapitre.

c) Filtres passe-bande double accord

Ces filtres sont à la fois des filtres accordables en fréquence centrale et accordables en

bande passante. Il serait possible de définir de nouveaux facteurs de mérite pour ces filtres
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comme nous l’avons fait précédemment, cependant, le nombre de critères pris en compte

dans ces formules limiterait grandement leur pertinence. Par ailleurs, généralement les

filtres double accord sont présentés dans le meilleur des cas : l’accord de la fréquence cen-

trale est généralement proposé pour une (voire exceptionnellement deux) bande passante

donnée, et l’accord de la bande passante est démontré uniquement à la fréquence centrale

moyenne du filtre. L’accord de la bande passante sur une large plage d’accord de f0 n’est

pas proposé, excepté dans [133] où une figure de mérite présente l’ensemble des facteurs

de qualité obtenus en fonction des fréquences centrales obtenues.

Ainsi, il semble pertinent pour comparer ces filtres de considérer les facteurs de mérite

dédiés aux filtres accordables en fréquence centrale ainsi que l’accord maximal obtenu de

la bande passante ∆fmax/∆fmin.

d) Filtres passe-bas accordables en bande passante

Nous définissons enfin deux facteurs de mérite dédiés aux filtres passe-bas microondes

accordables :

Ffc = Fs (Ls − IL)
RL QL

IL
∆fc/fc (1.7)

et

Ffc_S = Ffc

c2

S f 2
c

. (1.8)

Ces facteurs de mérite sont proportionnels à l’accord relatif de la bande passante ±∆fc/fc

de part et d’autre de la fréquence de coupure moyenne fc du filtre. Peu de filtres passe-bas

microondes accordables sont dénombrés. Ces facteurs de mérite ne seront donc pas utilisés

dans la suite de ce chapitre mais sont présentés ici en vue de futures comparaisons.

1.2.3 Filtres passe-bande microondes planaires accordables

Cette partie est consacrée à présenter les principales topologies de filtres passe-bande

accordables dans le domaine des radiofréquences et microondes. Cette étude se limite aux

topologies de filtres planaires. Ces technologies visent à résoudre le problème d’encombre-

ment rencontré dans les technologies volumiques (du type guides d’onde rectangulaires),

et donc à en faciliter l’utilisation dans des systèmes embarqués ; la contre-partie étant une

utilisation de ces structures compactes pour de plus faibles puissances et avec des pertes

plus élevées. De plus, la réalisation de filtres planaires est simple et peu coûteuse par
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rapport aux filtres volumiques. Les applications visées par les filtres accordables (notam-

ment en fréquence centrale) étant du type bande étroite, seules des topologies de filtres

accordables à « haut » facteur de qualité (QL > 5) sont étudiées.

1.2.3.1 Éléments localisés

Les filtres à éléments localisés utilisés en microondes sont basés sur le même prin-

cipe que les filtres classiques à plus basse fréquence utilisant des capacités et inductances

localisées en technologie CMS, hybride, MMIC ou encore MEMS. Ces filtres sont très

compacts. Des éléments semi-localisés (du type lignes de propagation assimilées à des

éléments capacitifs ou inductifs) peuvent également être considérés pour réaliser ce type

de filtre. Ces éléments semi-localisés doivent présenter des dimensions faibles devant la

longueur d’onde pour ne pas résonner à des fréquences où leurs dimensions sont de l’ordre

de la demi-longueur d’onde [34]. La modélisation en éléments localisés de telles struc-

tures permet alors de prévoir correctement leur réponse fréquentielle autour de la bande

passante. En revanche, la réponse en large bande de cette modélisation s’éloigne très ra-

pidement des résultats de mesure, l’aspect propagatif n’étant pas pris en compte dans ces

modélisations. Ainsi, des résonances parasites apparaissent à haute fréquence en mesure,

les largeur et profondeur de la plage de réjection ne sont alors pas correctement prévues

par la modélisation.

L’accord de tels filtres est obtenu en substituant certains de ces éléments localisés fixes

par des éléments accordables, notamment les capacités fixes par des capacités accordables

[51, 78, 79, 81, 82, 86, 87, 94, 96]. Les références [87] et [96] présentent des filtres double

accord.

Dans [87] des varactors MEMS sont utilisés pour obtenir le double accord d’un filtre

passe-bande à 1,3 GHz avec une variation de la fréquence centrale de±35% pour un facteur

de qualité moyen de 4,4, des pertes d’insertion de l’ordre de 1 dB et une adaptation

de 13 dB. À la fréquence moyenne de travail du filtre, l’accord de la bande passante

est ∆fmax/∆fmin = 5 pour des pertes d’insertion inférieures à 3 dB et une adaptation

meilleure que 9 dB.

La référence [96] présente un filtre double accord autour de 10,5 GHz (en technologie

MEMS), optimisé en termes de pertes d’insertion, de facteur de forme et de bande reje-
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tée, et réalisé avec deux filtres accordables passe-bas et passe-haut à éléments localisés.

L’accord relatif ±∆f0/f0 est de l’ordre de 14% pour un facteur de qualité moyen du filtre

dans le meilleur des cas de l’ordre de 7, les pertes d’insertion étant alors de l’ordre de 10

dB. L’accord de la bande passante est également proposé : ∆fmax/∆fmin ∼ 2, 5 pour des

pertes d’insertion importantes (entre 4 et 11 dB) et une adaptation meilleure que 10 dB.

1.2.3.2 Structures périodiques à bandes interdites électromagnétiques

Pour obtenir des filtres à forte sélectivité, une solution consiste en optique à utiliser

des structures périodiques à bandes interdites photoniques [141]. Ce type de structure pré-

sente une réponse spectrale constituée de bandes de fréquences successivement permises

et interdites. En microonde, la structure équivalente est appelée structure à bandes in-

terdites électromagnétiques (BIE). Déjà étudiées en 1983 [142], elles sont depuis quelques

années massivement utilisées pour concevoir par exemple des filtres passe-bas [143–147],

passe-bande [148–150] ou réjecteurs de bande [151–153]. Des filtres passe-bas accordables

constitués d’une ligne de propagation chargée périodiquement par des éléments capacitifs

sont basés sur ce concept [154–156]. Les dimensions longitudinales inter-capacités de telles

structures pouvant être faibles devant la longueur d’onde, l’approche de conception du

type filtre à éléments localisés ou semi-localisés peut être envisagée, l’aspect large bande

n’étant alors pas pris en compte.

Ce type de structure pouvant présenter une large bande rejetée [101], une approche

théorique semi-répartie (prenant en considération un modèle réparti des lignes de propa-

gation et un modèle localisé des capacités ou varactors considérés) peut être judicieuse

pour mettre cette propriété en évidence et prédire les largeur et profondeur de la bande

rejetée. C’est ce point de vue qui sera développé et exploité pour les filtres étudiés aux

chapitres 3 et 4 présentant des largeurs de bandes rejetées jusqu’à 8, voire 10 fois la

fréquence de travail.

1.2.3.3 Résonateurs quart d’onde

Ces résonateurs distribués présentent une longueur égale au quart de la longueur

d’onde à la fréquence fondamentale de résonance f0. Des résonances peuvent également

apparaître aux fréquences (2k + 1) f0, avec k = 1, 2, 3, ... . La figure 1.6 présente les deux

topologies de filtres à résonateurs quart d’onde (a) en peigne et (b) interdigités.

21



 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

         (a)         (b) 
 

λ0/4 λ0/4 

Figure 1.6: Topologies de filtres à résonateurs quart d’onde (a) en peigne et (b)

interdigités.

a) résonateurs en peigne

Les filtres à résonateurs en peigne sont plus connus sous leur dénomination anglo-saxone

filtres « combline ». Chaque ligne quart d’onde court-circuitée à l’une de ses deux extré-

mités est reliée à une capacité à l’autre extrémité, les résonateurs ainsi constitués étant

positionnés en « tête-à-tête ». Lorsque la capacité est variable, la fréquence centrale du

filtre devient accordable [15,50,54,55,115,127,129–131,133–135,157,158]. Le contrôle du

couplage inter-résonateurs [92,130,133] permet de contrôler également la bande passante.

Dans [133], le filtre double accord hybride à 0,64 GHz est très performant et présente

notamment un facteur de qualité élevé QL = 54. Le contrôle du couplage inter-résonateurs

et donc de la bande passante est obtenu par des réducteurs de couplages contrôlés par

varactors et positionnés entre les résonateurs parallèles. Ce filtre est compact ( c2

S f2
0

= 69)

et présente une forte accordabilité en fréquence centrale (±34%) et en bande passante

(rapport ∆fmax/∆fmin = 2, 3). Le facteur de qualité élevé de ce filtre a pu être obtenu

grâce à des varactors mécaniques contrôlant la fréquence centrale du filtre, présentant de

forts facteurs de qualité. Enfin, ce filtre présente un pic de résonance à basse fréquence (à

environ f0/2).

Le double accord a également été obtenu dans [92] en insérant périodiquement des

capacités de couplage entre les résonateurs parallèles pour contrôler le couplage et donc

la bande passante du filtre. L’accord de la fréquence de résonance est obtenu par des

commutateurs contrôlant la longueur électrique des résonateurs quart d’onde. Un accord
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relatif de la fréquence centrale de ±27% a été obtenu pour un facteur de qualité moyen sur

toute la plage d’accord QL = 13. L’accord maximal obtenu (∆fmax/∆fmin) de la bande

passante est de 4,1. Cet accord de la bande passante dégrade très fortement la réjection

du filtre en haute fréquence, réjection qui dans le meilleur des cas présente une seconde

résonance à environ deux fois la fréquence centrale du filtre. Enfin, le facteur de surface

de ce filtre c2

S f2
0
est de l’ordre de 22, correspondant alors à un filtre relativement peu

compact.

b) résonateurs interdigités

Similaires aux filtres « combline », les filtres à résonateurs interdigités sont constitués

de lignes de propagation quart d’onde (à la fréquence centrale f0) disposées en parallèle.

Chacune de ces lignes quart d’onde court-circuitée à l’une de ses deux extrémités est en

circuit ouvert à l’autre extrémité, les résonateurs ainsi constitués étant positionnés en

« tête-bêche ». La seconde plage de fréquence présentant une résonance se trouve alors

autour de la fréquence 3 × f0. L’accord de la fréquence centrale est obtenu en modifiant

la longueur électrique des résonateurs quart d’onde. Plusieurs filtres accordables à réso-

nateurs interdigités ont été réalisés en plaçant une capacité entre l’extrémité en circuit

ouvert et la masse de ces résonateurs [125, 126, 159]. L’accord de la fréquence centrale a

également été obtenu en allongeant la longueur physique des résonateurs quart d’onde par

l’intermédiaire de commutateurs MEMS [88].

1.2.3.4 Résonateurs demi-onde

Ces résonateurs présentent une longueur égale à la moitié de la longueur d’onde à la

fréquence fondamentale de résonance f0. Des résonances peuvent également apparaître

aux fréquences n f0, avec n = 2, 3, ... . La figure 1.7 présente deux topologies de filtres à

résonateurs demi-onde couplés (a) en parallèle et (b) en série.

Un autre type de résonateur demi-onde utilisé pour réaliser des filtres accordables

n’est pas présenté dans cette étude : le résonateur demi-onde en boucle ouverte [160].

Deux filtres passe-bande accordables en fréquence centrale ont été réalisés avec cette

topologie de filtre, le premier étant accordable par un transducteur piézoélectrique [14],

le second étant accordable par des commutateurs MEMS modifiant la longueur physique
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Figure 1.7: Topologies de filtres à résonateurs demi-onde couplés (a) en parallèle et

(b) en série.

des résonateurs [93].

a) résonateurs demi-onde couplés en parallèle

Ces filtres sont constitués de résonateurs demi-onde couplés en parallèle sur la moitié

de leur longueur avec les résonateurs adjacents. Typiquement, ce type de disposition

des résonateurs (permettant d’obtenir de forts couplages) rend cette topologie de filtres

moins adaptée aux bandes passantes étroites que les filtres demi-onde couplés en série

[34]. L’accord de la fréquence centrale peut être obtenu en chargeant les résonateurs par

des varactors [97, 161], en modifiant la longueur physique des résonateurs à l’aide de

commutateurs photoconducteurs [24], en utilisant des substrats commandés [31,32,48] ou

en déposant un substrat diélectrique au-dessus du filtre [13].

Un filtre hybride à 10 GHz a récemment démontré le double accord de la fréquence

centrale et de la bande passante [137] de manière discrète avec des diodes p-i-n. L’accord

de la fréquence centrale a été obtenu en modifiant la longueur physique des résonateurs

alors que des stubs de couplage insérés entre les deux résonateurs demi-onde parallèles

permettent le contrôle de la bande passante. Trois positions de la fréquence centrale ont

été obtenues à 9, 10 et 11 GHz, deux facteurs de qualité (QL ∼ 8 et QL ∼ 14) pouvant

être sélectionnés pour chacune de ces fréquences centrales. Les pertes d’insertion de ce

filtre sont inférieures à 2 dB et l’adaptation est meilleure que 14 dB.

b) résonateurs demi-onde couplés en série

Les accords de la fréquence centrale et de la bande passante des filtres à résonateurs
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couplés en série sont obtenus en modifiant respectivement la longueur électrique des réso-

nateurs et le couplage entre eux. L’accord de la fréquence centrale a pu être obtenu à l’aide

d’un substrat ferroélectrique [49]. Plus généralement cet accord a été montré en chargeant

les résonateurs par des varactors placés en parallèle [80, 83, 84, 90, 91, 95]. L’accord de la

bande passante, réalisé en modifiant le couplage inter-résonateurs, a été obtenu dans [128]

où (∆fmax/∆fmin = 3) pour une fréquence centrale fixe de 10 GHz.

Dans les références [90,91], le double accord a été démontré avec des varactors MEMS.

Dans [91], les mesures présentées semblent montrer, pour une fréquence centrale donnée,

un accord de la bande passante ∆fmax/∆fmin < 2. L’accord de la fréquence centrale était,

quant à lui, de l’ordre de ±16% autour de 8,2 GHz pour un facteur de qualité moyen de

6,8, des pertes d’insertion maximales inférieures à 3,8 dB et une forte fluctuation de la

bande passante dans un rapport 1 :1,4 sur la plage d’accord.

Les filtres double accord réalisés dans le cadre de cette thèse sont basés sur le même

type de structure que [91], filtre double accord paru durant la thèse. Le filtre de la référence

[162] est le premier prototype double accord que nous avons réalisé. Une méthode de

conception proposée dans le chapitre 4 de ce manuscrit a permis d’optimiser ce type de

filtre et de concevoir un second prototype hybride optimisé présentant un accord continu

de la bande passante et de la fréquence centrale autour de 0,7 GHz, l’accord étant obtenu

avec des varactors à jonctions semiconductrices. L’accord de la fréquence centrale est de

±24, 5% (±21, 5%, respectivement) pour une bande passante de ∼ 50 MHz (∼ 100 MHz,

respectivement), les pertes d’insertion étant inférieures à 5,4 dB, et l’adaptation meilleure

que 11 dB. L’accord maximal obtenu de la bande passante, à une fréquence donnée, est

∆fmax/∆fmin > 4.

1.2.3.5 Résonateurs en boucle fermée

Ces résonateurs sont constitués d’une ligne de propagation en boucle fermée dont le

périmètre est égal à la longueur d’onde. Des filtres accordables en fréquence centrale [118–

120,122,123,132] ont alors été réalisés à partir de ces résonateurs, la première réalisation

datant de 1986.

Dans [132], un filtre hybride double accord à 1,75 GHz a été réalisé en contrôlant les

fréquences de résonance des modes pairs et impairs. Ceci a été obtenu en contrôlant des
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varactors disposés sur deux plans perpendiculaires sur la boucle résonante.

1.2.3.6 Résonateurs DBR

Les résonateurs DBR (Dual Behavior Resonators) sont constitués d’une ligne de pro-

pagation chargée par deux stubs parallèles en circuit ouvert [163, 164]. Le résonateur

demi-onde créé par ces deux stubs permet d’obtenir une bande passante centrée à la fré-

quence fondamentale f0, la longueur de chacun de ces deux stubs étant égale au quart

de la longueur d’onde, l’un pour une fréquence inférieure et l’autre pour une fréquence

supérieure à la fréquence f0, ce qui permet alors de définir des zéros de transmission de

part et d’autre de f0 et accroître ainsi la sélectivité du dispositif.

Dans [89], un filtre double accord a été réalisé avec ces résonateurs autour de 34 GHz.

L’accord est réalisé à l’aide de varactors MEMS placés à l’extrémité de chaque stub

afin de contrôler la position des zéros de transmission de part et d’autre de la bande

passante. Les mesures montrent un accord relatif de la fréquence centrale de ±2, 4% pour

un facteur de qualité moyen QL = 11, 6, des pertes d’insertion de 3,6 dB et une adaptation

meilleure que 20 dB. Des simulations montrent un possible accord de la bande passante

(∆fmax/∆fmin = 2) pour ce filtre.

1.2.3.7 Résonateurs « patch »

Un filtre accordable constitué d’un résonateur patch triangulaire a également été étudié

pour réaliser l’accord de la bande passante [136]. Ce patch, dont la longueur des côtés

est environ égale à la demi-longueur d’onde à la fréquence de travail, permet d’obtenir

l’accord discret de la bande passante dans un rapport ∆fmax/∆fmin = 1, 9. Cet accord est

obtenu en connectant ou non, à l’aide d’une diode p-i-n utilisée comme commutateur, un

stub à l’un des trois côtés du patch.

1.2.4 Étude comparative de filtres accordables

1.2.4.1 Filtres accordables en fréquence centrale

Un grand nombre de filtres microondes accordables a été étudié, notamment depuis

une dizaine d’années. Il paraît donc important de comparer les performances de ces topo-

logies de filtres accordables. La recherche dans ce domaine ayant principalement porté sur

l’accord de la fréquence centrale du filtre, nous avons souhaité ici comparer ces filtres RF
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et microondes au moyen des facteurs de mérite définis au paragraphe 1.2.2.2. Des figures

de mérite sont alors présentées. Cette étude n’est pas exhaustive ; elle a pour unique but

de dresser un aperçu des performances atteintes dans le domaine du filtrage accordable

en fréquence centrale, les filtres comparés ici ayant été publiés il y a moins de 5 ans et

présentant toutes les caractéristiques requises pour pouvoir être comparés. Par ailleurs,

puisque la majorité des travaux publiés ne présentent pas les résultats en large bande, la

réjection Ls est considérée seulement au voisinage de la bande passante du filtre4.

La figure 1.8 compare le facteur de mérite Ff0 donné par (1.3) de filtres accordables

publiés depuis 5 ans en fonction de leur fréquence moyenne de travail.
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Figure 1.8: Figure de mérite Ff0 en fonction de la fréquence moyenne de travail des

filtres.

Comme le montre la figure 1.8, le facteur de mérite Ff0 ne dépasse pas 10 dB pour

des filtres centrés sur des fréquences supérieures à 20 GHz. La principale explication de

ce faible facteur de mérite pour des fréquences élevées est présentée à la figure 1.9 qui

montre l’accord relatif de la fréquence centrale ±∆f0/f0. En effet, à ces fréquences de

travail, la plage d’accord de f0 obtenue est faible, et ne dépasse pas ±10%. Par ailleurs,

la figure 1.8 montre que pour des fréquences de travail inférieures à 5 GHz, le facteur

de mérite Ff0 peut facilement atteindre 15 ou 20 dB, le filtre le plus étudié dans cette
4Afin de faciliter les comparaisons dans cette étude, Ls a été pris égal à 30 dB lorsque les résultats le

permettaient, et égal à 20 dB sinon.
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plage de fréquences étant le filtre combline. Les topologies de filtres à base de résonateurs

demi-onde couplés en série, ou en parallèle ont déjà été étudiées pour réaliser l’accord

de la fréquence centrale sur une large gamme de fréquences alors que d’autres topologies

du type filtres à résonateurs quart d’onde interdigités semblent jusqu’alors n’avoir été

que peu investiguées comme en atteste le nombre de publications pour chacune de ces

topologies.
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Figure 1.9: Accord relatif de la fréquence centrale des filtres.

La figure 1.10 présente les pertes d’insertion maximales des filtres accordables en

fonction de la fréquence moyenne de travail des filtres. Cette figure de mérite montre

que des efforts ont été faits pour minimiser les pertes d’insertion à haute fréquence et

maintenir des pertes d’insertion inférieures à 4 dB au détriment de l’accord de la fréquence

centrale. Ceci a été principalement obtenu grâce aux varactors réalisés en technologie

MEMS permettant d’obtenir de bons facteurs de qualité au-delà de 10 GHz. Notons enfin

qu’environ deux tiers des filtres accordables publiés ces cinq dernières années sont conçus

avec cette technologie MEMS permettant d’explorer des plages de fréquences non encore

envisageables dans d’autres technologies.

Afin de mettre en avant la compacité des différents filtres, la figure 1.11 compare le

facteur de mérite Ff0_S donné par (1.4).

La figure 1.11 montre que pour des filtres à faible fréquence centrale, le facteur de
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Figure 1.10: Pertes d’insertion maximales du filtre à la fréquence centrale.

surface peut atteindre des valeurs supérieures à 100 conduisant à un facteur de mérite

Ff0_S > 2000 dB. Outre les topologies de filtres à éléments localisés, les deux topologies

de filtres combline et filtres à résonateurs demi-onde couplés en série permettent d’obtenir

les filtres les plus compacts.

D’autres filtres publiés devraient être insérés dans cette étude comparative pour ac-

quérir une vue globale des performances proposées par les différentes topologies de filtres

accordables en fréquence centrale. Cependant, il semble clair que l’optimisation de va-

ractors à fort facteur de qualité et à large plage d’accord reste un point crucial pour

la réalisation de filtres accordables très sélectifs (QL > 20) aux fréquences microondes.

Pour contourner ce problème et essayer de limiter les pertes d’insertion à la fréquence

centrale, l’utilisation de varactors mécaniques [133] a été considérée. Par ailleurs, afin de

compléter cette étude, une présentation des mesures en large bande des filtres accordables

permettrait de comparer la qualité de la réjection de ces différentes topologies de filtres.

1.2.4.2 Filtres double accord

Les filtres double accord publiés sont actuellement peu nombreux dans le domaine

RF/microondes [87, 89–92, 96, 132, 133, 137, 162]. Par ailleurs, peu d’entre eux présentent

toutes les caractéristiques nécessaires pour les comparer avec les facteurs de mérite que
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Figure 1.11: Pertes d’insertion maximales du filtre à la fréquence centrale (a) pour

des fréquences inférieures à 5 GHz et (b) pour des fréquences supérieures à 5 GHz.

nous avons défini précédemment.

Nous allons donc chercher ici à résumer les principaux avantages et inconvénients de

ces filtres double accord. Le tableau 1.3 récapitulatif résume les performances de ces filtres.

Nous pouvons tout d’abord remarquer que ces filtres ont été exclusivement réalisés

avec des éléments d’accord localisés du type :

– varactors MEMS digitaux et commutateurs [87,91,92,96] −→ fréquences de travail

des filtres réalisés couvrant une large plage de fréquences RF et microondes ;

– varactors MEMS analogiques [89, 90] −→ fréquences de travail des filtres réalisés
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au-delà de 25 GHz ;

– commutateurs p-i-n [137] −→ fréquence de travail de 10 GHz ;

– varactors à jonctions semiconductrices [132, 133, 162] −→ fréquences de travail des

filtres réalisés inférieures à 3 GHz ;

– varactors à jonctions semiconductrices et varactors mécaniques [133] −→ fréquence

de travail du filtre de 0,64 GHz.

Les filtres réalisés en technologie MEMS visent à répondre à des fréquences de fonc-

tionnement plus élevées que les filtres à base de jonctions semiconductrices, grâce à leurs

forts facteurs de qualité.

Les filtres de Fourn [89] et de Mercier [90] utilisent des varactors MEMS continus alors

que les autres filtres double accord à MEMS utilisent des MEMS digitaux ou commuta-

teurs. Ces deux filtres présentent donc un accord continu, mais les accords obtenus sont

relativement faibles, à cause des faibles rapports de capacités Cmax/Cmin.

Le filtre de Pillans [96], optimisé pour obtenir une réjection supérieure à 50 dB, pré-

sente de très fortes pertes d’insertion (jusqu’à 11 dB) pour un facteur de qualité QL < 7

à la fréquence de travail.

Par ailleurs, à cause des propriétés intrinsèques des topologies employées, les filtres

de Lei [132] et de Carey-Smith [92] présentent de mauvaises réjections (pouvant être

<15 dB). Bien que présentant de bons accords de la fréquence centrale et de la bande

passante, la mauvaise réjection du filtre de la référence [92] le limite à une utilisation de

filtre accordable en fréquence centrale pour le facteur de qualité le plus fort (QL = 13).

Le filtre de Kraus [91] présente un bon accord de la fréquence centrale mais l’accord

de la bande passante ∆fmax/∆fmin est, dans le meilleur des cas, de l’ordre de 2, et ce pour

une unique fréquence de fonctionnement. De plus, l’accord de ce filtre n’est pas continu.

Le filtre de Young [87] basé sur une topologie de filtre en éléments localisés présente de

très bonnes performances en termes d’accords et les pertes d’insertion sont faibles (< 3 dB

quel que soit l’accord).

Le filtre proposé par Sanchez-Renedo [133] réalisé dans la gamme des fréquences RF

présente de très bonnes performances en termes d’accords obtenus, et de pertes d’insertion

(relativement faibles compte tenu du facteur de qualité réalisé QL = 54 !). De plus, l’accord

de la bande passante est réalisé pour ce filtre sur une large gamme de fréquences, ce qui
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n’avait jamais été présenté jusqu’alors.

Enfin, le filtre de Lugo [137] présente un double accord discret (deux facteurs de qualité

réalisables pour trois fréquences centrales). Ses performances sont très intéressantes en

termes de pertes (<2 dB), d’adaptation (>15 dB) et d’accords.

Malheureusement, aucune mesure en large bande de ces filtres n’est présentée.

1.2.5 Conclusion

Comme il vient d’être présenté, l’étude de filtres passe-bande double accord est très

récente puisque les premières publications sur ce thème dans le domaine microonde datent

de 2003, année où a débuté cette thèse.

Les différentes technologies considérées jusqu’ici pour réaliser l’accord de filtres ont été

présentées dans ce premier chapitre. Les deux technologies semblant les plus adaptées et

les plus matures pour obtenir cet accord sont les technologies MEMS et jonctions semicon-

ductrices, chacune de ces deux solutions présentant ses propres atouts et inconvénients.

D’ailleurs, seules ces deux technologies ont été utilisées pour obtenir le double accord dans

les différentes topologies de filtres présentées. Des facteurs et figures de mérite permettant

de comparer les performances des filtres accordables ont été proposés afin de dresser un

aperçu de l’état de l’art.

Le but de cette thèse étant de développer une méthode de conception permettant de

concevoir des filtres adaptés à l’accord de la bande passante et de la fréquence centrale,

la technologie que nous avons privilégiée pour réaliser nos prototypes est la technologie

hybride, bien maîtrisée dans notre laboratoire, et relativement bas coût. Les varactors

utilisés dans les études qui suivent sont des varactors à jonction semiconductrice commer-

ciales présentant des facteurs de qualité acceptables aux fréquences de travail considérées

pour nos prototypes (entre 0,5 et 9 GHz).

Les chapitres 2 et 3 concernent des études de filtres passe-bande accordables en fré-

quence centrale d’une part, et de filtres passe-bas accordables en bande passante d’autre

part. Enfin, le chapitre 4 traite de la conception de filtres passe-bande double accord.
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Chapitre 2

Résonateur accordable à bandes
interdites électromagnétiques

Ce chapitre présente une topologie de filtre accordable à haut facteur de qualité consti-

tué d’un résonateur demi-onde chargé par un varactor, inséré entre deux réflecteurs de

Bragg [165], [166]. Constitués de lignes de propagation quart d’onde, ces deux réflecteurs

de Bragg présentent un spectre en transmission et en réflexion constitué de bandes de

fréquences permises et de bandes de fréquences interdites, les BIE. L’insertion du résona-

teur demi-onde permet alors d’obtenir au milieu de ces BIE un maximum de transmission

appelé niveau de défaut.

Similaire à la structure présentée en [150], cette topologie de filtre passe-bande est

l’analogue en électronique de la structure périodique à bandes interdites photoniques

(BIP) présentée en [167] et étudiée en version accordable [168]. Si la longueur électrique

du résonateur demi-onde est rendue variable, alors la position en fréquence du niveau de

défaut dans la bande interdite est modifiée : un filtre passe-bande accordable est alors

obtenu. Dans [124], cet accord avait été obtenu avec un varactor à semiconducteur placé

en série avec le résonateur afin de faire varier sa longueur électrique et donc la fréquence du

niveau de défaut autour de la fréquence de travail de 10 GHz. L’accord de cette fréquence

avait également été réalisé avec un varactor piézoélectrique, placé au-dessus du résonateur

demi-onde [13]. Dans ces deux cas, les pertes d’insertion étaient comprises entre 6 et 10 dB,

et l’adaptation du résonateur était mauvaise (comprise entre 3 et 7 dB). De plus, aucun

de ces travaux ne présentait d’étude théorique détaillée.

Nous avons alors cherché ici à travailler sur une topologie de filtre similaire, la fréquence

du niveau de défaut étant rendue accordable par des varactors parallèles chargeant le
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résonateur. La partie 2.1 développe l’étude théorique détaillée d’un résonateur inséré entre

deux réflecteurs de Bragg et présente l’analogie entre l’interféromètre de Fabry-Pérot et la

structure étudiée ici. Les effets des impédances caractéristiques, de la longueur du défaut

et du nombre de cellules constituant les réflecteurs de Bragg sur le gabarit du filtre sont

discutés. Dans la partie 2.2, l’accord du résonateur est démontré tout d’abord de façon

mécanique : un matériau de haute permittivité est déposé à une hauteur h variable du

résonateur demi-onde pour modifier la longueur électrique de celui-ci et donc la position

du niveau de défaut. Ensuite, l’étude d’un filtre accordable électriquement par varactors

à semiconducteur autour de 9 GHz est présentée. L’influence des éléments électriques

parasites des capacités variables (diodes Schottky polarisées en inverse) utilisées pour

réaliser l’accord, ainsi que leur position le long du résonateur sont prises en compte.

Des mesures en petit signal et fort signal du filtre accordable à 9 GHz sont également

présentées. Enfin, une conclusion résume l’étude abordée en pointant les caractéristiques

principales de ces structures de filtrage.

2.1 Étude théorique du résonateur à Bandes Interdites
Électromagnétiques

Afin d’obtenir des équations simples et des abaques permettant de concevoir ce type

de résonateur, nous considérons dans l’étude théorique qui suit des lignes de propagation

idéales sans pertes.

2.1.1 Topologie du résonateur–Principe

La figure 2.1 présente la topologie du résonateur à haut facteur de qualité consti-

tué d’une structure à bandes interdites électromagnétiques. Ce résonateur est l’analogue

microonde de l’interféromètre de Fabry-Pérot optique dans lequel les miroirs sont consti-

tués de cristaux unidimensionnels à bandes interdites photoniques (BIP) [141] appelés

réflecteurs de Bragg.

La figure 2.2 compare le module de S21 d’un résonateur à BIE (similaire à celui présenté

sur la figure 2.1) avec celui de la structure correspondante à BIE (TLd est remplacé par

TL1).

Pour ce résonateur de référence, la longueur du défaut Ld est égale à λ
(d)
c /2 (où λ

(d)
c
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Figure 2.1: Topologie du résonateur à BIE constitué d’un défaut inséré entre deux

réflecteurs de Bragg microondes.
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Figure 2.2: Module |S21| du résonateur de référence à BIE présenté à la figure 2.1

et de la structure correspondante à BIE avec n = 2.

représente la longueur d’onde guidée dans le défaut à la fréquence fc).

Le module de transmission de la cavité Fabry-Pérot analogue (donné par (2.2)) est

représenté sur ce même graphe. Comme nous allons le voir, on retrouve les pics de trans-

mission du Fabry-Pérot comme prévu au centre de chaque BIE du résonateur à BIE

microonde.

Dans le chapitre suivant, nous rappelons quelques notions sur l’interféromètre de

Fabry-Pérot optique, ce qui permettra par la suite de faire des analogies entre les do-

maines optique et microonde.
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2.1.2 Interféromètre de Fabry-Pérot plan-parallèle

L’interféromètre de Fabry-Pérot plan-parallèle est un interféromètre optique constitué

de deux miroirs plans à forts coefficients de réflexion placés face à face et orientés de telle

sorte qu’ils soient parfaitement parallèles. La lumière fait de multiples allers-retours à

l’intérieur de cette cavité, donnant lieu à une «figure d’interférences à ondes multiples».

Plaçons-nous dans le cas où le faisceau incident est normal aux miroirs plans afin de

maximiser les interférences entre les différents rayons réfléchis. Le faisceau transmis par

l’interféromètre de Fabry-Pérot va être constitué de la somme d’une multitude de fais-

ceaux, chacun correspondant à la portion du faisceau incident qui est transmise par le

second miroir de la cavité après un certain nombre d’allers-retours. Si tous ces faisceaux

ne sont pas parfaitement en phase, ils vont interférer destructivement et alors l’amplitude

du faisceau transmis sera très faible, voire nulle. En revanche, s’ils sont tous en phase,

cette amplitude du faisceau transmis sera maximale et égale à 1 en l’absence de pertes.

Par conséquent, seules les longueurs d’onde qui satisfont la condition 2 ñ L = m λ (avec

m entier positif, L étant la longueur de la cavité et ñ son indice de réfraction) seront

transmises efficacement. Cette relation explique simplement le fait que le déphasage in-

troduit par un aller-retour du faisceau dans la cavité doit être un multiple de 2 π. À partir

de cette relation, on déduit aisément l’intervalle spectral libre (ISL), défini comme étant

l’intervalle fréquentiel entre deux pics de transmission consécutifs du Fabry-Pérot :

ISL =
c

2 ñ L
(2.1)

où c est la vitesse de propagation de la lumière dans le vide. Cet ISL varie de façon

inversement proportionnelle à la longueur L de la cavité.

L’expression générale de l’intensité It du faisceau transmis par un interféromètre de

Fabry-Pérot plan-parallèle, en fonction de l’intensité du faisceau incident Ii est donnée

par :

It = Ii

(
T

1−R

)2
1

1 + 4 R
(1−R)2

sin2
(

π f
ISL

+ ϕr

) (2.2)

où f est la fréquence de l’onde optique, R =
√

R1 R2 et T =
√

T1 T2 sont respectivement

les coefficients moyens de réflexion et de transmission en puissance des deux miroirs M1

et M2 en entrée et sortie de la cavité, et ϕr le déphasage moyen introduit par la réflexion

sur les miroirs.
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En absence de pertes, le développement limité à l’ordre 2 par rapport à R de (2.2)

pour f = ISL/2 permet d’obtenir le coefficient d’atténuation maximal dans les bandes

interdites :

It/Ii =
1

4
(R− 1)2. (2.3)

Ainsi, plus les miroirs sont réfléchissants, plus les bandes interdites sont profondes.

La finesse F du Fabry-Pérot, définie comme le rapport de l’intervalle spectral libre sur

la largeur à mi-hauteur ∆f des pics de transmission, caractérise son pouvoir de résolution :

F =
ISL

∆f
=

π
√

R

1−R
. (2.4)

Ici encore, cette relation montre que plus R est proche de 1, plus la finesse sera importante.

Ainsi, pour un ISL donné, plus le coefficient de réflexion moyen des miroirs sera important,

plus le pic de transmission sera fin.

2.1.3 Principe du résonateur à BIE microonde

Dans l’étude réalisée ici en microonde, les miroirs sont des réflecteurs de Bragg iden-

tiques consistant en une séquence de lignes de propagation TL1 et TL2 d’impédances

caractéristiques Z1 et Z2 différentes et de longueurs physiques L1 et L2. Supposons que

ces longueurs Li (i=1, 2) soient celles de lignes quart d’onde à la fréquence fc :

Li =
λ

(i)
c

4
=

c

4
√

µ
(i)
reff ε

(i)
reff fc

(2.5)

où ε
(i)
reff et µ

(i)
reff sont respectivement les permittivité et perméabilité relatives effectives de

la ligne de propagation considérée à la fréquence fc. Dans ce qui suit, µ
(i)
reff est considérée

égale à 1. La propagation est alors interdite pour les fréquences centrées sur (2 k + 1) fc

avec k entier positif, et la condition (2.5) conduit au plus grand ratio entre largeur de

bande interdite et fréquence fc [169].

Le coefficient de réflexion en puissance RBragg de chacun de ces réseaux est alors

maximal à la fréquence fc où il vaut :

RBragg = Γ2 =

(
Z2n

2 Zc − Z2n
1 Zd

Z2n
2 Zc + Z2n

1 Zd

)2

=

(
z2n
2 − z2n

1 zd

z2n
2 + z2n

1 zd

)2

(2.6)

où n est le nombre de cellules élémentaires (TL2-TL1) dans chaque réflecteur de Bragg. Les

impédances caractéristiques normalisées de chaque ligne de propagation sont z1 = Z1/Zc,
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z2 = Z2/Zc et zd = Zd/Zc. L’impédance caractéristique des accès Zc est prise égale à

50 Ω pour la suite. RBragg est alors d’autant plus proche de 1 que le contraste entre les

impédances caractéristiques Z1 et Z2 d’une part et que le nombre n de cellules élémentaires

d’autre part sont grands.

Plaçons à présent un «défaut» constitué d’une ligne de propagation TLd d’impédance

caractéristique Zd et de longueur physique Ld entre les deux réflecteurs de Bragg constitués

de n cellules élémentaires, comme le montre la figure 2.1. Ainsi, on obtient un analogue

microonde de l’interféromètre de Fabry-Pérot et plus particulièrement de la structure

périodique à BIP présentée en [167]. Des niveaux de défaut apparaissent alors dans les

BIE. Pour obtenir la plus grande atténuation de part et d’autre du niveau de défaut dans

la BIE, le niveau de défaut doit être situé en son centre, c’est-à-dire lorsque la fréquence

du défaut fd est égale à fc.

En utilisant les matrices ABCD cascadables [138] puis en convertissant la matrice

ABCD résultante du dispositif en matrice S, on obtient l’expression du paramètre de

transmission S21 à la fréquence f = fc :

S21 =
sec(θd)

1 + j
z4 n
1 z2

d+z4 n
2

2 z2 n
1 z2 n

2 zd
tan(θd)

(2.7)

et l’impédance d’entrée réduite zin du résonateur :

zin =
Zin

Zc

= zd
1 + j (z1/z2)

2 n zd tan(θd)

zd + j (z2/z1)2 n tan(θd)
(2.8)

où n est le nombre de cellules élémentaires (TL1-TL2) dans chaque réflecteur de Bragg et

où le déphasage θd introduit par le défaut est donné par :

θd =
2 π Ld

λ
(d)
c

=
2 π fc

√
ε
(d)
reff Ld

c
. (2.9)

Afin d’obtenir un niveau de défaut localisé au centre de la BIE (c’est-à-dire à la fré-

quence fc), il suffit de résoudre (2.7) pour |S21| = 1 ou (2.8) pour zin = 1 (condition

d’adaptation). On déduit alors l’expression de la longueur électrique du défaut à la fré-

quence fc : θd = m π avec m entier positif. La fréquence du défaut est alors :

fd =
m c

2 Ld

√
ε
(d)
reff

(2.10)

et la longueur physique du défaut TLd est :
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Ld =
m λ

(d)
c

2
. (2.11)

L’équation (2.10) correspond à la définition de l’ISL (voir (2.1)) pour m = 1, ce qui

donne alors la position de la première fréquence de résonance de l’interféromètre de Fabry-

Pérot comme le montre la figure 2.2. On obtient bien une fréquence du défaut située au

centre de la BIE qui dépend uniquement de la longueur électrique du défaut et non pas

des impédances caractéristiques Z1, Z2 ou Zd. Les mêmes résultats sont obtenus quand

les impédances caractéristiques sont inversées, c’est-à-dire lorsque zi est remplacé par

z′i = 1/zi, cette propriété étant due au fait que S21 reste inchangé et z′in = 1/zin. Notons

également que la finesse F définie pour l’interféromètre de Fabry-Pérot correspond au

facteur de qualité chargé du résonateur QL défini par :

QL =
fd

∆f3dB

, (2.12)

où ∆f3dB est la bande passante à −3 dB du résonateur.

Nous nous intéresserons à présent uniquement à la première BIE (k = 0)

pour réaliser un filtre passe-bande accordable en fréquence centrale. Ceci per-

met d’obtenir la plus large BIE relative et la structure la plus compacte.

L’évolution du module de transmission |S21| pour ce type de résonateur à BIE par

rapport à z1, z2 et zd est présentée sur la figure 2.3. Ceci est en accord avec ce qui est

observé pour le Fabry-Pérot, à savoir une indépendance de la fréquence de défaut par

rapport à z1, z2 et zd.

La largeur relative de la bande rejetée à -20 dB du résonateur de référence est définie

par :

BW−20 dB =
fh − fb

fd

. (2.13)

Pour le résonateur de référence, BW−20 dB est de 61%.

De façon qualitative, le rapport ζBragg = z1/z2 (ratio des impédances caractéristiques

constituant les réflecteurs de Bragg) et le rapport ζDéfaut = zd/z2 (rapport des impédances

caractéristiques aux interfaces du défaut) doivent être les plus grands possibles pour ob-

tenir la bande rejetée BW−20 dB la plus large et la plus profonde possible, le rapport

ζBragg étant plus influent que le rapport ζDéfaut. On retrouve le même comportement avec
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Figure 2.3: Effet des valeurs d’impédances caractéristiques z1, z2 et zd sur le module

|S21| du résonateur de référence à BIE.

l’analogue optique où la profondeur de la bande rejetée augmente lorsque le coefficient de

réflexion du miroir s’accroît.

La figure 2.4 montre l’évolution de la largeur de la bande rejetée BW−20 dB par rapport

à ζBragg et ζDéfaut pour des valeurs d’impédances caractéristiques variant entre 35 et 175

Ω. Cet abaque sera utilisé lors de la conception des différents résonateurs.
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Figure 2.4: Effet des variations de ratios d’impédances caractéristiques sur le module

|S21| du résonateur de référence.
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La figure 2.4 montre l’évolution de la bande rejetée BW−20 dB par rapport à ζDéfaut,

pour trois valeurs de z2 (0,75, 1 et 1,25), et pour les valeurs de z1 mentionnées précédem-

ment (avec 2 ≤ z1/z2 ≤ 4, 5). Comme attendu, la bande rejetée BW−20 dB augmente avec

les deux ratios d’impédance ζBragg et ζDéfaut. Pour des valeurs données de ces deux ratios,

cette bande rejetée BW−20 dB augmente avec z2. De plus, la largeur de la bande rejetée

dépend principalement du ratio ζBragg, le ratio ζDéfaut n’ayant qu’une faible influence

sur cette largeur BW−20 dB. Par exemple, si nous considérons le résonateur de référence

(z2 = 1, et une bande rejetée BW−20 dB=61%) et si nous augmentons le ratio ζBragg de

0,5 alors la BW−20 dB s’élargit de 11%, alors qu’en augmentant ζDéfaut de la même valeur,

cela élargit la BW−20 dB de seulement 2%. La prédominance de l’influence du ratio ζBragg

sur la largeur de la bande rejetée semble naturelle ; en effet, la bande interdite est créée

par la structure périodique constituant les réflecteurs de Bragg et non par l’insertion du

résonateur dans ce réseau périodique.

La figure 2.5 montre l’évolution du module de transmission |S21| du résonateur de

référence en fonction de la longueur électrique du défaut (m est compris entre 1 et 4).
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Figure 2.5: Effet de la longueur électrique du défaut θd = m π sur le module |S21|
du résonateur de référence.

Comme prévu par la théorie, la fréquence du défaut fd reste au centre de la bande

interdite, c’est-à-dire à la fréquence centrale fc. Quand m augmente, d’autres niveaux

de défaut apparaissent dans la BIE et le niveau de résonance situé à f = fc s’affine, ce
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que corrobore l’analogie avec le Fabry-Pérot où l’ISL est inversement proportionnel à

la longueur du résonateur (voir (2.1)). Ainsi, pour obtenir la BIE la plus large possible,

nous devons prendre une longueur électrique du défaut la plus petite possible (θd = π)

correspondant ainsi à la plus petite longueur physique possible de ce défaut Ld = λ
(d)
c /2,

d’après (2.11).

La figure 2.6 présente l’influence du nombre n de cellules élémentaires (TL1-TL2) sur

la largeur de la bande rejetée BW−20 dB du résonateur de référence. Ici encore, comme

dans le cas de l’interféromètre de Fabry-Pérot, plus n est grand, plus la BIE est atténuée

en raison de l’augmentation de la réflectivité des miroirs de Bragg (voir (2.6)). Cependant,

pour n =2, 3 et 4, la largeur de la bande rejetée BW−20 dB n’est pas augmentée.
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Figure 2.6: Effet du nombre n de cellules élémentaires (TL1-TL2) dans chaque

réflecteur de Bragg sur le module |S21| du résonateur de référence.

Ainsi, cette étude montre que la valeur n = 2 correspond au filtre fixe le plus compact

présentant une BW−20 dB > 50%. C’est pour cette raison que les deux filtres réalisés par

la suite présentent un nombre de cellules élémentaires n = 2.

2.2 Résultats de filtres accordables à base de résona-
teurs à BIE

L’équation (2.10) montre qu’une variation de la permittivité relative effective du dé-

faut entraîne une variation de la fréquence fd autour de fc. En utilisant ce principe, cette
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section propose deux dispositifs accordables. Le premier est commandé de façon méca-

nique, c’est-à-dire en recouvrant le défaut central par un matériau de haute permittivité

pour augmenter la permittivité effective locale du défaut. Le second filtre est commandé

électriquement par des varactors disposés sur le défaut en parallèle entre le ruban central

et les plans de masse afin de faire varier la longueur électrique du défaut.

Le substrat utilisé pour réaliser ces deux dispositifs est le RT-Duroid 5880 dont les

paramètres sont donnés dans le tableau 2.1.

  

Substrat RT-Duroid 5880 
Permittivité relative εr 2,2 
Pertes diélectriques tan(δ) 0,0015 
Epaisseur h du substrat 1,5 mm 
Epaisseur t de la métallisation 35 µm 

 
Tableau 2.1: Paramètres du substrat RT-Duroid 5880.

Les simulations et optimisations ont été effectuées avec deux logiciels de simulation

microonde ANSOFT Designer [170] et ADS [171]. Les mesures ont été réalisées sur un

analyseur vectoriel de réseau avec la technique de calibrage thru-reflect-line (TRL).

2.2.1 Ligne de propagation coplanaire

Les filtres étudiés ici ont été réalisés en technologie guide d’onde coplanaire (CPW)

dont une représentation schématique en perspective est donnée sur la figure 2.7, la propa-

gation s’effectuant dans la direction z. Ce guide d’onde coplanaire a été inventé par Cheng

P. Wen [172] dont les initiales sont à l’origine de l’abréviation CPW utilisée pour cette

technologie. Outre l’anecdote, cette technologie de ligne de propagation présente plusieurs

avantages par rapport à d’autres types de lignes de propagation [138], [101].

Tout d’abord, de façon pragmatique, cette technologie offre l’avantage de présenter

sur un même plan le conducteur central et les plans de masse. Cette topologie facilite

ainsi le report de matériaux au-dessus de la ligne de propagation (pour en faire varier la

permittivité effective de façon importante et donc les paramètres électriques) ainsi que les

interconnexions avec des composants montés en surface (CMS) du type capacités fixes ou

accordables, ce qui nous intéresse ici. Remarquons qu’afin d’éviter l’apparition des modes
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Figure 2.7: Représentation en perspective d’une ligne de propagation en guide d’onde

coplanaire. W , G et Wg sont les largeurs respectives du ruban central, des fentes, et

des plans de masse.

de propagation impairs (antisymétriques) le long de la ligne coplanaire, des paires de

composants identiques (capacités ou varactors) devront être considérées, chacun d’entre

eux devant être soudé de part et d’autre du conducteur central pour maintenir la symétrie.

De plus, cette topologie de ligne présente une quasi indépendance de l’impédance

caractéristique et de la permittivité effective vis-à-vis de la fréquence, ceci sur de larges

plages de fréquences.

Par ailleurs, du fait de sa structure, la ligne CPW offre une bonne immunité aux

couplages et un paramètre géométrique supplémentaire par rapport à la ligne microruban,

rendant sa conception peu dépendante de l’épaisseur du substrat.

Cependant, bien que la tangente effective des pertes du substrat soit meilleure pour ce

type de ligne CPW que pour les lignes microruban, les pertes totales engendrées en CPW

restent généralement plus importantes qu’en technologie microruban. Aux fréquences qui

nous intéressent, inférieures à quelques dizaines de GHz, ces pertes sont principalement

liées aux pertes conductrices, les pertes par rayonnement devenant généralement prédo-

minantes au delà de plusieurs dizaines de GHz.

Enfin, la plage des impédances caractéristiques réalisables dans cette technologie est

grande (typiquement entre 35 et 175 Ω) et permet d’obtenir des impédances caractéris-

tiques élevées. Cette dernière propriété sera utilisée aux chapitres 3 et 4 pour réduire les

dimensions longitudinales des filtres.

46



2.2.2 Validation de l’accord mécanique du résonateur

Pour valider l’étude théorique ci-dessus, un premier résonateur fixe à BIE a été conçu

[165], [173]. L’accord du résonateur est validé de manière mécanique par report d’un

substrat de haute permittivité à une hauteur h au-dessus de la ligne de propagation du

défaut.

2.2.2.1 Conception du résonateur fixe

La fréquence souhaitée du défaut est fd = 4 GHz, avec une BW−20 dB > 55%. Comme

cela a déjà été précisé, le nombre n de cellules élémentaires est pris égal à 2 afin d’obtenir

une large bande rejetée à mieux que −20 dB (voir figure 2.6) tout en obtenant une

structure de filtre la plus courte possible (la longueur totale du filtre étant égale à 2, 5 λc

pour une longueur du défaut Ld = λ
(d)
c /2).

L’objectif d’une largeur relative de bande rejetée à −20 dB d’au moins 55% conduit

(d’après la figure 2.4) à des rapports minimaux d’impédances ζBragg = z1/z2 et ζDéfaut =

zd/z2 pour une impédance caractéristique réduite z2 donnée. Notre choix se porte alors

sur le triplet ζBragg = 2, 5, ζDéfaut = 3, et z2 = 1.

Une photographie du résonateur fixe réalisé est présentée à la figure 2.8. Les dimensions

de chacune des lignes de propagation CPW constituant le filtre ont été optimisées à l’aide

du logiciel de simulation ADS. Ces valeurs sont données dans le tableau 2.2. La simulation

électrique du module du paramètre S21 du résonateur est présentée à la figure 2.9.

 1 cm 

lignes d’accès 

2,5 λc 

Figure 2.8: Photographie du résonateur fixe à 4 GHz.

2.2.2.2 Résultats du résonateur fixe

La mesure des pertes d’insertion de ce résonateur fixe est présentée à la figure 2.10.

Des rétro-simulations prenant en compte les sauts importants d’impédance caractéristique
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Ligne de propagation TL1 TL2 TLd 

Impédance caractéristique normalisée zi 2,48 1,04 2,92 

Largeur du ruban central Wi 2,5 mm 5,5 mm 2,5 mm 

Largeur de la fente Gi 2,5 mm 0,25 mm 4,25 mm 

Longueur de la ligne Li 15 mm 16 mm 32 mm 
 

Tableau 2.2: Paramètres du résonateur fixe à 4 GHz.
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Figure 2.9: Simulations du module |S21| du résonateur fixe optimisé à 4 GHz.

présents dans la structure du résonateur sont également montrées sur cette même figure.

Ces sauts d’impédance caractéristique ont été simulés de manière électromagnétique puis

ré-importés dans les simulations électriques. Les résultats de mesure sont alors en bon

accord avec ces rétro-simulations, le désaccord entre mesures et rétro-simulations de la

fréquence de défaut fd étant de seulement 2% puisque fd = 3, 86 GHz (désaccord de 3,5%

avec les simulations initiales). À la fréquence du défaut, les pertes d’insertion mesurées

sont de 4,2 dB (supérieures de 2,4 dB par rapport aux simulations initiales et de seulement

0,4 dB par rapport aux rétro-simulations) et la bande rejetée BW−20 dB est de 57% (entre

2,8 et 5 GHz). Le facteur de qualité chargé obtenu est alors QL = 66. Ces rétro-simulations

mettent en évidence les effets de bords aux interfaces induisant des modifications de lon-

gueur électrique des tronçons de ligne constituant la structure du résonateur, notamment
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Figure 2.10: Mesures et rétro-simulations du module |S21| du résonateur fixe à 4 GHz.

 
       (a)                (b) 

 
 
Figure 2.11: Influence d’une discontinuité d’impédances sur les lignes de champ

électrique du côté de la ligne haute impédance : (a) représentation schématique et

(b) simulation électrostatique effectuée avec le logiciel Quickfield [174].

pour le défaut central TLd. Physiquement, les lignes de champ électrique aux interfaces

sont déformées du côté de la ligne haute impédance (voir figure 2.11), ces lignes de champ

suivant le « plus court » chemin entre le ruban central et les plans de masse. Le défaut

central demi-onde TLd présente, pour le résonateur à BIE réalisé ici, une haute impédance

Zd (voir figure 2.8). Ainsi, les lignes de champ aux interfaces de ce défaut sont déformées,

ce qui implique une augmentation de la capacité linéique de la ligne TLd, équivalant à une

augmentation de la permittivité effective ε
(d)
eff . D’après (2.10), cela conduit à un décalage
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vers les basses fréquences de fd comme observé à la figure 2.10.

2.2.2.3 Accord mécanique du résonateur à 4 GHz

Comme le montre l’équation (2.10), il est possible de rendre accordable la fréquence

du niveau de défaut en faisant varier la permittivité effective au niveau de ce défaut.

On montre cet effet expérimentalement en plaçant un matériau de permittivité relative

εr = 10, 2 et d’épaisseur 1,27 mm au-dessus du défaut à un hauteur h des métallisations

comme le propose la figure 2.12. Plus le matériau sera proche de la ligne de propagation

constituant le défaut, plus la permittivité effective de cette ligne CPW sera augmentée,

induisant une augmentation de la longueur électrique du défaut et donc une diminution

de la fréquence du défaut.

Les mesures de l’accord obtenu sont présentées sur la figure 2.13.
 

h 
 

Défaut 

Ligne CPW 

Matériau diélectrique 

Figure 2.12: Principe du résonateur rendu accordable mécaniquement par report

d’un matériau diélectrique à une hauteur h au-dessus du défaut.
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Figure 2.13: Mesures de l’accord mécanique du résonateur.
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Comme attendu, plus le matériau se rapproche de la ligne TLd, plus la fréquence du

niveau de défaut est décalée vers les basses fréquences. La fréquence fd peut alors être

mécaniquement accordée entre 3,33 GHz et 3,69 GHz avec des pertes d’insertion à fd

comprises entre 1,7 et 3,3 dB et une adaptation comprise entre 10,8 et 15,7 dB.

2.2.3 Filtre accordable électriquement

Le principe de l’accord de la fréquence fd ayant été démontré précédemment, un filtre

accordable de manière électrique va être présenté dans ce paragraphe.

2.2.3.1 Conception du filtre

La fréquence du défaut est fixée à 9 GHz. La même méthode de conception que celle

présentée ci-dessus a été utilisée pour réaliser ce second dispositif sur le même substrat

RT-Duroid 5880. L’accord du filtre a été réalisé en chargeant le défaut par une paire de

varactors (comme expliqué au paragraphe 2.2.1). Les varactors utilisés ici sont des diodes

Schottky Agilent HSCH-5314 polarisées en inverse dont le modèle électrique équivalent

est donné à la figure 2.14.

 ( )jC V
s

R
s

L

c
C

 

Figure 2.14: Modèle électrique équivalent d’une diode Schottky polarisée en inverse.

La capacité accordable en tension de la diode Schottky Agilent HSCH-5314 polarisée

en inverse peut être modélisée par :

Cj(V ) = Cj0 (1 + V/Vj)
−M (2.14)

où Cj0 = 130 fF est la capacité de jonction sans polarisation de la diode, Vj = 0, 65 V

est la tension de «built-in», M est le coefficient de «grading», et V est la tension de

polarisation en inverse de la diode. Avec une tension de claquage VBR = 4 V, la capacité

peut varier entre Cmin = 50 fF et Cmax = 130 fF, conduisant à un rapport Cmax/Cmin =
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2, 6. Le constructeur donne pour valeurs de la résistance série Rs = 2, 8 Ω, de l’inductance

série Ls = 0, 1 nH et de la capacité de boîtier Cc = 20 fF.

La fréquence de coupure des diodes est environ 50 fois supérieure à la fréquence du

défaut fd :

fcutoff = 1/(2 π Rs Cmax) = 437 GHz (2.15)

La caractérisation de ces diodes a conduit à des caractéristiques différentes des données

constructeur, avec un plus faible rapport Cmax/Cmin = 1, 5 (Cmin = 77 fF et Cmax = 116 fF)

et une résistance série plus élevée (Rs = 4 Ω). Ces valeurs induisent donc une plus petite

plage de variation de la fréquence du niveau de défaut et des pertes d’insertion plus

grandes qu’initialement prévues.

Le filtre a été optimisé, en considérant les caractéristiques des diodes mesurées, pour

obtenir une plage de variation maximale de la fréquence du défaut fd centrée à la fréquence

de fonctionnement fc = 9 GHz. La longueur électrique θd du défaut chargé par la paire

de varactors doit être égale à π pour Cmoy = (Cmax + Cmin)/2 à la fréquence centrale

afin d’obtenir un niveau du défaut de fréquence fd accordable de part et d’autre de la

fréquence fc = 9 GHz.

A cette fréquence, ε
(d)
reff ' 1, 5 et λ

(d)
c = 28 mm. L’optimisation conduit alors à une

longueur physique du défaut Ld = 10 mm (= 0, 36 λ
(d)
c ), les lignes de propagation quart

d’onde TL1 et TL2 à fc ayant pour longueurs L1 = L2 = 7 mm. Ainsi, la longueur totale du

filtre est 66 mm (= 2, 36 λ
(d)
c ). Les impédances caractéristiques normalisées et paramètres

physiques des lignes de propagation constituant le filtre sont reportées dans le tableau

2.3. Ces valeurs conduisent à des ratios d’impédance z2/z1 = 2, 7 et z2/zd = 2, 33.

 

Ligne de propagation TL1 TL2 TLd 

Impédance caractéristique normalisée zi 1,3 3,5 1,5 

Largeur du ruban central Wi 1,7 mm 0,2 mm 1 mm 

Largeur de la fente Gi 0,25 mm 1 mm 0,25 mm 

Longueur de la ligne Li 7 mm 7 mm 10 mm 
 

Tableau 2.3: Paramètres du filtre accordable à 9 GHz.
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La position de la paire de diodes le long de la ligne de propagation constituant le

défaut est critique quant à la plage d’accord de fd. Dans le cas de cristaux photoniques

unidimensionnels (analogie optique de la structure périodique à BIE étudiée ici), il a été

démontré dans [175] que pour des modes de défaut impairs (correspondant ici à des valeurs

impaires de m, [voir (2.10)]), le champ électrique s’annule à la fréquence du niveau de

défaut au centre de la ligne de propagation constituant ce défaut. C’est pourquoi, lorsque

la paire de diodes est placée en ce point, son influence sur le gabarit du filtre est nulle.

Nous sommes ici dans ce cas puisque m = 1. La figure 2.15 présente l’accord relatif de fd

en fonction de la position de cette paire de varactors le long de la ligne de propagation

constituant le défaut.
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Figure 2.15: Accord relatif de fd en fonction de la position de la paire de diodes

Schottky le long de la ligne de propagation TLd.

Ainsi, pour obtenir un accord relatif de fd maximal, la paire de varactors doit être

soudée à l’une des deux extrémités du défaut TLd. Comme prévu par la théorie, il n’y a

aucun accord de cette fréquence du défaut lorsque les varactors sont soudés au centre du

résonateur TLd.

Pour illustrer les effets parasites du boîtier et de la résistance série des diodes sur le

gabarit du filtre, trois simulations électriques ont été effectuées en considérant le modèle

électrique des diodes Schottky polarisées en inverse. La paire de diodes est soudée sur un

des bords de la ligne de propagation TLd pour assurer l’accord maximal possible du niveau
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de défaut. Dans la première simulation, tous les effets parasites des diodes sont considérés

(Rs = 4 Ω, Ls = 0, 1 nH et Cc = 20 fF). Dans la seconde simulation, uniquement les effets

parasites du boîtier sont pris en compte (Rs = 0 Ω, Ls = 0, 1 nH et Cc = 20 fF). Enfin,

dans la troisième simulation, seulement la résistance série est considérée, les effets parasites

du boîtier étant considérés comme inexistants (Rs = 4 Ω, Ls = 0 nH et Cc = 0 fF). Les

résultats de ces simulations sont présentés à la figure 2.16 et résumés dans le tableau 2.4.
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Figure 2.16: Simulations du filtre accordable électriquement optimisé à 9 GHz (n =

2) montrant les effects des résistance série, inductance série et capacité de boîtier sur

le module |S21|.

 

Simulations Sim. 1 Sim. 2 Sim. 3 

Cj(V) Cmin Cmax Cmin Cmax Cmin Cmax 

fd (GHz) 9,11 8,79 9,11 8,79 9,31 8,99 

Pertes d’insertion à fd (dB) 3,05 4,4 2,05 2,6 2,8 4,1 

Facteur de qualité chargé (QL) 41 39,5 46 48 39 38 

Accord relatif de fd 3,5 % 3,5 % 3,5 % 
 
Tableau 2.4: Effects des résistance série, inductance série et capacité de boîtier sur

les pertes d’insertion, sur le facteur de qualité et sur la plage d’accord relative de la

fréquence du défaut.
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Pour la simulation considérant le modèle électrique équivalent complet des diodes,

correspondant à un filtre réaliste, la plage d’accord relatif de la fréquence du défaut

atteint 3,5 % avec des pertes d’insertion comprises entre 3,05 et 4,4 dB, et un facteur de

qualité chargé QL = 40.

Les simulations 1 et 2 montrent l’effet de la résistance série des diodes sur les pertes

d’insertion du filtre. La prise en compte de la résistance série Rs augmente alors les pertes

d’insertion de 1 à 1,8 dB, et réduit le facteur de qualité chargé du niveau de défaut.

Cependant, cela n’influe pas sur la fréquence fd comprise entre 8,79 et 9,11 GHz pour

Cmax et Cmin, respectivement (voir tableau 2.4). De la même façon, les simulations 1 et

3 montrent les effets du boîtier des diodes sur le gabarit du filtre : la longueur électrique

du défaut est alors modifiée conduisant à un décalage de 0,2 GHz de la fréquence de

fonctionnement du filtre. Cependant, les effets parasites induits par le boîtier ont une

influence faible sur l’accord relatif de fd qui reste de 3,5 %.

2.2.3.2 Résultats du filtre réalisé

Après fabrication du filtre conçu, celui-ci a été mesuré en absence de diodes sur le

défaut afin de valider la modélisation électromagnétique de la ligne périodique réalisée.

La figure 2.17 compare les modules |S21| mesuré et simulé du filtre non chargé par les

varactors.
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Figure 2.17: Mesures et simulations électromagnétiques du module |S21| du filtre

accordable électriquement optimisé à 9 GHz (n = 2) sans diodes.
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En l’absence de diodes sur le défaut, sa longueur électrique est réduite, ce qui induit

un décalage de la fréquence du défaut fd au-dessus de la fréquence centrale de la BIE.

De plus, les mesures sont en bon accord avec les simulations issues de cette modélisation

électromagnétique. Ce bon accord entre mesures et simulations tant en termes de fréquence

que d’amplitude du niveau de défaut permet de valider la modélisation électromagnétique

de la structure. Il est ainsi possible d’étudier la contribution des différents types de pertes

(conductrices, diélectriques, et par rayonnement) à la fréquence du défaut fd en comparant

(voir figure 2.18) les simulations du filtre réel, avec celles du filtre sur substrat sans pertes,

puis avec un conducteur parfait, puis enfin avec substrat sans pertes et conducteur parfait.
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Figure 2.18: Simulations électromagnétiques du filtre autour de fd, mettant en

évidence les contributions respectives des pertes diélectriques, conductrices, et par

rayonnement.

Les résultats de simulation présentés à la figure 2.18 permettent alors de mettre en

exergue la contribution principale des pertes conductrices à la fréquence du défaut. En

effet, alors que les pertes conductrices représentent environ 1 dB d’atténuation à la fré-

quence du défaut, les pertes diélectriques et radiatives s’élèvent seulement à 0, 3 dB cha-

cune. Les pertes radiatives peuvent être correctement estimées dans le cas où les simu-

lations prennent en compte simultanément des conducteur et substrat parfaits puisque

l’adaptation de la structure est alors meilleure que 38 dB à fd.

Le filtre rendu accordable (en présence de la paire de diodes soudées sur le défaut)

a ensuite été mesuré. Pour estimer les pertes d’insertion, l’adaptation et la distorsion

56



d’harmoniques, des mesures en petit puis en fort signal ont été réalisées. Une photographie

du filtre optimisé à 9 GHz accordable électriquement par varactors à semiconducteur est

présentée à la figure 2.19.

 
 
 
 

1 cm 
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Entrée Sortie 

Figure 2.19: Photographie du filtre accordable à 9 GHz.

a) Mesures en petit signal

La figure 2.20 compare les modules |S21| et |S11| mesurés et simulés du filtre accordable.

Les mesures sont en très bon accord avec les simulations, puisque l’accord fréquentiel rela-

tif de la fréquence du défaut est d’environ 3,5 % (de 8,8 GHz à 9,11 GHz), avec un facteur

de qualité chargé de 40. À la fréquence du défaut, les pertes d’insertion sont comprises

entre 3,3 dB et 4,75 dB, et l’adaptation à l’entrée du filtre est meilleure que 20 dB. Le filtre

étant longitudinalement asymétrique, |S11| est différent de |S22|. En effet, l’adaptation en

sortie du filtre est mauvaise (∼ 5 dB). Enfin, la réjection entre les fréquences extrêmes du

défaut est supérieure à 8 dB, avec une bande rejetée relative BW−20 dB de 56 %.

b) Mesures en fort signal

Nous présentons ici des mesures du filtre en fort signal pour évaluer la distorsion d’har-

moniques engendrée par les varactors à semiconducteur non linéaires. Cette non linéarité

des diodes conduit à la génération d’harmoniques et augmente les pertes d’insertion en

forte puissance. Les mesures présentées ici ont été réalisées pour une polarisation inverse

des varactors de 2 V pour centrer la fréquence du défaut à 9 GHz. La figure 2.21 montre

les résultats des mesures de puissance de sortie à la fréquence du fondamental (9 GHz) et

au second harmonique (18 GHz) pour une puissance en entrée du filtre à 9 GHz comprise

entre −26 dBm et 15 dBm.
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Figure 2.20: Modules (a) |S21|, et (b) |S11| mesurés et simulés du filtre accordable

électriquement à 9 GHz.

Pour une puissance en entrée du filtre inférieure à 5 dBm, les pertes d’insertion du

filtre correspondent aux pertes d’insertion en petit signal, c’est-à-dire environ 4,5 dB.

Le filtre présente alors une bonne linéarité, la puissance du second harmonique étant au

moins 15 dB inférieure à la puissance du fondamental. Le point de compression à 1 dB

apparaît pour une puissance d’entrée de 8 dBm, la puissance en sortie du filtre au second

harmonique étant inférieure de 12 dB à la puissance du fondamental. Enfin, le point

d’interception de second ordre en sortie de filtre OIP2 (de l’anglais "2nd order Output

Intercept Point") est situé à une puissance de 16, 5 dBm.
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Figure 2.21: Puissance en sortie du filtre en fonction de la puissance à son entrée à

9 GHz.

2.2.4 Conclusion de l’étude et améliorations envisagées

Une topologie de filtre passe-bande accordable à haut facteur de qualité a été étudiée

dans ce chapitre. Bien que déjà abordée dans plusieurs articles [150], [124], et [13], cette

structure filtrante ne présentait pas jusqu’ici d’étude théorique claire. Le but a donc

consisté dans un premier temps à obtenir des équations simples permettant de concevoir

de tels dispositifs. L’accord de la fréquence fd a été mis en évidence de manière mécanique

(par report d’un substrat au-dessus du défaut) puis électrique par ajout d’une paire de

varactors en parallèle sur le défaut. Nous avons montré que la position de ces varactors le

long de la ligne de propagation constituant le défaut est critique pour maximiser l’accord

obtenu de fd. Deux dispositifs ont ensuite été réalisés pour valider l’étude théorique,

ce qui a permis de démontrer l’atout principal de ce type de filtre : son haut facteur de

qualité chargé QL atteint (=40 pour le filtre électriquement accordable). Cependant, cette

topologie de filtre passe-bande sélectif accordable présente plusieurs inconvénients :

– des pertes d’insertion importantes combinées à une longueur du dispositif rédhibi-

toire ;

– un faible accord de la fréquence du défaut ;

– la présence de forts sauts d’impédance caractéristique compliquant la modélisation,

et pouvant induire des désaccords entre les mesures et simulations ;
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– une distorsion d’harmoniques en fort signal due au caractère non linéaire des diodes

imposant l’utilisation de ces dispositifs pour des applications à faible puissance (in-

férieures à quelques dBm) ;

– la présence de bandes de fréquences transmises non désirées de part et d’autre du

niveau de défaut.

Des solutions permettant d’améliorer sensiblement les performances de ces filtres

peuvent être envisagées [166]. Cependant, les inconvénients inhérents à la topologie (di-

mensions importantes et présence de bandes de fréquences transmises de part et d’autre

de la bande passante) rendent son usage peu intéressant, ou alors dans des applications

très spécifiques, nécessitant par exemple des hauts facteurs de qualité sans contrainte de

dimensions.
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Chapitre 3

Filtres passe-bas accordables en bande
passante

Dans ce troisième chapitre, une topologie de filtre passe-bas accordable en bande pas-

sante, à base d’une structure périodique, est présentée. Cette structure périodique consiste

en une ligne de propagation périodiquement chargée par des capacités fixes [101], [147]

ou variables dans le cas de dispositifs accordables. L’étude de cette structure périodique

met en évidence un spectre constitué de bandes de fréquences permises et de bandes de

fréquences interdites, les BIEs. La première bande de fréquences permises peut être assi-

milable à un filtre passe-bas, la seconde plage de fréquences autorisées pouvant être rejetée

à plus de cinq fois la fréquence de coupure du filtre, d’où un véritable intérêt dans le do-

maine du filtrage passe-bas. Cependant, l’adaptation dans la bande passante n’est pas

bonne. Aussi, afin de l’améliorer, les cellules latérales, dites « cellules de tapérisation »,

sont optimisées. Elles jouent alors le rôle d’adaptateurs d’impédance en entrée/sortie de la

structure périodique [139]. Ce type de structure périodique compacte optimisée présente

de faibles pertes d’insertion ainsi qu’une forte sélectivité. Ceci permet ainsi de répondre

aux besoins de compacité et de non dégradation des signaux utiles (faibles pertes d’inser-

tion et bonne adaptation) [176]. De plus, la forte pente de réjection et la large bande rejetée

permettent d’atténuer des signaux parasites aussi bien proches qu’éloignés du signal utile

à traiter.

Le présent chapitre propose à la section 3.1 une méthode de conception de ces filtres,

basée sur l’étude du coefficient de réflexion en entrée de la structure périodique non

optimisée. Cette étude permet de définir quatre critères de conception : la fréquence de

coupure du filtre, le taux d’ondulation dans la bande passante, la pente de la droite de
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réjection et l’impédance caractéristique maximale réalisable dans la technologie utilisée

(impédance à maximiser pour minimiser la longueur totale du dispositif). La section 3.2

présente ensuite les résultats de plusieurs dispositifs accordables réalisés en technologie

CPW. Tout d’abord, trois filtres hybrides accordables autour de 0,5 GHz présentant des

topologies similaires sont comparés afin de démontrer l’accord de la bande passante. Les

résultats de mesure sont très proches des simulations pour ces trois filtres. Le filtre le

plus performant permet alors d’obtenir un accord de la fréquence de coupure à −1 dB

de ±8, 5 % (respectivement ±17 %, ±24 %) pour une adaptation meilleure que 18 dB

(respectivement 16 dB, 13 dB) sur toute la bande passante. De plus, la pente de la droite

de réjection calculée entre −3 et −30 dB est de −307 dB/décade avec une dispersion

inférieure à 3, 5 % sur toute la plage d’accord. Enfin, la bande interdite est atténuée à

mieux que 25 dB jusqu’à plus de neuf fois la fréquence de coupure. Dans un second temps,

les résultats d’un filtre accordable MMIC sont présentés. Ce filtre présente un accord

relatif de la bande passante de ±19 % avec une bonne adaptation dans la bande passante

(> 15 dB). Les pertes d’insertion de ce dispositif sont importantes et déjà de 1, 5 dB à

basse fréquence. Ces pertes correspondent majoritairement aux pertes conductrices de la

ligne de propagation haute impédance considérée. Enfin, une conclusion résume l’étude

abordée.

3.1 Etude théorique de la structure périodique

L’étude théorique considère des lignes de propagation idéales sans pertes pour obtenir

une méthode de conception simple de la structure périodique non optimisée, les cellules

étant toutes identiques. Ensuite, une optimisation des cellules de tapérisation entrée/sortie

permet d’obtenir la structure du filtre passe-bas désiré, avec prise en compte des modèles

complets des lignes de propagation et des capacités chargeant ces lignes.

3.1.1 Topologie étudiée–Principe

La figure 3.1 présente la topologie de filtre passe-bas compact à BIE constituée de

m = n + 2 cellules élémentaires : les n cellules centrales étant identiques et les deux

cellules latérales de tapérisation, de même forme que les cellules centrales, étant optimisées

a posteriori pour adapter le filtre dans la bande passante.
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Figure 3.1: Topologie du filtre passe-bas à BIE.

Cette structure peut être considérée en première approximation comme une ligne de

propagation d’impédance caractéristique Z0 chargée périodiquement par m = n + 2 élé-

ments capacitifs Cv identiques. Le module du paramètre S21 de cette structure périodique

permet de mettre en évidence une succession de bandes permises et interdites, la pre-

mière bande de fréquences permises s’étendant du continu jusqu’à la fréquence de Bragg

fB. Cette fréquence de Bragg est la première fréquence pour laquelle l’impédance ca-

ractéristique équivalente de la ligne chargée Zeq s’annule. Au delà de cette fréquence,

la transmission est alors interdite (la vitesse de propagation étant non définie), hormis

autour des fréquences de Bragg d’ordre supérieur (plages de fréquences dans lesquelles

l’impédance Zeq est réelle) [101, 153]. La figure 3.2 présente le résultat du calcul du mo-

dule de S21 pour des structures périodiques (en bande étroite et en large bande) dont le

nombre de cellules élémentaires m varie entre 2 et 6, pour une longueur électrique des

cellules élémentaires θB = π/6 (= 30̊ ) à fB, et Z0 = 170 Ω. Cv est déterminé à partir de

la relation (3.6) qui sera explicitée plus loin.

De manière prévisible, la figure 3.2 montre que pour un couple (θB, Cv.ωB) donné,

la pente de la droite de réjection et la réjection dans la bande interdite augmentent

avec m. De plus, la position de la seconde bande permise est indépendante de m. Le

zoom de la figure 3.2(b) montre que les pics de transmission situés dans cette bande de

fréquences permises présentent des facteurs de qualité très élevés : ils seront alors fortement

atténués en présence de pertes même faibles dans la structure périodique. Remarquons

également que le nombre de pôles de transmission dans cette seconde bande de fréquences
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Figure 3.2: Exemple de transmission (a) en bande étroite (dans la bande passante)

et (b) en large bande, de structures périodiques présentant un nombre m de cellules

élémentaires compris entre 2 et 6, avec θB = π/6(= 30̊ ) et Z0 = 170 Ω.

permises est égal à (m − 1). Enfin, on observe un taux d’ondulation important dans la

bande passante de la structure périodique, c’est-à-dire une mauvaise adaptation dans cette

bande. Nous allons maintenant chercher à étudier cette adaptation dans la bande passante

de la structure périodique non tapérisée.

La figure 3.3 présente la position relative (par rapport à fB) de la première fréquence,

dans la bande rejetée du filtre, dont l’atténuation est inférieure à 25 dB, en fonction

de la longueur électrique θB des cellules élémentaires (pour un nombre m de cellules
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élémentaires compris entre 2 et 6 avec Z0 = 170 Ω). Nous appellerons « lobes parasites »

ces transmissions hors bande passante.
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Figure 3.3: Position relative (par rapport à fB) dans la bande rejetée du filtre de la

première fréquence présentant une atténuation inférieure à 25 dB en fonction de la

longueur électrique θB des cellules élémentaires (avec Z0 = 170 Ω).

Comme le montre la figure 3.3, la variation de la position de cette première remontée

dans la bande rejetée est négligeable quel que soit m ≥ 2. Par ailleurs, plus la longueur

électrique des cellules élémentaires est petite, plus la largeur de la bande interdite est

grande. Nous verrons par la suite que ces lobes parasites sont fortement atténués en

présence de pertes même faibles dans la structure.

La conception des filtres passe-bas présentés ici nécessite la connaissance des quatre

paramètres : la longueur électrique θB, la capacité de charge Cv, l’impédance caractéris-

tique de la ligne de propagation non chargée Z0, et le nombre de cellules élémentaires m.

Afin de déterminer ces paramètres pour un gabarit de filtre désiré, nous allons étudier

l’adaptation dans la bande passante de la structure périodique constituée de m cellules

élémentaires. Pour cela, l’étude d’une cellule élémentaire va permettre de définir une pre-

mière relation entre θB, Cv, Z0 et la fréquence de Bragg fB. Ensuite, l’étude détaillée

de l’impédance d’entrée de la structure périodique constituée de m cellules élémentaires

permettra de définir les critères de conception de cette structure. Enfin, la méthode de

conception sera appliquée à un exemple.
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3.1.2 Détermination de l’impédance caractéristique d’une cellule
élémentaire

Considérons une cellule élémentaire de cette ligne périodique comme présentée sur la

figure 3.4.
 

 

θ / 2 

Z0 

θ / 2 

Z0 

Cv 

Figure 3.4: Schéma d’une cellule élémentaire constituée d’une ligne de propagation

d’impédance caractéristique Z0, de longueur électrique θ, chargée en son milieu par

une capacité Cv.

Soit θ la longueur électrique de la ligne de longueur physique d à la fréquence f :

θ = β d =
2 π f

√
εreff

c
d (3.1)

où εreff est la permittivité relative effective de la ligne non chargée et c est la vitesse de

propagation de la lumière dans le vide. À la fréquence de Bragg fB, la longueur électrique

équivalente à la longueur physique d est alors appelée θB. Ainsi :

θ = θB (f/fB) = θB f̃ . (3.2)

où f̃ représente la fréquence normalisée par rapport à fB. Afin de s’affranchir des dimen-

sions physiques du dispositif et du choix de la fréquence de coupure, l’étude est menée en

raisonnant sur des longueurs électriques, fréquences normalisées et susceptances. Définis-

sons la susceptance de la capacité Cv à la fréquence fB par :

BB = 2 π fB Cv. (3.3)

En utilisant les matrices ABCD cascadables [138], on peut déterminer l’impédance

caractéristique équivalente de la cellule élémentaire présentée à la figure 3.4 :

Zeq =

√
Beq

Ceq

= Z0

√√√√√
2− f̃ BB Z0 tan

(
f̃ θB/2

)

2 + f̃ BB Z0 tan
(
f̃ θB/2

) (3.4)
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où la matrice ABCD de la cellule élémentaire Teq est donnée par :

Teq =


 Aeq Beq

Ceq Deq


 . (3.5)

Par définition, pour θ = θB (c’est-à-dire f̃ = 1), l’impédance caractéristique Zeq de la

ligne chargée est nulle, ce qui conduit à l’expression suivante liant θB, BB et Z0 :

BB Z0 tan (θB/2) = 2 (3.6)

où θB ∈ [0; π/2[. En pratique cette relation sera vérifiée puisque θB < π/3.

La relation (3.6), dite relation de Bragg, qui sera réutilisée ultérieurement,

montre que pour minimiser la longueur électrique θB à une fréquence fB don-

née, il faut maximiser Cv et Z0.

On obtient alors la formule suivante de Zeq qui dépend uniquement de θB, Z0 et f̃ :

Zeq = Z0

√
tan(f̃ θB/2) (1− f̃ tan(f̃ θB/2) cotan(θB/2))

tan(f̃ θB/2) + f̃ cotan(θB/2)
= Z0

√
Θ

Υ
(3.7)

avec :

Θ = tan(f̃ θB/2)
(
1− f̃ tan(f̃ θB/2) cotan(θB/2))

)
(3.8)

et

Υ = tan(f̃ θB/2) + f̃ cotan(θB/2), (3.9)

Θ et Υ étant toujours positifs pour les longueurs électriques qui nous intéressent, c’est-à-

dire pour θB ∈ [0; π/2[.

Définissons la longueur électrique équivalente de la cellule élémentaire :

θeq = arccos(Aeq) = arccos
(
cos(f̃ θB)− f̃ sin(f̃ θB) cotan(θB/2)

)
. (3.10)

La figure 3.5 représente l’évolution de l’impédance caractéristique Zeq de la ligne chargée

ainsi que le ratio θeq/θ entre la longueur électrique équivalente de la cellule élémentaire

et celle de la ligne non chargée en fonction de la fréquence normalisée f̃ pour Z0 = 170 Ω

et θB = π/6 (= 30̊ ).

Comme le montre la figure 3.5, l’impédance caractéristique équivalente du tronçon de

ligne chargé par la capacité Cv s’annule bien pour θ = θB. De plus, le phénomène d’onde

lente est clairement démontré, puisque dans cet exemple θeq/θ > 3, 5, ce qui signifie que la

vitesse de propagation de l’onde dans la structure est diminuée dans un rapport supérieur

à 3,5 jusqu’à la fréquence de Bragg.
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Figure 3.5: Impédance caractéristique Zeq et ratio θeq/θ entre la longueur électrique

équivalente de la cellule élémentaire et celle de la ligne non chargée en fonction de la

fréquence normalisée f̃ pour Z0 = 170 Ω et θB = π/6 (= 30̊ ).

3.1.3 Impédance d’entrée de la structure périodique

L’expression de l’impédance caractéristique équivalente de la cellule élémentaire étant

établie, nous allons déterminer l’expression de l’impédance d’entrée de la structure pério-

dique constituée de m cellules élémentaires identiques afin de déterminer la position des

différents extréma de cette impédance d’entrée. Ceci nous permettra ensuite de déduire

le taux d’ondulation dans la bande passante du filtre.

3.1.3.1 Expression de l’impédance d’entrée en module et phase

L’impédance d’entrée Zin de la structure périodique constituée de m cellules élémen-

taires identiques (d’impédance caractéristique Zeq et de longueur électrique θeq), chargée

par l’impédance de sortie Zc (impédance des accès en entrée et sortie du filtre), est :

Zin = |Zin| ei ϕ = Zeq
Zc + i Zeq tan(m θeq)

Zeq + i Zc tan(m θeq)
(3.11)

Le module |Zin| et la phase ϕ de cette impédance d’entrée s’écrivent alors :

|Zin| = Z0

√
Z2

c + Z2
0

Θ
Υ

tan2(m θeq)

Z2
0 + Z2

c
Υ
Θ

tan2(m θeq)
(3.12)

et

ϕ = arg(Zin) = arctan


(−Z2

c + Z2
0

Θ
Υ
) sin(2 m θeq)

2 Z0 Zc

√
Θ
Υ


 . (3.13)
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3.1.3.2 Extrema de l’impédance d’entrée

Cherchons la position des fréquences particulières pour lesquelles la structure est adap-

tée, c’est-à-dire les fréquences pour lesquelles Zin = Zc. Ces solutions sont données par

les deux équations suivantes :

tan(m θeq) = 0 (3.14)

et
Υ

Θ
−

(
Z0

Zc

)2

= 0. (3.15)

Après développement limité à l’ordre 3 autour de θB = 0 , l’équation (3.14) donne m

solutions physiques :

f̃2p =

√
1

2
+

3

θ2
B

−
√

36 + θ4
B + 12 θ2

B cos(p π/m)

2 θ2
B

, p ∈ [0; m− 1]. (3.16)

L’ordre du développement limité a été déterminé pour obtenir un compromis entre sim-

plicité de formule et précision du résultat obtenu.

N.B. : C’est ce même critère qui sera appliqué pour tous les développements limités

effectués dans ce chapitre.

L’équation (3.15) donne une seule solution physique, indépendante de m, que l’on

appellera f̃φ. Un exemple est présenté à la figure 3.6 avec (Z0/Zc) compris entre 2 et 4,

et θB variant de 0 à π/3.

La recherche d’extrema du module |Zin| de l’impédance d’entrée de la structure pé-

riodique est réalisée en résolvant l’équation suivante :

d (|Zin|)
df̃

= 0. (3.17)

L’équation (3.18) donne m solutions approchées de l’équation (3.17) obtenues par déve-

loppement limité au troisième ordre autour de θB = 0, ces solutions s’ajoutent à celles

données par (3.16) :

f̃2p+1 =

√
1

2
+

3

θ2
B

−
√

36 + θ4
B + 12 θ2

B cos ((2p + 1) π/(2 m))

2 θ2
B

, p ∈ [0; m− 1]. (3.18)

L’ensemble des solutions du problème, données par (3.16) et (3.18), peut être synthétisé

par une unique expression :

f̃p =

√
1

2
+

3

θ2
B

−
√

36 + θ4
B + 12 θ2

B cos (p π/(2 m))

2 θ2
B

, p ∈ [0; 2 m− 1]. (3.19)
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élémentaires dans la structure périodique.

La figure 3.7 présente le module de l’impédance d’entrée |Zin| d’une structure périodique

constituée de 16 cellules élémentaires (m = 16), avec Z0 = 170 Ω et θB = π/4 (45̊ ).
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Figure 3.7: Module de l’impédance d’entrée |Zin| de la structure périodique consti-

tuée de 16 cellules élémentaires donné par (3.12) , position des extrema donnée par

(3.19), et enveloppe χ (|Zin|) donnée par (3.20).

Dans un souci de simplicité d’utilisation des équations, nous avons choisi de façon

délibérée de ne pas travailler avec les impédances réduites. Ainsi, les résultats numériques

70



de cette étude considèrent une impédance caractéristique Zc des accès égale à 50 Ω, cas

généralement rencontré.

Les points représentent les solutions f̃p données par (3.19). L’enveloppe χ (|Zin|) pas-

sant par les extrema de la fonction |Zin| définis en (3.18) est indépendante du nombre de

cellules élémentaires (voir figure 3.7). L’expression de cette enveloppe est :

χ (|Zin|) =
Θ

Υ

Z2
0

Zc

. (3.20)

La figure 3.7 valide le choix de l’ordre des développements limités. En effet, les fré-

quences solutions de l’équation (3.16) correspondent aux fréquences pour lesquelles |Zin| =
Zc et les solutions de l’équation (3.18) correspondent bien à des extrema de l’impédance

d’entrée de la structure périodique (excepté pour les deux fréquences solutions de part et

d’autre de la solution f̃φ). Par ailleurs, la solution particulière f̃φ est elle aussi conforme

à la solution donnée par la figure 3.6 (f̃φ = 0, 637).

3.1.4 Coefficient de réflexion en entrée de la structure périodique

Le coefficient de réflexion Γin en entrée de la structure périodique est défini par :

Γin =
Zin − Zc

Zin + Zc

(3.21)

dont le module est :

|Γin| =
√
|Zin|2 + Z2

c − 2 |Zin| Zc cos(ϕ)

|Zin|2 + Z2
c + 2 |Zin| Zc cos(ϕ)

(3.22)

La figure 3.8 présente le module du coefficient de réflexion de la structure périodique

constituée de 16 cellules élémentaires (m = 16), avec Z0 = 170 Ω et θB = π/4 (= 45̊ ).

Les points représentent les solutions f̃p données par (3.19).

Comme on pouvait s’y attendre, les extrema du module |Zin| de l’impédance caractéris-

tique correspondent aux extrema du module du coefficient de réflexion |Γin|. L’enveloppe
de ces extrema est donnée par :

χ (|Γin|) =
|Υ Z2

c −Θ Z2
0 |

Υ Z2
c + Θ Z2

0

. (3.23)
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Figure 3.8: Module du coefficient de réflexion |Γin| en entrée de la structure pério-

dique constituée de 16 cellules élémentaires, positions des extrema donnés par (3.19)

et enveloppe χ (|Γin|).

3.1.5 Critères de conception de la structure périodique

Rappelons que le but de l’étude menée ici est de définir une méthode de conception

simple de la structure périodique initiale permettant d’obtenir par simple optimisation

le filtre répondant au gabarit souhaité. Nous allons pour cela nous attacher à étudier le

taux d’ondulation admissible dans la bande passante, ainsi que la pente de la droite de

réjection.

3.1.5.1 Détermination du taux d’ondulation à basse fréquence

Comme le montre la figure 3.8, à basse fréquence, c’est-à-dire dans l’intervalle [0; f̃φ],

χ(|Γin|) est strictement décroissant et donc maximal à la fréquence normalisée f̃1 (premier

extremum donné par (3.18) pour p = 1). Le développement limité au premier ordre de

cette fréquence normalisée autour de θB = 0 est indépendant de θB :

f̃1 = sin
( π

4 m

)
. (3.24)

A cette fréquence, le développement limité à l’ordre 5 autour de θB = 0 de l’enveloppe

χ(|Zin|) donnée par (3.20) permet d’obtenir la relation (3.25) :

∣∣∣Zin

(
f̃1

)∣∣∣ =

(
1− f̃1

2
)

Z2
0 θ2

B

(
6 +

(
f̃1

2 − 1
)

θ2
B

)

24 Zc

. (3.25)
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Par ailleurs, il est aisé de démontrer que pour les fréquences solutions données par (3.19),

la phase ϕ de l’impédance d’entrée Zin est nulle. Ainsi, en ces points où |Γin| est maximal,

(3.22) devient :

|Γin| =
∣∣∣∣
|Zin| − Zc

|Zin|+ Zc

∣∣∣∣ . (3.26)

Ayant considéré dans cette étude une structure de filtre sans pertes, alors |Γin| = |S11|
(voir [139]). Nous pouvons alors définir le taux d’ondulation de la structure périodique en

basse fréquence par :

Smax = −20 log

(√
1− |Γin1|2

)
, Smax ≥ 0 (3.27)

où |Γin1| est le module du coefficient de réflexion de la structure périodique à la fréquence

f̃1.

Ce taux d’ondulation en basse fréquence sera utilisé par la suite pour conce-

voir la structure périodique initiale permettant d’obtenir le filtre désiré.

3.1.5.2 Droite de réjection de la structure périodique

Une formule approchée de la pente de la droite de réjection peut être obtenue de

manière théorique. En effet, le développement limité au premier ordre autour de θB = 0

de la dérivée de |S21| à la fréquence fB donne une expression de la pente δ (en dB/décade)

de la structure périodique :

δ =
80 m2

3
. (3.28)

Ce développement limité à l’ordre 1 présente l’avantage de donner une expression très

simple de la pente δ, qui ne dépend que du nombre m de cellules élémentaires de la

structure périodique. Montrant une dépendance quadratique de δ par rapport à m, cette

formule ne donne qu’une première approximation indicative de la pente réelle de la struc-

ture périodique. En effet, la figure 3.9 présente la pente de la droite de réjection calculée

après simulation entre −3 dB et −30 dB, en fonction de m pour différentes valeurs de θB

(BB vérifiant (3.6) pour Z0 = 170 Ω). Les solutions approchées données par (3.28) sont

également représentées sur cette figure (courbe en gras).

La figure 3.9 montre que la pente de la droite de réjection de la structure périodique

augmente bien avec le nombre de cellules élémentaires comme le prévoit la formule appro-

chée (3.28) ; on observe également que cette pente augmente lorsque la longueur électrique
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Figure 3.9: Pente de la droite de réjection en fonction du nombre m de cellules

élémentaires pour différentes valeurs de θB (BB vérifiant (3.6) pour Z0 = 170 Ω).

θB diminue. Enfin, on peut remarquer que l’approximation (3.28) donne une valeur plu-

tôt optimiste (pour m < 5) de la pente de la droite de réjection par rapport à la droite

calculée.

3.1.5.3 Longueur électrique optimale des cellules élémentaires

Dans la section 3.1.5.1, le taux d’ondulation maximal admissible en basse fréquence

a été déterminé. En considérant ce critère comme l’un des critères de conception de la

structure périodique, ceci permet d’obtenir la structure périodique présentant une on-

dulation inférieure à Smax jusqu’à la fréquence f̃φ. Au-delà de cette fréquence, dans la

bande passante du filtre, cet objectif n’est plus atteint. Pour l’obtenir, des cellules de

tapérisation [139] seront utilisées pour adapter la structure.

Considérons alors Smax comme étant le taux d’ondulation maximal sur toute la bande

passante du filtre. La plage d’impédances [Zin1; Zin2] pour laquelle Smax est vérifié à

basse fréquence est alors obtenue à l’aide des équations (3.26) et (3.27). Le calcul du

développement limité à l’ordre 5 autour de θB = 0 de l’enveloppe χ(|Zin|) passant par

les extrema de la fonction |Zin| définie en (3.20) permet d’obtenir la plage des longueurs

électriques [θB1; θB2] satisfaisant Smax avec :

θBi =

√
3−

√
9 Z2

0 − 24 Zc Zin i

Z0

sec
( π

4 m

)
. (3.29)
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Une fois cette longueur électrique choisie, l’équation (3.6) permet d’obtenir la suscep-

tance BB pour une impédance caractéristique Z0 donnée.

3.1.6 Méthode de conception appliquée à un exemple

Afin de concevoir un filtre passe-bas, il faut tout d’abord connaître les quatre critères

suivants : la fréquence de coupure (fc), le taux d’ondulation maximal (Smax) admissible

dans la bande passante, la pente (δ) de la droite de réjection du filtre passe-bas, ainsi

que l’impédance maximale (Z0) réalisable dans la technologie utilisée. Rappelons que ce

dernier critère permet d’obtenir la structure de filtre la plus compacte. L’étude ci-dessous

présente les étapes de conception d’un filtre passe-bas hybride de fréquence de coupure

à −3 dB égale à 1 GHz, avec Smax = 0, 1 dB (correspondant à une adaptation meilleure

que 16 dB), une pente δ = −250 dB/décade et une impédance caractéristique élevée

Z0 = 170 Ω en technologie CPW (voir section 2.2.1). Cette méthode sera utilisée pour

réaliser les trois filtres présentés dans la section 3.2.

3.1.6.1 Structure périodique non tapérisée

En première approximation, on peut considérer la fréquence de coupure fc du filtre

passe-bas comme étant égale à la fréquence de Bragg fB de la structure périodique. Les

étapes de conception sont alors les suivantes :

– le nombre m minimal de cellules élémentaires nécessaire pour atteindre la pente

δ = −250 dB/décade est donné à la figure 3.9 ou grâce à la formule approchée

(3.28) ;

– comme indiqué en 3.1.5.3, la connaissance du taux d’ondulation Smax permet de

remonter au module |Γin| par inversion de (3.27) puis à la plage des impédances

d’entrée [Zin1; Zin2] de la structure par inversion de (3.26). La relation (3.29) permet

alors d’obtenir la plage des longueurs électriques [θB1; θB2] satisfaisant le critère

d’ondulation dans la bande passante ;

– une fois la longueur électrique choisie dans l’intervalle [θB1; θB2], l’équation (3.6)

donne la susceptance BB pour une impédance caractéristique Z0 donnée. La capacité

Cv peut alors être obtenue à la fréquence fc = fB désirée.
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Pour le filtre passe-bas répondant au critère Smax < 0, 1 dB ci-dessus, on obtient les

deux longueurs électriques extrêmes admissibles θB1 = 30, 2̊ et θB2 = 41, 8̊ . Cet intervalle

de longueurs électriques acceptables permet de disposer d’un degré de liberté. En effet,

l’ajustement de cette longueur électrique dans l’intervalle admissible peut être un atout en

technologie hybride par exemple, où les capacités utilisées sont du type CMS présentant

des valeurs normalisées.

La figure 3.10 présente l’ondulation dans la bande passante de structures périodiques

constituées de 4 cellules élémentaires pour différents couples (θB; BB) vérifiant (3.6) avec

Z0 = 170 Ω.
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Figure 3.10: Module |S21| de structures périodiques présentant m = 4 cellules élé-

mentaires pour différents couples (θB; BB) vérifiant (3.6) avec Z0 = 170 Ω.

La figure 3.10 montre, comme attendu, que la condition sur le taux d’ondulation est

vérifiée à la fréquence f̃ = f̃1. On remarque bien qu’une longueur électrique θB hors de la

plage admissible implique un non respect à basse fréquence du taux d’ondulation.

3.1.6.2 Structure périodique tapérisée optimisée

Afin de satisfaire au critère Smax sur toute la bande passante du filtre, il est proposé

d’optimiser les cellules élémentaires latérales de la structure périodique comme présenté en

[139] (sec. 3.08, pp. 72-77). Les cellules de tapérisation, de même topologie que les cellules

centrales, présentent une longueur électrique θtap et une capacité de charge Ctap optimisées

permettant d’obtenir des adaptateurs d’impédances de part et d’autre de la structure
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filtrante. Ces adaptateurs d’impédances permettent d’adapter l’impédance d’entrée de la

structure à 50 Ω à une fréquence f̃adapt > f̃φ.

La figure 3.11 présente les parties réelles des impédances caractéristiques des cellules

centrales Zeq et des cellules de tapérisation Zeq_tap optimisées1, ainsi que les coefficients

de réflexion de la structure périodique constituée de m = 4 cellules identiques et du filtre

optimisé. Dans cet exemple, la longueur électrique choisie dans l’intervalle [θB1; θB2] est

θB = 35̊ , ce qui donne B−1
B = 26, 7 Ω, pour Z0 = 170 Ω. Pour le filtre optimisé, les

deux cellules de tapérisation présentent à la fréquence de Bragg une longueur électrique

θtap_B = 33, 6̊ et une susceptance BB = 30, 8 10−3 S (soit B−1
B = 32, 5 Ω).

La longueur électrique équivalente θeq_tap des cellules de tapérisation est égale à π/2

à la fréquence f̃adapt ' 0, 78. Ceci correspond bien aux résultats de la figure 3.11. En

effet, à cette fréquence, le coefficient de réflexion du filtre optimisé présente un « zéro

de réflexion », équivalant à une réadaptation de la structure périodique à f̃adapt. Cette

méthode d’optimisation induit alors une légère désadaptation de la structure filtrante à

basse fréquence mais améliore très nettement ses performances globales.

La figure 3.12 compare alors les paramètres |S21| et |S11| de la structure périodique avec
le filtre optimisé. La seule optimisation des cellules de tapérisation permet d’atteindre,

voire même de dépasser les objectifs souhaités (selon la longueur électrique θB ∈ [θB1; θB2]

choisie), concernant le taux d’ondulation admissible dans la bande passante. En effet,

le filtre optimisé présente un taux d’ondulation sur toute la bande passante inférieur à

0,05 dB, conduisant à une adaptation dans cette bande meilleure que 20 dB. Par ailleurs,

la pente de la droite de réjection δ est de −300 dB/décade, ce qui répond à la pente

désirée, cette valeur étant cependant inférieure à la pente de la structure périodique non

tapérisée (∼ −350 dB/décade).

Une méthode de conception simple a été mise en place pour réaliser des filtres passe-

bas compacts fixes présentant une large bande rejetée. Une étude similaire [147] basée

uniquement sur l’étude de l’impédance caractéristique Zeq donne des résultats comparables

aux résultats présentés ici. Des résultats de filtres fixes réalisés en technologie hybride

CPW y sont également présentés.

1Rappelons que jusqu’aux fréquences de Bragg respectives de ces deux cellules, l’impédance caracté-
ristique est uniquement réelle.
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Figure 3.12: Comparaison des modules |S21| et |S11| de la structure périodique avec

le filtre optimisé.
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3.2 Résultats de filtres passe-bas accordables en tech-
nologie CPW

A présent, nous allons présenter des résultats de filtres accordables conçus à partir de

la méthode de conception décrite au paragraphe 3.1. L’accord de la fréquence centrale

des filtres est réalisé en remplaçant les capacités fixes par des varactors semiconducteurs

(voir section 2.2.3.1) présentant une plage d’accord de capacité centrée sur la valeur fixe

Cv. En effet, (3.6) montre que la fréquence de coupure du filtre, ou plus précisément la

fréquence de Bragg, dépend de la valeur de la capacité Cv. Ainsi, en commandant Cv,

on rend accordable la fréquence de coupure du filtre passe-bas. Quatre dispositifs ont été

conçus et réalisés en version accordable (trois filtres hybrides et un filtre MMIC). Comme

expliqué à la section 2.2.1, afin d’éviter la propagation des modes impairs le long de la ligne

coplanaire, un varactor doit être soudé de part et d’autre du ruban central pour maintenir

la symétrie de la structure. Ainsi, la valeur de la capacité de charge Cv de chaque cellule

élémentaire correspond à la somme des deux capacités identiques présentées par chacun

des deux varactors situés de part et d’autre du conducteur central.

3.2.1 Dispositifs hybrides

3.2.1.1 Présentation des trois filtres réalisés

Les cellules de tapérisation latérales utilisées pour adapter le filtre dans sa bande pas-

sante sont de types différents pour chacun des trois filtres hybrides accordables présentés

ici. Les capacités des cellules de tapérisation du filtre LPF1 sont fixes, l’adaptation dans

la bande n’est donc pas commandable. Les capacités de charge des cellules de tapérisation

du filtre LPF2 sont des varactors commandés par la même tension de polarisation que

les varactors des cellules centrales du filtre. Enfin, le filtre LPF3 présente des cellules de

tapérisation chargées par des varactors dont la commande en tension est différente de celle

des varactors des cellules centrales du filtre ; ceci permet ainsi d’accorder la fréquence de

coupure du filtre tout en adaptant le mieux possible ce filtre dans sa bande passante par

le biais de deux commandes séparées.

Les critères retenus lors de l’optimisation de ces filtres sont les suivants :

– des pertes d’insertion dans la bande passante inférieures à 1 dB ;

– une plage d’accord en fréquence la plus grande possible avec une adaptation la
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meilleure possible sur toute la bande passante ;

– une largeur de la bande rejetée à mieux que 25 dB supérieure à cinq fois la bande

passante ;

– une pente des droites de réjection supérieure à −200 dB/décade.

S’agissant de démonstrateurs, la fréquence de fonctionnement n’a pas constitué un

critère strict lors de la conception, ce qui explique le décalage entre les trois fréquences

de travail des filtres hybrides réalisés.

Les simulations et optimisations de ce type de filtre sont très simples puisqu’un simu-

lateur électrique [170,171] permet d’obtenir des résultats de simulations et de mesures en

bon accord.

Le substrat utilisé pour les trois filtres est le RT-Duroid 5880 dont les paramètres

sont donnés dans le tableau 2.1. L’impédance caractéristique non chargée Z0 des cellules

élémentaires centrales et de tapérisation des trois prototypes est de 170 Ω avec une largeur

du ruban central W = 0, 48 mm pour une largeur des fentes G = 2 mm, conduisant à

une permittivité relative effective εreff = 1, 5 à 0,5 GHz. Les diodes Schottky M/A-Com

MA4ST1240 préalablement caractérisées en polarisation inverse sont les varactors utilisés

ici pour rendre accordable chacun des filtres prototypes réalisés. La capacité de jonction de

ces varactors est comprise entre Cmin = 1, 5 pF et Cmax = 8, 6 pF. Les éléments parasites

de ces varactors sont une capacité de boitier Cc = 0, 11 pF, une résistance série Rs = 1, 6 Ω

et une inductance série Ls = 1, 2 nH. Les capacités Cj(V) et Cj_tap(V) données dans les

figures suivantes correspondent aux valeurs de capacités de jonction de chaque varactor

pour les cellules élémentaires centrales et pour les cellules de tapérisation, respectivement.

Les dimensions des trois prototypes sont données dans le tableau 3.1 et une photographie

des filtres est présentée à la figure 3.13.

Les mesures de ces dispositifs ont été réalisées sur un analyseur vectoriel de réseau

WILTRON 360 avec un calibrage thru-reflect-line (TRL).

3.2.1.2 Filtre hybride avec cellules de tapérisation fixes

Pour ce premier prototype, chaque cellule de tapérisation est chargée par deux capaci-

tés fixes de valeur 4 pF et chaque cellule centrale du filtre est chargée par deux varactors

MA4ST1240, chacun en parallèle avec une capacité fixe de 1 pF permettant d’obtenir la
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Filtre LPF1 LPF2 LPF3 

Fréquence de coupure moyenne 0,53 GHz 0,48 GHz 0,66 GHz 
Longueur physique et électrique 
des cellules de tapérisation 

36,0 mm / 
28,0° 

31,2 mm / 
22° 

34,0 mm / 
33° 

Longueur physique et électrique 
des cellules centrales 

39,4 mm / 
30,7° 

38,7 mm / 
27,3° 

33,0 mm / 
32° 

Longueur physique et électrique 
totale du filtre 

150,8 mm / 
117,4° 

139,8 mm / 
98,6° 

134,0 mm / 
130° 

 
Tableau 3.1: Dimensions longitudinales relatives aux trois filtres passe-bas hybrides

accordables.

 

(a) : LPF1 

(b) : LPF2 

(c) : LPF3 
Figure 3.13: Photographie des trois filtres hybrides accordables réalisés.

plage de variation de capacité optimisée lors des simulations. La figure 3.14 présente les

modules |S21| et |S11| mesurés en large bande (entre 40 MHz et 10 GHz) du filtre LPF1

pour les deux accords fréquentiels extrêmes vérifiant une adaptation dans la bande pas-

sante meilleure que 13 dB. La bande rejetée à mieux que 25 dB s’étend jusqu’à plus de

20×fc. Les lobes parasites présents en théorie sont ici aussi fortement atténués, ce qui est

dû aux pertes résistives des varactors et de la ligne de propagation CPW. Les tensions de

polarisation des varactors sont faibles (<2 V).

La figure 3.15 représente les modules |S21| et |S11| mesurés et simulés du filtre sur la

bande 40 MHz à 1 GHz pour une adaptation dans la bande passante meilleure que 13 dB.
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Figure 3.14: Modules |S21| et |S11| mesurés pour les deux accords fréquentiels ex-

trêmes de fc du filtre LPF1 vérifiant une adaptation meilleure que 13 dB.
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Figure 3.15: Modules |S21| et |S11| mesurés et simulés pour les deux accords fré-

quentiels extrêmes de fc du filtre LPF1 vérifiant une adaptation meilleure que 13 dB.

Ce filtre présente un accord relatif de la bande passante à −1 dB autour de 0,53 GHz de

±8% (respectivement ±3, 5%) pour une adaptation meilleure que 13 dB (respectivement

16 dB). La pente de la droite de réjection de ce filtre est alors de −281 dB/décade ±10%.

L’accord fréquentiel est relativement faible. Cependant, la commande en tension unique

pour ce filtre le rend simple en termes de fabrication et d’utilisation. Il pourra être utilisé

pour ajuster par exemple avec précision la fréquence de coupure d’un filtre fixe.
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3.2.1.3 Filtre hybride avec cellules de tapérisation accordables simultané-
ment avec les cellules centrales

Chaque cellule de tapérisation de ce second filtre LPF2 est chargée par une paire

de varactors MA4ST1240, chaque cellule centrale étant aussi chargée par deux varactors

MA4ST1240, chacun en parallèle avec une capacité fixe de 1,5 pF afin d’obtenir un point

de fonctionnement au repos qui soit différent du point de fonctionnement au repos des va-

ractors de charge des cellules de tapérisation. Ici encore une unique tension de polarisation

est nécessaire pour commander simultanément les varactors des cellules de tapérisation

et les varactors des cellules centrales du filtre. La figure 3.16 présente les mesures entre

40 MHz et 10 GHz du filtre LPF2 pour les deux accords fréquentiels extrêmes vérifiant

une adaptation dans la bande passante meilleure que 13 dB.
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Figure 3.16: Modules |S21| et |S11| mesurés pour les deux accords fréquentiels ex-

trêmes de fc du filtre LPF2 vérifiant une adaptation meilleure que 13 dB.

La figure 3.17 compare les modules |S21| et |S11| mesurés et simulés du filtre en

bande étroite (entre 40 MHz et 1 GHz) pour la même adaptation dans la bande pas-

sante (<13 dB).

Ici encore, la bande rejetée à mieux que 25 dB s’étend au-delà de 20× fc. De plus, les

tensions de polarisation des varactors sont faibles (<1,9 V). La plage d’accord à −1 dB de

fc autour de 0, 48 GHz est de ±5% (respectivement ±1%) pour une adaptation meilleure

que 13 dB (respectivement 16 dB). La pente de la droite de réjection de ce filtre est de

−258 dB/décade ±8%. Cette seconde solution ne présente pas d’intérêt par rapport au
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Figure 3.17: Modules |S21| et |S11| mesurés et simulés pour les deux accords fré-

quentiels extrêmes de fc du filtre LPF2 vérifiant une adaptation meilleure que 13 dB.

premier filtre LPF1 mesuré. En effet, ici toutes les capacités de charge des cellules élémen-

taires sont des varactors commandés en tension, ce qui augmente les pertes d’insertion,

et l’accord obtenu de fc est moindre.

3.2.1.4 Filtre hybride avec cellules de tapérisation accordables indépendam-
ment des cellules centrales

Ce dernier prototype LPF3 présente la même topologie de filtre que le filtre LPF2,

chaque cellule de tapérisation étant chargée par une paire de varactors MA4ST1240 et

chaque cellule centrale étant chargée par deux varactors MA4ST1240, chacun en parallèle

avec une capacité fixe de 1,6 pF. Cependant, pour ce troisième prototype, deux polari-

sations sont utilisées, une première pour commander les varactors des deux cellules de

tapérisation en entrée et en sortie du filtre et une seconde pour commander les varactors

de charge des cellules centrales. Pour réaliser cette double polarisation, les plans de masse

du guide coplanaire sont coupés comme le montre la photographie du filtre LPF3 présen-

tée à la figure 3.13, des capacités de liaison étant utilisées entre les plans de masse pour

permettre la transmission des fréquences RF le long de cette ligne de propagation.

Les mesures en large bande (entre 40 MHz et 10 GHz) du filtre LPF3 pour les deux

accords fréquentiels extrêmes vérifiant une adaptation dans la bande passante meilleure

que 13 dB sont présentés à la figure 3.18.
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Figure 3.18: Modules |S21| et |S11| mesurés pour les deux accords fréquentiels ex-

trêmes de fc du filtre LPF3 vérifiant une adaptation meilleure que 13 dB.

La bande rejetée à mieux que 25 dB pour ce troisième filtre LPF3 est moins grande

que pour les filtres LPF1 et LPF2 mais elle est tout de même supérieure à 9×fc, ce qui

est déjà très intéressant. Le pic de transmission situé au-dessus de 7 GHz était prévu par

les simulations, sa position étant liée à la valeur de l’inductance série présentée par les

varactors.

La figure 3.19 représente la plage d’accord du filtre LPF3 pour une adaptation dans

la bande passante meilleure que 13 dB (16 dB, 18 dB, respectivement). Remarquons tout

d’abord que, comme dans le cas des deux filtres précédents, l’accord entre mesures et

simulations est bon pour le filtre LPF3. Ce dernier, centré autour de 0,66 GHz, présente

un accord relatif de fc à −1 dB de ±24% (±17%, ±8, 5%, respectivement) pour une

adaptation meilleure que 13 dB (16 dB, 18 dB, respectivement), ce qui améliore nettement

les performances de ces filtres par rapport aux deux premiers prototypes. De plus, la

pente de la droite de réjection est ici de −306 dB/décade avec une dispersion très faible

(±3, 5%). Ainsi, la double commande en tension permet d’obtenir un filtre accordable

avec une pente de réjection bien plus stable que pour les filtres LPF1 et LPF2 et avec

un accord de fc important même pour une adaptation exigeante. Ceci n’avait, à notre

connaissance, jusqu’alors pas été présenté dans le domaine RF/microondes. Enfin, les

tensions d’alimentation restent raisonnables, <11,5 V pour un accord en bande passante

de ±24%, et <5,7 V pour un accord de ±8, 5% menant à une adaptation dans la bande
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Figure 3.19: Modules |S21| et |S11| mesurés et simulés pour les accords fréquentiels

extrêmes de fc du filtre LPF3 pour une adaptation dans la bande passante meilleure

que (a) 13 dB, (b) 16 dB et (c) 18 dB.
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passante meilleure que 18 dB.

3.2.2 Dispositif MMIC

La conception de filtres microondes intégrés en technologie silicium Bi-CMOS [177,178]

est très attractive du point de vue de son faible coût et de la compacité des dispositifs

réalisables. Un filtre passe-bas accordable MMIC a ainsi été optimisé puis réalisé en tech-

nologie Bi-CMOS autour de la fréquence de coupure de 4,3 GHz. Les mesures sous pointes

du filtre ont été réalisées sur un analyseur vectoriel de réseau ANRITSU 37397 C avec un

calibrage thru-reflect-line (TRL).

3.2.2.1 Conception du filtre MMIC

La technologie Bi-CMOS 0,35 µm a été utilisée pour réaliser ce filtre MMIC. Le sub-

strat de silicium utilisé, d’épaisseur 300 µm et de permittivité relative εr = 11, 9, présente

une faible résistivité de 30 Ω.cm. Sur ce substrat, plusieurs niveaux de métallisation en

aluminium (conductivité σAl = 38.106 S/m) peuvent être superposés, chacune de ces mé-

tallisations étant déposée sur un matériau isolant (dioxyde de silicium SiO2 de permittivité

relative εrSi02 = 4). Dans le cas qui nous intéresse ici, seul un niveau de métallisation est

nécessaire pour la réalisation d’une ligne CPW : c’est le plus haut niveau d’aluminium

réalisable dans ce process qui a été utilisé. En effet, ce dernier niveau de métallisation

présente deux avantages permettant de minimiser les pertes de la ligne. Tout d’abord,

l’épaisseur de métallisation de ce dernier niveau est plus importante que celle des niveaux

inférieurs ( t ∼ 2, 8 µm au lieu de ∼ 0, 9 µm), ce qui permettra de réduire les pertes

conductrices de la ligne. Par ailleurs, ce niveau de métallisation est le niveau le plus éloi-

gné du substrat Si basse résistivité (Si BR), une couche d’isolant SiO2 d’épaisseur ∼ 5 µm

les séparant. Ainsi, les pertes substrat sont également minimisées : les lignes de champ

pénètrent moins en profondeur dans le Si BR.

Les varactors semiconducteurs utilisés pour réaliser l’accord de la fréquence de coupure

du dispositif sont des diodes à jonctions présentant un ratio Cmax/Cmin = 1, 94, avec

Cmax = 700 fF à 0 V et Cmin = 360 fF à 3 V, pour une surface de 350 µm2. Leur facteur

de qualité est compris entre 48 (pour Cmax) et 90 (pour Cmin) à 2,4 GHz, conduisant à

une résistance série de l’ordre de 2 Ω. L’inductance série de ces varactors est considérée
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comme nulle.

Réalisé en technologie CPW, ce filtre est constitué de seulement deux cellules élé-

mentaires dans le but de minimiser les pertes d’insertion et les dimensions du prototype.

Afin de réduire la longueur du dispositif, la ligne de propagation CPW (avec W = 3 µm,

G = 34, 5 µm et Wg = 34, 5 µm) a été repliée comme le montre la photographie du

filtre présentée à la figure 3.20. La surface totale du filtre incluant les quatre varactors

semiconducteurs est d’environ 1,35 mm2, soit 0, 066λc× 0, 023λc, i.e. ∼ 1, 5.10−3 λ2
c (avec

λc = 30 mm à 4,3 GHz), montrant une forte compacité de la structure. 
 

 
 

Filtre passe-bas accordable Thru 

Line Reflect 

100 µm 

Varactors 

Figure 3.20: Photographie du filtre passe-bas MMIC accordable avec ses trois élé-

ments de calibrage thru, reflect et line.

Les simulations ont été réalisées à l’aide du logiciel ANSOFT Designer. Pour ce faire,

la ligne CPW repliée et les interconnections entre cette ligne et chaque varactor ont été

simulées de manière électromagnétique avec le module EM 2,5D. La technologie multi-

couches considérée dans ces simulations est la suivante : la ligne CPW d’épaisseur 2, 8 µm

est déposée sur du SiO2 d’épaisseur ∼ 5 µm, lui-même déposé sur le substrat Si BR. Enfin,

une couche de passivation (en nitrure de silicium SiN) de ∼ 1 µm protège la métallisation.

Les résultats de simulation EM ont ensuite été réimportés dans le module de simulations

électriques afin de simuler le filtre complet.

Les interconnections permettant de relier chaque varactor à la ligne CPW présentent

une inductance série LsI et une résistance série RsI . La pente de la droite de réjection

du filtre étant d’autant plus grande que LsI l’est aussi, un compromis a été cherché lors

des simulations afin de maximiser la pente tout en dégradant le moins possible les pertes
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d’insertion dans la bande passante ainsi que la largeur de la bande rejetée à mieux que

20 dB. En effet, l’inductance LsI en série avec la capacité Cv constitue une impédance

parallèle sur la ligne CPW présentant une résonance à la fréquence :

fr =
1

2π
√

LsI Cv

. (3.30)

Le compromis a consisté à prendre des interconnections pour chaque varactor ayant

une longueur totale de 300 µm, conduisant d’après les simulations à LsI = 0, 75 nH

et RsI = 11 Ω, et permettant d’obtenir des pentes de la droite de réjection de l’ordre

de −130 dB/décade. Ainsi, les résistance et inductance séries présentées par l’ensemble

(varactor+interconnections) et considérées dans ces premières simulations sont Rs = 13 Ω

et Ls = LsI = 0, 75 nH.

Les résultats de ces simulations sont présentés à la figure 3.21. Remarquons que les

fréquences de résonance frmin et frmax, correspondant aux valeurs extrêmes de capacité

Cmax = 700 fF et Cmin = 360 fF, sont respectivement égales à 6,95 GHz et 9,7 GHz, ce

qui correspond aux deux zéros de transmission présents à la figure 3.21.

Les pertes d’insertion du filtre étant importantes, il peut être judicieux de définir la

fréquence de coupure du filtre comme l’intersection de la pente induite par les pertes dans

la bande passante du filtre avec la pente de la droite de réjection. Ainsi, cette fréquence de
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Figure 3.21: Modules |S21| et |S11| pour les deux valeurs extrêmes de capacités des

varactors (avec Rs = 13 Ω et Ls = 0, 75 nH) du filtre passe-bas MMIC co-simulé

(simulations EM 2,5D puis électriques).
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coupure simulée peut être déplacée entre 3,35 et 4,80 GHz, conduisant à une accordabilité

de ±18% de la bande passante du filtre. Les pertes d’insertion à basse fréquence sont de

l’ordre de 0,6 dB et l’adaptation dans la bande passante est meilleure que 14 dB. De plus,

aucun lobe parasite notable n’apparaît en dessous de 20 GHz.

3.2.2.2 Résultats du filtre réalisé

La figure 3.22 présente les résultats de mesure du filtre pour une tension de polarisation

des varactors comprise entre 0 et 6 V.
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Figure 3.22: Mesures de |S21| et |S11| du filtre passe-bas MMIC pour une tension

de polarisation des varactors comprise entre 0 et 6 V : (a) en échelle fréquentielle

linéaire et (b) en échelle fréquentielle logarithmique.
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Les performances de ce premier prototype MMIC sont intéressantes bien que différentes

des performances attendues. En effet, alors que les pertes d’insertion mesurées d’un tel

dispositif sont très importantes, même à basse fréquence (1,5 dB à 40 MHz), l’accord de la

fréquence de coupure est important (±19% autour de 4, 3 GHz) et aucun pic de résonance

n’apparaît en-dessous de 30 GHz. De plus, l’adaptation du filtre est meilleure que 14 dB

sur toute la bande passante. La droite de réjection du filtre est quasiment constante sur

toute la plage d’accord où elle est comprise entre −91 dB/décade à 0 V et −82 dB/décade

à 6 V. Ces pentes de droite de réjection presque identiques sont mises en évidence à la

figure 3.22(b) où une échelle fréquentielle logarithmique est utilisée.

Elles peuvent être retrouvées en simulation pour une inductance série Ls = 0, 18 nH,

comme présenté à la figure 3.23, avec des valeurs de Cmax et Cmin ajustées qui sont très

proches des données constructeur. Cette valeur d’inductance semble plus réaliste que la

valeur donnée par la simulation EM 2,5D (0, 75 nH) pour une longueur d’interconnection

de 300 µm.

-50

-40

-30

-20

-10

0

-50

-40

-30

-20

-10

0

0 5 10 15 20
Fréquence (GHz)

Mo
du
le 
de 
S 2
1 (d

B)
Module de S

11  (dB)

6V
330 fF

0V
720 fF

Mesures
Simulations

Figure 3.23: Comparaisons des résultats de mesure du filtre pour les deux tensions de

polarisation extrêmes 0 et 6 V avec les rétro-simulations électromagnétiques du filtre,

l’inductance série LsI ayant été ajustée afin de s’approcher au mieux des mesures

(avec Rs = 13 Ω et Ls = 0, 18 nH).

Il est à noter qu’à basse fréquence, les pertes de la ligne CPW simulée ne sont pas

bien prises en compte par le logiciel de simulations EM 2,5D. Ainsi, afin d’appréhender

l’origine des pertes du filtre en vue de futures réalisations, des simulations électriques ont
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été effectuées. Ces simulations considèrent un modèle de ligne CPW sur substrat mono-

couche proposé par le simulateur électrique d’ADS. Pour ramener notre cas réel multi-

couches au modèle CPW mono-couche, la permittivité relative εrSub = ε′rSub − i ε′′rSub

et les pertes diélectriques du modèle CPW mono-couche ont été ajustées. Ces pertes

diélectriques sont modélisées par une tangente de pertes :

tan(δ) =
ε′′rSub

ε′rSub

+
σSub

2 π f ε0 ε′rSub

, (3.31)

ρSub = 1/σSub étant la résistivité effective du substrat multi-couches et ε0 la permittivité

du vide. Le modèle de l’ensemble (varactor+interconnections) a lui aussi été affiné dans

ces simulations. Tous ces paramètres sont présentés dans le tableau 3.2.

  

Cmax Cmin Rs Ls εrSub” εrSub’ ρSub 

720 fF 330 fF 13 Ω 180 pH 0,572 10,4 110 Ω.cm 
 

Tableau 3.2: Paramètres des modèles de ligne CPW et de varactor ajustés en simu-

lation électrique.

La modélisation électrique obtenue est alors en très bon accord avec les mesures (voir

figure 3.24), et ce, quelle que soit la tension de polarisation des varactors, de 1 GHz

jusqu’à plus de 30 GHz. Par ailleurs, les valeurs réalistes obtenues de ces paramètres

permettent de valider cette modélisation, le modèle électrique (varactor+interconnections)

correspondant exactement à celui issu des modélisations EM 2,5D de la figure 3.23, les

valeurs de la permittivité complexe correspondant à des valeurs généralement utilisées [18].

En outre, la présence de la couche de SiO2 (εrSi02 = 4) entre les métallisations et le substrat

de silicium (εrSi = 11, 9) permet d’expliquer la valeur de ε′rSub = 10, 4 obtenue.

Ainsi, cette modélisation électrique va être utilisée dans le paragraphe suivant pour

quantifier l’origine des pertes d’insertion du filtre.

3.2.2.3 Améliorations envisagées

Les fortes pertes d’insertion de ce filtre passe-bas doivent être réduites en vue de son

intégration et utilisation dans des systèmes de transmission RF. Pour cela, nous avons

étudié l’origine de ces pertes dans la bande passante qui peuvent être de trois sortes :
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Figure 3.24: Comparaison entre mesures et simulations électriques du filtre passe-

bas MMIC pour les deux accords extrêmes de la bande passante. (a) Modules |S21|
et |S11| et (b) phase de S21.

pertes conductrices de la ligne CPW, pertes diélectriques du substrat Si et résistance

série des varactors.

Pour réduire les pertes conductrices, il faut élargir le ruban central, et consécutivement

la fente de la ligne CPW afin de conserver la même impédance caractéristique de la ligne

non chargée. Cependant, l’élargissement de la fente implique une plus grande pénétration

des lignes de champ électrique dans le substrat Si, ce qui induit une augmentation des

pertes diélectriques. L’utilisation d’un substrat silicium haute résistivité (Si HR) ou SOI

(Silicon on Insulator) peut alors permettre de réduire ces pertes substrat. Enfin, les va-
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ractors doivent être insérés dans la fente de la ligne CPW afin de réduire au maximum

les pertes des accès.

Partant de ces considérations et en utilisant les simulations électriques validées ci-

dessus avec les paramètres donnés dans le tableau 3.2, la contribution de chaque source de

perte a été étudiée. La capacité de jonction considérée pour les varactors est Cj = Cmoy =

465 fF, valeur conduisant à la fréquence de coupure moyenne du filtre de 4,3 GHz. La

figure 3.25 présente les améliorations possibles en considérant des valeurs réalistes pour

les différents paramètres du filtre, la simulation sim. 1 correspondant à la simulation du

filtre mesuré :

– sim. 2 : la résistance série Rs est considérée égale à 3 Ω prenant ainsi en compte la

valeur donnée par le constructeur +1 Ω. En pratique, cette valeur doit pouvoir être

approchée lorsque les varactors sont insérés dans la fente de la ligne CPW ;

– sim. 3 : une résistivité du substrat ρSub = 4000 Ω.cm au lieu de 110 Ω.cm corres-

pondant à un substrat Si HR ou SOI. L’inductance des accès est considérée nulle

pour des varactors insérés dans la fente de la ligne CPW (Rs = 3 Ω) ;

– sim. 4 : le ruban central est élargi (W = 10 µm et G = 95 µm, au lieu de W = 3 µm

et G = 34, 5 µm), l’impédance caractéristique étant maintenue inchangée.
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Figure 3.25: Améliorations envisageables des performances du filtre passe-bas MMIC

en considérant une faible résistance série des varactors, un substrat Si HR, et une

ligne CPW élargie pour une capacité des varactors Cmoy = 465 fF.

Ces simulations montrent qu’en considérant une résistance série des varactors de 3 Ω
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au lieu de 13 Ω actuellement, les pertes d’insertion sont réduites de 1,9 dB à 4,3 GHz

(|S21| = −5, 9 dB au lieu de −7, 8 dB). De plus, si l’on considère cette faible résistance

série des varactors avec un substrat Si HR (ρSi = 4000 Ω.cm), alors les pertes d’insertion

à 4,3 GHz sont égales à 4,6 dB. Enfin, en élargissant le ruban central (tout en conservant

la même impédance caractéristique) sur un substrat Si HR ou SOI, avec Rs = 3 Ω, il est

possible de réduire les pertes conductrices, les pertes d’insertion étant alors grandement

réduites (2, 2 dB à 4,3 GHz).

3.2.3 Conclusion de l’étude

Ce chapitre a montré l’accordabilité d’une topologie de filtre passe-bas compact basée

sur une ligne de propagation périodiquement chargée par des capacités parallèles. Une

méthode de conception simple de ces filtres a été développée. Dans un premier temps,

trois prototypes RF accordables hybrides ont été réalisés. Le bon accord entre simula-

tions électriques et mesures de ces dispositifs démontre leur simplicité de conception et de

réalisation. Les performances de ces filtres passe-bas accordables sont intéressantes puis-

qu’elles permettent d’obtenir à la fois une forte pente de la droite de réjection, une très

large bande rejetée (jusqu’à plus de 9 fois la fréquence de coupure), ainsi qu’une bonne

adaptation dans la bande passante pour une grande accordabilité de la fréquence de cou-

pure. Les faibles dimensions de ces dispositifs sont telles que l’utilisation de ces filtres en

technologie intégrée paraît envisageable. Un premier prototype MMIC a alors été réalisé

dans une technologie Bi-CMOS 0,35 µm standard. Bien que les pertes d’insertion d’un tel

dispositif intégré doivent être améliorées, ses performances sont intéressantes en terme de

compacité, mais également en termes d’accord de la fréquence de coupure et de largeur

de bande rejetée obtenus.

Optimisé sur Si HR avec des varactors performants, ce type de dispositif très compact

pourrait alors être utilisable dans des systèmes de transmission intégrés à relativement

basse fréquence (< 20 GHz).
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Chapitre 4

Filtre passe-bande accordable en bande
passante et en fréquence centrale

Ce dernier chapitre développe l’étude de filtres passe-bande compacts présentant des

performances intéressantes en termes de double accord de la bande passante et de la

fréquence centrale. Ces filtres sont constitués de résonateurs CPW couplés en série par des

capacités, filtres inspirés de la topologie présentée en [179]. Pour réduire les dimensions des

filtres, différents types de structures à onde lente peuvent être utilisées (par exemple [80,83,

84,90–92,143,180,181]). Parmi elles, les lignes de propagation distribuées à base de MEMS

capacitifs (en anglais Distributed MEMS Transmission Lines : DMTL) sont largement

utilisées. Des résonateurs DMTL couplés en série [80,83,84,90,91] constituent une solution

intéressante non seulement pour réduire les dimensions (en chargeant périodiquement les

résonateurs par des capacités connectées entre le ruban central et la masse pour obtenir le

comportement à onde lente) mais également pour obtenir l’accordabilité de la fréquence

centrale du filtre (en remplaçant ces capacités fixes par des varactors). Pour ce type de

filtre, les publications récentes montrent un accord de la bande passante soit non contrôlé,

soit mal contrôlé [91], conduisant à une fluctuation non désirée de celle-ci.

Contrairement aux filtres proposés en [80, 84, 90, 91] où chaque résonateur est chargé

par un nombre important de varactors (>6 ou 8), les filtres passe-bande double accord

présentés ici considèrent des résonateurs chargés par deux varactors, comme cela avait

été proposé pour la première fois dans [83], ceci permettant d’atteindre des dimensions

de résonateurs faibles en comparaison avec les filtres à DMTL proposés jusqu’alors. Par

ailleurs, les varactors série (entre chaque résonateur) et parallèles (sur chaque résonateur)

utilisés dans notre cas sont du type analogiques (varactors semiconducteurs) et permettent
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ainsi d’obtenir respectivement le double accord continu en bande passante, et en fréquence

centrale (f0) du filtre passe-bande.

Ce chapitre est organisé comme suit. La section 4.1 est dédiée à l’étude théorique de la

structure de filtre passe-bande fixe à base de résonateurs à onde lente. Cette étude permet

d’obtenir une méthode de conception simple basée sur l’étude d’un seul résonateur. De

façon similaire à ce qui a été proposé dans le chapitre précédent, une optimisation des

résonateurs latéraux du filtre sera nécessaire afin d’améliorer l’adaptation dans la bande

passante du filtre calculé. Ainsi, quatre critères de conception sont nécessaires : la fré-

quence centrale (f0), la bande passante ∆f3dB (ou facteur de qualité du filtre QL), la

pente des droites de réjection et l’impédance caractéristique maximale réalisable dans la

technologie utilisée (impédance à maximiser pour minimiser la longueur totale du disposi-

tif). Dans la section 4.2, les résultats de deux filtres sont présentés. Tout d’abord, un filtre

passe-bande fixe trois pôles est conçu et mesuré, montrant un bon accord entre mesures

et simulations. Une étude de sensibilité portant sur l’incertitude des valeurs des capacités

fixes utilisées est présentée afin d’évaluer la robustesse de ces filtres. Ensuite, les résultats

de mesure et de simulation d’un filtre passe-bande double accord optimisé à 0,7 GHz

sont présentés. Ils démontrent des performances prometteuses en terme de dimensions, de

double accordabilité continue, et de large bande rejetée. Enfin, la conclusion résume les

performances de ces filtres passe-bande accordables et propose des améliorations possibles.

4.1 Étude théorique du filtre à base de résonateurs à
onde lente couplés en série

Comme pour les deux études précédemment menées, nous considérons des lignes de

propagation sans pertes pour trouver des équations à partir desquelles une méthode simple

de synthèse peut être déduite. Ces équations de conception permettent d’obtenir une pre-

mière approximation des paramètres du filtre désiré, l’adaptation dans la bande passante

devant être améliorée. Ceci est réalisé par une optimisation des résonateurs latéraux du

filtre calculé, permettant d’obtenir la structure finale du filtre passe-bande désiré en pre-

nant en compte les modèles complets des lignes de propagation et des varactors non

idéaux.
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4.1.1 Topologie étudiée–Principe

Les filtres présentés dans ce chapitre reposent sur des résonateurs à onde lente couplés

en série. La figure 4.1 présente le schéma électrique d’un résonateur à onde lente couplé

en série en entrée/sortie par des varactors série Cs. 

 

θ / 4 

Z0 

θ / 4 

Z0 

Cp 

θ / 4 

Z0 

θ / 4 

Z0 

Cp 

Cs Cs 

Figure 4.1: Schéma électrique d’un résonateur à onde chargé en entrée/sortie par

des capacités série Cs.

Ce résonateur est constitué d’une ligne de propagation haute impédance d’impédance

caractéristique Z0 et de longueur électrique θ, périodiquement chargée par des capacités

parallèles Cp entre le conducteur central et la masse. Dans cette étude, seulement deux

capacités parallèles sont considérées sur chaque résonateur1. La longueur électrique θ de

la ligne non chargée est définie à la fréquence f par :

θ = β d =
2 π f

√
εreff

c
d (4.1)

où εreff est la permittivité relative effective de la ligne non chargée, d est la longueur

physique de la ligne, et c est la vitesse de propagation de la lumière dans le vide. À la

fréquence centrale f0 du filtre, la longueur électrique équivalente à la longueur physique

d est alors appelée θ0.

Les figures 4.2 et 4.3 présentent (respectivement en large bande et en bande étroite)

la réponse en fréquence de structures filtrantes passe-bande constituées d’un nombre m

de résonateurs identiques à onde lente calculés pour un facteur de qualité chargé Qr

des résonateurs égal à 10 avec Z0 = 170 Ω. Cp, Cs et θ0 sont déterminées à l’aide des

équations (4.8), (4.9) et (4.11) que nous verrons plus loin. Le facteur de qualité chargé Qr

1Une étude similaire a été menée sur des filtres considérant uniquement une capacité de charge Cp sur
chaque résonateur [182]. Les longueurs physiques de ces résonateurs sont alors 8 à 10 fois plus grandes
que les résonateurs que nous présentons ici.
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du résonateur est défini par :

Qr =
f0

f2 − f1

, (4.2)

où f1 et f2 correspondent aux limites basse et haute de la première bande de fréquences

dans laquelle Zeq est purement réelle (voir section 4.1.2), f0 = (f1+f2)/2 étant la fréquence

moyenne. Le facteur de qualité chargé du filtre est défini par :

QL =
f0

∆f3dB

, (4.3)

où ∆f3dB est la bande passante à −3 dB. Comme le montre la figure 4.3, lorsque le nombre

m de résonateurs dans la structure filtrante augmente, le facteur de qualité chargé QL du

filtre tend vers le facteur de qualité chargé Qr du résonateur. Ainsi, lors de la conception

du filtre désiré, on prendra en première approximation QL = Qr.
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Figure 4.2: Exemple de transmission large bande de filtres passe-bande non optimisés

pour un nombre m de résonateurs identiques compris entre 1 et 6, avec Z0 = 170 Ω

et Qr = 10.

De façon similaire à la structure périodique passe-bas étudiée au chapitre 3, on observe

que :

– pour un résonateur donné (caractérisé par θ0, Cs, Cp, et Z0), la pente des droites de

réjection et l’atténuation dans la bande interdite augmentent avec le nombre m de

résonateurs ;

– la position de la seconde bande de fréquences permises reste fixe pour un résonateur

donné quel que soit m (voir figure 4.2) ;
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Figure 4.3: Spectres en transmission et réflexion pour un nombre m de résonateurs

identiques (voir figure 4.2) compris entre 1 et 5, avec Z0 = 170 Ω et Qr = 10. (a)

Module |S21|, et (b) Module |S11|.

– les pics de transmission de la seconde bande de fréquences permises présentent des

facteurs de qualité très élevés (voir zoom figure 4.2) ; ainsi, ils seront fortement

atténués en présence de pertes même faibles dans la structure du filtre ;

– le nombre de pôles de transmission dans la seconde bande de fréquences permises

est égal à (m− 1) ;

– le taux d’ondulation dans la bande passante augmente avec m (voir figure 4.3) et

devra être optimisé, notamment pour m > 2.
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4.1.2 Impédance caractéristique du résonateur et détermination
des critères de conception

En utilisant les matrices ABCD cascadables, l’impédance caractéristique équivalente

Zeq d’un résonateur à onde lente couplé peut être facilement extraite. Notons que le ré-

sonateur est considéré comme symétrique et réciproque. L’impédance caractéristique Zeq

d’un résonateur à onde lente couplé est présentée à la figure 4.4 pour trois valeurs (5, 10

et 20) du facteur de qualité du résonateur chargé Qr (avec Z0 = 170 Ω). Comme expliqué

dans [138], en appliquant la méthode des ondes de Bloch au cas d’une structure périodique

constituée d’une infinité de résonateurs à onde lente couplés en série, l’impédance carac-

téristique Zeq correspond à l’impédance des ondes de Bloch. Ceci permet alors de déduire

les bandes de fréquences permises et interdites de la structure infinie qui correspondent

aux bandes de fréquences pour lesquelles la propagation existe, et celles où elle n’est pas

définie ( [138], [101]), le signal y étant alors rejeté. Dans le cas de dispositifs sans pertes,

ces bandes de fréquences permises et interdites correspondent alors respectivement aux

plages de fréquences pour lesquelles l’impédance caractéristique Zeq est purement réelle

ou purement imaginaire.

En pratique, le nombre m de résonateurs n’est pas infini, et les impédances de charge

en entrée et sortie de la structure pseudo-périodique sont fixes (= Zc = 50 Ω). C’est

pourquoi, pour obtenir un filtre adapté dans la bande passante, Zeq doit être égal ou

proche de 50 Ω. Cette condition peut être réalisée seulement pour f1 < f < f2 comme

le montre les figures 4.4 et 4.5. Dépendant de la valeur de Qr, les plages de fréquences

pour lesquelles Zeq est purement réelle donnent une bonne estimation de la position des

bandes permises de la structure pseudo-périodique. En effet, on obtient un bon accord

(même pour m = 2) entre les bandes permises (voir figures 4.2 et 4.5(b)) et les bandes qui

conduisent à des valeurs réelles de Zeq (voir figure 4.4). Pour m = 1, ces considérations ne

s’appliquent plus puisque la structure n’est plus périodique, et aucun pic de transmission

n’apparaît au-delà de f0 à la figure 4.5(a). Plus le facteur de qualité Qr sera grand,

plus la seconde bande permise sera étroite et rejetée en haute fréquence, permettant ainsi

d’obtenir de larges bandes rejetées sans lobe parasite. En pratique, même pour des valeurs

de Qr faibles (de l’ordre de 5), de larges bandes rejetées peuvent être obtenues, le niveau

des lobes parasites étant fortement atténués en présence de pertes même faibles des lignes
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Figure 4.4: Impédance caractéristique calculée Zeq de trois résonateurs à onde lente

pour : (a) Qr = 5, (b) Qr = 10, et (c) Qr = 20 (avec Z0 = 170 Ω).

de propagation ou des varactors utilisés (voir section 4.2.1).

La figure 4.6 présente le phénomène d’onde lente d’un résonateur type (Qr = 10 et

Z0 = 170 Ω), θL étant la longueur électrique du résonateur à onde lente chargé par les

capacités parallèles Cp (sans considérer les capacités de couplage Cs en entrée/sortie du

résonateur). La figure 4.6 montre que la longueur électrique du résonateur à onde lente est

π à f2. Ainsi, ces résonateurs à onde lente constituent des résonateurs demi-onde couplés
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Figure 4.5: Module de S21 correspondant aux trois Qr (5, 10 et 20) de la figure 4.4 :

(a) des résonateurs à onde lente et (b) des filtres constitués de deux résonateurs à

onde lente.
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Figure 4.6: Longueur électrique θL du résonateur à onde lente (calculé pour Qr = 10

et Z0 = 170 Ω). Le ratio θL/θ démontre le phénomène d’onde lente.
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en entrée/sortie par des capacités Cs. Le phénomène d’onde lente est clairement démontré,

le ratio θL/θ0 entre la longueur électrique du résonateur à onde lente et celle du résonateur

non chargé étant d’environ 15 à f0 soit λ0/30. Ceci signifie que la longueur physique totale

d’un filtre constitué de tels résonateurs à onde lente est environ 15 fois plus petite que

celle du filtre équivalent basé sur des résonateurs demi-onde non chargés [179]. Pour des

résonateurs à onde lente présentant des Qr de 5 et 20 (avec Z0 = 170 Ω), les ratios θL/θ0

correspondant sont de 8 et 28.

4.1.3 Critères de conception

4.1.3.1 Capacités de charge Cp et Cs du résonateur à onde lente couplé

Des règles de conception et relations vont à présent être développées. Dans ce but,

résolvons les deux équations correspondant aux limites de la première bande permise,

appelée à présent bande passante du filtre :

– Re(Zeq) = 0 à la fréquence f = f1 ;

– Re(Zeq) = ∞ à la fréquence f = f2.

La solution de Re(Zeq) = ∞ conduit à deux solutions pour Cp de signes opposés dont

la solution positive est :

Cp =
cotan(θ2/2)

f2 π Z0

, (4.4)

avec θ = θ2 à f = f2. Cette équation montre que Cp dépend uniquement de la fréquence f2

et pas de f1. De façon similaire, la solution de Re(Zeq) = 0 à f = f1 donne deux solutions

pour Cs. La solution positive est :

Cs =
f2 cos(θ1/2)− f1 cotan(θ2/2) sin(θ1/2)

2 f1 π Z0

(
f2 sin(θ1/2)− 2 f1 cotan(θ2/2) sin2(θ1/4)

) , (4.5)

avec θ = θ1 à f = f1. Cette équation montre que Cs est lié aux deux fréquences f1 et f2

de manière non triviale.

De façon similaire à ce qui a été proposé au chapitre 3, considérons des longueurs

électriques, fréquences normalisées et susceptances afin de s’affranchir des dimensions

physiques du dispositif et du choix de la fréquence centrale du filtre. Définissons les sus-

ceptances Bp et Bs des capacités Cp et Cs, respectivement, à la fréquence f0 :

Bp = 2 π f0 Cp, (4.6)
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et

Bs = 2 π f0 Cs. (4.7)

Des relations (4.2), (4.4) et (4.5), nous déduisons des équations de Bp et Bs ne dépen-

dant que des paramètres Qr, θ0 et Z0 :

Bp =
4 Qr cotan

(
2 Qr+1
4 Qr

θ0

)

(2 Qr + 1) Z0

, (4.8)

et

Bs =
Qr cosec

(
2 Qr−1
8 Qr

θ0

) (
sin (θ0) + 2 Qr sin

(
θ0

2 Qr

))

(2 Qr − 1) Z0

(
2 Qr sin

(
2 Qr+3
8 Qr

θ0

)
+ sin

(
6 Qr+1
8 Qr

θ0

)) . (4.9)

4.1.3.2 Longueur électrique optimale du résonateur

L’étape suivante consiste alors à déterminer l’expression de θ0. Une méthode adaptée

consiste à calculer le développement en série de Fourier de Zeq au premier ordre autour

de θ0 = 0 :

Zeq = Z0 θ0

128 ef Q3
r

√
(1+2( ef−1)Qr)(−1+2( ef+1)Qr)

“
1+8 Qr

“
2+Qr

“
−1+2 Qr

“
4−2( ef)2

+Qr

””””

“
1+4 Qr

“
1+
“
1−( ef)2

”
Qr

””“
1+8 Qr

“
2+Qr

“
7+2 Qr

“
4−2( ef)2

+Qr

””””−1 (4.10)

où f̃ = f/f0 représente la fréquence normalisée par rapport à la fréquence centrale du

filtre. La formule (4.10) est valable en pratique pour θ0 < 30̊ . En imposant la condition

Zeq = 50 Ω à la fréquence de travail f0, ce qui correspond à la condition d’adaptation,

une expression simple de θ0 peut être obtenue, expression d’autant plus précise que Qr

est élevé :

θ0 ' 400

Qr Z0

(
1− 7

4 Qr

+
65

32 Q2
r

)
. (4.11)

Plus Qr est grand, plus la valeur de θ0 doit être petite pour satisfaire la condition d’adap-

tation. Par ailleurs, pour minimiser la longueur électrique du résonateur à onde lente,

l’impédance caractéristique Z0 de la ligne de propagation non chargée doit être aussi

grande que possible, c’est donc une limite technologique (impédance caractéristique maxi-

male réalisable dans une technologie donnée) qui déterminera la longueur électrique θ0

minimale.

4.1.3.3 Abaques de conception

A présent, des abaques permettant de décrire la dépendance des paramètres Cp et

Cs par rapport à θ0, Z0, et Qr vont être présentés. La figure 4.7 montre comment les
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susceptances Bp et Bs varient avec la longueur électrique θ0 (à f0) pour des facteurs de

qualité chargés du résonateur compris entre 5 et 20, avec Z0 variant entre 110 et 170 Ω.

La figure 4.7 montre que Bp et Bs présentent le même type de dépendance par rapport

à θ0. Pour une fréquence centrale f0 donnée, plus θ0 est petit, plus Cp et Cs doivent être

grands pour obtenir des résonateurs à onde lente couplés à f0. Par ailleurs, pour obtenir

un résonateur à onde lente couplé adapté à 50 Ω à la fréquence f0 :

– pour un Z0 donné, plus Qr est grand, plus θ0 doit être petit ;
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Figure 4.7: Dépendance de (a) Bp et (b) Bs en fonction de la longueur électrique θ0

du résonateur à onde lente non chargé, à la fréquence f0.
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– pour un Qr donné, plus Z0 est grand, plus θ0 doit être petit ;

– pour un Qr donné, quel que soit Z0, les capacités Cp et Cs restent à peu près

constantes.

Remarquons par ailleurs que cette étude théorique montre que la longueur électrique

θ0 d’un résonateur non chargé est inférieure à 30̊ pour un facteur de qualité Qr > 5 et

une impédance caractéristique Z0 comprise entre 110 et 170 Ω. Ainsi, une modélisation

en éléments localisés plutôt que semi-répartie du résonateur à onde lente pourrait être

réalisée, modélisation approximant chaque tronçon de ligne par une inductance série. Les

résultats de cette seconde modélisation permettrait alors d’obtenir les mêmes résultats

que précédemment en bande étroite. Cependant, cette modélisation aurait présenté un

inconvénient au niveau de l’étude large bande du résonateur. En effet, les longueurs des

tronçons de ligne de propagation n’étant alors plus très faibles devant la longueur d’onde,

l’approximation des tronçons de ligne par des inductances série ne permettrait pas de

prédire correctement le comportement de la structure en haute fréquence.

La figure 4.8 présente la pente des droites de réjection du filtre, calculée entre −3 dB

et −30 dB, en fonction du nombre m de résonateurs à onde lente couplés constituant le

filtre, pour Qr = 5, 10 et 20 avec Z0 = 170 Ω. Pour un filtre donné, la figure 4.8 montre

que les droites des pentes de réjection au-dessous et au-dessus de la fréquence centrale f0

sont similaires. D’autre part, pour un nombre m donné de résonateurs, ces pentes sont

d’autant plus grandes que le facteur de qualité Qr est grand.

4.1.4 Méthode de conception appliquée

La méthode proposée ici pour concevoir des filtres passe-bande à résonateurs à onde

lente couplés en série est constituée de deux étapes.

Dans un premier temps, à partir du gabarit de filtre désiré (pente des droites de

réjection, facteur de qualité QL considéré égal à Qr, et fréquence centrale f0), et pour une

impédance caractéristique maximale réalisable Z0 dans une technologie donnée, on peut

déterminer :

– le nombre m de résonateurs nécessaires (voir figure 4.8) ;

– la longueur électrique θ0 des résonateurs à onde lente donnée par l’équation (4.11) ;
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Figure 4.8: Pente des droites de réjection de filtres à résonateurs à onde lente couplés

en série identiques, pour des facteurs de qualité Qr compris entre 5 et 20, avec

Z0 = 170 Ω.

– les valeurs des capacités Cp et Cs à l’aide des équations (4.8) et (4.9).

Dans un second temps, pour améliorer l’adaptation dans la bande passante du filtre, les

paramètres θ0, Cp et Cs des résonateurs latéraux doivent être modifiés, de façon similaire

à ce qui a été proposé au chapitre précédent (sec. 3.1.6) pour les filtres passe-bas (voir

également [139]). Cette optimisation a été réalisée ici à l’aide du logiciel ADS [171], les

pertes des lignes de propagation ainsi que les modèles électriques complets des capacités

étant considérés dans cette seconde étape.

En version accordable, cette topologie de filtre semble bien adaptée également. En

effet, les fréquences de coupure du filtre passe-bande sont dépendantes des capacités Cs

et Cp, la fréquence de coupure haute dépendant uniquement de Cp et la fréquence de

coupure basse dépendant des deux capacités. Ainsi, en remplaçant les capacités fixes par

des varactors, cela permet de concevoir des filtres passe-bande accordables double accord

en bande passante et fréquence centrale.

4.2 Résultats de filtres passe-bande

Les deux filtres réalisés en technologie CPW présentés dans cette section ont été fabri-

qués sur un substrat Rogers RO4003 dont les paramètres sont donnés dans le tableau 4.1.
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Substrat Rogers RO4003 
Permittivité relative εr 3,38 
Pertes diélectriques tan(δ) 0,0035 
Epaisseur h du substrat 0,813 mm 
Epaisseur t de la métallisation 35 µm 

 
Tableau 4.1: Paramètres du substrat Rogers RO4003.

Ici encore, pour éviter la propagation de modes impairs, les capacités parallèles doivent

être soudées par paires, une capacité de chaque côté du conducteur central, afin de main-

tenir la symétrie. Ceci signifie que la valeur de chaque capacité parallèle C ′
p doit être égale

à Cp/2.

4.2.1 Filtre hybride fixe

Le but de cette première réalisation était de valider l’étude théorique présentée ci-

dessus et de démontrer sa faisabilité dans le domaine microonde en version fixe hybride.

4.2.1.1 Conception du filtre trois pôles

Un filtre fixe constitué de trois résonateurs à onde lente couplés a été optimisé pour une

fréquence centrale de 0,7 GHz avec un facteur de qualité du filtre QL = 5. Une photogra-

phie de ce filtre fixe est présentée à la figure 4.9. Les longueurs électriques correspondant

aux longueurs physiques d1 et d2 sont 32, 4̊ et 30, 9̊ , respectivement. La surface totale du

filtre est ∼ 16 cm2, soit ∼ 14.10−3 λ2
0, où λ0 ' 340 mm est la longueur d’onde guidée à f0.

Les capacités CMS utilisées sont des capacités American Technical Ceramics ATC 600-S.

Elles présentent une faible résistance série de 0,15 Ω et une inductance série de 0,8 nH. La

tolérance de ces capacités est comprise entre ±3, 5% et ±5% pour les valeurs de capaci-

tés utilisées ici. L’impédance caractéristique des résonateurs non chargés est Z0 = 110 Ω

avec W0 = 2, 35 mm, G0 = 2 mm et Wg = 5 mm, conduisant à une permittivité relative

effective εreff ' 1, 6 à 0,7 GHz.

Une étude de sensibilité a été menée sur le gabarit du filtre en fonction de l’influence

de la tolérance des capacités. Pour cela, une analyse de Monte Carlo considérant une

incertitude de ±5% sur la valeur des capacités montre cette influence sur les modules

en transmission et réflexion du filtre fixe. La figure 4.10(a) considère une incertitude
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d1 = 30,6 mm d1 = 30,6 mm d2 = 29,2 mm 

Cs1 = 10 pF Cs1 = 10 pF Cs2 = 3 pF Cs2 = 3 pF 
Cp’ = 5,6 pF Cp’ = 5,6 pF Cp’ = 5,6 pF 

Figure 4.9: Photographie du filtre fixe optimisé à 0,7 GHz constitué de trois résona-

teurs à onde lente couplés.

indépendante de ±5% sur la valeur de chacune des 16 capacités du circuit. Ce cas n’est

pas forcément très réaliste. En effet, lorsqu’un constructeur donne une certaine incertitude,

cela signifie qu’il garantit leur valeur dans cet intervalle ; mais, étant issues d’un même lot

de fabrication, ces capacités présentent une faible dispersion des valeurs de capacité (de

l’ordre de 2 à 3%). Ainsi, la figure 4.10(b) plus réaliste considère une incertitude de ±5%

commune pour toutes les capacités série d’une part, et pour toutes les capacités parallèles

d’autre part.

Dans les deux cas, la fréquence centrale ne présente pas une dépendance critique par

rapport à l’incertitude des valeurs de capacités. En effet, une tolérance de ±5% induit

une variation de la fréquence centrale inférieure à ±1, 5% dans le cas (a) (et à ±3% dans

le cas (b)). Par contre, la largeur de la bande passante peut présenter une variation de

±13% dans le cas (a) très défavorable. Dans le cas (b) plus réaliste, cette variation de la

bande passante est inférieure à ±3%. Enfin, l’adaptation à la fréquence centrale du filtre

est toujours meilleure que (a) 17 dB et (b) 24 dB. Pour valider cette étude de Monte

Carlo, les résultats d’un filtre fixe vont être présentés.

4.2.1.2 Résultats du filtre réalisé

Les mesures du filtre ont été réalisées à l’aide d’un analyseur vectoriel de réseau WIL-

TRON 360 en utilisant la méthode de calibrage OSTL (Open-Short-Thru-Load). La fi-

gure 4.11 compare les mesures et simulations du filtre fixe réalisé. Les mesures et simu-

lations sont en bon accord. Les pertes d’insertion et l’adaptation à la fréquence centrale

sont respectivement de 0,6 dB et 24 dB. Le facteur de qualité QL du filtre est de 5, 15, ce
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Figure 4.10: Étude de sensibilité par analyse de Monte Carlo de l’incertitude des

capacités fixes sur le gabarit du filtre en transmission et en réflexion. (a) Pire cas :

incertitude indépendante (de ±5%) pour chaque capacité du circuit et (b) cas plus

réaliste : incertitude commune (de ±5%) pour chaque type de capacités (issues d’un

même lot).

qui est proche de la valeur initialement souhaitée. Les pentes des droites de réjection basse

et haute du filtre sont de 211 dB/décade et de −360 dB/décade, ce qui donne un facteur

de forme Fs = 0, 316. Un pic de résonance est présent à environ 1, 8× f0, de transmission

maximale |S21| = −16, 7 dB à 1,24 GHz, et de largeur à −20 dB égale à 10 MHz. Ce

pic de transmission correspond à la seconde bande passante permise, où Zeq est réelle,
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Figure 4.11: Comparaison entre mesures et simulations des modules |S21| et |S11|
du filtre fixe trois pôles.

(voir figure 4.4(a)). Ce lobe parasite apparaît à une fréquence plus faible qu’attendu en

théorie avec des capacités idéales. Ceci est dû à l’inductance série parasite présentée par

les capacités. Les mesures du filtre en large bande de la figure 4.12 montrent une large

bande rejetée à mieux que 20 dB (en occultant le lobe secondaire à 1, 8× f0) qui s’étend

jusqu’à 7 GHz (i.e. 10× f0).
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Figure 4.12: Mesures en large bande du filtre fixe trois pôles.
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Type de varactor Cmax Cmin Rs Ls Cc 

MA46H071 (case 1088) 2,25 pF 0,4 pF 0,7 Ω 1,5 nH 0,15 pF 

MA4ST1240 (case SOD-323) 8,4 pF 2,2 pF 1,6 Ω 1,2 nH 0,11 pF 
 

Tableau 4.2: Paramètres des modèles électriques des diodes Schottky M/A-Com

MA46H071 et MA4ST1240 en polarisation inverse.

4.2.2 Filtre passe-bande hybride accordable en fréquence centrale
et en bande passante

Nous allons à présent démontrer l’accord en fréquence centrale et en bande passante

des filtres proposés dans ce chapitre. Un premier prototype non optimal (notamment en

terme de dimensions) et présentant un accord de la bande passante de 50 à 78 MHz pour

une plage d’accord de f0 de ±18% autour de 0,7 GHz a été présenté [162] et publié [183].

Le prototype présenté ici a été optimisé afin de réduire les dimensions du filtre, et d’obtenir

des performances en terme d’accordabilité au moins égales à celles du premier prototype.

4.2.2.1 Conception du filtre deux pôles double accord

La fréquence moyenne centrale du filtre double accord réalisé ici est de 0,7 GHz. Il est

constitué de deux résonateurs à onde lente couplés identiques. L’impédance caractéristique

des résonateurs non chargés est Z0 = 170 Ω avec W0 = 0, 3 mm, G0 = 2 mm et Wg =

5 mm, conduisant à une permittivité relative effective εreff ' 1, 8 à 0,7 GHz. Les longueurs

physiques et électriques d0 et θ0 des résonateurs sont 20, 8 mm et 23, 6̊ , respectivement.

La surface totale du filtre est ∼ 7, 3 cm2, c’est-à-dire ∼ 7, 3.10−3 λ2
0, où λ0 ' 317 mm

à f0. Les diodes M/A-Com MA46H071 et MA4ST1240 préalablement caractérisées en

polarisation inverse ont été utilisées pour réaliser les varactors série Cs et parallèles C ′
p,

respectivement. Les valeurs des paramètres des modèles de ces deux varactors sont données

dans le tableau 4.2, les valeurs Cmax et Cmin correspondant aux valeurs maximales et

minimales des capacités de jonction Cj(V ) utilisées en simulation. Une photographie du

filtre accordable ainsi que son circuit de polarisation associé sont présentés à la figure 4.9.

Afin de réaliser les deux résonateurs identiques, les varactors série latéraux Cs sont

114



 
(a) 
 
 

 
 

Port 1 
VNA 

15 kΩ 15 kΩ 

15 kΩ 
15 kΩ 

470 nF 470 nF 

V3s 

Vp1 Vp2 

15 kΩ 

Port 2 
VNA 

HF HF 

(b) 

Cp’ 
Cp’ 

Cp’ 
Cp’ 

Cp’ 
Cp’ 

Cp’ 
Cp’ Cs Cs/2 Cs 

Figure 4.13: Filtre double accord optimisé à 0,7 GHz constitué de deux résonateurs

à onde lente : (a) photographie et (b) circuit et schéma de polarisation des varactors.

constitués de deux diodes en parallèle alors que le varactor série central Cs/2 est réa-

lisé avec une seule diode. Trois tensions de polarisation sont nécessaires pour réaliser le

double accord du filtre. La tension V3s est utilisée pour polariser les trois diodes série par

le biais d’un diviseur de tension constitué de trois résistances de 15 kΩ. Deux autres ré-

sistances de valeurs identiques (en série avec des fils présentant une inductance de l’ordre

de 50 nH) sont utilisées pour acheminer ces tensions polarisant les varactors série. La

tension aux bornes de ces deux résistances est très faible (et donc considérée nulle), le

courant y passant étant égal au courant inverse passant dans les varactors (<100 nA

max.). Par ailleurs, les deux résonateurs étant identiques, les tensions de polarisation des
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varactors parallèles doivent l’être aussi (Vp1=Vp2=Vp). Pour cela, les plans de masse ont

été coupés, des capacités de liaison étant utilisées et soudées sur le bord le plus proche

du ruban central (là où le champ électrique est maximal) pour transmettre uniquement

les signaux hyperfréquences. Enfin, deux capacités de découplage (de valeur 470 nF) sont

utilisées pour stabiliser les alimentations et empêcher le retour de signaux HF vers les

alimentations.

4.2.2.2 Résultats du filtre réalisé

Les mesures de ce filtre double accord ont été réalisées sur un analyseur vectoriel de

réseau WILTRON 360 avec un calibrage thru-reflect-line (TRL).

La figure 4.14 présente l’accord de f0 pour des bandes passantes de 50 et 100 MHz.

Pour une bande passante de 50 MHz, la fréquence centrale accordable obtenue est f0 =

0, 7 GHz ±24, 5% avec des pertes d’insertion comprises entre 4,8 et 5,4 dB et une adap-

tation >11 dB. Pour une bande passante de 100 MHz, f0 = 0, 81 GHz ±21, 5% avec des

pertes d’insertion <3,4 dB et une adaptation >12,5 dB. Ainsi, la plage d’accord de f0

permettant d’obtenir une bande passante comprise entre 50 et 100 MHz est de ±15%

autour de 0,7 GHz. De plus, pour ces deux bandes passantes, l’adaptation est meilleure

que 15 dB sur plus de la moitié de la plage d’accord couverte par f0. La figure 4.14(c)

montre que pour une bande passante inférieure à 200 MHz, aucun pic de transmission

d’amplitude supérieure à −20 dB n’apparaît jusqu’à 10 GHz (i.e. > 10× f0). Par ailleurs,

pour des tensions de polarisation des varactors différentes, la transmission du filtre en

large bande est peu modifiée au-dessus de 2× f0.

La figure 4.15 présente l’accord de la bande passante du filtre pour une tension de

polarisation des capacités parallèles fixe Vp = 2, 4 V. Ces mesures corroborent l’équation

(4.4) puisqu’à capacité Cp constante, la fréquence de coupure haute mesurée n’est que peu

modifiée. Les pertes d’insertion à la fréquence centrale sont comprises entre 1,2 et 4,7 dB

pour une adaptation à la fréquence centrale meilleure que 11 dB. La variation de la bande

passante obtenue est ∆fmax/∆fmin = 4, 4. Cet accord de la bande passante rend ce filtre

compétitif avec d’autres filtres accordables uniquement en bande passante tel que celui

présenté dans [128] où ∆fmax/∆fmin ' 3. Enfin, l’accord de la bande passante est obtenu

ici en modifiant uniquement la tension de polarisation des varactors série, la variation de
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Figure 4.14: Accord de la fréquence centrale du filtre passe-bande double accord

pour une bande passante de (a) ∼ 50 MHz et (b) ∼ 100 MHz. (c) Performances

du filtre en large bande pour plusieurs tensions de polarisation et pour une bande

passante <200 MHz.
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Figure 4.16: Bande passante obtenue sur toute la plage d’accord de la fréquence

centrale du filtre double accord.

la fréquence centrale pour cet accord de ∆f3dB étant de ±5, 5%.

La figure 4.16 synthétise la gamme des bandes passantes obtenue en fonction de la plage

d’accord de la fréquence centrale du filtre. Des courbes de niveaux permettent de donner

les pertes d’insertion IL à la fréquence centrale du filtre accordable ; l’adaptation du

filtre RL y est également précisée. Notons tout d’abord que lorsque la bande passante est

supérieure à 200 MHz, alors la seconde bande permise présente une atténuation inférieure

à 20 dB, comme cela est également présenté à la figure 4.15. Par ailleurs, les pertes
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d’insertion sont d’autant plus faibles que la bande passante est grande, l’adaptation dans

la bande passante étant alors d’autant meilleure.

Afin de montrer le bon accord entre mesures et simulations, la figure 4.17 compare les

modules |S21| et |S11| du filtre pour plusieurs accords obtenus. Quelle que soit la plage

d’accord désirée, les simulations sont proches des mesures sur une large gamme de fré-

quences. En effet, du point de vue fréquentiel, les bandes passantes et fréquences centrales

attendues en simulation ont été obtenues en mesure. De plus, quel que soit l’accord (f0,

∆f3dB) donné, les pertes d’insertion simulées et mesurées à la fréquence centrale corres-

pondent à mieux que 0,7 dB près sur toute la plage d’accord. Par ailleurs, le second pic de

transmission prévu par la théorie et observé en mesure (voir figure 4.17(a)) concorde avec

les simulations bien que le spectre mesuré du filtre soit perturbé au-delà de 1,2 GHz. Cette

perturbation du gabarit du filtre, située au-delà de la plage d’accord en bande passante

et fréquence centrale attendue, n’a pas été étudiée de façon approfondie ici. Cependant,

des perturbations avaient déjà été observées sur un premier prototype (voir [183]), pertur-

bations liées à l’amenée des polarisations des varactors. En effet, les composants utilisés

pour amener la polarisation continue sur les varactors parallèles (résistances classiques +

fils inductifs) doivent présenter des effets parasite, induisant ainsi des « résonances » non

prévues au niveau de la transmission du filtre.

4.2.2.3 Contribution des pertes varactors et CPW aux pertes totales du filtre

Une étude montrant la prédominance des pertes des varactors sur les pertes d’insertion

globales du filtre est présentée à la figure 4.18 pour une fréquence centrale f0 = 0, 82 GHz

et une bande passante de ∼ 100 MHz (Cp = 3, 14 pF et Cs = 0, 91 pF). L’adaptation

pour cette mesure étant supérieure à 20 dB, les pertes d’insertion à la fréquence centrale

correspondent uniquement aux pertes de la ligne CPW et des varactors. La simulation

sim. 1 correspond à la simulation du filtre actuel où la résistance série des varactors série

Rss = 0, 7 Ω et la résistance série des varactors parallèles Rsp = 1, 6 Ω : les pertes d’in-

sertion sont alors de 2,84 dB. Évaluons tout d’abord les pertes d’insertion présentées par

la ligne CPW. Pour cela, la simulation sim. 2 considère des pertes nulles des varactors

Rss = Rsp = 0 Ω ; les pertes d’insertion présentées par la ligne CPW sont alors de 0,5 dB.

La simulation sim. 3 où Rss = 0 Ω et Rsp = 1, 6 Ω montre que les pertes présentées par
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Figure 4.17: Comparaison entre mesures et simulations des modules |S21| et |S11| du
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passante (avec Vp = 2, 4 V, soit Cp = 2, 71 pF).
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les varactors série ont une faible influence sur les pertes d’insertion qui sont améliorées

seulement de 0,1 dB par rapport à la simulation sim. 1. À l’inverse, pour la simulation

sim. 3 considérant des résistances série Rss = Rsp = 0, 7 Ω (valeurs réalistes correspon-

dant à la résistance série des varactors MA46H071), les pertes d’insertion sont nettement

améliorées (1,6 dB au lieu de 2,8 dB). Ainsi, cette étude montre que la résistance série des

varactors parallèles a un impact prédominant sur les pertes d’insertion totales du filtre.
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Figure 4.18: Contribution des pertes présentées par la ligne CPW et par les varactors

aux pertes totales du filtre pour une fréquence centrale de 0,82 GHz et une bande

passante de ∼ 100 MHz.

4.2.3 Comparaison de filtres accordables basés sur des lignes de
propagation chargées périodiquement par des capacités

Afin de situer les résultats du filtre passe-bande accordable présenté dans cette étude,

le tableau 4.3 résume les performances de plusieurs filtres accordables de référence, à base

de lignes de propagation chargées périodiquement par des varactors.

Les filtres de Kraus [91], de Entesari [95] et de Carey-Smith [92] présentent des résultats

intéressants en terme d’accordabilité de la fréquence centrale et comparables au filtre

présenté dans ce chapitre ; cependant, pour réaliser ces accords, un minimum de 8 MEMS

capacitifs est nécessaire pour chaque résonateur. De plus, même dans le cas de [91] où

les auteurs cherchent à compenser la dérive de la bande passante et dans le cas de [92]

où le double accord de la bande passante et de la fréquence centrale est obtenu, la bande
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Référence QL  
moyen 

Fluctuation 
non désirée 
de la BP  

Accord  
de f0 

Pertes 
d’insertion 
maximales 

Facteur de 
surface 

Ff0 

(dB) 

Liu-2001 8,4 1:1,1 ± 1,9% ~4,7 dB 26 1 
Abbaspour-2002 8,8 1:1,2 ± 2,6% ~3,8 dB 16 2,3 
Abbaspour-2003 9,4 1:1,1 ± 7,1% ~4,1 dB 49 8 
Kraus-2004 6,8 1:1,4 ± 16% ~3,8 dB 36 8,8 
Entesari-2005 10,7 1:1,5 ± 19% ~8,2 dB 13 8,5 
Mercier-2004 17,6 1:1,3 ± 2,9% ~3,5 dB 1,2 5,6 

Carey-Smith-2005 13,1 1 :1,1 ± 27% ~2 dB 220 NC 

Notre filtre * 8,0 1:1 ± 21,5% ~3,4 dB 193 13,5 

Notre filtre ** 13,1 1:1 ± 24,5% ~5,4 dB 264 18,1 
 

NC : non calculable à cause des lobes secondaires proches de la bande passante. 
*Pour une bande passante de 100 MHz. 
**Pour une bande passante de 50 MHz. 
 
Tableau 4.3: Comparaison de filtres accordables à base de lignes de propagation

périodiquement chargées par des capacités.

passante fluctue dans la plage d’accord de f0, ce qui est dû au fait que ces deux topologies

de filtres emploient des varactors MEMS discrets présentant un nombre fini de valeurs de

capacités. Par ailleurs, les facteurs de mérite Ff0 et facteurs de surface sont les meilleurs

pour le filtre de la référence [92] et pour le nôtre. Ceci doit être tout de même relativisé.

En effet, la fréquence de fonctionnement de ces deux filtres est bien moindre (au moins un

ordre de grandeur) par rapport à celle présentée par [91] et [95], des verrous technologiques

étant peut-être à l’origine de ces différences concernant les facteurs de surface. D’autre

part, le filtre proposé en [92] présente des lobes parasites très proches de la bande passante,

la bande rejetée étant alors très mal atténuée au-dessus de f0.

Comme cela a été précisé au chapitre 1, les filtres faisant référence dans le domaine

des filtres microondes double accord sont peu nombreux : parmi les meilleurs résultats,

nous pouvons citer les filtres de Carey-Smith [92] (comparé ci-dessus), de Young [87] et

de Sanchez-Renedo [133]. Ce dernier présente un facteur de surface de 69, ce qui le rend

moins compact que le nôtre. Néanmoins ce filtre présente un très bon Ff0 (=106 dB), ce
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qui est bien sûr dû à l’accordabilité en fréquence centrale (±34%) et en bande passante

(∆fmax/∆fmin = 2, 3) du filtre mais surtout à son fort facteur de qualité chargé QL = 54.

Ici encore ce résultat doit être relativisé par le fait que les varactors utilisés pour l’accord

de la fréquence centrale du filtre sont mécaniques et non électriques, présentant eux-mêmes

des forts facteurs de qualité. Enfin, ce filtre présente un pic de résonance à basse fréquence

(à environ f0/2).

Ainsi, le filtre présenté dans notre étude démontre des performances intéressantes en

termes de dimensions, d’accordabilité de la fréquence centrale mais aussi de la bande pas-

sante puisqu’il améliore les résultats de filtres accordables simple accord (en fréquence

centrale, en bande passante). En terme de filtrage double accord, ce filtre peut être com-

paré avec les filtres faisant référence jusqu’alors dans ce domaine. Enfin, la large plage de

réjection est un atout présenté par ce filtre.

4.2.4 Conclusion de l’étude et améliorations envisagées

Des résultats de filtres passe-bande compacts présentant une large bande rejetée ont

été proposés. Des règles de dessin et équations ont été dérivées pour permettre aux concep-

teurs de disposer d’outils de conception simples. Un premier filtre fixe (avec QL = 5) a

été conçu et mesuré, validant ainsi la méthode de conception proposée ainsi qu’une étude

de sensibilité basée sur l’incertitude des capacités utilisées. Les mesures sont en très bon

accord avec la théorie. À la fréquence centrale, l’adaptation est meilleure que 24 dB et

les pertes d’insertion sont de 0,6 dB. La surface du filtre est ∼ 14 10−3 λ2
0. Ensuite, un

filtre double accord a été réalisé montrant de larges plages d’accord de la fréquence cen-

trale et de la bande passante. L’accord de la fréquence centrale est de ±24, 5% (±21, 5%,

respectivement) pour une bande passante de ∼ 50 MHz (∼ 100 MHz, respectivement),

les pertes d’insertion étant alors comprises entre 2,8 et 5,4 dB selon le facteur de qualité

désiré, et l’adaptation meilleure que 11 dB. L’accord de la bande passante est maximal

à ∼ 0, 8 GHz (où ∆fmax/∆fmin > 4). Par ailleurs, pour une bande passante inférieure

à 200 MHz, aucun pic de transmission d’amplitude supérieure à −20 dB n’apparaît au-

dessous de 10 × f0. Les pertes d’insertion du filtre sont dues pour moitié aux pertes des

varactors parallèles. Il semble donc opportun d’envisager la réalisation de tels filtres avec

des varactors MEMS (présentant un fort Q), notamment aux fréquences millimétriques.
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L’intégration de ces filtres semble elle aussi adéquate sur substrat Si HR étant donnée la

forte compacité de ces structures. Enfin, la réalisation de tels dispositifs est envisagée en

technologie supraconducteur au-delà de la centaine de GHz pour des applications faible

bruit du type réception de signaux radioastronomiques.
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Conclusion

Ce mémoire de thèse porte sur la conception de filtres accordables dans le domaine

RF/microondes. Trois topologies de filtres ont été proposées. Ces filtres sont basés sur

des structures périodiques planaires constituées de lignes de propagation et de capacités

chargeant ces lignes. Pour les trois études présentées, des modélisations semi-réparties de

ces structures ont été effectuées, modélisations analytiques prenant en considération un

modèle réparti des lignes de propagation et un modèle localisé des capacités considérées.

Des règles de conception simples ont alors été déduites. Des filtres fixes et accordables

ont pu être conçus à partir de ces méthodes de conception puis réalisés en technologie

coplanaire hybride. L’accord de la fréquence de fonctionnement et/ou de la bande passante

de ces filtres est réalisé par l’intermédiaire de varactors chargeant les lignes de propagation.

Les varactors que nous avons utilisés étaient du type jonctions semiconductrices polarisées

en inverse, leur comportement prédominant étant alors défini par la capacité de jonction

variable en fonction de la tension continue de polarisation. Les mesures des prototypes

réalisés ont ensuite permis de valider les études théoriques proposées.

Après avoir rappelé dans un premier temps les différentes techniques permettant de

réaliser l’accord de dispositifs microondes planaires, un état de l’art sur les principales

topologies de filtres microondes accordables a été présenté. Des facteurs de mérite ont

ensuite été proposés pour comparer les différents types de filtres accordables en bande

passante et/ou en fréquence de fonctionnement. Des figures de mérite, représentant les

facteurs de mérite que nous avons proposés, l’accordabilité, et les pertes d’insertion des

filtres accordables en fonction de leur fréquence de fonctionnement, ont alors permis de

comparer les performances des principaux résultats actuels de filtres accordables en fré-

quence centrale. Enfin, nous avons cherché à dresser un premier comparatif des récents

résultats de filtres double accord publiés.

Dans la seconde partie du manuscrit, nous avons présenté une topologie de filtre basée

sur un résonateur de Fabry-Pérot microonde constitué d’un résonateur demi-onde inséré

entre deux réflecteurs de Bragg. Ces réflecteurs étant constitués de lignes de propagation

d’impédances caractéristiques « très » différentes, de forts sauts d’impédance ont dû être
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modélisés de façon électromagnétique pour être pris en compte dans les simulations. Un

premier dispositif conçu à 4 GHz a permis de valider l’étude théorique en démontrant

l’accord de la fréquence centrale du filtre de manière mécanique. Un second dispositif

accordable électriquement a été conçu et réalisé à 9 GHz. Pour ce faire, le résonateur demi-

onde central a été chargé par une capacité variable en parallèle pour faire varier la longueur

électrique de ce résonateur et donc obtenir l’accord électrique de la fréquence centrale.

Bien que présentant un faible accord relatif du filtre (3,5 %) et une plage de fréquence

rejetée étroite, le dispositif réalisé possède un facteur de qualité élevé et supérieur à 40.

Des mesures en large signal ont été réalisées pour montrer la linéarité du filtre qui présente

un point de compression à 1 dB de 8 dBm.

Nous avons ensuite travaillé sur une topologie de filtre passe-bas compact, basée sur

une ligne de propagation périodiquement chargée par des capacités. Une méthode de

conception a été élaborée à partir de l’étude de l’impédance d’entrée de la structure

périodique. Cette étude a mis en évidence une mauvaise adaptation de la structure dans

la bande passante ainsi que de larges bandes rejetées. Une simple optimisation des cellules

latérales de cette structure périodique permet alors d’améliorer grandement l’adaptation

dans la bande passante du filtre conçu. Trois filtres passe-bas accordables hybrides ont

été réalisés autour de 0,5 GHz. Le prototype le plus performant présente un accord de la

fréquence de coupure de ±8, 5 % (±24 %, respectivement) pour une adaptation meilleure

que 18 dB (13 dB, respectivement) et des pertes d’insertion inférieures à 1 dB. La bande

rejetée à mieux que 25 dB s’étend jusqu’à plus de neuf fois la fréquence de coupure. Les

résultats d’un filtre accordable MMIC ont ensuite été présentés. Ce filtre présente un

accord relatif de la bande passante de ±19 % avec une bonne adaptation dans la bande

passante (> 15 dB) mais avec de fortes pertes d’insertion, liées majoritairement aux pertes

conductrices de la ligne de propagation haute impédance utilisée.

La dernière partie de ce mémoire a été consacrée à la conception de filtres passe-bande

compacts double accord. La topologie de filtre considérée est du type filtre à résonateurs

demi-onde couplés en série par des capacités. Les résonateurs que nous avons étudiés

sont constitués d’une ligne de propagation chargée périodiquement par deux capacités

afin de réduire les dimensions de ces structures. L’étude de l’impédance caractéristique

d’un unique résonateur a permis de définir des relations simples de conception du résona-

teur à onde lente couplé. La mise en série de plusieurs de ces résonateurs identiques (le

nombre de résonateurs étant déterminé par les pentes des droites de réjection désirées)

permet d’obtenir une première approximation du gabarit de filtre à réaliser. De manière

analogue à l’étude des filtres passe-bas, l’optimisation des résonateurs latéraux de la struc-
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ture « périodique » permet alors de répondre au gabarit attendu, notamment en terme

d’adaptation. Deux filtres hybrides CPW autour de 0,7 GHz, l’un fixe et l’autre accor-

dable en bande passante et en fréquence centrale, ont pu être conçus, optimisés, réalisés

puis mesurés pour valider l’étude. Conformément à une étude de sensibilité menée sur

les valeurs des capacités du filtre fixe, les mesures ont montré les faibles pertes d’inser-

tion (0,6 dB) et la bonne adaptation (24 dB) du prototype réalisé pour un facteur de

qualité mesuré de 5,15 (proche de celui simulé de 5). Le filtre double accord a ensuite

été mesuré en petit signal pour valider l’accord. Les mesures et simulations de ce filtre

sont en bon accord. La bande passante du filtre peut être accordée dans un rapport 3 sur

une plage d’accord de la fréquence centrale de ±13%. Pour une bande passante constante

de 50 MHz, l’accord de la fréquence centrale peut atteindre jusqu’à ±24, 5%, les pertes

d’insertion étant inférieures à 5,4 dB et l’adaptation meilleure que 11 dB.

En conclusion, le but premier de cette thèse, qui était de concevoir et réaliser un filtre

double accord, a donc été atteint. Une méthode de conception a également été proposée

pour concevoir ce type de dispositif. La validation expérimentale en petit signal de ces

filtres a été réalisée pour démontrer ce double accord.

Des mesures en fort signal pourront et devront être réalisées sur ce type de dispositif

afin de compléter cette étude. La présentation du temps de groupe de telles structures

pourra également être proposée. Par ailleurs, des comparaisons fines entre ces structures

« périodiques », dont uniquement les cellules latérales sont optimisées, avec des structures

de filtres similaires présentant une réponse du type Tchebychev, serait pertinente afin de

montrer les avantages et inconvénients présentés par ces deux approches. Enfin, l’étude de

tels filtres double accord à plus haute fréquence sur des substrats à faibles pertes pourrait

constituer un axe de recherche intéressant. En effet, l’intégration en technologie MMIC

de ce type de structure semi-répartie compacte semble pertinente pour réaliser du filtrage

double accord. En outre, l’accès à la technologie MEMS pourrait permettre d’améliorer

grandement les performances de ces filtres, notamment en terme de facteur de qualité

réalisable et de puissance maximum admissible.
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CONCEPTION ET RÉALISATION DE FILTRES MICROONDES PLANAIRES
ACCORDABLES PAR VARACTORS, À BASE DE STRUCTURES

PÉRIODIQUES

Résumé :
L’objectif de ce travail fut de concevoir des filtres accordables dans le domaine RF/microondes.

Après avoir dressé un état de l’art du filtrage accordable microonde et défini des facteurs de mé-
rite permettant de comparer ces types de dispositifs, trois topologies de filtres ont ensuite été
proposées. Ces filtres sont basés sur des structures périodiques planaires constituées de lignes de
propagation et de capacités chargeant ces lignes. Pour les trois études présentées, des modéli-
sations semi-réparties de ces structures ont été effectuées, modélisations analytiques prenant en
considération un modèle réparti des lignes de propagation et un modèle localisé des capacités
considérées. Des règles de conception simples ont alors été déduites. Des filtres fixes et accor-
dables ont pu être conçus à partir de ces méthodes de conception puis réalisés en technologie
coplanaire hybride. L’accord de la fréquence de fonctionnement et/ou de la bande passante de ces
filtres est réalisé par l’intermédiaire de varactors chargeant les lignes de propagation, les varactors
que nous avons utilisés étant du type jonctions semiconductrices polarisées en inverse présentant
des facteurs de qualité acceptables aux fréquences de travail considérées pour nos prototypes
(entre 0,5 et 9 GHz). Les mesures des prototypes réalisés ont ensuite permis de valider les études
théoriques proposées.

Mots-clés : filtre accordable, filtre microonde, varactor, hybride, guide d’onde coplanaire,
résonateurs demi-onde couplés en série, structure périodique.

DESIGN AND REALIZATION OF VARACTOR-TUNABLE PLANAR
MICROWAVE FILTERS, BASED ON PERIODIC STRUCTURES

Abstract :
The aim of this work was to design tunable RF/microwave filters. After having drawn up a

state of the art of tunable microwave filters, factors of merit were proposed to compare these
kinds of devices. Next, three topologies of tunable filters were developed. These filters are ba-
sed on planar periodic structures consisting in transmission lines and capacitors loading these
lines. For these three studies, semi-distributed based modelizations were done, by taking a dis-
tributed model of transmission lines and a lumped model of considered capacitors into account.
Straightforward design rules have been derived. Fixed and tunable filters were designed with
these methods of conception and then carried out in an hybrid coplanar technology. Working-
frequency- and/or bandwidth-tunings of these filters are obtained by using reverse-biased varactor
diodes loading the transmission lines, these varactors showing acceptable quality factors at the
considered working frequencies (between 0,5 and 9 GHz for our prototypes). Measurements of
manufactured prototypes allowed to validate theoretical studies.

Keywords : tunable filter, microwave filter, varactor, hybrid, coplanar waveguide, series cou-
pled half-wavelength resonators, periodic structure.


