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Résumé 
 

   

RESUME׃ 
 Les filtres sont des dispositifs passifs ayant pour but de sélectionner, éliminer ou séparer 

des signaux situés dans des bandes de fréquences différentes, d‟où les appellations de filtres 

passe bas, passe haut, passe bande et coupe bande. 

 Ils peuvent être utilisés en association avec d‟autres éléments et dispositifs passifs, 

comme cela est le cas dans les multiplexeurs ou démultiplexeurs utilisés en 

télécommunication. Ils sont aussi utilisés dans les circuits actifs tels que les amplificateurs, les 

mélangeurs, etc…. 

 Plusieurs structures de lignes couplées entre elles sont employées pour concevoir des 

filtres micro-ondes.  

 Dans ce travail, nous nous sommes intéressés à la proposition, à la caractérisation et à la 

conception d‟une panoplie de structures de filtres de formes très complexes (du point de vue 

géométrie) homogènes et inhomogènes d‟une part et à la recherche de moyens pour réaliser 

des filtres micro-ondes accordables en fréquences d‟autre part. 

 Dans un premier temps, nous avons conçu et réalisé notre nouvelle structure de filtre 

coupe bande accordable en fréquences en technologie planaire multicouche et à diaphragmes 

métalliques, ce qui constitue notre première contribution pour la littérature scientifique. 

 Notre deuxième contribution réside dans la proposition d‟une nouvelle structure de filtre 

passe bande Ultra Large Bande (ULB) réalisée à partir de lignes coaxiales carrées couplées et 

à conducteurs internes carrés pour des applications hautes puissances en télécommunications. 

MOTS CLES׃ 

Hyperfréquences; Filtres planaires; Filtres coupe-bande; Filtres passe-bande; Filtres 

accordables; Nouvelle topologie de filtre; Synthèse de filtre accordable en fréquence; 

Technologie multicouche; Technologie coaxiale; Filtre coaxial. 
 

׃ملخص  

 ׃انًششذاث هٍ أجهزة سهبُت يصًًت نتذذَذ أو نقم أو فصم الإشاساث فٍ نغاقاث تشددَت يختهفت، دُج أسًاء يششذاث 

. يششخ إَقاف اننغاقويششخ تًشَش اننغاق  ، يششخ تشدداث عانُت، ةينخفضيششخ تشدداث   

ًَكن استخذايها فٍ تشكُبت يع انعناصش الأخشي والأجهزة انسهبٍ، كًا هى انذال فٍ أجهزة الإسسال انًستخذيت فٍ 

....كًا أنها تستخذو فٍ انذوائش اننشغت يخم يكبشاث انصىث، خلاعاث، انخ . الاتصالاث انسهكُت وانلاسهكُت  

.يىجاث انذقُقت نتصًُى يششذاث الوط يزدوجتوتستخذو انعذَذ ين انهُاكم خظ  

ين دُج ) انًعقذة انشكم  انًششذاثفٍ هزا انعًم، سىف نذسس الاقتشاح، وتىصُف وتصًُى يجًىعت يتنىعت ين انهُاكم

. جهت أخشي ين جهت وانبذىث وسائم لأداء يششخ تشدداث انًُكشووَف الانضباعٍ ينيتجانست وغُش يتجانست (انهنذست  

انغبقاث هزه ة يستى يتعذد تكنىنىجُا باستعًال تشدد الانضباعٍ را جذَذ يششخ كخغىة أونً، قًنا بتصًُى وتنفُز بنُت

.يتًُز كهشبائٍ أداء تىفش انتكنىنىجُا  

خغىط  تتًخم فٍ اقتشاح هُكم جذَذ نًششخ تًشَش اننغاق رو نغاق واسع جذا يصنىع ين ااتنيساهًت حانُت ين اقتشاح

. يشبعت انشكم راث ناقلاث داخهُت يشبعت لاستعًالاث انغاقت انعانُت فٍ يجال الاتصالاثانًىصلاث انًذىسَت  

׃المفاتيحكلمات   

عىبىنىجُا تصفُت -  الانضباعٍ يششخ - يششخ تًشَش اننغاق - يششخ إَقاف اننغاق-  يستى يششخ - يىجاث انذقُقتال

. يذىسٌ يششخ-تكنىنىجُا يذىسٌ -  انغبقاث ةتقنُت يتعذد- انضباعٍ انتشدد  تذهُم يششخ – جذَذة   
 

ABSTRACT׃ 

 The filters are passive devices designed to select, remove or separate signals in different 

frequency bands, where the names of low-pass, high-pass, band-pass and band-stop filters.   

 They can be used in combination with other elements and passive devices, as is the case 

in multiplexers or demultiplexers used in telecommunications. They are also used in active 

circuits such as amplifiers, mixers, etc.... 

 Several structures of line coupled together are used to design microwave filters. 

 In this work, we are interested in the proposition, the characterization and the design of 

a variety of filter structures having complex shapes (in terms of geometry), homogeneous and 

inhomogeneous. 



Résumé 
 

   

 As results we have designed and implemented a new structure of tunable band-stop 

filter using multilayer planar technology which constitutes our first contribution for the 

scientific literature. 

 Our second contribution is the proposition and the realization of a new structure of Ultra 

Wide Band-pass filter using coupled coaxial lines with square inner conductors convenient for 

high power applications in telecommunications. 

KEYWORDS׃ 

Microwave; Planar filters; Band-stop filters; Band-pass filters; Tunable filters; New filter 

topology; Design of tunable filter; Multilayer technology; Coaxial technology; Coaxial filter.
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INTRODUCTION GENERALE 

 
 

Depuis de nombreuses années, le domaine des hyperfréquences connaît une évolution 

constante. L‟une des tendances les plus importantes est le passage, amorcé au début des 

années 60, des technologies “ classiques ” (type guide d‟onde) aux technologies plaquées 

(microruban coplanaire, ...). Ces dernières présentent l‟avantage de pouvoir être fabriquées 

suivant les techniques très précises et bon marché des circuits imprimés. De plus, ces 

technologies planaires se prêtent particulièrement bien à la réalisation et à la miniaturisation 

des circuits passifs et actifs micro-ondes pour de faibles puissances. Le développement de ces 

techniques a débouché sur la production industrielle de dispositifs en technologie hybride et 

de composants MIC (Microwave Integrated Circuits) ou MMIC (Monolithic MIC), dans 

lesquels les circuits passifs (type lignes de transmission) et les éléments semi-conducteurs 

(transistors et diodes) sont intégrés sur le même substrat semi-conducteur (Silicium ou 

Arséniure de Gallium principalement). 

Grâce à ces avancées technologiques, l‟utilisation des micro-ondes, jusque là destinée 

à des applications militaires (radars, contre-mesures,…) a pu être étendue à différents 

domaines, traditionnels d‟abord (télévision par satellite, radars de mesure de vitesse, systèmes 

d‟alarme,…), évolués ensuite (communications et navigations par satellites, mesures 

industrielles, contrôle du trafic aérien, radiométrie, contrôle des processus industriels, 

médecine), voire embarqués (radar anti-collision,…). 

Actuellement, les communications avec les mobiles (téléphonie,…) représentent le 

secteur d‟activité le plus important pour les micro-ondes. Cette extension des réseaux 

terrestres et satellitaires (constellation de satellites basse altitude) est orientée à la fois vers 

des applications professionnelles mais aussi vers les particuliers. De plus, l‟utilisation de 

circuits numériques à haute vitesse pour les communications large-bande et les ordinateurs à 

vitesse d‟horloge très élevée orientent les micro-ondes vers le domaine des technologies 

numériques. 

D‟une manière générale, le développement croissant des micro-ondes vers des 

applications grand public génère trois contraintes quasi-indissociables : 

- les bandes de fréquence disponibles demandent à être utilisées de manière optimale et les 

applications doivent être séparées de manière sélective pour éviter toute interférence, la 

miniaturisation de la plupart de ces dispositifs grand public impose la conception de systèmes 
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compacts, légers et de petite taille, ce qui génère des problèmes de compatibilité 

électromagnétique, 

- ces produits sont destinés à une large diffusion, ce qui fait de la limitation des coûts de 

production la contrainte principale. 

La combinaison de ces différentes contraintes dirige les chercheurs vers une intégration du 

plus grand nombre de fonctions. La méthode la plus connue est l‟utilisation des lignes de 

transmissions uniformes mises en cascade. 

Les filtres micro-ondes passifs représentent une partie très importante des systèmes de 

télécommunications modernes: systèmes embarqués sur satellite, systèmes de téléphonie 

mobile, etc... 

La technologie des filtres microondes a fait ces preuves que ce soit du point de vue 

conception et miniaturisation que sur le plan d‟utilisation de matériaux spécifiques et ce afin 

d‟atteindre de meilleurs réponses du point de vue sélectivité, facteur de qualité et 

accordabilité en fréquence. 

Des performances électriques sans cesse améliorées, une sélectivité accrue, un moindre 

encombrement et un coût de production réduit constituent les contraintes principales devant 

lesquelles la conception des filtres radiofréquences et micro-ondes constitue un grand défi. 

Dans ce contexte, le développement de filtres très sélectifs, possédant de faibles niveaux de 

pertes et peu encombrants, est à l‟heure actuelle un domaine d‟activité d‟un intérêt 

fondamental. 

Ces dernières années, l‟activité de recherche s‟est énormément consacrée à l‟étude des 

structures planaires. Les circuits planaires qui ont récemment subi d‟importants 

développements technologiques, sont très attractifs pour leurs faibles coûts de réalisation, leur 

faible poids et dimensions et leur facilité d‟intégration avec les circuits actifs. 

Dans ce contexte, les travaux que nous présentons dans la première partie de  ce manuscrit 

s‟inscrivent dans cet axe de recherche de mise au point de méthodes de synthèse originales 

pour la conception de filtres planaires hyperfréquences. 

Le premier chapitre de ce manuscrit est consacré à l‟introduction de la notion du filtrage.  

Nous présenterons ensuite un état de l‟art sur les principales technologies des filtres 

microonde.  

Le deuxième chapitre est consacré dans un premier temps à un rapide rappel des 

différentes architectures de lignes de propagations qui constituent les éléments de base de 

plusieurs topologies de filtres distribués. 
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La deuxième partie présente les différentes topologies  de filtres les plus couramment 

utilisées depuis les filtres à éléments localisés jusqu‟aux filtres totalement distribués. 

La première partie du troisième chapitre présente un état de l'art des différentes 

méthodes numériques pour concevoir des filtres micro-ondes. Nous avons montré les points 

forts et les points faibles de chaque méthode numérique, ce qui nous a permis de choisir la 

méthode et le logiciel les plus adéquats pour la modélisation de nos structures planaires. 

La deuxième partie de ce chapitre, concerne la conception et l‟analyse de certaines 

structures de filtres de forme très complexes (en général) en se basant sur la théorie du 

filtrage. 

Comme la réalisation de filtres micro-onde passe bande ou stop bande se base sur 

l‟association de structures résonnantes élémentaires, nous présentons en premier lieu l‟analyse 

et la simulation de structures résonnantes élémentaires blindées miniaturisées en technologie 

microruban. Ces dernières utilisent un substrat diélectrique de permittivité relative 10, 

d‟épaisseur 0.254mm et un blindage de hauteur égale à 1.254mm.  

En deuxième lieu, nous nous sommes intéressés à une structure de type passe bas 

utilisant une structure à une seule couche de substrat diélectrique et des rubans. En suivant sa 

méthode de conception décrite dans ce chapitre, nous avons pu réaliser un programme général 

sous C++ Builder (ADMFilters : Analysis and Design of Microstrip Filters) permettant la 

conception et la simulation rapide des trois types de filtres : passe bas, passe haut et passe 

bande selon les deux lois de Tchebyshev et de Butterworth.  

La troisième partie, est dédié à la modélisation et la simulation du filtre coupe bande 

multicouche, à rubans asymétriques et à diaphragmes métalliques. Une modification de la 

valeur de l‟ouverture de la demi-largeur de notre structure va nous permettre la conception 

d‟un filtre coupe bande accordable en fréquences dans la plage [1796-1852] MHz. Notre 

nouvelle structure de filtre accordable en fréquences peut être réalisée sans difficultés 

majeures et avec une construction mécanique simple et de faible coût.     

Enfin, nous terminons ce chapitre par la présentation de nos résultats de conception et 

de simulation d‟une structure de filtre de type coupe bande microruban à bande étroite, 

supraconducteur à haute température (HTS). Notre filtre ainsi conçu fonctionne dans la bande 

de fréquences qui s‟étale de 1750 à 1790 MHz. 

Le dernier chapitre traite le développement de formules analytiques précises pour la 

ligne coaxiale carrée à conducteurs interne : circulaire et carré. Nos expressions présentent 

une erreur relative inférieure à 1.5%, ce qui montre la bonne précision de nos modèles 

analytiques que nous avons proposés. Ces lignes sont utilisées pour concevoir un filtre passe-



Introduction générale 
 

4 

 

bas de fréquence de coupure de 1.3 GHz d‟une part et pour concevoir un coupleur branchline 

fonctionnant à 60 GHz.  

Dans la dernière partie de ce chapitre, notre intérêt s‟est porté sur la proposition  d‟une 

nouvelle topologie de filtre passe-bande à Ultra Large Bande basée sur l‟utilisation de lignes 

coaxiales carrées couplées et à conducteurs internes carrés pour des applications hautes 

puissances en télécommunication. 

Les conclusions de ce travail ainsi que les perspectives sont abordées dans la 

conclusion générale de cette thèse. 

Enfin, nous devons signaler que les résultats présentés dans cette thèse ont fait l‟objet 

d‟au moins cinq publications internationales et plusieurs communications internationales dans 

le domaine de recherches. 



 

    

 

 

 

 

 

 

 

CHAPITRE I  

 ETAT DE L’ART DU FILTRAGE 

MICROONDE
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I.1 INTRODUCTION 

Les filtres hyperfréquences jouent un rôle essentiel dans les systèmes de 

télécommunication modernes. Ils permettent à de nombreuses applications (audio, vidéo, 

télécommunications, instrumentation, radars) de se partager et d‟utiliser au mieux la 

ressource limitée qu‟est le spectre, en permettant notamment de limiter le brouillage des 

systèmes les uns par rapport aux autres [I.1]. 

Le nombre de contributions scientifiques dédiées à la conception et à l‟analyse des 

filtres hyperfréquences est considérable, et nous présentons seulement un résumé des 

principaux aspects de leur réalisation. D‟un point de vue historique, le développement des 

filtres micro-ondes et ses applications sont donnés respectivement dans les références [I.2-

3]. Pour la conception de filtres en général et les filtres micro-ondes en particulier, le 

lecteur se référera aux références [I.1], [I.4-7]. 

La conception de filtre est en général divisée en deux grandes parties : la synthèse 

et la mise en œuvre technologique. La synthèse du filtre nous permet d‟identifier la 

topologie du circuit de filtrage et de définir les valeurs (impédances, longueurs électriques) 

des éléments constitutifs du filtre en rapport avec les caractéristiques électriques à atteindre 

(bande passante, fréquence, niveau de réjection, etc.). Cette étape constitue alors le point 

de départ de la mise en œuvre technologique. 

En effet, en fonction de la gamme d‟impédances réalisables, de la faisabilité 

technologique et de la facilité d‟implémentation, tant de la fonction elle-même qu‟au 

niveau de l‟intégration système, le concepteur choisira la technologie d‟implantation. Dans 

le cas où cette technologie est imposée on s‟interdira alors l‟utilisation de certaines 

topologies. 

Dans ce premier chapitre, nous situons, dans la première partie, le rôle du filtre et le 

principe de filtrage. 

Dans la deuxième partie, nous présentons les éléments de synthèse des filtres 

micro-ondes. 

Dans la troisième partie, nous présentons quelques technologies de filtres dans les 

systèmes de télécommunications hyperfréquences. 
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I.2 PRINCIPE GENERAL DU FILTRAGE HYPERFREQUENCE 

I.2.1 DEFINITION ET ROLE DES FILTRES MICRO-ONDES 

Un filtre est un circuit électronique, caractérisé par une fonction de transfert, qui 

réalise une opération de traitement du signal. Il se base sur le couplage entre plusieurs 

cellules résonantes qui forment finalement un certain gabarit en termes de pertes, de 

transmission et de réflexion. Il atténue certaines composantes d'un signal sur une bande de 

fréquence et en laisse passer d'autres dans une autre bande de fréquence appelée bande 

passante [I.8]. 

Un filtre est défini, sur une bande de fréquence donnée, par des spécifications 

caractérisées par : 

 La réponse en amplitude (transmission, réflexion), 

 Le temps de propagation de groupe (TPG) appelé également retard 

de groupe ou temps de transit [I.1]. 

Remarque : Comme dans les systèmes actuels, les contraintes imposées sur les 

filtres sont plus fortes sur l’amplitude (en terme de réjection et de pertes) que sur la phase, 

nous nous intéressons ici uniquement à l'approximation en amplitude [I.1], [I.9] 

Le rôle du filtre dans les systèmes est fondamental puisqu'il s'agit de débarrasser un 

signal utile de toutes les composantes parasites, qui peuvent être assimilées à du bruit. Ce 

bruit, très important dans les systèmes de télécommunications, peut provenir de sources 

diverses. Il peut être externe, c'est-à-dire, apporté par le canal, ou interne, apporté par les 

éléments passifs et actifs constitutifs du système lui-même. Le rapport signal à bruit, qui 

défini le rapport de la puissance du signal utile sur celle du bruit, est donc un paramètre 

essentiel dans les systèmes. D'un autre point de vue, les signaux émis et reçus sont 

parasites les uns par rapport aux autres, et de ce fait, une bonne séparation de ces signaux 

est nécessaire.  

Enfin, selon l'architecture retenue pour le système, l'apparition de fréquences 

parasites, dites images, est aussi un problème. Dans ces deux cas, on fait appel à des 

techniques de filtrage [I.10-12]  

I.2.2 GABARITS DE FILTRAGE  

Le filtrage est l‟action qui sert à éliminer ou sélectionner le signal sur une bande de 

fréquences. Autrement dit c‟est l‟action de séparer les composantes utiles (bande passante) 

des composantes parasites (bandes atténuées) dans le spectre d‟un signal. La connaissance 
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du spectre de fréquences composant le signal utile permet de définir le gabarit du filtre 

idéal. Ainsi le dispositif filtrant est défini par son gabarit. 

Suivant la position de la bande passante et des bandes atténuées dans la réponse en 

fréquence, les filtres peuvent être classés en  quatre catégories:   

 les filtres passe-bas (figure I.1(a)) qui transmettent des signaux de fréquence 

inférieure à une certaine fréquence fc (appelée fréquence de coupure), 

 les filtres passe-haut (figure I.1(b)) qui transmettent des signaux de 

fréquence supérieure à la fréquence de coupure fc. 

 les filtres passe bande (figure I.1(c)) qui transmettent des signaux de 

fréquence comprise entre deux fréquences limites f1 et f2. 

 les filtres coupe bande (figure I.1 (d)) qui sont les circuits duaux des filtres 

passe bande. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 jH  : est la fonction de transfert du filtre. 

La caractéristique d'un filtre passe-bas idéal est qu'il possède un affaiblissement nul 

dans la bande passante afin de préserver la puissance du signal utile et infini dans la bande 

atténuée afin d‟éliminer les signaux parasites. Le temps de propagation de groupe (TPG) 

d'un filtre passe-bas idéal est identique pour toutes les composantes spectrales, autrement 

dit afin d'éviter toute distorsion du signal transmis, le déphasage dans la bande passante est 

linéaire [I.12]. 

Un tel filtre dont le gabarit en fréquence présenté sur la figure I.1 (a) est 

pratiquement irréalisable [I.4], [I.13]. En effet, la réalisation d'un tel filtre idéal en 

amplitude et en phase ne satisfait pas au principe de causalité [I.14]. De plus, l'amplitude et 

la phase ne sont pas liées par la relation de Bayard-Bode [I.1], [I.4], [I.12], [I.15]. Nous 

sommes donc contraints d‟effectuer des approximations de la fonction d‟amplitude du 

 

Figure I.1 : Gabarit des filtres idéaux : passe-bas (a), passe-haut (b),  

passe bande (c) et coupe bande (d). 
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filtre. De cette manière, nous ne pouvons que nous approcher des réponses des filtres 

illustrées dans la figure I.1.  

I.3  ELEMENTS DE SYNTHESE DES FILTRES  MICRO-ONDES  

Dans cette section, sont rappelées quelques notions théoriques essentielles de 

synthèse des filtres micro-ondes à l‟aide des éléments répartis constitués de ligne de 

transmission ou de guides d‟ondes métalliques. La synthèse des filtres fait appel à  deux 

méthodes [I.16-18] : la méthode des paramètres image et la méthode de perte d‟insertion 

[I.19-20].  

I.3.1 METHODE DES PARAMETRES IMAGE 

La méthode des paramètres image a été développée dans les années 1930 [I.18]. 

Elle est basée sur l‟étude des propriétés des réseaux élémentaires en termes de fonctions de 

transfert et les impédances de leurs images [I.5], [I.19-21]. L‟inconvénient de cette 

méthode est qu‟elle est basée sur l‟hypothèse que le filtre est fermé par les impédances 

d‟images alors qu‟en pratique, le filtre est le plus souvent fermé par des résistances pures. 

Par conséquent, un nombre de facteurs de correction et de réseaux d‟adaptation deviennent 

indispensables pour assurer le bon fonctionnement du filtre final. De plus, beaucoup de 

problèmes de conception de filtre ne peuvent pas être résolus par cette méthode avec un 

minimum d‟éléments de circuit, voire même impossible [I.20-21]. 

I.3.2 METHODE DES PERTES D’INSERTION 

La méthode des pertes d‟insertion est basée sur le calcul des caractéristiques 

prédéfinies des filtres qui sont composés par des éléments de circuits qui sont linéaires, 

passifs, localisés et finis. Cette méthode est largement employée de nos jours, présente 

l‟avantage de prendre en compte le gabarit du filtre normalisé passe-bas. Elle est à la base 

de plusieurs logiciels de conception assistée par ordinateur (CAO) [I.18].   

Cette méthode, qui est la méthode principale présentée dans ce rapport, est la 

méthode la plus utilisée pour la conception des filtres [I.5-6], [I.19], [I.21-22].   

Premièrement, dans la méthode des pertes d‟insertion, la réponse d‟un filtre est 

représentée par sa fonction d‟atténuation, qui a pour forme : 

 

 
 2

2

1




N

M
Ppr                                                        (I.1) 
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Exprimée en fonction de la pulsation ω où M et N sont des polynômes réels. Cette 

fonction de perte d‟insertion sera assimilée à des fonctions d‟approximations qui sont 

physiquement réalisables, par exemple les fonctions Butterworth, Tchebychev, etc. 

Dans un second temps, un prototype de filtre passe bas, composé d‟éléments 

localisés capacitifs et inductifs est défini. La conception de tous les types de filtre (passe 

bas, passe haut, passe bande ou coupe bande) sera basée sur ce prototype passe bas, pour 

lequel quelques transformations nécessaires seront effectuées (transformation d‟impédance 

et de fréquence). Les deux schémas possibles du prototype du filtre passe bas sont 

présentés dans la figure 1.2. Ils sont composés alternativement par les capacités parallèles 

et les inductances séries. L‟ordre du filtre ( n  : pair ou impair) imposera le nombre de 

composants du prototype (capacités et inductances). En général, les éléments  ng  du 

circuit du filtre prototype sont normalisés par rapport à l‟impédance de source  10 g  et à 

la pulsation de coupure  1c . Dans la plupart des cas, l‟impédance de charge est 

supposée égale à l‟impédance de source (ce qui est le cas ici) d‟où 101  ggn . 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.2 : Circuits prototype du filtre passe bas : (a) commençant par une self série   

  (b) commençant par une capacité Parallèle. 

 

 
 

 (a) 
 

 

(b) 
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La conception des filtres suit donc les étapes illustrées dans la figure I.3 : 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

I.3.3  RAPPELS DES NOTIONS DE SYNTHESE DES FILTRES À ELEMENTS 

LOCALISES 

Nous rappellerons dans cette section quelques notions sur la synthèse des filtres à 

éléments localisés, conçus pour des gammes de fréquences inférieures à 1GHz. Ici, nous 

nous limiterons au cas des filtres passifs pour lesquels la puissance transmise à la sortie du 

filtre est inférieure à la puissance à l'entrée du filtre.  

Le gabarit d‟un filtre passe bas réel conçu à partir d‟éléments localisés se présente 

donc comme le montre la figure I.4. 

 

 

 

 

Figure I.4: Gabarit d'un filtre passe-bas réel conçu à partir d‟éléments localisés 

(A représente l‟atténuation du filtre, en dB) 

 

A1 

A2 

ω1 

 

ω2 
 

A(dB) 

Figure I.3 : Etapes de conception des filtres 

 

Détermination de l‟ordre du 

filtre et son prototype passe  bas 

Transformation en impédance et 

en fréquence 

Mise en œuvre technologique 

(Exemple microruban) 

 

 

 

Détermination des spécifications 

du filtre 

Bande  

passante 

Bande de   

transition 
 

Bande atténuée 
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avec : 

A1 : Perte d‟insertion dans la bande  

A2 : Niveaux de rejection dans la bande atténuée  

Comme on le voit sur cette figure, contrairement au filtre idéal, un filtre réel 

possède une bande de transition entre les bandes passante et atténuée. Aussi, suivant les 

spécifications, plusieurs approximations mathématiques ont été développées pour 

approcher au mieux le module ou la phase de la fonction de transfert du filtre passe-bas 

idéal. Pour atteindre une fonction de filtrage réalisable, un certain niveau d‟atténuation 

(respectivement de transmission) dans les bandes passantes (respectivement stoppées), 

ainsi qu‟une bande de transition entre les bandes passante et stoppée sont tolérées pour les 

approximations en amplitude. Ainsi, à chaque application de filtrage, un cahier de charge 

est associé comportant les spécifications définies par un gabarit. 

I.3.3.1  APPROXIMATION EN AMPLITUDE DE BUTTERWORTH 

L‟approximation de Butterworth est l‟approximation la plus simple. Ce type de 

filtre ne présente aucune ondulation dans la bande passante, mais en contrepartie, il offre 

une mauvaise réjection hors bande. Cette dernière peut être améliorée par une 

augmentation du nombre de pôles, mais elle reste cependant moins bonne que celle des 

autres types de filtres. Elle est utilisée dans le cas des faibles pertes d‟insertion [I.11].  

Elle est définie par la fonction d‟atténuation suivante (en dB) 



























n

c

dBA

2

10 1log10



                                             (I.2) 

qui correspond à la réponse en amplitude du coefficient de transmission: 

 

1
2

2

12 1





























n

c

jS



                                           (I.3)  

Avec fc  2 est la pulsation de coupure. A noter que : quand c  , A = 3 dB, ou 

dBS dB 312   (Puisque 121012 log20 SS dB  )  

 La figure I.5 illustre la réponse en transmission de la fonction pour différentes 

valeurs de n . 
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A titre d‟exemple, pour la conception d‟un filtre passe bas dont les spécifications 

sont données par la figure I.4, on détermine l‟ordre n  nécessaire. D‟après (I.2),   

  à 1  :                11010

2

1
1











An

c


                                                                                          (I.4)     

 

  à 2  :               110 10

2

2
2











An

c


                                                                                          (I.5)   

 d‟où :          

110

110

10

10
2

2

1

2

1













A

A
n




                                                                                         (I.6)                                                

 La résolution de l‟équation (I.6) nous donnera une valeur réelle pour n . Nous 

choisirons donc comme ordre du filtre le premier entier supérieur ou égal à cette valeur de

n . Les éléments constitutifs kg  d'un filtre normalisé passe-bas de la figure I.2 se calculent 

aisément à partir des formules classiques de récurrence suivantes [I.4-5], [I.16], [I.18].  

 

 
nàk

n

k
g k 1

2

12
sin2 







 



                                   (I.7)  

I.3.3.2  APPROXIMATION EN AMPLITUDE DE TCHEBYCHEV 

Les filtres Tchebychev tolèrent une légère ondulation dans la bande, mais possèdent 

une meilleure réjection que le filtre Butterworth. L‟approximation de Tchebychev est 

définie par la fonction d‟atténuation suivante (en dB): 

 

Figure 1.5: Réponse en transmission de la fonction Butterworth pour différents ordres n . 
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



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qui correspond à la réponse en amplitude du coefficient de  transmission : 

 

     

 
1

222
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
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


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
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









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c

nTjS
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
                                                    (I.9)               

avec nT  est le polynôme de Tchebychev défini par : 

 

 
  

  










1,coshargcosh

1,arccoscos

xxn

xxn
xTn

                                                  (I.10)  

et ξ est définie par le choix du niveau d‟ondulation  mA  par 

 

110 10 
mA

                                                             (I.11) 

La figure I.6 illustre la réponse en transmission de la fonction de Tchebychev pour 

différentes valeurs de n . Sa réponse possède aussi une ondulation d‟amplitude dans la 

bande passante. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Il est possible d‟obtenir des niveaux importants de réjection dans la bande atténuée 

sans pour autant augmenter l‟ordre du filtre. 

 

Figure I.6: Réponse en transmission de la fonction de Tchebychev  

pour différentes valeurs de n . 
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Les filtres de Tchebychev sont caractérisés par l‟acceptation d‟une ondulation, ou 

bien en bande passante ou bien en bande atténuée. Dans le premier cas, on parle de filtres 

de Tchebychev de type 1 ou directs, dans le second, de filtres Tchebychev de type 2 ou 

inverses.  

Pour déterminer les paramètres kg , il faut d‟abord chercher l‟ordre n  qu‟il nous 

faut à partir des spécifications données, avant d‟utiliser les équations suivantes :  











n
g

2
sin

2
1




                                                           (I.12) 
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                            (I.14) 

Un exemple de calcul pour trouver n  est comme suivant (pour les spécifications de 

la figure I.4) : 

 Soit l‟ondulation  mA  est fixée. Nous pouvons donc déterminer les valeurs de ξ et

1A . Puisque c 1 , nous avons donc d‟après (I.8): 
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
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                                              (I.15) 
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et puisque c  12 , par la définition de nT  (I.10), 
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n                                          (I.19) 

On choisira alors n  le premier entier supérieur ou égal à la valeur donnée par 

l‟équation (I.19). 

I.3.3.3 APPROXIMATION EN AMPLITUDE ELLIPTIQUE 

L‟approximation d‟Elliptique se caractérise par une équi-ondulation à la fois dans 

la bande passante et dans la bande atténuée [I.19], [I.21-23]. De plus, elle possède des 

zéros de transmission dans sa réponse électrique qui permettent d‟atteindre un bon niveau 

de sélectivité pour un ordre de filtre restreint. 

Bien que ces filtres soient performants, ils sont plus délicats au niveau de la 

conception et de l‟implémentation physique [I.11]. Une présentation complète sur la 

théorie des fonctions elliptiques est donnée dans la référence [I.11], [I.24]. 

I.3.3.4 TRANSPOSITIONS DE FREQUENCE ET D’IMPEDANCE A PARTIR DU 

GABARIT PASSE-BAS  

Tous les filtres passe-haut, passe-bande et coupe-bande peuvent être obtenus à 

partir de filtre passe-bas normalisé via des transformations de fréquence [I.19], [I.23]. En 

effet, un filtre passe-bas est constitué de deux éléments : inductance et capacité. Donc, les 

réseaux LC des filtres (passe-haut, passe-bande, coupe-bande) se déduisent du prototype 

passe-bas par une simple transformation en  impédance et en fréquence. 

I.3.3.4.1 TRANSPOSITION EN IMPEDANCE 

Comme le prototype passe bas est normalisé par rapport à l‟impédance et en 

fréquence pour tous ses éléments kg , on doit dénormaliser ses éléments. 

La dénormalisation en impédance se fait tout simplement en multipliant les kg

représentant les selfs en série par la résistance de charge 0R  et en divisant les kg

représentant des capacités parallèles par 0R . Cette dénormalisation en impédance est 

illustrée par la figure 1.7 [I.19-20]. 
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Pour pouvoir créer des filtres passe haut, passe bande ou coupe bande à partir du 

prototype passe bas, on doit effectuer la transformation de fréquence. 

I.3.3.4.2 TRANSFORMATION PASSE BAS-PASSE  HAUT 

La transformation en fréquence du plan de passe-bas ( ) vers le plan de passe-haut 

( ' ) est définie par :  1,
'

0
0  




  

Dans ces conditions le prototype passe haut se déduit facilement de celui du passe 

bas. Pour cela, il faut remplacer chaque self par une capacité et réciproquement. Soient les 

capacités kC et inductances kL du prototype passe-bas, alors les valeurs (dénormalisées en 

fréquence) pour les capacités '

kC et inductances '

kL du filtre passe haut sont calculées par 

[I.19-20]: 

kckc

k
gL

C


11'                                                       (I.20) 

kckc

k
gC

L


11'                                                        (I.21) 

 

Cette transformation est illustrée dans la figure I.8 : 

 

 

 

 

 

 

 
 

Figure I.8 : Transformation passe bas-passe haut 

 
Figure I.7 : Transformation en impédance 
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I.3.3.4.3 TRANSFORMATION PASSE BAS-PASSE BANDE 

Le gabarit d‟un filtre passe bande est défini par : 

 sa pulsation centrale, 0  de la bande passante 

 sa pulsation de coupure basse, 1  

 sa pulsation de coupure haute, 2   

Soit : 

210                                                           (I.22) 

0

12



 
                                                         (I.23)                                

Où   est la largeur relative de la bande passante.  

La transformation en fréquence du plan de passe-bas ( ) vers le plan de passe-

bande ( ' ) est définie par : 












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0

0 '

'

1








  

L‟obtention du filtre passe bande à partir du prototype passe bas se fait en deux 

étapes. Premièrement, les inductances en série doivent être remplacées par un circuit 

résonant LC en série, avec les valeurs des éléments définies comme suit [I.19-20]: 
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La deuxième étape consiste à remplacer les capacités en parallèles par un circuit 

résonant LC en parallèle, dont les valeurs sont les suivantes [I.19-20]: 
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 Cette transformation en fréquence du filtre passe bas vers le filtre passe bande est 

résumée par la figure I.9 pour le cas d‟un filtre d‟ordre 3.  
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I.3.3.4.4 TRANSFORMATION  PASSE BAS-COUPE BANDE 

Pour le cas de la transformation en fréquence pour le filtre coupe bande, nous 

utilisons la transformation suivante : 
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Pour obtenir le filtre coupe bande, il suffit alors de faire l‟inverse du cas du filtre 

passe bande, où il faut remplacer les inductances par le circuit LC parallèle défini par 

[I.19-20] : 
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et remplacer les capacités par le circuit LC série défini par : 
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00

' 11

 kk

k
gC

L





                                            (I.31) 

Toutes ces étapes de transformation en fréquence peuvent être synthétisées dans le tableau 

I.1 [I.19]: 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.9: Transformation en fréquence passe bas-passe bande. 
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I.4  MISE EN ŒUVRE DES ELEMENTS DISTRIBUES POUR LE FILTRAGE EN 

MICROONDE 

Les filtres en éléments localisés ne peuvent être implantés directement dans le 

domaine microonde tant les valeurs des composants sont faibles.  En effet, la disponibilité 

des éléments localisés est très limitée dans cette bande de fréquence très haute. Il est donc 

nécessaire de faire appel à des éléments distribués pour pouvoir réaliser les filtres en 

hyperfréquence. Pour cela, plusieurs outils ont été développés afin de pouvoir transformer 

les éléments localisés en éléments distribués [I.19], [I.23]. Nous présentons quelques un 

d‟entre eux dans la suite. En se basant sur ces outils de transformation, beaucoup de 

topologies de filtre hyperfréquence ont été proposées pour faciliter l‟étape de conception 

avant de les réaliser selon une technologie choisie. 

I.4.1 OUTILS DE TRANSFORMATION DES ELEMENTS LOCALISES EN 

ELEMENTS DISTRIBUES 

I.4.1.1   RESONATEURS QUART D’ONDE, DEMI-ONDE ET LA       

TRANSFORMATION DE RICHARD 

Une ligne de transmission peut être assimilée a un circuit résonant en fonction de sa 

longueur et sa charge (circuit ouvert ou en court-circuit). 

Afin de convertir les éléments localisés en lignes de transmission équivalentes, 

l‟équivalence L, C  peut se faire en utilisant la transformation de Richards [I.19], [I.23] : 

 lgtan
                                                      (I.32) 

avec la constante de propagation :  vgg  2  

Tableau I.1 Transformation en fréquence à partir du prototype passe bas. 
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où v  : vitesse de phase. 

La transformation de Richard est donc une transformation en fréquence du plan de 

  au plan de   (plan du prototype passe-bas normalisé). Ainsi : 

 

 ljCCjjBY

ljLLjjXZ

gLL

gLL





tan

tan





 

avec LX  : réactance de L  et LB  : susceptance de C  

Le tableau I.2 présente un résumé des équivalences issues de la transformation de 

Richard. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

I.4.1.2     IDENTITES DE KURODA 

Les identités de Kuroda sont sans doute l‟un des outils de transformation des lignes 

distribuées les plus utilisés [I.20]. Son principe est d‟utiliser des lignes de transmission 

supplémentaires (élément unitaire) pour faciliter la mise en œuvre des filtres en [I.23] : 

- séparant les stubs 

- transformant les stubs séries en stubs parallèles 

- modifiant les impédances caractéristiques (assurer leur réalisation) 

Les identités de Kuroda sont présentées dans la figure I.10 [I.19]. 

 

 

 

 

 

 

Tableau I.2. Circuits équivalents des lignes de transmission en circuit ouvert et 

en circuit fermé. 
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La définition d‟un élément unitaire d‟impédance caractéristique Z0 et de longueur 

électrique θ est donnée par la figure I.11 avec sa matrice chaîne :  

                       

avec la matrice chaîne 

de l’élément unitaire : 










 1

1

1

1

0

0

2 Zt

tZ

t  ; 

tanjt   

 

I.4.1.3 LES INVERSEURS D’IMPEDANCE ET D’ADMITTANCE 

Un inverseur idéal, qu‟il soit d‟impédance ou d‟admittance, est un quadripôle qui 

est indépendant de la fréquence. Comme son nom l‟indique, un inverseur forme l‟inverse 

de l‟impédance ou de l‟admittance qui le termine. Ces opérations sont illustrées par la 

figure I.12 (a) [I.19]. 

 

 

 

 

Figure I.10 : Identités de Kuroda avec 12

2 1 ZZn   

 
 

 

Figure I.11 : Elément unitaire 
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Figure I.13  Deux des propriétés des inverseurs. 

 

 

 

 

 

 

 

 

                                                             

 

 

 

 

 

 

Une des formes les plus simples de l‟inverseur est l‟utilisation d‟une ligne quart 

d‟onde d‟impédance caractéristique K (ou J pour un inverseur d‟admittance) (figure I.12 

(b)).  

Les inverseurs peuvent être utilisés pour transformer les éléments en séries en 

éléments parallèles et inversement. L‟intérêt de ces inverseurs est de développer des 

prototypes de filtres présentant uniquement un seul type de résonateur (série ou parallèle). 

En effet, une capacité en parallèle peut être assimilée à une inductance en série fermée sur 

deux côtés par deux inverseurs d‟impédance et une inductance en série peut être remplacée 

par une capacité en parallèle entre deux inverseurs d‟admittance [I.22-23] (figure I.13). 

Ces propriétés nous permettront de transformer un circuit de filtre en une autre forme qui 

est plus adaptée à la mise en œuvre des éléments distribués. 

  

 

 

 

 

 

 

 

(b) 

 

     Inverseur  d‟impédance   Inverseur  d‟admittance 

 

(a) 

 

Figure I.12 : (a) Opérations des inverseurs d‟impédance et d‟admittance 

 (b) Exemple de réalisation des inverseurs par des lignes distribuées quart d‟onde. 
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I.5  DESCRIPTION DE DIFFERENTES TECHNOLOGIES DE FILTRES 

MICROONDES PASSIFS  

L‟implémentation physique des fonctions de filtrage envisagées au moment de la 

synthèse des circuits peut être obtenue en utilisant différentes technologies. Chaque 

technologie aura des caractéristiques, en terme de complexité, de coût et de performances 

électriques rendant ainsi son utilisation particulièrement adaptée à des applications 

spécifiques. Nous présentons ici brièvement les caractéristiques principales des 

technologies les plus fréquemment utilisées pour concevoir des filtres microondes passifs : 

les technologies volumiques, acoustiques et planaires. C'est cette dernière qui nous 

intéresse particulièrement puisqu‟elle présente des performances électrique remarquables.  

I.5.1  FILTRES PASSIFS VOLUMIQUES 

L'utilisation principale des filtres volumiques concerne le filtrage à bande étroite. A 

température ambiante, ce sont les seuls filtres capables de conduire à de très faibles bandes 

passantes. De plus, ils présentent une bonne stabilité thermique et tolèrent les signaux de 

fortes puissances. Grâce à un fort coefficient de qualité à vide, leur réponse, en plus d'être 

très sélective dans la bande et avec de fortes réjections en dehors, présente très peu de 

pertes d'insertion. 

Les filtres volumiques sont classés en trois catégories : les filtres à résonateurs 

diélectriques, à guide d'ondes ou à cavités métalliques [I.25]. 

I.5.1.1 FILTRES A CAVITES METALLIQUES 

Ces filtres sont apparus au début des années 1940 [I.11], [I.25]. De forts 

coefficients de qualité peuvent être atteints (supérieurs à 20 000) conduisant à des bandes 

passantes relatives de l'ordre de 0,1 % avec peu de pertes. 

Afin de diminuer leur poids et leur encombrement, ils sont généralement utilisés 

suivant des modes duaux [I.26-27], grâce à l'utilisation de cavités hyperfréquences bi-

modes. Ces modes duaux ont la particularité de présenter deux polarisations orthogonales à 

la même fréquence. On peut alors créer des filtres à 2 n  pôles avec n  résonateurs. Les 

polarisations du mode dual sont couplées entre elles par l'introduction d'une discontinuité à 

45° des axes d'excitation. L'orthogonalité entre ces deux polarisations est alors rompue. 

Généralement, des vis sont utilisées pour réaliser cette discontinuité [I.27]. 

Dans la littérature, nous pouvons trouver de nombreux articles [I.25] et [I.28-29]. 

La figure I.14 présente un tel filtre : 
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En plus de poids et de l'encombrement, l'un des éléments pénalisant de ce type de 

filtre est la nécessité d'avoir des vis de réglage pour affiner la réponse mesurée. Ces vis 

permettent néanmoins de retrouver mécaniquement les bons coefficients de couplage inter 

résonateurs, ainsi que les fréquences de résonance. Il y a donc une étape supplémentaire à 

réaliser, une fois le filtre fabriqué [I.25]. 

I.5.1.2 FILTRES A RESONATEURS DIELECTRIQUES  

Cette technologie est apparue vers la fin des années 1960 avec l'utilisation de 

résonateurs diélectriques en oxyde de Titane (TiO2) avec de très forts Q0 (10 000) [I.30]. 

De plus, la tangente de pertes présentée était très faible (tgδ=10
-4

). De nos jours, grâce aux 

progrès technologiques sur les matériaux, des coefficients de qualité proches de 200 000 

peuvent être atteints à la température ambiante sur des résonateurs particuliers [I.11], 

[I.25], [I.30]. 

Pour la réalisation d'un filtre, une gaine métallique est utilisée autour des 

résonateurs pour assurer un blindage et éviter les pertes par rayonnement. Un tel filtre est 

présenté sur la figure I.15. Les différents résonateurs sont couplés entre eux par des iris de 

réglage [I.25]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

        Figure I.14: Filtre à cavités métalliques cylindriques 
 

    
Figure I.15: Filtre à résonateurs diélectriques 
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Il existe différentes techniques pour exciter un tel filtre : 

 lignes microrubans, 

 sondes magnétiques ou électriques, 

 guide d'ondes. 

De nombreux articles sont disponibles dans la littérature [I.31-32]. Cependant, avec 

la montée en fréquence des circuits, ces filtres sont pénalisés par les pertes de leurs 

systèmes d'excitation. De plus, leurs faibles dimensions les rendent difficilement usinables. 

C'est pourquoi, aux fréquences millimétriques, ils sont utilisés sur leur mode de galeries 

conduisant à des volumes plus gros avec de meilleures performances [I.33]. Une autre 

solution consiste à utiliser des résonateurs à modes duaux pour diminuer l'encombrement 

total en diminuant le nombre de résonateurs [I.25]. 

I.5.1.3 FILTRES EN GUIDES D’ONDES 

Le filtrage dans les guides d‟onde profite des propriétés de propagation et 

d‟évanescence des modes dans les guides : des portions de guide, passantes à la fréquence 

considérée, sont couplées entre elles par des portions de guide sous coupure (où l‟onde ne 

se propage pas à la fréquence considérée) [I.34-35]. 

Les filtres quasi-planaires sont un compromis entre les filtres en guides d‟onde et 

les filtres planaires : si les filtres volumiques offrent de bonnes performances, en terme de 

pertes par exemple, ils sont en revanche moins facilement intégrables dans les équipements 

complets intégrant habituellement des éléments actifs ou passifs sur circuits imprimés. Le 

but de ce type de filtre est d‟insérer des circuits planaires à l‟intérieur du guide afin de 

bénéficier des avantages des deux [I.35-36]. 

La figure I.16 présente un exemple du filtre en guide d'ondes à inserts métalliques: 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 Figure I.16: Filtre à guide d'ondes 
 



Chapitre I                                                                          Etat de l‟art du filtrage microonde 

27 

 

Les inserts métalliques placés dans le sens parallèle au champ électrique du mode 

fondamental assurent la fonction de filtrage. Au niveau des fentes de la lamelle métallique, 

des réflexions vont se produire, permettant ainsi de sélectionner une bande fréquentielle. 

L'absence de diélectrique, ainsi que l'utilisation de bons conducteurs, permettent de limiter 

les pertes [I.25]. 

I.5.2 FILTRES A ONDES ACOUSTIQUES 

Les filtres utilisant les ondes acoustiques se divisent en deux catégories : les filtres 

à ondes acoustiques de surface ou SAW (pour Surface Acoustic Waves), et les filtres à 

ondes acoustiques de volume ou BAW (Bulk Acoustic Waves). 

Ces filtres utilisent le principe de la piézoélectricité propre à certains matériaux 

comme le Niobate de Lithium (LiNb03). En effet ces matériaux permettent de convertir une 

oscillation électrique en oscillation mécanique. La transduction inverse permet de 

récupérer le signal électrique. L‟avantage de cette double transduction dérive du fait que 

les signaux mécaniques se propagent à une vitesse 10
-5

 fois moindre que les signaux 

électriques, cela se traduit par une réduction très importante du poids et de l‟encombrement 

des résonateurs. De plus de tels filtres sont, de par leur conception, très peu sensibles aux 

interférences électromagnétiques. 

Par contre, les caractéristiques des matériaux utilisés influent fortement sur leur 

fonctionnement, et le développement de tels dispositifs nécessite des étapes d‟ajustement 

technologiquement complexes. Ces défauts rendent leurs reproductibilités difficiles. 

Cependant ces dispositifs, facilement intégrables, sont des concurrents 

potentiellement prometteurs pour définir des applications multi-standards, notamment pour 

les systèmes de téléphonie mobile [I.27]. 

I.5.2.1 LA TECHNOLOGIE SAW 

La technologie SAW (Surface Acoustic wave), mise en œuvre dans la décade 1970-

1980, est basée sur l'exploitation de l'effet piézo-électrique [I.37-38]. 

Dans les filtres SAW, ondes électriques sont converties en ondes acoustiques de 

surface à l'entrée de dispositif par un transducteur interdigité (TID) (ou un couple 

d‟électrodes). Ces ondes acoustiques excitent une cavité acoustique demi-onde formée 

entre le transducteur et un résonateur ou dans le transducteur lui même. L'énergie est alors 

couplée à une autre cavité acoustique demi-onde et convertie en onde électrique via un 

autre TID de sortie [I.39-40]. Le couplage entre deux cavités acoustiques peut s'effectuer 

selon trois méthodes. Une méthode commune consiste en la génération d'un champ 
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évanescent entre les deux cavités. On parle alors de «couplage de guide» ou «couplage de 

proximité». Ces couplages peuvent aussi se faire par l'intermédiaire d‟un coupleur multi-

rubans ou de cavités colinéaires à l'onde de surface. Un schéma de principe général est 

représenté à la figure I.17 [I.23]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Plusieurs substrats sont envisageables pour la réalisation de technologies SAW 

mais le quartz est le matériau le plus utilisé compte tenu de ses performances en 

température. De même le métal utilisé est généralement l'aluminium pur ou en alliage avec 

du cuivre. 

Grâce à sa petite taille, sa forte réjection et ses faibles pertes, cette technologie est 

souvent utilisée comme élément de filtrage à l‟extrémité des chaînes d‟émission/réception 

des téléphones portables [I.41-42] ou dans les étages à fréquences intermédiaires (FI) des 

récepteurs de télévision. 

Ces techniques sont soumises à certaines limitations pratiques. Parmi ces 

limitations, nous pouvons citer la limitation en fréquence (f<3GHz), le coût élevé et la 

complexité de réalisation [I.43]. De plus, il est souvent nécessaire d'utiliser un réseau 

d'adaptation entre le dispositif en technologie SAW et les autres éléments du circuit [I.23].   

I.5.2.2 LA TECHNOLOGIE BAW  

Comme la technologie SAW, la technologie BAW se repose aussi sur l'effet 

piézoélectrique. 

Les filtres BAW sont basés sur l‟utilisation de résonateurs à ondes acoustiques  de 

volume, fabriqués à partir du dépôt d‟une couche piézoélectrique. Contrairement aux filtres 

SAW, le principe de fonctionnement des filtres BAW consiste en l‟excitation d‟ondes 

acoustiques de volume qui se propagent selon l‟épaisseur de leur structure. La fréquence 

d‟opération de ces filtres est donc directement liée à l‟épaisseur des résonateurs et non plus 

 

Figure I.17 : Schéma d'un dispositif à propagation d'onde acoustique de surface [I.23] 
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à la largeur des électrodes de transducteurs IDT [I.44]. Classiquement, les filtres en 

technologie BAW sont constitués d‟une couche de matériau piézoélectrique et d‟électrodes 

d‟excitation placées de part et d‟autre de la couche piézoélectrique, comme illustré dans la 

figure I.18. L‟application d‟un champ électrique aux électrodes entraîne l‟excitation 

d‟ondes acoustiques qui se propagent dans le volume de la structure. La réflexion de ces 

ondes sur les parois du résonateur crée les résonances. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Par son principe de fonctionnement, la technologie BAW n‟est pas limitée en 

fréquence de fonctionnement car le dimensionnement du résonateur se joue au premier 

ordre sur l‟épaisseur de la couche piézoélectrique. Certains travaux ont déjà montré la 

faisabilité de résonateurs BAW à des fréquences comprises entre 6 et 20GHz [I.45]. De 

plus, la propagation des ondes acoustiques dans le volume permet une meilleure tenue en 

puissance. Un autre avantage important de la technologie BAW est la possibilité d‟utiliser 

un substrat bas coût tel que le silicium contrairement aux filtres SAW qui requièrent un 

substrat piézoélectrique. En outre, les procédés de fabrication de dispositifs BAW sont 

compatibles avec les procédés de fabrication des circuits CMOS et BiCMOS (en termes de 

contamination et de température) ce qui permet d‟envisager la réalisation des chaînes 

radiofréquence complètement intégrées à coûts réduits. 

Les filtres à résonateurs BAW avec une seule couche de matériau piézoélectrique 

ne permettent pas la conversion entre les modes commun et différentiel. Les filtres BAW 

empilés à couplage indirect (CRF : Coupled Resonator Filter) permettent de réaliser cette 

conversion [I.46-47]. Néanmoins, si la réalisation des résonateurs empilés permet la 

réduction de l‟encombrement du filtre, elle augmente la complexité du procédé de 

fabrication, car le nombre d‟étapes technologiques doit être doublé avec deux couches de 

piézoélectrique et quatre électrodes (figure I.19). 

 

Figure I.18 : Schéma d'un résonateur BAW [I.44] 
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I.5.3 FILTRES MICRO-ONDES PLANAIRES  

Dès que le transport de forte puissance n‟est pas nécessaire et compte tenu des 

problèmes d‟encombrement et de poids des technologies volumiques, des limitations en 

fréquence de la technologie SAW, les concepteurs de filtres se sont dirigés vers les 

technologies planaires.  

Les technologies planaires, qui se sont surtout développées au cours de ces 

dernières années, notamment avec l‟avènement des circuits intégrés monolithiques 

microondes (MMIC) [I.48-49]. Ces technologies sont moins onéreuses et plus compactes 

et se prêtent bien à des fabrications collectives.   

I.5.4 FILTRES UTILISANT DES MATERIAUX SUPRACONDUCTEURS 

L‟emploi de la supraconductivité pour concevoir des filtres offre la possibilité de 

diminuer non seulement leurs tailles et leurs masses, mais également leurs pertes 

d‟insertion. Les technologies utilisant des SHTC (pour Supraconducteur à Haute 

Température Critique) se positionnent donc comme des concurrentes des guides d‟ondes et 

des cavités traditionnelles. 

Le composé SHTC actuellement le plus connu est certainement l‟YBaCuO. Les 

nouvelles technologies de fabrication permettent d‟obtenir des films minces de haute 

qualité avec une température critique de l‟ordre de 88 K, une densité de courant critique de 

l‟ordre de 3.10
6
 A/cm², une résistance de surface inférieure à 0.5 mΩ à 77K pour une 

fréquence de 10 GHz et des épaisseurs de dépôts allant jusqu'à 700 nm [I.50]. 

D‟autres composés performants, tel que le TBCCO, sont utilisés pour la réalisation 

de filtres planaires supraconducteurs (résistance de surface inférieure à l‟YBaCuO, 

 

Figure I.19 : Schéma d'un filtre BAW empilé à couplage indirect (CRF) [I.44]. 
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température critique supérieure, mais tenue en puissance moins importante et toxicité de 

l‟une des phases de transition du thalium, le thalium, métal lourd, étant lui-même toxique). 

Des filtres hybrides volumiques à résonateur diélectrique (RD) / SHTC constitués 

de cavités recouvertes d‟une couche de SHTC sont déjà utilisés. Ils permettent d‟accepter 

de fortes puissances (plusieurs dizaines de watts). Cependant ces filtres, bien que moins 

encombrants que leurs semblables en technologie classiques (figure I.20), restent 

volumineux et nécessitent de ce fait un système cryogénique puissant. Leur principal 

avantage est de fournir des coefficients de qualité à vide très élevés. Le filtre présenté 

figure I.20 utilise des résonateurs diélectriques de coefficient de qualité à vide de l‟ordre de 

10
6
 sur le mode TE01 à une fréquence de 5.552 GHz et à une température de 80K 

(Technologie SHTC-saphir-SHTC [I.51]). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Les filtres planaires supraconducteurs sont connus pour leur compacité. D‟autre 

part, les pertes extrêmement faibles des matériaux SHTC permettent de créer des 

résonateurs planaires aux facteurs de qualité à vide élevés (Q0 ≈ 10
5
 à 1.95 GHz et 77 K 

[I.52]), équivalents à ceux des composants volumiques classiques à température ambiante. 

Comme tout composé supraconducteur, les films minces SHTC utilisés pour la 

conception de filtre planaires perdent leurs propriétés supraconductrices dans trois cas : 

 Lorsque la température de travail T est supérieure à la température critique Tc. 

 Lorsque le courant surfacique circulant dans le film mince est supérieur au courant 

critique Jc, ce qui se traduit par une limitation en puissance des filtres. Cette 

limitation en puissance (puissance critique Pc) est propre au filtre et non au 

composé supraconducteur. En effet, elle dépend de la géométrie des résonateurs, de 

la bande passante du filtre ainsi que de son nombre de pôles [I.53]. 

 
Figure I.20 : Comparaison entre la technologie a guides d‟ondes et la technologie  

hybride RD/HTS dans le cas d‟un multiplexeur de sortie en bande C [I.52] 
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 Lorsque la fréquence de travail est supérieure à une fréquence critique fc (fréquence 

de gap du matériau). Cette fréquence, de l‟ordre de 700 GHz pour l‟YBaCuO, ne 

sera en aucun cas une limitation pour la réalisation de circuits passifs microondes. 

Ces contraintes impliquent une utilisation à faible puissance et un système 

embarqué de refroidissement performant (cryogénérateur). Les gains en poids et volume 

par rapport à l‟utilisation de filières volumiques classiques sont donc limités à cause de la 

présence du cryogénérateur. Cependant pour des applications telles que des IMUX (Input 

Multiplexer) où un grand nombre de filtres est nécessaire, l‟utilisation d‟un seul 

cryogénérateur permet d‟obtenir des gains en poids et volume conséquents [I.27].  

I.6  COMPARAISON DES DIFFERENTES TECHNOLOGIES PRESENTEES 

 Le tableau suivant présente une comparaison entre les différentes réalisations de 

filtres hyperfréquences. 

 

 

  

Fréquence de 

fonctionnement 

 

Coefficient de 

surtension à vide 

(Q0) maximum 

 

Limitations 

technologiques 

 

Intégrabilité 

 

Poids et 

volume 

 

 

Filtres volumiques 

 

 

1 GHz Ŕ 100 GHz 

 

 

25000 @ 10 GHz 

 

Encombrement, 

poids, 

intégrabilité 

 

 

Mauvais 

 

 

Important 

 

 

Filtres planaires 

 

0.5 GHz Ŕ 100 GHz 

 

500 @ 10 GHz 

 

Performances 

électriques 

limitées 

 

 

Bonne 

 

 

Faible 

 

Filtres à ondes 

acoustiques 

 

1 MHz Ŕ 6 GHz 

 

20000 @ 2 GHz 

 

Fortes pertes 

d‟insertions 

 

Très bonne 

 

Très faible 

 

Filtres Volumiques 

supraconducteurs 

 

 

1 GHz Ŕ 30 GHz 

 

106 @ 5.5 GHz  

& T = 77 K 

 

Encombrement, 

poids, nécessite 

refroidissement 

 

 

Mauvaise 

 

 

Important 

 

 

 

Filtres planaires 

supraconducteurs 

 

 

 

500 MHz Ŕ 30 GHz 

 

 

106 @ 2 GHz & 

T = 77 K 

 

Limitation en 

puissance, 

nécessite 

refroidissement, 

coût 

 

 

 

Bonne 

 

 

 

Faible 

Tableau I.3 : Comparaison des différentes technologies de réalisation 

de filtres hyperfréquences. 
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I.7  CRITERES DE CHOIX TOPOLOGIQUES ET TECHNOLOGIQUE 

Le choix d'une topologie et d'une technologie de réalisation d'un filtre dépend des 

propriétés électriques et des caractéristiques physiques demandées pour son application.  

L'ensemble de ces spécifications est réuni dans le cahier des charges. Ces spécifications 

sont notamment [I.54]: 

 De nature électrique : 

- fréquence de fonctionnement du filtre, 

- largeur de la bande passante, 

- ondulation dans la bande passante, 

- isolation par rapport aux autres fréquences transmises, 

- réjection hors bande, 

- pertes dans la bande passante,… 

 De natures physiques : 

           - encombrement, 

           - poids, 

           - stabilité mécanique, 

           - tenue en puissance, 

           - sensibilité à la température. 

 Liées aux coûts de conception et de production.  

 

I.8  CONCLUSION 

Dans ce premier chapitre, nous nous somme intéressés au filtrage micro-onde, qui 

constitue une fonction essentielle des télécommunications hyperfréquences. 

Après une brève présentation des filtres micro-ondes et de leur rôle nous avons 

présenté les éléments de synthèse des filtres micro-ondes. 

Ensuite nous avons, décrit les principales technologies des filtres microondes 

passifs.   

Dans le chapitre suivant nous allons présenter les principales topologies des filtres 

planaires, c‟est cette dernière qui nous intéresse particulièrement puisque son coût de 

production est particulièrement attractif pour nombreux marchés aussi bien civils que 

militaires. Elle regroupe les filtres de type microruban, coplanaire, multicouche, …etc.   
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II.1 INTRODUCTION 

Depuis de nombreuses années, les filtres planaires ont subit d'important 

développement tant au niveau des topologies adoptées que des méthodes de conception 

[II.1-2].  

Le faible encombrement de ces dispositifs, leur parfaite intégration à 

l'environnement électronique et leur grande reproductibilité, associée à des coûts de 

production relativement peu élevés, permettent la réalisation complète d'un système 

microonde en technologie MMIC et hybride [II.2]. En outre, les outils de simulation, grâce 

au développement des modèles spécifiques, ont rapidement permis une grande souplesse 

en termes de simulation et d‟optimisation [II.3].  

Cependant, ils souffrent de quelques points faibles aux fréquences millimétriques. 

Parmi ceux-ci, nous pouvons citer les pertes par rayonnement ou les pertes diélectriques 

qui augmentent avec la fréquence. De plus, leurs facteurs de qualité restant faibles, ils ne 

pourront conduire à des filtres ayant une forte sélectivité et des bandes étroites (moins de 

1%) [II.4].  

Les travaux actuels, par l'adoption de nouvelles technologies (supraconductivité, 

micro-usinage, multi-couche, suspendue, technologie hybride passif / actif,…) améliorent 

nettement les performances électriques des filtres planaires et favorisent en plus leurs 

montées aux fréquences millimétriques. 

Ce chapitre se décompose en deux parties. 

La première partie est consacrée à un rapide rappel des différentes architectures de 

lignes de propagations qui constituent les éléments de base de plusieurs topologies de 

filtres distribués. 

La deuxième présente les différentes topologies  de filtres les plus couramment 

utilisées depuis les filtres à éléments localisés jusqu‟aux filtres totalement distribués. 

II.2 TECHNOLOGIES PLANAIRES 

Les structures planaires de propagation d‟ondes électromagnétiques sont 

actuellement pratiquement indispensables dans la conception des dispositifs électroniques 

micro-ondes. Ainsi, plusieurs types de structures ont été envisagés par les chercheurs et la 

technologie planaire  reste la plus utile puisqu‟elle permet une meilleure intégration des 

composants et donc une diminution de l‟encombrement des dispositifs [II.5]. Dans cette 

partie, une étude des différentes technologies utilisées dans le domaine du filtrage planaire 

est menée. 
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II.2.1 TECHNOLOGIE COPLANAIRE  

La technologie coplanaire est constituée d‟un plan de masse déposé sur une seule 

face du substrat. Sur cette même face, le conducteur chaud (ruban métallique) est délimité 

grâce à deux fentes parallèles (figure II.1) [II.6-7].  

 

 

 

 

 

 

 

 

L‟intérêt de cette technologie réside dans la compacité des circuits et la facilité de 

réalisation. En effet, les trous métallisés ne sont pas nécessaires pour réaliser des courts-

circuits, et il est possible de reporter facilement des composants discrets, qu‟ils soient 

connectés en série ou en parallèle. Le principal inconvénient de cette technologie est la 

difficulté à garder un mode TEM sur l‟ensemble du circuit. En effet, la présence de deux 

plans de masse et d‟un conducteur pour cette technologie fait apparaître deux modes de 

propagation possibles, un mode quasi-TEM (impair) recherché et un mode TE (pair) non 

désiré (figure II.2). Des solutions pour éliminer ce mode parasite existent (pont dans l‟air 

reliant les deux plans de masse), mais elles ne sont pas aisées à mettre en œuvre et ne sont 

pas toujours efficaces. Le problème de l‟optimisation du nombre et de la position des ponts 

n‟est, à notre connaissance, toujours pas complètement résolu à l‟heure actuelle [II.8]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
                             (a)                                                   (b) 

 

 
Figure II.1 : configuration d‟une ligne en technologie coplanaire 

Figure II.2 : Cartes des champs d‟une ligne coplanaire pour : (a) mode impair et (b) mode pair. 
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Par conséquent, il est assez difficile d‟avoir des modèles décrivant précisément les 

phénomènes rencontrés. De ce fait, les bibliothèques des logiciels sont assez pauvres en 

modèles coplanaires. Cependant, les performances électriques atteintes avec cette 

technologie sont de l‟ordre de grandeur de celles atteintes avec d‟autres technologies 

planaires comme la technologie microruban par exemple. 

II.2.2 TECHNOLOGIE TRIPLAQUE 

La technologie triplaque consiste à utiliser un ruban métallique noyé dans un 

substrat sur les faces duquel sont situés des plans de masse (figure II.3). Cette technologie 

triplaque peut être symétrique (la ligne de transmission est située à égale distance des deux 

plan de masse) ou asymétrique (le ruban est plus proche d‟un des plans de masse que de 

l‟autre). Comme dans le cas de la technologie coplanaire, il y a trois conducteurs donc 

deux modes différents peuvent exister, or un seul est exploitable, c‟est pourquoi il est 

nécessaire de relier les deux plans de masse par des trous métallisés afin d‟empêcher le 

mode parasite de s‟installer. 

 

 

 

 

 

 

 

Cette technologie permet de réaliser des circuits compacts en raison de la 

permittivité élevée sur l‟ensemble de la structure. Les circuits triplaques sont bien isolés 

des parasites électromagnétiques grâce aux plans de masse situés sur les faces supérieure et 

inférieure du substrat, de plus, il n‟y a pas de pertes par rayonnement. 

Les inconvénients majeurs rencontrés par cette technologie concernent les dispersions 

technologiques qui ont un impact fort sur la réponse électrique en raison de l‟immersion 

totale de la ligne dans le substrat. De plus, le report d‟éléments actifs ou tout autre élément 

discret n‟est pas aisé [II.8]. 

II.2.3 TECHNOLOGIE MICRORUBAN  

La technologie microruban occupe de nos jours une place privilégiée dans la 

conception de circuits micro-ondes passifs tels que les filtres. Il est en effet aisé de 

concevoir des résonateurs ayant des performances intéressantes et des dimensions réduites 

 

 
Figure II.3 : Configuration des champs électrique et magnétique pour une ligne de 

transmission en technologie triplaque. 
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en jouant sur la dimension des lignes. La géométrie d‟une ligne microruban est décrite à la 

figure II.4(a). Elle est composée d'un ruban métallique situé sur la face supérieure d'un 

substrat diélectrique, le plan de masse étant situé sur la face inférieure. Les lignes de 

champs électromagnétiques de la ligne microruban sont situées principalement dans le 

substrat diélectrique et une fraction des champs dans l‟air (figure II.4(b)). Le champ dans 

une ligne micro-ruban n‟est pas un champ TEM pur mais constitue une onde TM-TE 

hybride. Cependant, dans les applications microondes, l‟épaisseur du substrat diélectrique 

est très fine (t <<), on dit alors que le champ est quasi-TEM. 

 

 

 

 

 

                                

  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Les principaux paramètres qui caractérisent la structure microruban sont la 

permittivité 
r (choisie souvent élevée pour concentrer le champ électromagnétique et 

donc réduire les pertes par rayonnement) et les paramètres géométriques W et h  

(généralement 0.1 ≤  hW /  ≤ 10). 

 W  : largeur de la ligne,  

 h  : épaisseur du substrat et  

 t  : épaisseur du métal. 

 

 

Figure II.4 : (a) Configuration d‟une ligne en technologie microruban (b) carte des champs.  

 

(a) 

(b) 
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II.2.3.1 CARACTERISATION DE LA LIGNE MICRO-RUBAN DANS 

L'APPROXIMATION QUASI STATIQUE  

 

 Permittivité effective 

Par la méthode de la transformation conforme, Hammerstad en 1975 et Wheeler en 

1977 ont établi des formules explicites pour re . Nous avons utilisé pour nos calculs de 

permittivité effective les formules de [II.11] : 

 

 Pour 1/ hW  
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tends vers 

r  quand hW /  tend vers l'infini. 
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re  tends vers 1/2 (1.04 r  + 0.96) quand hW /
 
tend vers 0. 

D‟après ces équations re
 
est fonction croissante du rapport hW / . 

 

 Impédance caractéristique 

De même il est possible de déterminer l'impédance caractéristique de la ligne 

micro-ruban à partir de la permittivité effective précédente : 

 Pour les bandes telles que 1/ hW   
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 Pour les bandes telles que 1/ hW   
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Les 2 équations précédentes (II.3) et (II.4) sont illustrées par la figure II.5 

empruntée à [II.5]. Nous remarquons que l'impédance de la ligne : 

 - diminue quand le rapport hW /  augmente. 

 - diminue quand la permittivité du diélectrique augmente. 

 
 

II.2.3.2 SYNTHESE DE hW /  

Les relations dues à Wheeler et Hammerstad permettent de trouver le rapport hW /  

en fonction de l‟impédance caractéristique cZ de la ligne. 

 Pour 2/ hW   
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 Pour 2/ hW  
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Où : 

Figure II.5 : Abaque pour le calcul de 
cZ en fonction de hW / pour diverses valeurs de 

r [II.5]. 
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rcZ
B



 260
  

Ces expressions fournissent les paramètres géométriques avec une précision de 1%. 

Un facteur de correction est introduit, tenant compte de l‟épaisseur de métallisation 

t de la bande, pour recalculer une largeur équivalente 
eW , un peu plus grande. 











t

xt
WWe

2
ln1


                                                     (II.7) 

avec    hx                si              2/hW       

 et       Wx 2         si              tWh 22/ 
      

 

Globalement, les points forts de la technologie microruban sont une grande 

simplicité et un faible coût de fabrication, ainsi qu‟un mode de propagation bien identifié 

et facilement modélisable. Aussi, les bibliothèques de modèles sont bien fournies et il est 

relativement facile de simuler le comportement global de circuits microruban. 

Malheureusement, cette technologie microruban présente aussi des 

inconvénients, parmi ceux-ci, la  nécessité de  réaliser des  trous métallisés pour 

réaliser la mise à la masse, ainsi que la difficulté à obtenir des forts couplages de 

proximité et la plage d‟impédances caractéristiques accessibles assez réduite sont les 

points les plus pénalisants. Pour pallier ces derniers inconvénients, la technologie 

multicouche a été introduite. Nous allons maintenant présenter cette dernière ainsi que la 

technologie membrane et la technologie HTS. 

II.2.4 TECHNOLOGIE MEMBRANE  

Dans cette technologie, les rubans métalliques du circuit sont déposés sur un 

support très fin (Diclad, BCB, Oxyde de silicium) sous lequel est crée une couche d‟air (les 

cavités peuvent être réalisée par micro-usinage volumique du silicium) [II.4]. La 

membrane étant de faible épaisseur (quelques microns) et de faible permittivité (proche de 

l‟air), son effet est négligeable, et c‟est donc la couche d‟air placée dessous qui constitue le 

substrat diélectrique de la ligne réalisée. La propagation des champs est alors très proche 

d'un mode TEM. Ainsi, l‟élimination du substrat, sur lequel reposent habituellement les 

lignes de transmission, réduit de manière conséquente les pertes diélectriques, le 

phénomène de dispersion et les modes parasites pouvant s'installer dans le substrat. Le 

revers de la médaille pour cette technologie est l‟augmentation des dimensions et donc de 
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l‟encombrement des structures lié à la permittivité effective proche de celle de l'air. Ces 

différents avantages font de la filière technologique membrane une alternative plus 

intéressante pour la montée en fréquence, notamment dans le domaine des ondes 

millimétrique ( f >30 GHz). Compte tenu de la faible valeur de la permittivité effective, 

cette technologie est intéressante pour la réalisation de faibles niveaux de couplage. 

Néanmoins, la gamme d'impédances caractéristiques synthétisables au moyen des 

technologies classiques n'augmente pas avec la filière membrane. En effet, cette gamme 

d'impédances caractéristique réalisable est simplement translatée vers les impédances 

hautes [II.12]. 

 

 

II.2.5 TECHNOLOGIE MULTICOUCHE / MULTI-TECHNOLOGIES 

Les technologies multicouches/multi-technologies sont composées de différents 

niveaux de conducteurs et de diélectriques superposés et peuvent être utilisées soit en 

technologie micro-ruban soit en technologie coplanaire (figure II.7). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 L‟utilisation de cette technologie offre de nombreux avantages par rapport aux 

technologies planaires classiques : 

Figure II.6 : Configurations type de la technologie membrane : (a) Microruban et  (b) Coplanaire. 

 

Figure II.7 : Technologies multicouches : (a)-(b) microruban multicouche, 

(c) lignes couplées microruban à fort coefficient de couplage, (d) TFMS (Thin film 

microstrip), (e) coplanaire enterrée, (f) coplanaire et (g)-(h) coplanaire multi-niveaux 
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 La possibilité d'utiliser les différentes couches comme support des différents 

éléments augmente la compacité des systèmes et leur efficacité. 

 Il est possible de réaliser des lignes partiellement couplées sur deux niveaux de 

métallisation différents afin d'atteindre des niveaux de couplage importants [II.8], 

[II.12-13]. 

 L'utilisation de surcouches diélectriques permet l'égalisation des vitesses de phase 

entre les modes pairs et impairs des lignes couplées. 

 Une augmentation de la gamme d'impédances synthétisables en combinant des 

approches lignes micro-rubans sur substrat de faible épaisseur et lignes semi-

coplanaires sur substrat de faible permittivité, il est possible d'obtenir des valeurs 

d'impédance très fortes ou très faible 

 Le principal inconvénient de cette technologie est la complexité du processus 

technologique par rapport aux technologies planaires classiques [II.10]. 

II.2.6   TECHNOLOGIE SUPRACONDUCTRICE A HAUTE TEMPERATURE 

CRITIQUE HTS 

D‟un développement récent, les technologies HTS (High Temperature 

Superconductor) représentent une solution viable pour réaliser les filtres de petite taille, 

d‟ordre élevé avec de faibles pertes d‟insertion. Cette filière technologique est basée sur 

l'utilisation d'encre supraconductrice pour réaliser les circuits. Elle permet l'amélioration 

du coefficient de qualité des résonateurs (amélioration des pertes conductrices). Les wafers 

d‟HTS sont constitués de couches supraconductrices situées sur un substrat diélectrique de 

faibles pertes. Les substrats généralement utilisés sont l‟aluminate de lanthane (LaAlO3, 

εr=24) et l'oxyde de magnésium (MgO, εr=9.5) [II.14]. Un résonateur demi-onde en 

technologie microruban réalisé par or (Au) sur un substrat de LaAlO3 possède un facteur 

de qualité à vide Q de l‟ordre 400, en remplaçant la couche or par la couche HTS, le 

facteur de qualité atteint 30000. 

Bien qu‟efficace, cette technologie est soumise à certaines limitations. En effet, la 

technologie HTS n‟est efficace que sous certaines conditions thermiques [II.15] qui ne 

peuvent être atteintes qu'en présence d'enceintes cryogéniques. Ce dernier point constitue 

l'inconvénient majeur de ces technologies pour des raisons d'encombrement important. De 

plus, le HTS a un effet non linéaire lorsque la densité de courant augmente dans le 
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conducteur. Ceci se traduit par une diminution de la conductivité et, par conséquent, une 

diminution du coefficient de qualité du résonateur. Cet aspect limite donc l'utilisation des 

supraconducteurs à des puissances faibles, de l'ordre du milliwatt [II.10]. 

Les deux dernières technologies  seront utilisées pour concevoir dans le chapitre III 

des filtres coupe bande.   

Nous venons de présenter dans cette partie, quelques unes des topologies de filtres 

planaires les plus utilisées dans le domaine du filtrage microonde. Ces différents types de 

filtres sont basés sur l‟utilisation de lignes planaires, sauf pour les filtres à éléments 

localisés.  

II.3 DESCRIPTION DES DIFFERENTES TOPOLOGIES DE FILTRES 

PLANAIRES  

II.3.1 FILTRES À ÉLÉMENTS LOCALISÉS  

On peut considérer un élément comme étant localise lorsque ses dimensions 

physiques sont très inférieures à la longueur d‟onde, de l‟ordre de 1/20
éme

 au moins. 

 Les filtres à éléments localisés sont des schémas basés sur des circuits basses 

fréquences qui sont réalisés en hautes fréquences. Ainsi, pour la réalisation de filtres, le 

constructeur va directement réaliser des selfs ou des capacités. Généralement, les selfs sont 

réalisées avec des lignes en spirales et les capacités avec des lignes interdigitées [II.4], 

[II.16-17]. Ils sont très faciles à intégrer avec les composants MMIC mais souffrent de très 

fortes pertes. Des composants actifs leur sont donc souvent associés pour limiter ces pertes 

[II.4], [II.18]. La réalisation des filtres à éléments localises fait appel à des inductances et 

des capacités qui peuvent avoir respectivement la forme d‟une ligne en méandres (figure 

II.8(a)), de spirale (figure II.8(b)), de deux lignes intedigitées (figure II.8(c)) ou encore de 

diélectriques séparant la surface métallique « MIM » (figure II.8 (d)). 

Bien que les filtres localises présentent un encombrement réduit, leur faible facteur 

de qualité (pour les inductances) et le manque de précision dans leur modélisation (la 

dispersion lors du processus de fabrication) sont leurs principaux inconvénients au-delà de 

quelques GHz. 

Quelques réalisations intéressantes sont néanmoins à considérer. Ainsi par exemple, 

des filtres Tchebychev ont été réalisés en utilisant des éléments semi localises [II.17], 

[II.19] dont la fréquence centrale était 3 GHz avec 4% de bande passante et présentant des 

pertes d'insertion de l‟ordre de 1.5 dB dans la bande. Ces pertes peuvent par ailleurs être 

compensées par des montages amplificateurs dans le cas de filtre actif mais peuvent être 

critique pour le filtrage passif. 
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                                                  (a)                                     (b) 

 

                                                  (c)                                     (d) 

 

 

En outre, des dispositifs de réglages électriques (asservissement en fréquence) sont 

nécessaires pour ajuster la réponse du filtre vis-a-vis du décalage en fréquence du aux 

disparités des caractéristiques des éléments localisés. 

Pour des fréquences inférieures à 5 GHz, en alliant des lignes de propagation avec 

des éléments localises, plusieurs filtres sont développés [II.20-21]. Pour des applications au 

filtrage à des fréquences plus élevées, il sera préférable d'utiliser d‟autres techniques. En 

effet, les parasites de ces éléments deviennent plus importants aux fréquences élevées et 

perturbent donc la réponse du filtre. Ces parasites sont à l‟origine des lobes secondaires. 

II.3.2 FILTRES A SAUT D’IMPEDANCE 

Le filtre à saut d‟impédance est un filtre passe-bas qui consiste en une cascade 

alternant des lignes de transmission de faible et de haute impédance caractéristique. Ces 

lignes, plus courtes que la longueur d‟onde, agissent comme des éléments semi-localisés. 

En effet, une ligne de haute impédance est équivalente à une inductance série alors qu‟une 

ligne de faible impédance remplace une capacité en parallèle. Le schéma de principe d‟un 

filtre d‟ordre 5 est donné sur la figure II.9. 

 

 

 

 

La structure d‟un filtre en microruban est donnée sur la figure II.10. Les largeurs 

des lignes sont fixées par le choix des impédances caractéristiques. Une faible valeur de 

cZ  assure une meilleure approximation de la capacité localisée. D‟une façon similaire, une 

Figure II.8: Composants localisées : Inductances : (a) en méandres (b) en spirale et 

capacités (c) interdigitées (d) MIM. 

 

Figure II.9: Circuit électrique d‟un filtre à saut d‟impédance d‟ordre 5. 

 

ZL   ZC    ZC    ZL    ZL  
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valeur importante de LZ est équivalente à une inductance série localisée mais les contraintes 

de fabrication deviennent plus fortes et les pertes augmentent. 

 

 

 

 

 

 

Les formules de synthèse basées sur l‟approximation des éléments localisés seront 

détaillées dans le chapitre III pour des fonctions de Butterworth et de Tchebychev. 

L‟implémentation de ces structures est relativement simple. L‟ordre du filtre peut 

être augmenté dans le but d‟améliorer ses performances au détriment bien sûr de la 

compacité. 

La réalisation de ces filtres se fait avec différentes technologies microruban et 

coplanaire [II.22-26]. 

II.3.3  FILTRES A STUBS  

II.3.3.1 FILTRES A STUBS CLASSIQUES 

Les filtres à stubs utilisent des lignes de longueur 2/g  ou 4/g . Cette topologie de 

filtrage permet d‟avoir des structures peu compactes mais à faibles pertes d‟insertion. Les 

stubs peuvent introduire des zéros de transmission qui améliorent la réjection hors bande. 

Les filtres à stubs peuvent ainsi être utilisés pour concevoir des filtres passe-bas 

(figure II.11(a)) et des filtres passe bande (figure II.11(b)). 

 

 

 

 

 

 

 

De nombreux filtres sont proposés dans la littérature scientifique en technologie : 

microruban et en coplanaire [II.27-30]. La figure II.11(a) montre un exemple de réalisation 

d‟un filtre passe bas à stub en technologie microruban. Cette topologie ressemble à celle 

Figure II.10: Structure d‟un filtre passe-bas à saut d‟impédance en technologie microruban. 

 

Figure II.11 : Exemple d‟un filtre : (a) Passe bas et (b) passe-bande à stubs. 
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(b) 
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d‟un filtre passe bas à saut d‟impédance. Lorsque l‟impédance caractéristique de la ligne 

utilisée pour réaliser la capacité en parallèle du filtre à saut d‟impédance est très faible, la 

structure physique ressemble plus à des stubs perpendiculaires à la ligne principale. 

Similaire au filtre passe-bas à saut d‟impédance, ce type de filtres à des applications 

limitées à cause des lobes secondaires et de la faible sélectivité. 

Afin de rejeter les lobes secondaires, différentes techniques ont été proposées. 

L‟insertion d‟une résistance localisée, détériorant le facteur de qualité en haute fréquence, 

permet d‟élargir la bande de réjection jusqu‟à plus de 5 fois la fréquence de coupure tout 

en augmentant légèrement les pertes d‟insertion dans la bande passante [II.27], [II.31]. 

L‟insertion de fentes dans le plan de masse [II.27], [II.32] et le renforcement du couplage 

capacitif entre les stubs [II.27], [II.33] améliore les performances électriques en termes de 

suppression des lobes secondaires. 

L‟exemple de la figure II.11(b) montre un circuit électrique d‟un filtre passe bande 

à stub. Le filtre se compose des lignes de propagation de longueur 4/g  à la fréquence 

centrale chargés par des stubs court-circuités de longueur 4/g  
ou des stubs à circuit 

ouvert de longueurs 2/g . 

La réponse du filtre dépend des impédances caractéristiques de la ligne principale et 

des stubs. Les équations de conception sont développées dans [II.22]. Les stubs entrainant 

un (ou des) zéro(s) de transmission augmentent la sélectivité du filtre. Ces filtres 

constituent de bons candidats pour la réalisation des filtres à large bande passante. 

II.3.3.2 LE FILTRE DBR (DUAL BEHAVIOR RESONATOR)  

Le résonateur DBR (Dual Behavior Resonator) est une topologie développée au 

LEST par C.Quendo [II.34]. Cette topologie se compose de deux stubs mis en parallèle à 

terminaison circuit-ouvert dont les caractéristiques électriques diffèrent soit en terme de 

longueur électrique soit d‟impédance (figure II.12(a)). Ces deux stubs ont des 

comportements duaux, c'est à dire à la fois passe-bande et coupe-bande. Le comportement 

coupe-bande vient de deux stubs qui créent deux zéros de transmission à deux fréquences 

différentes. Le comportement passe-bande est assuré par la recombinaison constructive qui 

apparaît entre les deux zéros (figure II.12(b)). Le résonateur élémentaire est donc 

caractérisé par un pôle (la bande passante) et deux zéros de transmission, ces trois 

paramètres sont totalement indépendants dans le cas général. 

 



Chapitre II                                         Principales topologies de filtres microondes planaires 
 

51 

 

 

 

 

Un filtre DBR d‟ordre n est constitue de n résonateurs (soit 2x n  stubs) reliés 

entre eux par ( n -1) inverseurs quarts d‟onde, ainsi que de deux autres inverseurs en 

entrée et en sortie [II.19]. Dans le cas d'un filtre d‟ordre n , la réponse électrique présente 

n  pôles dans la bande passante, n  zéros dans la bande atténuée inférieure et n  zéros 

dans la bande atténuée supérieure. La figure II.13 présente deux exemples de filtres du 

quatrième ordre. Pour les deux exemples, les réponses présentent la même bande passante, 

cependant les bandes atténuées sont différentes. Dans le premier cas tous les zéros sont 

confondus tandis que dans le deuxième cas les zéros sont distincts. Cette particularité 

confère au filtre DBR une grande flexibilité lors de la conception.  

 

 

                                            

 

(a) (b) 

Figure II.12 : Résonateur DBR : (a) topologie et (b) comportement duaux du DBR [II.10].  

 

Figure II.13 : Exemples de réponses de filtres DBR : (a) à zéros confondus et (b) à zéros distincts. 

 

(a) (b) 
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II.3.3.3 FILTRES A STRUCTURES PERIODIQUES 

Une ligne de propagation d‟une longueur infinie périodiquement chargée par des 

éléments réactifs est dénommée structure périodique (ou « Electromagnetic Band Gap » - 

EBG). Les motifs périodiques peuvent prendre des formes très diverses suivant la 

topologie utilisée. Ils peuvent être diélectriques (trous dans le substrat) ou métalliques 

(motifs dans le plan de masse). 

Les structures périodiques ont été étudiées des l‟apparition des radars micro-ondes 

et ont d‟abord été utilisées pour la réalisation d‟antennes par Collins et Zucker en 1969 

[II.35]. Ensuite, les structures à bandes interdites photoniques (BIP) ont été introduites en 

1987 par Yablonovitch [II.36]. Deux ans après, Yabolonovitch réalisait la première 

structure à Bande Interdite Photonique - BIP. La première utilisation des structures 

périodiques pour des filtres par Radisic et Itoh [II.37] a été présentée en 1998. 

La présence périodique d‟éléments perturbateurs (souvent des capacités) le long de 

la ligne de propagation permet d‟obtenir une alternance de bandes de fréquence permises et 

interdites dans la réponse spectrale, d‟ou des propriétés intéressantes de filtrage. Les 

caractéristiques des bandes interdites créées varient suivant la forme de la discontinuité 

utilisée [II.38]. La présence de bandes interdites dans la réponse fréquentielle de ces 

structures assure une large bande de réjection. Ces lignes possèdent en outre la propriété de 

propager une onde lente. Cette qualité permet de réduire l‟encombrement des filtres 

réalises, comme décrit dans [II.9], [II.39-43]. Par contre ces structures sont compliquées à 

adapter, du fait d‟une rupture de nature de propagation entre les accès et la structure 

périodique. La modification des accès à l‟entrée et sortie du filtre (tapérisation) à été 

introduite pour améliorer l‟adaptation dans la bande passante. Cette technique permet en 

outre d‟élargir également la bande de rejection. La « tapérisation »  peut être réalisée en 

modifiant la géométrie de la ligne de propagation [II.44] ou la valeur de l‟élément 

perturbateur [II.40], [II.42]. 

Plusieurs exemples de filtres sont détaillés dans les articles [II.28], [II.45-50]. On 

peut souligner que ces lignes de propagation périodiques ont également été utilisées pour la 

synthèse d‟autres dispositifs hyperfréquences tels que les adaptateurs d‟impédance [II.51-

52], les résonateurs [II.37], [II.45-46] les coupleurs [II.53-54]. 

II.3.3.4  FILTRES À BASE DE RESONATEURS 

Les filtres à base de résonateurs couplés sont bien adaptés pour les faibles bandes 

passantes, inférieures à 20 % [II.27]. 
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II.3.3.4.1 RESONATEURS DEMI-ONDE  

Les filtres en 2/g , comme tous les filtres linéiques, sont des filtres dits distribués 

car ils utilisent les propriétés des modes associés aux lignes de transmission.  

Les résonateurs sont constitués de portions de ligne dont les longueurs correspondent à la 

demi-longueur de l‟onde guidée à la fréquence fondamentale de résonance 0f du filtre. Des 

résonances peuvent également apparaître aux fréquences 0fn , avec ...,3,2n , bien que 

de nombreuses études aient été menées pour la suppression de la 1
ère

 harmonique voire la 

2
ème

 [II.55-57]. Les topologies de filtres à résonateurs demi-onde couplés en série, en 

parallèle et à couplage croisé sont présentées dans les paragraphes suivants. 

a) RESONATEURS DEMI-ONDE COUPLES EN SERIE  

La figure II.14 présente la topologie de filtres à résonateurs demi-onde couplés en 

série. Le couplage qui se fait au niveau des gaps entre deux résonateurs voisins est de 

nature capacitive. Les valeurs des longueurs de lignes et des susceptances sont données par 

la synthèse dans [II.22]. La taille et les faibles valeurs des capacités de couplage obtenues 

avec les gaps constituent la principale limitation de cette topologie. Citons quelques filtres 

à résonateurs couplés en série [II.58]. L‟introduction du couplage inductif dans permet la 

suppression de la deuxième résonance [II.27], [II.58]. 

 

 

 

b) RESONATEURS DEMI-ONDE COUPLES EN PARALLELE  

Ces filtres sont constitués de résonateurs demi-onde couplés en parallèle (couplage 

distribué) (figure II.15) sur la moitié de leur longueur avec les résonateurs adjacents. Ce 

couplage peut être plus important que le couplage capacitif, et permet ainsi d‟obtenir des 

bandes passantes plus larges. Par ailleurs il permet de réduire la longueur du filtre de 

moitie par rapport a un filtre à couplage capacitif (au détriment de la largeur). Avec ce type 

de filtres, les premières remontées parasites (ou lobes secondaires) apparaissent à la 

fréquence triple de la fréquence centrale. La synthèse de ces filtres a été introduite par 

Cohn [II.59]. Elle n‟est applicable que pour des filtres a bandes passantes relatives 

inferieures à 20%, car au-delà les couplages nécessaires induisent des gaps difficilement 

réalisables d‟un point de vue technologique. Les équations de synthèse des paramètres 

2/g

 

Figure II.14: Topologies de filtres à résonateurs demi-onde couplés en série.  
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géométriques de cette structure (gap entre les lignes et longueur et largeur des lignes) sont 

données dans [II.9], [II.22], [II.60]. 

 

 

 

 

Lorsque l‟ordre du filtre augmente, l‟encombrement du filtre devient important. Dans 

le but de miniaturisation, Cristal et Frankel ont replié le résonateur en forme de « U». Ces 

résonateurs, connus sous le nom de “Hairpin” [II.61] sont présentées sur la figure II.16. 

Plusieurs variantes de résonateurs Hairpin miniaturisés ont été proposées. 

Citons le résonateur chargé par une capacité CMS [II.62] ou interdigitée [II.63]. Des 

résonateurs couplés en parallèle capables de contrôler la suppression des lobes secondaires 

sont proposés dans [II.27], [II.62], [II.64]. 

 

 

 

c) FILTRES A RESONATEUR EN BOUCLES OUVERTES (OPEN LOOP)  

Les filtres à résonateurs en boucle ouverte (open loop) ont été rendus populaires par 

les nombreuses études menées par Hong et Lancaster [II.65], synthétisées dans un 

excellent ouvrage sur les filtres planaires [II.19], [II.60], [II.66]. La figure II.17 montre 

quelques exemples de boucles ouvertes utilisées. 

 

 

2/g

 

Figure II.15: Topologies de filtres à résonateurs demi-onde couplés en parallèle. 

 

Figure II.16: Layout d‟un filtre à résonateurs en U couplés. 

 

Figure II.17 : Résonateurs en boucle ouverte (open loop). 
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Quelle que soit la forme du résonateur, la synthèse de filtres bases sur des 

résonateurs en boucles ouvertes se fait en deux étapes : d‟abord la recherche théorique de 

la matrice des coefficients de couplage à partir du prototype passe-bas du gabarit souhaite, 

puis la recherche expérimentale par simulations électromagnétiques des couplages entre 

deux résonateurs en fonction de la distance qui les sépare [II.44]. Enfin, la structure finale 

sera obtenue par identification de ces résultats. A titre d‟exemple, la figure II.18 montre 

deux trisections avec des résonateurs rectangulaires [II.67]. 

 

 

La figure II.19 montre un autre exemple de filtre à base de résonateurs en boucles 

ouvertes. Ce filtre à couplage croisé entre résonateurs présente une bonne sélectivité et de 

faibles pertes d‟insertion dans la bande passante. En effet, le couplage croisé permet au 

signal d‟avoir plusieurs chemins entre l‟entrée et la sortie du système. Selon le déphasage 

entre les signaux, des zéros ou des pôles de transmission peuvent être créés [II.19], [II.27].  

 

 

 

Figure II.18 : Trisections avec des résonateurs 2/g  rectangulaires.   

 

Figure II.19 : Layout d‟un filtre à couplage croisé entre résonateurs. 
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Le calcul de la matrice de couplage et des facteurs de qualité à partir de la fonction 

de filtrage a  été largement utilisé pour la conception des filtres à résonateurs couplés. Les 

méthodes de calcul rigoureuses des différents types de couplage (couplage capacitif, 

couplage inductif et couplage mixte) ont été développées pour des résonateurs en 

microruban dans [II.65], [II.68]. Des résonateurs en U [II.69] et des résonateurs 

miniaturisés [II.70-71] sont proposés dans le double but de réduire l‟encombrement et 

d‟élargir la bande rejetée. Afin d‟améliorer la sélectivité, des cascades de quatre 

résonateurs sont proposées dans [II.27], [II.44], [II.60], [II.69]. 

II.3.3.4.2 FILTRES A RESONATEURS QUART D’ONDE  

Les filtres utilisant des résonateurs quart d‟onde ont l‟avantage de ne pas résonner 

naturellement à 02 f ce qui est une qualité indéniable lorsqu‟il est nécessaire d‟obtenir un 

comportement satisfaisant sur une large bande ou que des filtres à large bande passante 

sont requis. Cependant ces filtres présentent également, pour la plupart, un inconvénient 

majeur : la nécessité de vias. En effet, un résonateur en 4/g  requière généralement un mur 

électrique à l‟une de ses extrémités ce qui est habituellement réalisé par un ou des via(s) 

relié(s) à la masse. Il en résulte dès lors une sensibilité non négligeable au positionnement 

des vias [II.72]. 

Les résonateurs sont constitués de portions de ligne dont les longueurs 

correspondent au quart de la longueur de l‟onde guidée à la fréquence centrale du filtre.  

a)  FILTRES INTERDIGITES, PSEUDO-INTERDIGITES ET COMBLINE  

A la suite de ses premiers travaux sur les filtres à résonateurs 2/g  couplés 

parallèlement, Matthaei à proposé en 1962 une méthode de conception des filtres 

interdigités [II.73]. La théorie exacte sur la synthèse de ces filtres a été fournie par Wenzel 

en 1965 [II.74]. Ces filtres interdigités sont constitués de conducteurs parallèles disposés 

transversalement entre deux plans de masse (figure II.20). 
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Chacun des conducteurs possède une extrémité reliée à un plan de masse et l‟autre 

extrémité non connectée. Les résonateurs ont la même longueur  4/gl  . Concernant la 

configuration des accès, deux possibilités se présentent : dans la première (figure II.20 (c)), 

les accès sont en circuit ouvert et ils sont pris en compte dans le nombre des résonateurs, ce 

qui n‟est pas le cas de la deuxième configuration (figure II.20 (d)) où les accès sont court-

circuités. La deuxième topologie est préférée dans le cas des filtres dont le rapport de 

bande est supérieur à 30% [66]. Les filtres interdigités présentent l‟avantage d‟être 

compacts et faciles à fabriquer. Les gaps relativement importants entre les résonateurs 

rendent la structure peu sensible aux tolérances de fabrication. Par ailleurs, ces filtres 

peuvent être accordés en fréquence en insérant des capacités variables. Cependant ils 

présentent des pertes d‟insertion importantes surtout dans les applications à bande étroite, 

des facteurs de qualité à vide Q0 très faibles et ils sont limités en puissance. 

b)  FILTRES COMBLINE 

Une variante du filtre interdigité chargé capacitivement est le filtre combline (en 

peigne), développé par G.L.Matthaei en 1963 [II.75]. Chaque ligne quart d‟onde court-

circuitée à l‟une de ses deux extrémités est reliée à une capacité à l‟autre extrémité (figure 

II.21), les résonateurs ainsi constitués étant positionnés en « tête-à-tête ». La présence des 

éléments capacitifs rend la longueur des lignes inférieure à 4/g . La seconde bande 

passante se trouve alors autour de la fréquence 02 f . Quand la valeur de la capacité de 

charge augmente, la longueur de la ligne diminue, entraînant donc un filtre plus compact 

avec une bande de réjection plus importante. Par exemple, si les lignes font 8/g , la 

deuxième bande passante aura lieu vers 4 fois la fréquence centrale de la bande passante 

Figure II.20 : Filtres interdigités : (a) filtre interdigité (b) filtre pseudo-interdigité  

(c) accés en circuit ouvert (d) accés en court-circuit 
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souhaitée. En pratique, la longueur minimale du résonateur est limitée par la dégradation 

du facteur de qualité non chargé et l‟importance des valeurs des capacités nécessaires 

[II.27]. Dans le cas d‟une capacité variable le filtre est alors accordable en fréquence 

[II.19]. Des résonateurs en peigne en U [II.76] et à saut d‟impédance [II.77] ont été 

introduits pour réaliser des filtres combline plus compacts. 

 

 

II.3.3.5 FILTRES A MOTIFS ≪ PATCHS ≫  

Les résonateurs « patchs » sont des résonateurs surfaciques de géométries variées : 

rectangulaire, carrée, triangulaire, circulaire (figure II.22) [II.79-80]. Ils fonctionnent pour 

la plupart sur plusieurs modes. Le premier résonateur « dual mode » a été présenté par 

Wolff [II.79]. Wolf a montré que deux modes dégénérés peuvent être excites sur un 

résonateur en anneau. Ces modes sont utilisées pour réaliser un filtre passe bande double-

accorde. 

Initialement utilisés pour la réalisation d‟antennes, les résonateurs patchs sont 

aujourd‟hui de plus en plus étudiés pour la réalisation de filtres microondes. En effet, 

chaque résonateur présente deux modes de résonance orthogonaux, ce qui divise par deux 

le nombre de résonateurs nécessaires pour un filtre d‟un ordre donne par rapport aux 

résonateurs à lignes classiques et peut ainsi permettre de réduire l‟encombrement du filtre. 

Ils présentent également une bonne tenue en puissance. 

Sur les exemples de résonateurs « patch » présentés sur la figure II.22, nous pouvons 

remarquer une dissymétrie (encoche, fente, …) qui permet de découpler les deux modes de 

résonance. Le couplage des modes duaux par une croix gravée à l‟intérieur du résonateur 

(figure II.22 (e)) permet de réduire la taille du résonateur, ainsi que les pertes par 

rayonnement [II.19], [II.80]. 

 

Figure II.21 : Filtre combline. 

 

4/g  
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II.3.3.6 FILTRES A DEFAUT DE PLAN DE MASSE [II.27] 

Les applications des défauts dans le plan de masse trouvent de nombreux avantages 

en terme de miniaturisation et rejet des lobes secondaires. Ils ont été intensivement utilisés 

dans la conception des filtres micro-ondes. 

La perturbation de la distribution du courant dans le plan de masse causée par le 

défaut modifie les caractéristiques de la ligne de transmission. Ces éléments, équivalents à 

des résonateurs, imposent des zéros de transmission, d‟où leurs propriétés de sélectivité des 

fréquences. La relation entre la position des zéros et la forme du défaut a été étudiée dans 

[II.81]. 

Différentes géométries de défaut sont proposées. Citons les trous circulaires [II.24], 

[II.36], [II.82-84] (figure II.23), carrés [II.85] et des fentes rectangulaires [II.32]. Insérées 

dans un filtre passe-bas à stubs, les fentes rectangulaires augmentent la bande de réjection 

du passe-bas [II.32]. 

D‟autres structures ont été étudiées dans [II.81], [II.88-89] (figure II.24).  

 

 

 Afin d‟augmenter les degrés de liberté, d‟élargir la bande de rejection et de 

miniaturiser le filtre, des défauts plus complexes en forme de spirale [II.91], de double “U” 

[II.92], des anneaux CRSS et boucle à onde lente [II.93] ont été conçus. D‟autres défauts 

Figure II.22 : Exemples des résonateurs non linéiques sous formes différentes. 

 

Figure II.23: Schéma de la structure étudiée dans [II.90]. 
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plus complexes en 2D gravés dans le plan de masse ont également été proposés dans la 

littérature scientifique. 

 

 

Ces défauts ont été reportés sur de nombreux filtres en technologie microruban et 

quelques filtres en technologie coplanaire [II.86-87]. 

II.3.3.7 STRUCTURES A BANDE INTERDITE ÉLECTROMAGNETIQUE (BIE) 

Les structures à bandes interdites photoniques ont été introduites en 1987 par 

Yablonovitch par analogie aux structures cristallines et leur bande électronique interdite 

[II.36]. Ces structures ont été transposées dans le domaine des radiofréquences sous le nom 

de structures à bande interdite électromagnétique (BIE). Il s‟agit de lignes de transmission 

périodiquement chargées par un élément réactif. La présence de ces éléments réactifs 

explique la succession des bandes de fréquence permises et interdites dans la réponse 

spectrale ; d‟où leurs propriétés intéressantes de filtrage. Ces lignes possèdent également la 

propriété de propagation d‟une onde lente, qui assure une meilleure compacité [II.9], 

[II.39], [II.43]. 

Les structures périodiques ont été appliquées à des passe-bas à saut d‟impédance 

[II.23],  [II.24-26] (figure II.25(a)), des filtres passe-bande à stubs [II.28], à des filtres à 

défaut de plan de masse [II.48-49], [II.88] et à résonateurs couplés [II.94] (figure II.25(b)). 

Elles ont également été utilisées pour la synthèse d‟un filtre passe-bande par la 

combinaison d‟un passe-bas et d‟un passe-haut [II.95]. La présence des bandes interdites 

dans la réponse de ces structures assure une large bande de rejection jusqu‟à 8, voire 10 

fois la fréquence de travail. Le phénomène d‟onde lente permet de réduire l‟encombrement 

des filtres étudiés. 

Figure II.24: Formes géométriques des défauts étudiées dans [II.81]. 
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                                 (a)                                                                      (b) 

 

 

La rupture de la périodicité (ou “tapérisation”) est utilisée pour supprimer 

l‟ondulation dans la bande passante et élargir la bande de rejection des filtres.  

 

II.4 CONCLUSION 

Dans ce chapitre nous avons établi un bref état de l‟art du filtrage microonde 

planaire. Nous avons décrit une grande variété de technologies des filtres planaires. Par 

rapport aux technologies volumiques, les structures planaires sont plus avantageuses en 

termes de taille, de coût, d‟intégration et de flexibilité. Nous avons également présenté les 

différentes topologies des filtres planaires. 

Dans le chapitre suivant, nous présenterons l‟essentiel de nos résultats de 

conception et de simulations de certains types de structures de filtres de formes très 

complexes, destinés pour des applications faibles puissances en télécommunications. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure II.25: Filtres à structures périodiques (a) passe-bas à saut d‟impédance  

(b) passe-bande à résonateurs couplés. 
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III.1 INTRODUCTION 

L‟utilisation d‟outils de simulations pour la modélisation et la caractérisation 

électromagnétique (EM) est indispensable à la conception de filtres hyperfréquences. 

Puisque la précision, les performances optimales et un temps de développement court sont 

les paramètres critiques du design, le besoin d‟outils de conception efficaces et précis est 

de plus en plus fort. Leur aptitude à prévoir avec précision et efficacité le comportement 

réel du circuit va permettre de sécuriser le développement, limiter le nombre de prototypes 

et donc de faire des économies de temps et d‟argent. 

Dans la première partie de ce chapitre nous décrivons les différentes méthodes 

numériques employées pour concevoir les filtres microondes utilisés dans les systèmes de 

télécommunications. 

Dans la deuxième partie, nous nous intéressons à la conception et à l‟analyse de 

certaines structures de filtres de forme très complexes (en général) en se basant sur la 

théorie présentée dans les chapitres précédents. 

Comme la réalisation de filtres micro-onde passe bande ou stop bande se base sur 

l‟association de structures résonnantes élémentaires, nous nous sommes intéressés en 

premier lieu à l‟analyse et à la simulation de structures résonnantes élémentaires blindées 

miniaturisées en technologie microruban. Ces dernières utilisent un substrat diélectrique de 

permittivité relative 10, d‟épaisseur 0.254mm et un blindage de hauteur égale à 1.254mm.  

En deuxième lieu, nous nous sommes intéressés à une structure de type passe bas 

utilisant une structure à une seule couche de substrat diélectrique et des rubans. En suivant 

sa méthode de conception décrite dans ce chapitre, nous avons pu réaliser un programme 

général sous C++ Builder (ADMFilters : Analysis and Design of Microstrip Filters) 

permettant la conception et la simulation rapide des trois types de filtres : passe bas, passe 

haut et passe bande selon les deux lois de Tchebyshev et de Butterworth.  

Une de nos contributions pour la littérature scientifique, réside dans la structure de 

filtre de type coupe bande multicouche, à rubans asymétriques et à diaphragmes 

métalliques. Nous avons proposé son utilisation en Mai 2008. Une modification de la 

valeur de l‟ouverture de la demi-largeur de notre structure va nous permettre la conception 

d‟un filtre coupe bande accordable en fréquences dans la plage [1796-1852] MHz. Notre 

nouvelle structure de filtre accordable en fréquences peut être réalisée sans difficultés 

majeures et avec une construction mécanique simple et de faible coût.     

Enfin, nous terminons ce chapitre par la présentation de nos résultats de conception 

et de simulation d‟une structure de filtre de type coupe bande microruban à bande étroite, 
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supraconducteur à haute température (HTS) [III.1]. Le filtre coupe bande utilise trois 

résonateurs en boucle ouverte séparés d‟une longueur L et tous couplés à une ligne 

microruban d‟impédance 50Ω. Pour un substrat diélectrique : LaALO3 de permittivité 

relative  23.87, d‟épaisseur 0.5mm, de tan=10
-5

 à 77K et pour une distance de séparation 

des résonateurs de 11mm, notre filtre ainsi conçu fonctionne dans la bande de fréquences 

qui s‟étale de 1750 à 1790 MHz et présente une très bonne réjection qui dépasse 30 dB 

dans une grande partie de cette bande. 

III.2  MODELISATION ELECTROMAGNETIQUE DES FILTRES MICRO-

ONDES  

III.2.1  MOYENS DE CONCEPTION DE FILTRES HYERFREQUENCES  

Comme pour la simulation EM, différents logiciels existent qui constituent 

aujourd‟hui de véritables plates formes. Dans un premier temps, un logiciel de simulation 

de type « circuit » est utilisé pour décrire le comportement électrique de la structure (à 

partir de bibliothèques de modèles) et générer un masque (layout) qui intègre les 

paramètres géométriques sous la forme d‟un schéma. Cette première étape est primordiale 

mais ne prend pas en compte tous les phénomènes (couplages électromagnétiques 

parasites, influence des discontinuités, rayonnement, etc.). Un logiciel de simulation 

électromagnétique est alors utilisé pour prendre en compte tous les phénomènes mis en jeu. 

Puis par itérations successives, le concepteur va affiner le masque pour corriger les 

inévitables différences et obtenir ainsi un résultat de simulation électromagnétique 

répondant aux spécifications. Cette partie est de loin la plus fastidieuse, compte tenu des 

temps de calcul importants associés à toute simulation électromagnétique. C‟est une raison 

pour laquelle, la simulation initiale à partir d‟un outil circuit doit être la plus précise 

possible.  

Le terme de simulation électromagnétique implique la résolution numérique des 

équations de Maxwell pour les champs électromagnétiques pour une structure donnée 

placée dans un environnement spécifié (conditions aux limites). Compte tenu qu‟il n‟existe 

pas de solutions analytiques des équations de Maxwell (excepté pour des cas simples), de 

nombreuses techniques numériques ont été développées au cours de ces dernières 

décennies afin de les résoudre. 

Le calcul des champs peut être effectué soit dans le domaine temporel (quand la 

réponse est obtenue en fonction du temps) ou soit dans le domaine fréquentiel (quand la 

solution est obtenue pour une excitation sinusoïdale dans une plage de fréquences 
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spécifiée). Parmi les techniques de résolution dans le domaine temporel, l‟approche la plus 

couramment utilisée est la méthode des différences finies (FDTD, Finite Difference Time 

Domain). Il existe également la méthode des lignes MoL (Line Method). Pour la simulation 

fréquentielle, les techniques les plus couramment utilisées sont la méthode des éléments 

finis (MEF, Finite Element Method) et la résolution des équations intégrales par la 

méthode des moments (MoM, Method of Moments). 

Avec les progrès remarquables accomplis à la fois dans le domaine du matériel 

informatique et du calcul numérique, la conception assistée par ordinateur (CAO) des 

structures hyperfréquences a atteint un niveau significatif de maturité pour les technologies 

classiques. Il existe actuellement un vaste choix d‟outils de simulation EM commerciaux 

avec des capacités accrues dans la modélisation des structures. Parmi les principaux outils, 

nous pouvons citer les simulateurs basés sur la : 

 Méthode des éléments finis (MEF) : 

 

HFSS™ [III.2],  EMDS™ [III.3], Maxwell
®
2D [III.2], etc. 

 Méthode des différences finies (FDTM) : 

 

Fidelity™ [III.4], Empire™ [III.5], etc. 

 

 Méthode des moments (MoM) : 

 

Momentum™-ADS [III.3],  Ansoft Designer™ [III.2], IE3D™ [III.4], CST 

MICROWAVE STUDIO
®
 [III.6], Sonnet

®
 [III.7], WIPL-D™ [III.8],  etc.  

Les logiciels de CAO utilisant ces méthodes numériques peuvent également être 

classés en trois catégories suivant qu‟ils sont basés sur un simulateur électromagnétique 

3D, 2D ou 2.5D. 

III.2.2  METHODES NUMERIQUES  

Il existe de nombreuses méthodes de modélisation électromagnétique, par 

résolution des équations dans le domaine temporel ou fréquentiel. Parmi celles-ci, les plus 

utilisées sont la méthode des éléments finis (MEF), la méthode des moments (MoM), la 

méthode des différences finies temporelles (FDTM) ou bien encore, la méthode des lignes 

(MoL). 
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III.2.2.1  METHODE DES DIFFERENCES FINIES  

La méthode des différences finies dans le domaine temporel (FDTD) est une 

méthode largement reconnue dans le domaine de la simulation électromagnétique. Cette 

méthode, a été à l'origine développée par Kane S. Yee en 1966 [III.9-10]. 

La résolution numérique des équations de Maxwell par cette méthode, nécessite une 

fine discrétisation spatio-temporelle. L'espace est donc divisé en cellules élémentaires (ou 

mailles élémentaires) parallélépipédiques, à l'intérieur des quelles sont calculées les six 

composantes orthogonales des champs électromagnétiques (Ex, Ey, Ez et Hx, Hy, Hz). La 

forme particulière des équations de Maxwell conduit à calculer les composantes du champ 

électriques au milieu des arêtes des mailles, tandis que celles du champ magnétique sont 

déterminées au centre des faces [III.9-10] (figure III.1). 

 

 

 

 

A partir de ces composantes, on peut connaître l‟ensemble des caractéristiques des 

structures étudiées. Les principaux avantages de cette méthode résident dans la  

formulation relativement simple, la robustesse de l‟algorithme et surtout dans la possibilité 

de calculer des caractéristiques électriques d'un dispositif sur une large bande de fréquence. 

Elle a en revanche quelques défauts. Des besoins informatiques conséquents sont 

également requis lorsque l‟on est confronté à des variations très rapides du champ 

électromagnétique. Ces variations nécessitent un échantillonnage temporel important ce 

qui peut conduire à des temps de calcul prohibitifs. 

III.2.2.2 METHODE DES LIGNES (MoL) 

Cette méthode présente quelques similitudes avec la méthode des différences finies 

et des moments. Elle est très bien adaptée au traitement de circuits planaires ou quasi-

planaires mais peut également s'appliquer aux structures volumiques, lorsqu'il s'agit de 

couches minces [III.11-13]. C'est une méthode semi-analytique qui permet de gérer 

Figure III.1 : Volume de calcul et cellule élémentaire dans la F.D.T.D 
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l'empilement de couches inhomogènes. Le circuit à analyser est discrétisé sur sa surface. 

Ainsi, pour des structures à trois dimensions, seules deux dimensions seront maillées. Pour 

la dernière dimension, les champs électromagnétiques seront décrits analytiquement. Une 

limitation de cette méthode est que si l'on modifie la géométrie de la structure suivant cette 

troisième dimension, il faudra trouver une nouvelle description analytique des champs 

[III.10], [III.14]. 

Cette technique permet de caractériser les modes propres des structures pour 

connaître la répartition des champs électromagnétiques et les fréquences de résonance. Elle 

permet également d'apprécier les pertes métalliques et diélectriques et donc de remonter 

aux valeurs des coefficients de qualité à vide des résonateurs. Dans le cas d'une étude en 

oscillations forcées, la résolution du système d'équation conduit à l'obtention des 

paramètres [S] du circuit. 

III.2.2.3 METHODE DES ELEMENTS FINIS (MEF)    

La méthode des éléments finis est conceptualisée par A. Hrennikoff et R. Courant 

dans les années 1940 pour résoudre des problèmes de mécanique de structures [III.15-16]. 

Quelques années plus tard, elle est introduite en électromagnétisme pour résoudre 

l‟équation de Maxwell. Cette méthode s‟applique aux dispositifs microondes de formes 

quelconques [III.17]. C‟est un outil mathématique qui résoudre de manière discrète les 

équations aux dérivées partielles. De manière générale, l‟équation porte sur une fonction 

spécifique définie sur un domaine et comporte des conditions aux bords permettant 

d‟assurer existence et unicité de la solution. 

La méthode des éléments finis repose sur un découpage de l'espace selon un 

maillage. D'habitude l'on choisit un maillage tétraédrique qui a l‟avantage de s‟adapter 

facilement aux structures complexes mais rien n‟empêche de le modifier suivant la 

géométrie du domaine et de mailler plus finement certains endroits que d‟autres (figure 

III.2-a). La résolution de l‟équation aux dérivées partielles sur chaque nœud du réseau des 

éléments finis donne une solution approximée par des fonctions d‟interpolation.  

(1)               (2) 

 Figure III.2-a : Exemples de maillages en éléments finis : simple en (1) et adaptatif en (2). 
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III.2.2.4 METHODE DES MOMENTS (MoM)  

Cette méthode s‟applique en général aux systèmes planaires ou quasi-planaires 

[III.17-18], elle est alors considérée comme une méthode 2.5D. La méthode des moments 

est basée sur la résolution numérique des équations de Maxwell sur un modèle 

électromagnétique de la structure étudiée. Seuls les conducteurs métalliques présents sur 

les différentes couches sont discrétisés par des éléments rectangulaires (en général), 

ensuite, l‟analyse prend en considération la hauteur des différents diélectriques mais ceux-

ci doivent obligatoirement être homogènes dans les deux autres directions. La figure III.2-b 

présente un exemple de segmentation utilisé sous l‟environnement LINPAR. 

L‟analyse s‟appuie sur le calcul de la distribution de courant évaluée sur chaque 

section par annulation des champs électriques tangentiels. Elle permet d‟obtenir les 

paramètres [S] du dispositif par la méthode de Galerkin qui consiste à résoudre les 

équations intégrales dérivées des équations de Maxwell. 

Les logiciels commerciaux basés sur cette méthode, tel que "Momentum -ADS" ou 

"Sonnet", sont donc particulièrement bien adaptées à l‟étude des circuits planaires, 

contrairement à "LINPAR" qui est bien adapté à l‟étude de toute forme géométrique mais 

nécessite un fichier de segmentation réalisé par l‟utilisateur. Ce fichier doit contenir toutes 

les informations (nombre de nœuds et leurs coordonnées, paramètres physiques des 

substrats, …) de la structure d‟étude. Ces logiciels effectuent l‟analyse de structures 

multicouches composées de diélectriques isotropes avec ou sans pertes et de conducteurs 

qui peuvent être soit considérés comme parfaits ou avec des pertes. Notons que les 

dispositifs étudiés peuvent également être blindés.  

 

 

 

 

 

 

 

 

III.2.2.5  COMPARAISON DES METHODES DE MODELISATION EM 

Chaque méthode présente ses avantages et aussi ses inconvénients. La méthode 

générale permettant de résoudre n‟importe quel problème n‟existe pas. Actuellement, les 

Figure III.2-b : Exemples de maillages (segmentation) utilisant la MoM sous LINPAR. 
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méthodes numériques d‟analyse électromagnétique sont des outils incontournables pour 

obtenir une caractérisation précise et rigoureuse des phénomènes électromagnétiques 

engendrés au sein des dispositifs. Pour l‟analyse d‟une structure spécifique, le choix de la 

méthode numérique s‟appuie sur des compromis entre la précision, la vitesse, les besoins 

de stockage (mémoire, disque dur) et la souplesse d‟utilisation. 

Le tableau III.1 fait un bilan des forces et des faiblesses de chacune des méthodes 

selon la géométrie étudiée. 

 

 

 

La méthode des moments et des éléments finis sont les méthodes les plus adaptées 

aux structures planaires simple et multicouche.  

III.3  CIRCUITS RESONNANTS RADIOFREQUENCES ET MICROONDES  

III.3.1 INTRODUCTION 

Les structures résonnantes sont des circuits oscillants trouvant leurs applications 

dans de nombreux dispositifs [III.19-21] tels que les générateurs, les sondes, les 

fréquencemètres, les filtres, ect … 

Dans le domaine de basses fréquences, la conception et la réalisation d‟un circuit 

résonnant utilisant des composants localisés (R-L-C) ne posent  aucun problème majeur. 

L‟élément principal de ce circuit (pour certaines expériences [III.21-22]) est l‟inductance 

L. Le premier composant utilisé pour réaliser ces inductances est le solénoïde. Or ce 

dernier perd ses performances au-delà de 100MHz [III.23-24] car sa capacité devient 

Tableau III. 1: Comparaison des forces et des faiblesses des méthodes  

de modélisation électromagnétique. 
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importante et donc auto-résonnante. En hautes fréquences, 400MHz et plus, le solénoïde 

n‟est pas adapté à la conception d‟un circuit résonant [III.21-22].  

L‟emploi d‟éléments résonnants différents des solénoïdes réalisés à partir de 

tronçons de lignes de transmission est une solution. L‟idée est donc de réaliser un élément 

selfique à constantes localisées à partir d‟éléments à constantes réparties. 

III.3.2  ÉQUIVALENCE ENTRE UN TRONÇON DE LIGNE ET UNE 

INDUCTANCE OU  UN CONDENSATEUR  

On appelle aussi les filtres à éléments distribués : filtres à lignes microrubans, dans 

la mesure où ils utilisent la technologie de réalisation « microstrip », ou « stripline ». Le 

principe de base de ces filtres repose sur la conversion des filtres LC classiques à éléments 

localisés en filtres à éléments distribués. Cette conversion s‟appuie sur la modélisation 

d‟un tronçon de ligne de transmission par des éléments localisés (L, C, ou circuit résonant). 

Pour cela un tronçon de ligne de transmission d‟impédance caractéristique cZ , fermé sur 

une charge 
rZ (figure III.3) présente à une distance   de cette dernière une impédance 

)(Z

 

donnée par [III.21], [III.25].  

 
 
 








tan

tan

rc

cr
c

jZZ

jZZ
ZZ




                                             (III.1) 

Où,   est la constante de propagation de l‟onde électromagnétique le long de la ligne. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Par la suite, nous utiliserons des tronçons de ligne dont la longueur est telle que le 

produit tan  s‟approxime à 10% près du produit  ; ce qui correspond à .12/ Dans 

ces conditions, l‟équation précédente s‟écrit [III.26-27]:  

 









rc

cr
c

jZZ

jZZ
ZZ




                                               (III.2) 

Figure III.3 : Portion de ligne microruban d‟impédance cZ , chargée par une charge 
rZ  
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                Ze              Zr 

            ZC 
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 Ligne en court-circuit ( 0rZ ) ou d’impédance caractéristique très grande 

devant la charge ( cr ZZ   ) 

 Lorsque la ligne est en court-circuit ou que l‟impédance caractéristique cZ est très 

grande devant la charge (rapport 1/ hW  et 
r faible), nous avons d‟après l‟équation 

(III.2): 

  





v
jZjZZ cc                                                 (III.3) 

Où   est la pulsation de fonctionnement et 



 v  est la vitesse de phase. 

Le  tronçon de ligne se comporte donc comme une impédance inductive jL  et 

l‟on peut dire qu‟il est  équivalent à une inductance de valeur [III.27-28] (unité en Henri) : 

v
ZL c


                                                           (III.4) 

 Ligne en circuit ouvert ( rZ ) ou d’impédance faible devant la charge  

( rc ZZ  )  

La réalisation technologique de cette condition peut se faire avec une ligne dont 

l‟impédance caractéristique est très petite devant la charge (rapport 1/ hW  et 
r  élevé) 

ou avec une ligne en circuit ouvert. L‟équation (III.2) devient alors : 

 



1



v
jZ

Z
jZ c

c                                              (III.5) 

 Le tronçon de ligne se comporte comme une capacité de valeur (unité en Farade) : 

vZ
C

c


.

1
                                                         (III.6) 

En somme, du point de vue circuiterie, nous pouvons décrire un circuit résonnant 

comme un assemblage de composants passifs (R-C) et de tronçon de ligne court-circuité 

(par exemple) à son extrémité. 

III.3.3 LIGNE QUART D’ONDE COURT CIRCUITEE A UNE EXTREMITE SANS 

PERTES 

Nous savons qu‟une ligne quart d'onde dont une extrémité est en court circuit se 

comporte comme un circuit résonnant parallèle. Il en résulte qu'aux fréquences inférieures 

à la fréquence de résonance, la ligne court-circuitée à une extrémité se comporte comme 
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une inductance, alors qu'aux fréquences supérieures à la fréquence de résonance elle aura 

un comportement capacitif. Ceci veut aussi dire qu'à une fréquence donnée, une ligne plus 

courte qu'un quart d'onde à cette fréquence, se comporte comme une inductance. Soit g la 

longueur d‟onde guidée et soit le déphasage entre l‟entrée et la sortie de la ligne. Lorsque 

la ligne est sans pertes, l‟impédance vue de son extrémité s‟écrit : 

tan0jZZ                                                   (III.7) 

Avec les cas particuliers suivants : 

inductiveceréacZXZl

iniZl

Zl

Lg

g

g

tan458/

inf904/

01802/

0











 

III.3.4  LIGNE QUART D’ONDE OUVERTE A UNE EXTREMITE 

Dans une ligne quart d'onde ouverte à une extrémité, la distribution du courant et de 

la tension est inversée par rapport au cas précédent. L‟impédance vue à l‟extrémité de la 

ligne s‟écrit : 

coth0jZZ                                                 (III.8) 

Avec les cas particulier suivants : 

capacitiveceréacZXZl

Zl

iniZl

Cg

g

g

tan458/

0904/

inf1802/

0











 

III.3.5  REALISATION D’INDUCTANCES, CONDENSATEURS ET CIRCUITS 

RESONANTS 

Nous pourrons donc déduire que la réalisation de composants passifs ou de circuits 

résonnants découle de tout ce qui a été expliqué dans ce qui précède. Cette réalisation est 

tout particulièrement aisée dans la mesure où l‟impédance caractéristique varie 

inversement proportionnel à la largeur W de la bande conductrice. 

III.3.5.1 INDUCTANCE SERIE  

En technologie micro ruban, l‟inductance s‟obtient par un fort rétrécissement de la 

bande métallique (figure III.4). En effet le tronçon de faible largeur qui présente une forte 

impédance caractéristique est chargé par deux lignes d‟impédance plus faible 

(généralement deux lignes de 50Ω). 
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III.3.5.2  INDUCTANCE PARALLELE  

Une inductance parallèle (figure III.5) s‟obtient en plaçant en dérivation sur la ligne 

principale un tronçon de ligne court-circuité : 

 

 

 

 

 

 

 

III.3.5.3 CAPACITE PARALLELE   

Elle s‟obtient par un élargissement important de la bande métallique (figure III.6). 

Le tronçon qui présente une faible impédance caractéristique, se trouve chargé à ses 

extrémités par des lignes d‟impédance caractéristique plus forte (condition : rc ZZ  ). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

III.3.5.4  CAPACITE SERIE  

Une capacité  série est  plus délicate à réaliser car de couper la ligne sur une très 

petite longueur (quelque microns ou dizaines de microns). Aussi on préfère utiliser des 

capacités sous forme d‟élément localisé tel que la capacité interdigitale [III.27]. 

 
 

Figure III.4: Réalisation d‟une inductance série en technologie microruban. 

 

 
Figure III.5: Réalisation d‟une inductance parallèle en ligne microruban. 

 

 

Figure III.6: Réalisation d‟une capacité parallèle en ligne microruban. 
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III.3.5.5  REALISATION DE CIRCUITS RESONANTS OU ANTI-RESONANTS 

La difficulté de réaliser des capacités séries nous impose que les seuls circuits 

résonants que l‟on puisse réaliser soient des circuits série (figure III.7) ou des circuits 

parallèle (figure III.8) placés en dérivation sur la ligne principale. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

III.4  STRUCTURES RESONNANTES BLINDEES 

Plusieurs nouveaux systèmes de communications nécessitent pour leur 

fonctionnement des filtres micro-ondes passe bandes et stop bandes de faibles dimensions, 

de formes très compactes et de faibles poids. En pratique, ces filtres peuvent être conçus en 

utilisant plusieurs variantes très sophistiquées de structures résonnantes (figure III.9). Dans 

ce cas, il est nécessaire d‟étudier leurs réponses fréquentielles pour mieux comprendre 

leurs effets sur les performances du filtre à concevoir.   

Une rigoureuse méthode SDIE (Space Domain Integral Equation) en utilisant la 

théorie des lignes de transmissions a été déjà utilisée par Hettak [III.29] pour prédire les 

réponses fréquentielles de ces structures résonnantes utilisant des lignes micro rubans 

couplées mais non blindées. 

Dans cette partie, nous allons étudier le fonctionnement des mêmes structures 

résonnantes que celles traitées dans la référence [III.29] (figure III.9), mais blindées, en 

exploitant le logiciel des moments 3D. Cette simulation est faite en tenant compte des 

effets du blindage et des discontinuités que présentent ces structures. 

Nos résultats de simulation présentés sur les graphes des figures III.11 (a) et III.12 

(a), sont obtenus pour un substrat diélectrique de permittivité relative 10r , d‟épaisseur 

 

Figure III.8: Réalisation d‟un circuit résonant parallèle technologie microruban. 

 

 
Figure III.7: Réalisation d‟un circuit résonant série en technologie microruban. 
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   Circuit résonnant élémentaire équivalent                                      Structure résonnante  

 

 

Figure III.9: Structures résonnantes élémentaires en éléments localisés et distribués. 

 

 

 

0.254mm et un blindage de hauteur égale à 1.254mm. Les paramètres géométriques des 

structures élémentaires sont indiqués sur la figure III.10 (b). 
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(b)  

Figure III.10 : Structures résonnantes  élémentaires : (a) simulées sous l‟environnement  

SONNET (b) paramètres géométriques de la référence [III.29]. 

 

(a)  
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Figure III.11 : Réponses fréquentielles des structures élémentaires en technologie microruban blindées et 

non blindées. 

 

 

 

(a)   MoM 3D (b)    Résultats de Hettak [III.29] 

Fréquence (GHz) 
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(dB) 
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(dB) 
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S21 
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En technologie micro ruban non blindée, Hettak [III.29] a trouvé pour les mêmes 

paramètres géométriques et électriques, des structures résonnantes précédentes, les 

résultats présentés sur les figures III.11(b) et III.12 (b). 

En comparant nos résultats numériques trouvés à l‟aide du logiciel SONNET et 

ceux trouvés par la méthode SDIE [III.29], on constate clairement un accord entre les 

deux. Le décalage de la fréquence de résonance dans nos résultats est dû essentiellement à 

l‟influence du blindage sur les paramètres électromagnétiques des structures résonnantes 

élémentaires. 

 

 

 

 

Fréquence (GHz) 

Fréquence (GHz) 

(dB) 

(dB) 

Figure III.12 : Réponses fréquentielles des structures élémentaires en technologie microruban. 

 

 

 

(a)    MoM 3D (b)      Résultats de Hettak [III.29] 
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S21 

S21 

S11 
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Figure III.13 :(a) Modélisation localisée d‟un filtre passe-bas sous forme d‟un réseau en échelle  (b) 

courbe de réponse du filtre passe-bas. 

 

(a) (b) 

L‟association de ces structures résonnantes élémentaires pour réaliser un filtre 

micro-onde passe bande ou stop bande en technologie microruban blindée reste toujours 

possible. 

III.5   MODELISATION ET CONCEPTION DE FILTRE PASSE-BAS 

  Nous nous sommes intéressés ensuite à la conception de filtre passe bas en ligne 

quasi-TEM. Le schéma de la figure III.13 présente le modèle en éléments localisés d‟un 

filtre passe-bas. Aux fréquences basses, les inductances séries ont des impédances faibles 

et les capacités parallèles des impédances élevées : le filtre est donc transparent. Aux 

fréquences élevées, c‟est l‟inverse : les inductances génèrent une réjection partielle des 

signaux appliqués et les capacités court-circuitent le reste. La réponse en fréquence ou 

fonction de filtrage de ce filtre est présentée sur la figure III.13(b). La coupure n‟est pas 

idéale et l‟atténuation se fait progressivement. On définit généralement la bande passante 

du filtre à -3dB, et des fréquences de réjection à -20 ou -30 dB. La pente de la réjection est 

également un paramètre courant. 

 

 

 

 

 

 

 

 

III.5.1  PROCEDURE DE CONCEPTION 

1) Les données de départ sont les suivantes : 

 c , qui est la pulsation de coupure correspondant à une atténuation de 3 dB. 

 le taux d‟ondulation  dBAm  si la loi est de type Tchebyshev. 

 a , pulsation de réjection correspondant à une atténuation aA en dehors de la bande 

passante. 

La courbe donnant l‟atténuation d‟un filtre en fonction de la fréquence (figure 

III.14) peut suivre deux lois principales (Tchebyshev, Butterworth). Ces lois 

mathématiques [III.30] représentent la fonction de filtrage. 
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(a) (b) 

 

  

 

 

 

 

 

 

2) Après avoir normalisé les pulsations  par rapport à c , on détermine le nombre 

de cellules n  du filtre pour obtenir la réjection voulue selon le type de fonction de filtrage 

choisie. Des abaques [III.30] facilitent la détermination de cette valeur. Pour la loi de type 

Tchebyshev, plusieurs abaques sont disponibles selon l‟atténuation souhaitée dans la 

bande. 

3) Nous cherchons à déterminer les éléments localisés selfiques et capacitifs 

correspondant au modèle passe-bas (figure III.13(a)). Pour déterminer ces paramètres, on 

se sert d‟un prototype (figure III.15). La détermination des paramètres kg  représente la 

base de la synthèse des filtres passe-bas. Les éléments de ce schéma sont tous normalisé 

par rapport à
1R . 

1R  et nR  sont respectivement les impédances d‟entrée et de sortie du 

filtre. 

 

 

 

 

 

 

Selon l‟ordre n  du filtre et le type de loi choisie, les valeurs des éléments kg  sont 

données par des tableaux [III.31]. On en déduit enfin les kL  et kC  après dénormalisation 

du schéma III.16. Les inductances séries sont données par : 

k

c

k g
R

L .1




                                                     

(III.9) 

et les capacités parallèles par : 

k

c

k g
R

C .
1

.
1

1 


                                                

(III.10) 

Figure III.14 : Réponse d‟un filtre passe-bas : (a) de  type Butterworth  

(b) de  type Tchebyshev. 

 

Figure III.15: Prototype de filtre passe-bas avec n  impair. 
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Ainsi que 1.RrRn  . En pratique, on considère souvent le cas où 1r . 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

  4) la réalisation d‟une inductance, en microruban, peut se faire par un tronçon de 

ligne, de longueur faible vis-à-vis de la longueur d‟onde et dont l‟impédance 

caractéristique cZ est très grande devant l‟impédance de charge.  

Nous obtenons donc une impédance inductive à partir d‟un tronçon de ligne (figure  

III.17) de faible largeur, de longueur 𝓁k  et d‟impédance caractéristique ckZ  (relation 

(III.4)). 

Inversement, un tronçon de ligne, de longueur faible par rapport à la longueur 

d‟onde, dont l‟impédance caractéristique cZ  est très petite devant l‟impédance de charge 

permet de réaliser une capacité. Un tronçon de ligne de grande largeur (figure III.17), de 

longueur k et d‟impédance caractéristique ckZ  se comporte donc comme une impédance 

capacitive (relation (III.6)). 

Compte tenu des conditions sur les longueurs des tronçons de lignes, ces 

équivalences localisé-distribué ne sont valables qu‟à une fréquence donnée. 

Connaissant depuis l‟étape 3 la valeur des éléments kL et kC , les deux degrés de 

liberté pour le concepteur sont les impédances caractéristiques ckZ
 
et les longueurs 𝓁k . Il 

suffit de fixer une des deux valeurs pour déterminer l‟autre inconnue : on peut, par 

exemple, fixer ckZ  min (tronçons capacitifs) et ckZ  max (tronçons selfiques) aux mêmes 

valeurs pour les deux types de section de ligne et déterminer les longueurs respectives de 

ces tronçons.  

Les valeurs d‟impédance peuvent être fixées aux limites afin de minimiser la 

longueur totale du filtre et éviter des remontées parasites à des fréquences trop proches de 

la fréquence de coupure. 

 

 

 

Figure III.16 : Modélisation d‟un filtre passe-bas à ordre n  impair. 

 



Chapitre III                          Résultats de structures complexes de filtres à faible puissance 
 

88 

 

 

 

 

 

 

 

 

Suite à cette section qui présente rapidement un exemple de méthode classique de 

synthèse de filtre passe bas, nous allons valider la méthode de conception sur un exemple 

simple de filtre passe bas qui fonctionnent dans la bande WiFi. 

III.5.2  CONCEPTION DU FILTRE MICROONDE PASSE BAS DANS LA BANDE 

WiFi  

Nous présentons dans cette partie quelques résultats obtenus pour le cas d‟un filtre 

passe bas à saut d‟impédance de type Butterworth (par exemple). 

En fixant le cahier de charges comme suit : 

 Fréquence de coupure : 2.45GHz. 

 Fréquence de réjection : 4GHz. 

 Atténuation en dehors de la bande passante : 20dB. 

 Impédance d‟entrée (Z0) : 50Ω 

 Constant diélectrique : 2.4r  

 Hauteur du substrat diélectrique : 1.52mm. 

La synthèse de ce filtre donne un ordre 5n . 

En suivant les étapes de conception de ce type de filtre, citée au dessus  nous 

obtenons les valeurs des paramètres ig suivant : 

000.2618.1,6180.0 34251  getgggg
 

Les valeurs des éléments constitutifs du filtre passe bas correspondant sont : 

nHLetpFCCnHLL 499.6103.2,008.2 34251 
 

Pour pouvoir déterminer les longueurs des tronçons de lignes inductifs et capacitifs 

du filtre, il faut tenir compte de la contrainte suivant : 

cLccC ZZZ                                                   (III.11) 

Où : cCZ : Impédance caractéristique du tronçon de ligne capacitif.  

       cLZ  : Impédance caractéristique du tronçon de ligne inductif. 

Figure III.17 : Exemple de filtre passe-bas à saut impédance en technologie microruban. 
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En tenant compte de cette considération, les valeurs des impédances 

caractéristiques du tronçon des lignes inductif et capacitif sont choisies respectivement  

120cLZ
 
et  25cCZ  

 Ainsi les longueurs physiques des tronçons des lignes inductif et capacitif sont 

respectivement calculées par les deux relations suivant [III.1] : 









  L

ZcL

cgL

L






1sin

2
                                              (III.12)    

     cCc

gC

C ZC



1sin

2

                                           (III.13)  

Où gL
 
et gC  sont respectivement les longueurs d‟ondes des tronçons de ligne inductif et 

capacitif calculées à la fréquence de coupure cff   c‟est-dire :    

reLc

gL
f

c


                                                   (III.14.a) 

 reCc

gC
f

c


                                                   (III.14.b)  

Où  

reL et reC sont les permittivités effectives de chaque tronçon respectivement les longueurs 

d‟ondes des tronçons de ligne micro ruban (inductif ou capacitif). 

Aussi  les largeurs des lignes inductive et capacitive sont notée respectivement par oLW  et 

oCW . 

Nous obtenons les résultats des paramètres géométriques suivants du filtre passe 

bas d‟ordre 5 à éléments distribués dont le layout est représenté su la figure III.18. 

 Largeurs des rubans :     W1 = 0.41mm, W2 = 8.17mm. 

 Distances entre les rubans et le blindage : s1 = 2.1mm,  s2 = 6mm   

 Hauteur du blindage :    2.3 mm  

 Longueurs des lignes :  𝓁1 = 𝓁5 = 2.99mm, 𝓁2 = 𝓁4 = 9.82mm, 𝓁3 = 11.32mm. 
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Ces résultats ne tiennent pas compte de l‟effet des discontinuités (de type 

changement de largeur des rubans) du filtre. 

Si on tient compte de  cet effet, les longueurs physiques des tronçons des lignes 

inductif et capacitif,  sont calculées en résolvant (dans notre cas numériquement) le 

système d‟équations  suivant [III.1] : 

 









































































gL

L

cCgC

C

cL

c

gC

C
cC

gL

L
cLc

Z
x

Z
C

ZZL























2
tan

1
2

2
sin

1

2
tan

2
sin

                             (III.15) 

Après résolution numérique, nous obtenons les résultats suivants : 

𝓁1 = 𝓁5 = 1.7 mm,  𝓁2 = 𝓁4 = 7.6 mm, 𝓁3 = 7.7 mm 

La réponse fréquentielle de notre filtre micro-onde ainsi conçu en tenant compte ou 

pas de l‟influence de la discontinuité est montrée sur les graphes des figures III.19-a et 

III.19-b. 

 

 

 

 

 

 
 Figure III.18 : Métallisation longitudinale du filtre passe bas à saut d‟impédance obtenue sous 

Sonnet (Unité : mm) 
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Les figures III.19-a et III.19-b montrent que la présence de discontinuité entraîne un 

léger décalage de la fréquence de coupure du filtre.   

En suivant la méthode de conception et la théorie présentée dans les chapitres 

précédents, nous avons contribué à la réalisation d‟un logiciel (ADMFilters) sous 

l‟environnement C++ BUILDER (figure III.20-a) permettant d‟une part la conception des 

filtres planaires micro-ondes de type L-C, à savoir les filtres : passe bas à saut d‟impédance 

et à stub ouvert, et les filtres passe haut utilisant une capacité interdigitale, et d‟autre part le 

tracé des réponses fréquentielles de ces filtres (figure III.20-b et III.20-c). 

 

 

 
 

Figure III.19-a : Réponse fréquentielle du filtre (sans tenir compte de l‟effet des discontinuités) 

obtenue sous l‟environnement SONNET. 

 

Figure III.19-b : Réponse fréquentielle du filtre (en tenant compte de l‟effet des  

discontinuités) obtenue sous l‟environnement SONNET. 
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Figure III.20-a : Interface „About‟ de notre logiciel ADMFilters. 

 

 

Figure III.20-b : Interface principale de notre logiciel ADMFilters. 

 

Figure III.20-c : Exemple de réponse après conception d‟un filtre passe bas sous 

l‟environnement ADMFilters. 
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III.6 FILTRES MICROONDES PLANAIRES ACCORDABLES  

III.6.1 INTRODUCTION 

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

domaine 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 (filtres, antennes, amplificateurs, etc.). Dans 

le cas de récepteurs 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 superficie, sa réponse fréquentielle pouvant être modifiée afin de sélectionner 

les diverses bandes de fréquences utiles du récepteur multibandes [III.32]. 

Les filtres accordables  suscitent un intérêt important depuis de nombreuses années 

[III.32-34] grâce aux nombreuses perspectives qu‟ils laissent entrevoir. L‟avantage de 

pouvoir remplacer des banques de filtres ou des filtres d‟émission /réception par un seul 

circuit apparait comme tout à fait évident. 

Les filtres planaires, même pour les technologies les plus abouties (circuits sur 

membrane, micro usinage, micro cavités…), souffrent généralement de performances 

inférieures aux circuits volumiques mais grâce à leurs faibles coûts de production et faibles 

dimensions, ils commencent à s‟imposer dans certains domaines d‟applications. La 

réalisation de filtres et résonateurs planaires accordables permettrait donc d‟intégrer sur 

une très petite surface des fonctions effectuées par plusieurs circuits [III.35]. 

III.6.2 DEFINITION  

Un filtre est accordable (ou agile) lorsque certaines de ses caractéristiques peuvent 

être modifiées par une commande extérieure. Il y a en général trois types d‟agilité : 

- la bande passante variable avec une fréquence centrale constante 

- la fréquence centrale variable sans contrainte sur la bande passante relative 

- la fréquence centrale variable avec la bande passante relative constante [III.36]. 

III.6.3 DISPOSITIFS MICROONDES ACCORDABLES 

III.6.3.1 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 
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même système, plusieurs architectures radiofréquences reconfigurables ont été proposées 

[III.37-39]. 

La figure III.21 présente l‟architecture proposée par Rebeiz [III.38], 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, 

adaptateurs 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 

présentant pas les mêmes largeurs de spectre utile (voir tableau III.2), 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 III.21 les filtres en entrée de 

chaîne d‟émission réception (front-end). 

Les filtres microondes accordables peuvent être utilisés dans d‟autres types 

d‟applications commerciales, mais également militaires, ou encore dans des systèmes de 

mesure [III.40-41]. 

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. 

 

 

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 III.2: Plages de fréquences allouées aux standards GSM 900, DCS 1800, 

PCS 1900, UMTS [III.42] 
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III.6.4 TECHNOLOGIES UTILISEES POUR REALISER L’ACCORD 

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

dispositifs microondes à partir d‟une commande électrique : 

 les transducteurs piézoélectriques ; 

 les transducteurs photoconducteurs ; 

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

 les varactors micro-électro-mécaniques (MEMS : Micro-Electro-Mechanical Systems) ; 

 les varactors à jonctions semi-conductrices. 

III.6.5  FILTRE COUPE BANDE ACCORDABLE MULTICOUCHE A LIGNES 

MICRORUBAN 

La figure III.22 montre une structure formée d‟une ligne microruban reliée à un 

stub ouvert qui provoque un effet de réjection de bande autour d‟une certaine fréquence 0f . 

Dans les circuits MIC où l‟espace est restreint, on préfère avoir des structures un 

peu plus compactes. Une configuration, proposée par D. Jaisson [III.44], consiste à tourner 

le ruban ouvert et à le placer au dessus de la ligne principale en insérant entre les deux 

rubans une couche additionnelle de substrat diélectrique. 

 

 

 

 

Figure III.21: Architecture d‟une chaîne d‟émission-réception tri-bande de téléphonie sans fil proposée par 

Rebeiz [III.38]. 
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La structure utilisant deux couches de substrat diélectrique, de la figure III.23, a été 

utilisée par D. Jaisson (1998)  [III.44] pour réaliser un filtre coupe bande. Ce filtre est 

conçu pour opérer autour de 0f  = 1842.5 MHz et pour rejeter une fréquence porteuse 

traitée par un module à fréquence intermédiaire (FI) d‟un système de communication 

digitale (DCS : Digital Communication System). La méthode de conception a été déjà 

présentée par D. Jaisson [III.44-45] et T.C. Edwards [III.46]. 

Dans ce domaine de recherche, nous avons proposé et analysé, une nouvelle 

structure de filtre stop-bande multicouche accordable utilisant des lignes micro-rubans 

ordinaires à diaphragmes métalliques et fonctionnant dans la bande de fréquences [1796-

1852] MHz [III.43].    

Cette analyse est basée sur une résolution numérique du problème électrostatique 

par la méthode des éléments finis (MEF) sous l‟environnement FreeFEM [III.47-48]. Cette 

méthode est très adaptée à l‟étude de systèmes de lignes de transmission de formes 

complexes n‟admettant pas de solution analytique exacte ou même approchée. 

Par la MEF, la modélisation du filtre coupe bande consiste en l‟analyse des 

matrices d‟inductances et de capacités ([L] et [C]). Quand ces matrices sont trouvées, il est 

possible d‟estimer les paramètres [S] du filtre stop-bande en utilisant un modèle numérique 

adapté [III.49].  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

 

 
 

Figure III.22 : Vue de dessus du filtre coupe bande à stub ouvert. 

 

Figure III.23 : Représentation 3D du filtre coupe bande à structure multicouches utilisant 

des rubans non symétrique. 
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La figure III. 24 donne le schéma électrique équivalent du filtre coupe bande de la 

figure III.23 quand sa sortie est chargée par  50coZ .  

 

 

 

 

 

 

 

La figure ci-dessus, montre que pour une longueur b choisie, le filtre coupe bande 

est constitué de deux lignes de transmission couplées de type TEM ou quasi-TEM. Un 

court-circuit est réalisé à l‟entrée du filtre entre les rubans de largeurs 
1W et

2W , alors que la 

sortie de la ligne de largeur 
2W  est laissée ouverte et celle de la ligne de largeur 

1W  est 

chargée par  50coZ . 

La section transversale de notre filtre à structure multicouche inhomogène utilisant 

des rubans non symétriques à diaphragmes métalliques est présentée sur la figure III.25. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Pour les rubans non symétriques [III.47-48], et en utilisant notre modèle 

numérique, les capacités  riC  du filtre peuvent être calculées pour : 

Vi = 1V (avec tous les autres conducteurs mis à la masse). 

 
 

 

Figure III. 25: Section transversale du filtre à structure inhomogène utilisant des rubans non symétriques 

avec diaphragmes métalliques 

Figure III.24 : Circuit équivalent du filtre coupe bande. 
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En réglagant les tensions V1 et V2 à 1volt la capacité C3 et la capacité de couplage 

Cm sont calculées par la relation suivante: 

    321
2

1
CCCC rrm                                             (III.16) 

Les inductances de filtre  2,1iLi , sont données en termes des capacités comme 

dans le cas d‟une seule ligne quasi-statique, et l‟inductance mutuelle Lm peut être calculée 

à partir de la relation suivante : 

 
 

 
 r

rm

r

rm
m

C

C

C

C
LL









12

1                                              (III.17) 

Sur la base de cette théorie, nous avons établi un programme assisté par ordinateur 

pour calculer les matrices d‟inductances et de capacités ([L] et [C]) pour le filtre coupe 

bande multicouche microruban et à diaphragmes métalliques. 

Quand ces matrices sont déterminées, il est possible d‟estimer les réponses 

fréquentielles de notre filtre.  

Pour montrer l‟influence de l‟ouverture de la demi-largeur (s) sur les propriétés du 

filtre coupe bande, nous avons analysé notre filtre coupe bande multicouche microruban 

blindé à diaphragmes métalliques. La section transversale de ce filtre est présentée sur la 

figure III.25. 

 Le filtre est caractérisé par les paramètres géométriques et physiques suivants : 

 Largeur du ruban du bas :            W1 = 0.5 mm ; 

 Largeur du ruban du haut:            W2 = 5 mm ; 

 Hauteur du substrat du bas :  h1 = 1mm ; 

 Hauteur du substrat du haut :  h2 = h3 =  0 .0825 mm ; 

 Longueurs de séparation :       s1 = 3.25 mm et s2 = 1 mm ; 

 Epaisseur du ruban :    t = 0.01 mm ; 

 Largeur de diaphragme :          t =0.01 mm ;     

 Substrat diélectrique : FR4 (εr1 = εr2) ayant une constante diélectrique de 4.7; 

 Longueur du filtre :   b = 19.44 mm.  

Les éléments de la matrice  d‟inductance [L] en fonction de l‟ouverture de la demi-

largeur sont fournis par les graphes des figures III.26-28.  

L‟influence de l‟ouverture de la demi-largeur (s) sur les éléments de la matrice de 

capacité [C] du filtre est représentée sur les figures III.29-31.  
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Nos figures montrent clairement l‟influence de l‟ouverture de la demi-largeur (s) sur 

les paramètres électromagnétiques ([L], [C]) du filtre coupe bande et par conséquent sur sa 

fréquence de réjection 0f .    

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

Figure III. 26: Influence de l‟ouverture de la demi-largeur (s) sur l‟inductance (L1) du 

filtre coupe bande. 

 

Figure III. 27: Influence de l‟ouverture de la demi-largeur (s) sur l‟inductance 

 (Lm) du filtre coupe bande. 
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Figure III.28 : Influence de l‟ouverture de la demi-largeur (s) sur l‟inductance (L2) du filtre coupe 

bande. 

 

Figure III. 29: Influence de l‟ouverture de la demi-largeur (s) sur la capacité (C1) du filtre coupe 

bande. 
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Pour montrer l‟influence de l‟ouverture de la demi-largeur (s) sur la fréquence de 

réjection 0f  du filtre coupe bande, nous avons analysé sa réponse pour les mêmes 

paramètres géométriques et physiques mentionnées ci-dessus.  

Pour différentes valeurs de l‟ouverture de la demi-largeur (s=0.2mm, 0.4mm et 

0.6mm, par exemple), la variation du coefficient de transmission (S21) du filtre en fonction 

de la fréquence est montrée sur les graphes de la figure III.32. 

 

 

 

 
 

 
 
 

Figure III. 30 : Influence de l‟ouverture de la demi-largeur (s) sur la capacité (Cm) du filtre coupe 

bande. 

 

Figure III. 31: Influence de l‟ouverture de la demi-largeur (s) sur la capacité (C2) du filtre coupe 

bande. 
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La figure ci-dessus  montre que la valeur minimale de  S21 =-93 dB est obtenue à     

0f =1830MHz pour s=0.2mm. Pour s=0.4mm, la valeur minimale de  S21 =-74,44 dB est 

obtenue à 0f =1810MHz et pour s=0.6mm, la valeur minimale de  S21 =-79.76 dB est 

obtenue à 0f =1800 MHz.     

Finalement, sur la figure III.33 nous montrons l‟influence de l‟ouverture de la 

demi-largeur (s) sur la fréquence réjection 0f du filtre coupe bande accordable que nous 

avons proposé en utilisant des lignes multicouches micro-rubans et à diaphragmes 

métalliques. La plage de fréquences de fonctionnement de notre filtre est de 1796 à 

1852MHz, ce qui est obtenue pour une variation de la demi-largeur de 0.05 à 1mm.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 
 

Figure III.32 : Réponses du filtre coupe bande pour différentes valeurs de l‟ouverture de la demi-

largeur (s). 
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Nous avons proposé, analysé et simulé une nouvelle structure de filtre coupe bande 

accordable utilisant des lignes multicouche micro-rubans et à diaphragmes métalliques. Le 

principe de fonctionnement de base pour notre nouvelle structure est de contrôler la 

fréquence de réjection accordable au moyen d‟ajustement de la valeur de l‟ouverture de la 

demi-largeur. Cette nouvelle structure peut être réalisée sans difficultés majeures et avec 

une construction mécanique simple et de faible coût. 

III.7 FILTRE SUPRACONDUCTEUR 

III.7.1 INTRODUCTION 

Depuis la découverte des Supraconducteurs à Haute Température (HTS) en 1986 

[III.50], de nombreux HTS à base de composants micro-ondes planaire tels que résonateurs 

et les filtres ont été démontrée. L'utilisation de ces films HTS à la place de conducteurs 

normaux (par exemple, l'or et le cuivre) a réduit les pertes dans les conducteurs, et par 

conséquent les pertes d'insertion. 

Au cours des dernières années, les filtres à base de couches minces d‟HTS ont été 

envisagés pour des applications dans les systèmes de communications, ainsi que pour 

certaines applications spécifiques de radioastronomie [III.50-53]. 

III.7.2 FILTRE COUPE BANDE MICRORUBAN HTS 

Enfin, nous nous sommes intéressés à la conception d‟un filtre coupe bande 

microruban à bande étroite dont le substrat est de type LaALO3, sous l‟environnement CST 

 
 
 

Figure III.33: Influence de l‟ouverture de la demi-largeur (s) sur la fréquence de fonctionnement.  
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MICROWAVE STUDIO
®
 [III.6]. Ce filtre coupe bande dont les spécifications 

mentionnées ci-dessous, est utilisé pour concevoir un duplexeur microruban. 

 Fréquences de la bande atténuée :   1760-1780 MHz 

 Atténuation à la fréquence de réjection :  20 dB  

 Bande de réjection :     1750-1790 MHz  

 Ondulation dans la bande passante :   0.1 dB 

Ces spécifications peuvent être satisfaites avec un filtre coupe bande de 

Tchebychev d‟ordre 3. Son prototype passe-bas a les valeurs des paramètres kg suivants : 

1474.10316.1,1 23140  getgggg  

Pour la réalisation microruban, nous avons utilisé trois résonateurs en boucle 

ouverte qui sont couplés à une ligne microruban d‟impédance 50 Ω (figure III.34). La 

séparation entre les résonateurs est désignée par L et est d'environ un quart de longueur 

d'onde. Il s'agit d'un filtre coupe-bande à bande étroite dont la procédure de conception a 

été détaillée dans la référence [III.1].  

 

 

 

  

 

 

 

 

La structure du filtre coupe bande microruban utilisant trois résonateurs en boucle 

ouverte sous l‟environnement CST est présentée sur la figure III.35.  

  

 

 

 

 

 

 

 
 

 
 

Figure III. 34: Filtre coupe bande microruban utilisant trois résonateurs en boucle 

ouverte sur un substrat LaALO3 d‟épaisseur 0.5mm.  

 

 

Figure III. 35 : Structure du filtre coupe bande microruban utilisant trois résonateurs 

en boucle ouverte sous l‟environnement CST. 
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Le filtre coupe bande, nous l‟avons réalisé sur substrat diélectrique : LaALO3 de 

permittivité relative 23.87, d‟épaisseur 0.5mm et tan = 10
-5

  à 77K [III.54]. Dans la plage 

de fréquences [1700-1900] MHz, sa réponse fréquentielle est présentée sur la figure III.36, 

nous l‟avons obtenue pour une longueur L=11mm.  

 

 

  

 

 

 

 

 

 

 

De cette figure apparait clairement que pour L=11mm, le filtre que nous avons 

conçu répond bien au cahier de charges que nous avons fixé au début de la conception. 

III.8 CONCLUSION 

Dans ce chapitre nous avons présenté l‟essentiel de nos résultats de conception et 

de simulations de structures de filtres planaires microondes de formes très complexes (en 

général) pour des applications faibles puissances en télécommunications. Ces résultats ont 

été obtenus grâce à l‟utilisation de méthodes numériques puisque les structures étudiées 

n‟admettent pas de solutions analytiques exactes pour leurs grandeurs EM. 

Ce qui caractérise cette partie de notre travail est d‟une part la contribution dans la 

réalisation du logiciel ADMFilters, et d‟autre part  la proposition en Mai 2008 d‟une 

nouvelle structure de filtre coupe bande multicouche, à rubans asymétriques et à 

diaphragmes métalliques. 

Dans le chapitre suivant, nous présenterons l‟essentiel de notre savoir faire sur 

d‟autres types de structures de filtres de formes très complexes, destinés pour des 

applications hautes puissances en télécommunications. 

 

 

 

 

Figure III. 36: Réponse fréquentielle du filtre coupe bande microruban 

HTS Obtenue sous l‟environnement CST. 
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IV.1 INTRODUCTION 

Dans ce chapitre, nous présentons nos résultats de conceptions et d‟analyses de 

certaines structures de filtres de forme très complexes réalisées en technologie coaxiale 

pour des applications hautes puissances en télécommunications.  

Une de nos contributions pour la littérature scientifique, réside dans le 

développement de formules analytiques précises pour la ligne coaxiale carrée à 

conducteurs internes : circulaire et carré. Nos expressions présentent une erreur relative 

inférieure à 1.5%, ce qui montre la bonne précision de nos modèles analytiques que nous 

avons proposés. Nous les avons utilisées par exemple pour concevoir un filtre passe-bas de 

fréquence de coupure de 1.3 GHz d‟une part et pour concevoir un coupleur branchline 

fonctionnant à 60 GHz. 

Une deuxième contribution de notre part réside dans la nouvelle structure de filtre 

passe bande (PB) Ultra Large Bande (ULB) réalisée à partir de lignes coaxiales carrées 

couplées et à conducteurs internes carrés. Nous avons proposé son utilisation en Juillet 

2011 pour des applications hautes puissances en télécommunication. 

IV.2 TECHNOLOGIE COAXIALE  

La ligne coaxiale est une des lignes de transmission les plus utilisées actuellement 

surtout pour des applications haute puissance en télécommunications. Sa fréquence 

maximale d‟utilisation se situe aux alentours de 40 GHz [IV.1]. Elle est constituée de deux 

conducteurs : extérieur et intérieur de rayons respectifs (r2 ou a2) et (r1) (figure IV.1), et par 

un diélectrique de permittivité relative ( r ), qui permet de centrer le conducteur interne par 

rapport au conducteur externe. 

  

 

 

 

(a) (b) 

Figure IV.1 : Ligne coaxiale : classique en (a) et à conducteur externe carré en (b). 
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IV.2.1 LIGNE COAXIALE A CONDUCTEUR EXTERNE CARRE 

L'impédance caractéristique des lignes de transmission coaxiales avec un 

conducteur interne circulaire et un conducteur extérieur carré est rapportée par les auteurs 

des références [IV.1-2]. 

Lorsque le mode de propagation est de type TEM, l‟impédance caractéristique Z0 

est donnée, dans le cas d‟un diélectrique sans perte (tg ()= 0), non magnétique et pour des 

parois parfaitement conductrices (= 0), par la relation suivante:  

1

2

0

0787.1
ln

60

r

a
Z

r


                                                  

(IV.1)

 

Le câble coaxial est une solution à de nombreux problèmes : de haute puissance, de 

large bande passante à faible perte et d'isolement élevé [IV.1-2].  

IV.2.2 APPLICATIONS AUX FILTRES 

Le câble coaxial est la première ligne de transmission à examiner pour la 

conception de filtres pour des applications hautes puissances [IV.3]. Plusieurs travaux sont  

effectués pour concevoir des filtres microonde à base de cette ligne. Les figures IV.2 et 

IV.3 présentent un exemple de filtre à cavité coaxiale pour des applications WIMAX (3.44 

GHz) [IV.4]. Ses réponses fréquentielles sont montrées par les graphes de la figure IV.4. 

 

 

 

                

 

Figure IV.2 : Géométrie de résonateur carré pour un filtre WiMAX [IV.4]. 

 

Figure IV.3 : Structure du filtre 3.44 GHz WiMAX de la référence [IV.4]. 
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IV.3 PARAMETRES EM DES LIGNES COAXIALES CARREES [IV.5] 

Les propriétés électriques d'une ligne coaxiale carrée sans perte peuvent être décrites 

en termes de l'impédance caractéristique Zc, et des paramètres primaires (L et C) [IV.6-8].  

Dans cette partie de ce chapitre, nous nous intéressons au développement de 

formules analytiques précises pour les paramètres électromagnétiques (inductance (L), 

capacité (C) et impédance caractéristique (Zc)) des lignes coaxiales carrées à conducteur 

interne circulaire et carré. Les expressions analytiques, déduites d'une analyse rigoureuse 

par la méthode des éléments finis (FEM), la méthode des moments (MoM) [IV.9] et une 

technique de lissage des courbes, peuvent être facilement mises en œuvre dans des outils 

de simulation de CAO, pour concevoir divers composants pour les systèmes de 

télécommunication. 

Nos expressions analytiques restent valables pour toutes les lignes coaxiales carrées 

ayant des rapports des conducteurs extérieur-intérieur (a2/r1 ou a2/a1) compris entre 1.2 et 

10. Comme applications, nous présentons principalement nos résultats de conception et de 

simulation de coupleurs banchline de type MEMS et fonctionnant à 60 GHz. 

IV.3.1 LIGNES COAXIALES CARREES 

Les sections transversales des lignes coaxiales carrées avec conducteur interne 

circulaire et carré sont représentées respectivement sur les figures IV.5(a) et IV.5(b). Ces 

lignes sont supposées être sans perte avec un conducteur interne (r1 ou a1) et un conducteur 

externe de largeur (a2). Un diélectrique de permittivité relative r règne à l'intérieur des 

lignes. 

Figure IV.4 : Réponses fréquentielles du filtre d‟ordre 6 à cavité coaxiale conçu pour des 

applications WIMAX de la référence [IV.4]. 
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IV.3.1.1 LIGNE COAXIALE CARREE A CONDUCTEUR INTERNE 

CIRCULAIRE  

IV.3.1.1.1  RESULTATS NUMERIQUES  

Les résultats numériques pour les paramètres EM (Zc, L et C) que nous avons 

obtenus pour ce type de ligne coaxiale carrée (vide : 1r ) avec conducteur interne 

circulaire sont représentés sur les figures IV.6 à IV.8. Ces résultats montrent la très bonne 

cohérence entre la méthode MEF et celle des MoM. 
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(a) (b) 

Figure IV.5 : Sections transversales de la ligne coaxiale carrée à conducteurs internes : circulaire 

en (a) et carré en (b). 

 

Figure IV.6 : Impédance caractéristique en fonction du rapport conducteur               

extérieure- intérieur (a2/r1). 
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IV.3.1.1.2 DERIVATION DES MODELES ANALYTIQUES 

 Impédance caractéristique 

En utilisant un lissage rigoureux à nos résultats numériques, nous avons développé des 

expressions analytiques des paramètres EM de la ligne coaxiale carrée à conducteur interne 

circulaire. Il se trouve que son impédance caractéristique (Zc) peut être exprimée par: 
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(IV.2) 

 

 

 

Figure IV.7 : Influence du  rapport conducteur extérieure-intérieur (a2/r1) sur l‟inductance linéique de 

la ligne carrée à conducteur interne circulaire. 

 

Figure IV.8 : Influence du  rapport conducteur extérieure-intérieur (a2/r1) sur la capacité linéique de la 

ligne carrée à conducteur interne circulaire. 
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où 

 Pour 1.2 ≤ r ≤ 5, 

Zo = 124.175 

A1 = -108.195 

r = a2/r1 

r0 = 1.2 

t1 = 2.515 

 Pour 5 ≤ r ≤ 10, 

Zo = 184.318 

A1 = -82.764 

r = a2/r1 

r0 = 5 

t1 = 7.179 

 Inductance et capacité par unité de longueur 

L'inductance et la capacité linéiques de la ligne coaxiale carrée à conducteur interne 

circulaire sont données par deux relations suivantes : 
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(IV.3)

 

où 

 Pour 1.2 ≤ r ≤ 5, 

Lo = 414.228 

A1 = -360.904 

r = a2/r1 

r0 = 1.2 

t1 = 2.518 

 Pour 5 ≤ r ≤ 10, 

Lo = 614.404 

A1 = -275.890 

r = a2/r1 
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r0 = 5 

t1 = 7.179 
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(IV.4)

 

où 

Co = 24.949 

A1 = 118.680 

A2 = 72.692 

t1 = 0.208 

t2 = 1.583 

r = a2/r1 

r0 = 1.2 

La figure IV.9 montre une comparaison entre les résultats analytiques et 

numériques. De cette figure, il apparait clairement que les erreurs relatives entre les valeurs 

numériques et analytiques sont inférieures à 1.5% dans une grande page du rapport a2/r1, ce 

qui montre la bonne précision des modèles analytiques proposés pour ce type de ligne de 

transmission. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 Figure IV.9 : Erreurs relatives entre nos résultats analytiques et numériques. 
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IV.3.1.2 LIGNE COAXIALE CARREE A CONDUCTEUR INTERNE CARRE 

IV.3.1.2.1  RESULTATS NUMERIQUES  

Les figures IV.10 à IV.12 montrent les résultats numériques que nous avons 

obtenus au moyen de la MEF et de la MoM pour l'impédance caractéristique Zc et pour les 

paramètres primaires (L et C) de la ligne coaxiale carrée isolée à conducteur interne carré. 
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Figure IV.10 : Impédance caractéristique en fonction du rapport conducteur extérieur-intérieur 

(a2/a1). 

Figure IV.11 : Influence du  rapport conducteur extérieure-intérieur (a2/a1) sur l‟inductance de la 

ligne carrée à conducteur intérieur carré   
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IV.3.1.2.2 DERIVATION DES MODELES ANALYTIQUES 

 Impédance caractéristique 

Pour ce type de ligne, l'impédance caractéristique (Zc) peut être  exprimée par 

l‟équation suivante : 
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(IV.5)

 

Où : 

 Pour 1.2 ≤ r ≤ 5, 

Zo = 119.686 

A1 = -110.061 

r = a2 / a1 

r0 = 1.2 

t1 = 2.847 

 Pour 5 ≤ r ≤ 10, 

Zo = 175.534 

A1 = -83.911 

r = a2 / a1 

r0 = 5 

t1 = 7.236 

 Inductance et capacité par unité de longueur 

Figure IV.12 : Influence du  rapport conducteur extérieure-intérieur (a2/a1) sur la capacité de la 

ligne carrée à conducteur intérieur carré   
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Enfin, les deux relations suivantes donnent les expressions de l'inductance et de la 

capacité linéiques de la ligne coaxiale carrée à conducteur interne carré. 
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où 

 Pour 1.2 ≤ r ≤ 5, 

Lo = 398.106 

A1 = -366.037 

r = a2/ a1 

r0 = 1.2 

t1 = 2.839 

 Pour 5 ≤ r ≤ 10, 

Lo = 584. 918 

A1 = -279.526 

r = a2/ a1 

r0 = 5 

t1 = 7.229 
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(IV.7)

 

où 

Co = 29.068 

A1 = 217.255 

A2 = 121.432 

t1 = 0.164 

t2 = 1.185 

r = a2/ a1 et r0 = 1.2 

Une comparaison entre nos résultats analytiques et numériques est représentée dans 

la figure IV.13. Grâce à cette comparaison, il apparaît une bonne précision des expressions 
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que nous avons développées pour les paramètres EM de la ligne coaxiale carrée à 

conducteur interne carrée. 
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IV.3.1.2 APPLICATIONS A LA CONCEPTION DE COUPLEURS BRANCH-LINE 

DE TYPE MEMS ET FONCTIONNANT A 60 GHz 

Les expressions que nous avons développées sont très faciles à utiliser pour 

concevoir plusieurs composants tels que les filtres (figures IV.14(a) et (b)) et les coupleurs 

(figure IV.14-c) pour des applications diverses dans le domaine des télécommunications. 

Ici nous avons préféré de les utiliser pour la conception de coupleurs de type branchline en 

se servant de la théorie des lignes couplées, ce qui constituera une bonne introduction à 

l‟étude des filtres ultra large bande (ULB) à lignes couplés. La figure IV.14(c) présente la 

structure d'un coupleur branchline en utilisant des lignes coaxiales carrées. Tous les ports 

du coupleur sont adaptés à Zc = 50 Ω [IV.10]. 

 

 

 

Figure IV.13 : Erreurs relatives entre les résultats analytiques et numériques. 
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(b) 

 

(c) 

 

 

Pour concevoir un coupleur branchline fonctionnant à 60 GHz utilisant des lignes 

coaxiales carrées (L1, L2) à conducteurs internes circulaires, nous avons analysé la 

structure représentée sur la figure IV.14. 

Figure IV.14 : Illustration détaillée du filtre passe-bas en (a) sa réponse fréquentielle en 

(b) et coupleur branchline en (c). 
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Pour les lignes coaxiales, la largeur de conducteur externe (a2) a été maintenue 

constante. Le rayon (r1) du conducteur intérieur a été varié pour modifier l'impédance 

caractéristique de la ligne. Toutes les dimensions et les paramètres électromagnétiques, 

obtenus à partir de nos expressions analytiques proposées, pour les lignes du coupleur sont 

donnés dans le tableau IV.1. 

 

 

 

 

 

 

Pour ces paramètres géométriques et physiques et en utilisant un modèle numérique 

adapté [IV.11] les réponses fréquentielles du coupleur branchline que nous avons conçu au 

moyen des lignes coaxiales carrés à conducteur interne circulaire, sont montrées par les 

graphes de la figure IV.15. Les réponses simulées respectivement couplée (S13) et directe 

(S12) sont meilleures que (-3.61 dB) dans une bande de fréquence s‟étalant de 56 à 64 GHz, 

ce qui limite la bande passante à environ 17%. Les pertes de réflexion et d‟isolation sont 

meilleurs que (-15 dB) dans cette même bande passante. 
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Lignes L1 L2 

r1 (mm) 0.05 0.04 

a2 (mm) 0.086 0.086 

εr 1 1 

Zc (Ω) 35.34 50.02 

L (nH/m) 117.85 166.75 

C (pF/m) 89.04 66.08 

Longueur (mm) 1.25 1.25 
 

Figure IV.15 : Réponses fréquentielles du coupleur branchline utilisant des lignes coaxiales 

carrées à conducteurs internes circulaires 

 

Tableau IV.1 : Paramètres de conception du coupleur branchline fonctionnant à 60 GHz et utilisant 

les lignes coaxiales carrées à conducteurs internes circulaires. 
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Le même travail a été fait pour concevoir un coupleur branchline fonctionnant à        

60 GHz utilisant lignes coaxiales carrées (L1, L2) à conducteurs interne carrés. Avec les 

paramètres de conception donnés dans le tableau IV.2, la réponse obtenue du coupleur est 

représenté sur la figure IV.16. 
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Pour ce type de coupleur, les réponses simulées respectivement couplée (S13) et 

directe (S12) sont meilleures que (-4.29 dB) dans une bande de fréquence s‟étalant de 56 à 

64 GHz, ce qui limite la bande passante à environ 21%. 

 

Lignes L1 L2 

a1 (mm) 0.044 0.035 

a2 (mm) 0.086 0.086 

εr 1 1 

Zc (Ω) 35.23 48.9 

L (nH/m) 117.45 163.01 

C (pF/m) 95.16 71.23 

Longueur (mm) 1.25 1.25 
 

Tableau IV.2 : Paramètres de conception du coupleur branchline fonctionnant à 60 GHz et utilisant les 

lignes coaxiales carrées à conducteurs interne carrés. 

 

Figure IV.16 : Réponses fréquentielles du coupleur branchline utilisant des lignes coaxiales carrées 

à conducteurs internes carrés.  
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 IV.4  FILTRES ULTRA LARGE BANDE (ULB) HAUTE PUISSANCE  

L‟Ultra Large Bande a été fortement mise en lumière ces dernières années (en 

particulier depuis 2002) et plusieurs domaines d‟application de ce type de systèmes de 

communications sont actuellement envisagés. 

IV.4.1 DEFINITION 

Au cours de sa brève histoire, l‟Ultra Large Bande a d‟abord eu une première 

définition donnée par Taylor. Selon lui, le terme ultra large bande désigne les systèmes qui 

transmettent et reçoivent des ondes dont la largeur de bande relative est supérieure ou égale 

à 25%. 

La Commission Fédérale de Communications (FCC) a ensuite défini le signal Ultra 

Large bande comme un signal dont la bande passante à -10 dB excède à tout moment 500 

MHz et 20 % de sa fréquence centrale [IV.12]. La bande principale prévue pour l‟ULB se 

situe entre 3.1 GHz et 10.6 GHz. Cette bande d‟environ 7 GHz de large pourrait donc 

éventuellement être décomposée en 14 sous “canaux” de 500 MHz. Un système de 

communication utilisant la totalité de la bande, ou un ensemble des sous canaux de 500 

MHz ou même un seul canal de 500 MHz sera donc considéré comme un système ULB, à 

condition qu‟il respecte les contraintes réglementaires de mise en service [IV.13]. 

Depuis Février 2002, plusieurs chercheurs ont commencé à explorer divers 

composants, dispositifs et systèmes ultra larges bandes [IV.14-15]. Un des blocs 

principaux dans un système ULB est le filtre passe bande (FPB) ULB. Ce type de filtre a 

été étudié théoriquement et numériquement [IV.16-17]. Sur la base de l'utilisation de 

tronçons de lignes à saut d‟impédance d‟une part et de tronçons de lignes couplées d‟autre 

part, plusieurs travaux récents se sont intéressés à la conception des filtres ULB planaires 

dédiés à des applications faibles puissances, à faibles pertes, de faibles dimensions et 

présentant une haute suppression des fréquences indésirables et une très bonne 

amélioration dans les performances de la bande de réjection [IV.18-19]. 

IV.4.2 REALISATION 

Les filtres à stub présentés dans le paragraphe II.3.3 ont été utilisés pour concevoir 

des filtres à large bande passante [IV.20-21]. 

Les résonateurs couplés ne permettent pas de concevoir des filtres à bande passante 

supérieure à 20%. En effet, pour une structure à lignes couplées, un fort couplage est 

nécessaire pour assurer une large bande passante. Les contraintes de fabrication imposent 

une largeur de gap minimale et limitent la réalisation d‟un couplage élevé. Le couplage 
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peut être renforcé de sorte que la bande passante relative soit de l‟ordre de 40% à 70% 

avec une structure à 3 lignes couplées [IV.22]. Récemment, de nouvelles formules de 

synthèse de filtres passe-bande à ligne couplées à bande passante de l‟ordre de 50 % ont 

été proposées dans la référence [IV.23]. Un renforcement du couplage capacitif des lignes 

en technologie microruban se fait aussi en ajoutant des défauts dans le plan de masse au 

niveau des rubans couplés. Ce motif est équivalent à un inverseur d‟impédance et la bande 

passante du filtre à plusieurs lignes couplées présente une réduction de 70 %. Un filtre 

ULB construit avec une technologie microruban sur substrat à pertes absorbant le signal en 

hautes fréquences est présenté dans la référence [IV.16], avec des performances cependant 

médiocres. Les mesures montrent de fortes pertes d‟insertion de 6 dB dans la bande 

passante et des pertes par réflexion supérieures à 4.5 dB en dehors de la bande passante. 

Formé par un résonateur à saut d‟impédance ou à modes multiples (MMR) et des 

lignes couplées de longueur /4, un filtre ULB est conçu avec une bande passante de 113 

% [IV.17]. L‟association du résonateur MMR à des lignes couplées chargées 

capacitivement a démontré sa capacité de suppression de la première bande passante 

indésirable et d‟amélioration des pertes d‟insertion [IV.24]. Un filtre ULB à 5 pôles conçu 

avec un résonateur multi-mode coplanaire court-circuité, montre de bonnes performances 

en termes de pertes d‟insertion et temps de groupe [IV.18]. Un résonateur MMR chargé par 

des stubs montre son intérêt du fait de l‟effet d‟onde lente dans [IV.25] (figure IV.17(a)). 

Un résonateur en anneau de longueur  à la fréquence centrale, chargé par un stub 

en circuit ouvert, est étudié par les auteurs de la référence [IV.26]. Il présente une bande 

passante de 92%. Ce filtre présente de faibles pertes d‟insertion mais souffre d‟une faible 

sélectivité. Le réglage de ce filtre est assuré par l‟insertion d‟un varactor à l‟extrémité du 

stub [IV.27]. Une paire de stubs court-circuités peut être ajoutée au résonateur en anneaux 

pour miniaturiser le filtre. 

Une structure hybride microruban-coplanaire a été utilisée pour concevoir un filtre 

à ULB dans la référence [IV.28]. La section de base est constituée par deux lignes 

microruban séparées par un gap et couplées à travers le substrat à une ligne coplanaire en 

circuit ouvert. Dans les travaux des références [IV.29-30] (figure IV.17(b)), les pertes par 

réflexion dans la bande passante sont améliorées en remplaçant la ligne coplanaire par un 

résonateur multimode. Ce type de transition a été modélisée par des éléments localisés 

pour concevoir le filtre passe haut, essentiel pour le développement du passe-bande 

[IV.31]. Des stubs court-circuités sont également ajoutés pour introduire des zéros de 

transmission qui garantissent une bonne sélectivité et une meilleure réjection. Une bande 
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de rejection plus large est obtenue par la structure duale : transition coplanaire/microruban 

[IV.32]. Un filtre compact utilisant un résonateur coplanaire quart d‟onde couplé à deux 

stubs en circuit ouvert en microruban est publié dans [IV.33]. 

 

 

Figure IV.17 : Layout de filtres UWB : Résonateur MMR en (a) et Transition 

Microruban/coplanaire en (b). 

IV.4.3 DIFFERENTS TYPES D'APPLICATIONS DE L'ULTRA LARGE BANDE  

En février 2002, la FCC a défini trois types d‟applications pour l'ULB (figure IV.18) 

[IV.34-35]. 

 Bande de fréquences 24 GHz et 77 GHz : applications liées aux véhicules 

 Bande de fréquence <1 GHz: radar GPR et radar "see through wall" 

 Bande 1.99-10.6 GHz: Applications médicales (imagerie). 

 Bande 3.1-10.6 GHz: Système de communications sans fil et applications liées à la 

localisation. 

 

 Figure IV.18 : Différentes applications de l'Ultra Large Bande. 
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IV.4.4  ANALYSE ET CONCEPTION D’UN NOUVEAU FILTRE ULTRA LARGE 

BANDE HAUTE PUISSANCE [IV.36] 

En utilisant la méthode des éléments finis (MEF) en 2D et le logiciel CST 

MICROWAVE STUDIO
®
 (CST MWS), l'analyse EM et la conception d'un  nouveau filtre 

ultra large bande (ULB), compact et utilisant des tronçons de lignes coaxiales carrées-

coupées, commode pour des applications hautes puissances en télécommunications, sont 

présentées dans cette partie de ce chapitre. La conception du filtre ULB est basée sur 

l'utilisation de tronçons de lignes à saut d‟impédance d‟une part et de tronçons de lignes 

couplées d‟autre part. La fréquence centrale du filtre a été choisie autour de 6.85 GHz, la 

largeur de bande est comprise entre 3 et 10 GHz, les pertes de transmission s'élèvent à 

environ 0.35 dB et celles de réflexion sont trouvées supérieures à 10 dB dans une large 

gamme de fréquences (4-9.5 GHz). Les résultats de simulation des performances de la 

bande atténuée sont mieux que 15 dB pour une gamme de fréquences allant jusqu‟à 11 

GHz. 

Pour la fréquence centrale choisie et sur un substrat diélectrique de permittivité 

relative de 2.03, le filtre ULB a seulement 6.7x8.9x33.4 mm
3
 de taille. 

IV.4.4 .1 CABLES COAXIAUX RECTANGULAIRES    

Les câbles coaxiaux rectangulaires couplés peuvent fournir un couplage de signal 

sous une forme compacte pour n‟importe quelle impédance caractéristique du système. Ils 

ont été utilisés précédemment pour construire un coupleur directionnel. Ce type de 

coupleur est très performant, vu sa grande directivité, son faible rapport d‟ondes 

stationnaires, sa bonne isolation et son faible cout [IV.37]. 

La figure IV.19 montre la section transversale d‟une ligne coaxiale rectangulaire 

couplée à conducteurs internes carrés. Le câble est supposé être sans perte avec un 

conducteur interne de largeur (2a1) et d‟un conducteur externe (blindage) de hauteur (2a2) 

et une largeur (2(a2+h)). Un diélectrique de permittivité relative (εr), règne à l‟intérieur du 

câble. Une partie de chaque câble est découpée et deux de ces câbles coupés sont joints 

pour former le système de lignes couplées. La profondeur de coupure (dite aussi de 

couplage) est représentée par (h) sur la section transversale.  

 

 



Chapitre IV                           Résultats de structures complexes de filtres à haute puissance 
 

128 

 

 

 

IV.4.4.2 RESOLUTION NUMERIQUE  

Les propriétés électriques pour le coupleur homogène symétrique  présenté dans la 

figure IV.19, à faibles pertes et propageant le mode transverse électromagnétique (TEM), 

peuvent être décrites en termes de paramètres primaires (matrices d‟inductances [L] et de 

capacités [C]) et en termes de paramètres secondaires k, Z0e et Z0o  [IV.38-39]. 

Où :     

  









2221

1211

LL

LL
L  ;   










2221

1211

CC

CC
C

 

Lii et Cii (i=1, 2) sont respectivement l‟inductance et la capacité propre de la ligne (i) en 

présence de la ligne (j) (j=1, 2, j≠i). 

Lij et Cij (i≠j) sont respectivement l‟inductance mutuelle et la capacité de couplage du 

système de lignes couplées. 

11

12

11

12

C

C

L

L
k 

 

est le coefficient de couplage et (Z0e, Z0o) sont les impédances respectives des 

modes pair et impair du coupleur. 

 

D'autre part, la ligne isolée de la figure IV.20, est décrite en termes de son  

inductance et de sa capacité linéiques (L et C) et en terme d‟impédance caractéristique Zo. 

 

  

 

 

Figure IV.20 : Section transversale de la ligne coaxiale rectangulaire à un 

conducteur interne carré. 

 

Figure IV.19 : Section transversale de la ligne coaxiale rectangulaire couplée à 

conducteurs internes carrés. 
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Dans la référence [IV.8], nous avons réalisé avec succès un outil numérique sous 

l‟environnement FreeFEM pour la caractérisation EM de coupleurs coaxiaux 

rectangulaires à conducteurs intérieurs carrés. Cet outil numérique peut être facilement 

adapté à l‟étude de toute autre structure de type TEM ou quasi-TEM [IV.40]. En outre, 

nous avons proposé des expressions analytiques rigoureuses pour les paramètres primaires 

(matrices inductance [L] et capacité [C]) et les impédances (Z0e, Z0o) des modes paires et 

impaires des coupleurs coaxiaux à conducteurs internes carrés [IV.8]. Ces expressions 

analytiques sont commodes pour tous les coupleurs coaxiaux à conducteurs internes carrés 

ayant un rapport du conducteur extérieur-intérieur compris entre 1.4 et 10 pour une large 

gamme de profondeur de coupure. Nous avons proposé d'autres expressions analytiques 

pour calculer les paramètres EM des lignes coaxiales carrés [IV.5]. Toutes nos expressions 

analytiques ont été déduites à partir d‟analyses électromagnétiques en utilisant les 

méthodes MEF et MoM respectivement sous les environnements freeFEM et LINPAR 

[IV.41]. L'utilisation de ces expressions analytiques peut être facilement mise en œuvre 

dans des outils modernes de CAO pour la conception de divers composants micro-ondes. 

IV.4.4.3 FILTRE ULTRA LARGE BANDE UTILISANT DES CABLES COAXIAUX 

Assumant des lignes d‟alimentation externes de 50 Ω, les figures IV.21(a) et (b) 

montrent respectivement la représentation schématique 3D et la section longitudinale de 

filtre passe bande ultra large bande que nous avons proposé. Un tronçon de ligne coaxiale 

carrée-coupée est placé au milieu entre deux tronçons de coupleurs coaxiaux carrés-coupés 

situés aux deux extrémités du filtre [IV.42]. 

Pour concevoir un tel filtre passe bande ULB, les trois tronçons de ce filtre sont 

arrangés avec des longueurs d'environ /4, /2 et /4, comme indiqué sur le schéma de la 

figure IV.21 (b). 

 

                

(a)                                               (b) 

 Figure IV.21 : Section longitudinale de filtre passe bande ULB utilisant des câbles coaxiaux 

rectangulaires à conducteurs intérieurs carrés 
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IV.4.4 .3 ANALYSE ET CONCEPTION PAR LA MEF 

Nous avons appliqué notre outil numérique basé sur la MEF à l'analyse et à la 

conception du filtre ULB que nous avons proposé et utilisant des câbles coaxiaux carrés-

coupés. L'approche MEF permet de décider si les contraintes permettent la réalisation du 

filtre. 

Pour des lignes d‟amenée de puissance d‟impédances 50 Ω, un conducteur intérieur 

de largeur (2a1=2mm), un blindage de largeur (2a2=6.7mm) et une constante diélectrique 

de 2.03, nous avons varié la profondeur de coupe h de a1 à a2 dont le but d‟assurer pour le 

coupleur coaxial rectangulaire un coefficient de couplage de 5 dB (figure IV.22). 

 

 

 

 

Un coefficient de couplage de 2.4 dB a été obtenu pour une profondeur de coupure 

(h) de 1.1mm, rapportant une impédance caractéristique du coupleur autour de 

 24.2600 oe ZZ et des paramètres primaires suivants : 

  



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










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 ;  

  



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
















m

pF
C

7.2784.211

4.2117.278
 

Pour une longueur d‟un quart de longueur d'onde, c'est à dire, l =  / 4 et dans le but 

de vérifier si le coupleur est conçu avec un coefficient de couplage de moins de 5 dB dans 

la bande de fréquence [3.1-10.6] GHz, nous avons tracé en utilisant le logiciel MATPAR 

[IV.11] le coefficient de couplage qui en résulte du coupleur coaxial rectangulaire de la 

figure IV.22 comme représenté sur la figure IV.23.  

A partir de cette figure, il apparaît clairement que les coefficients de couplage (S12) 

et d'isolement (S14) varient respectivement entre 4-5.5 dB et 11.4-11.5 dB dans la bande de 

Figure IV.22 : Coupleur coaxial rectangulaire à conducteurs intérieurs carrés. 
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fréquence [3.1-10.6] GHz. Dans la même bande de fréquence le minimum de la directivité 

du coupleur  1214 SS   est d'environ 6 dB. 
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Pour le tronçon de ligne placé au milieu du filtre passe bande ULB, présenté dans la 

figure IV.24, la largeur du conducteur externe (blindage), la profondeur de coupure (h) et 

la constante diélectrique ont été maintenues constantes (a2=3.35mm, h=1.1mm et r =2.03). 

Par contre la largeur du conducteur interne (2a1) a été variée selon les besoins afin 

d‟obtenir une impédance caractéristique (Z0) de 19 Ω. Cette valeur de (Z0) est obtenu pour 

(a1=2.1mm), ce qui donne une inductance et une capacité par unité de longueur 

respectivement de 90.75 nH/m et 248.55 pF/m [IV.8]. 

 

 

 

 

Nous avons appliqué le logiciel CST-MWS dans le but de vérifier les performances 

électriques prévues de notre filtre passe bande ULB proposé et conçu en utilisant des 

Figure IV.23 : Paramètres-S du coupleur coaxial rectangulaire de la figure IV.22.   
 

Figure IV.24 : Simulation sous CST du tronçon de ligne placé au milieu du filtre 

passe bande ULB proposé.   
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câbles coaxiaux rectangulaires (figure IV.21). Le filtre que nous avons proposé a les 

caractéristiques géométriques celles indiquées sur la figure IV.25. 

 

 

 

Dans la plage de fréquences [1-11] GHz, la figure IV.26 fournit les résultats des 

réponses fréquentielles du filtre PB ULB que nous avons proposé pour des applications 

hautes puissances. 

 

 

 

La fréquence centrale du filtre est de 6.85 GHz, la largeur de bande est comprise 

entre 3.1 et 10.6 GHz, les pertes de transmission s'élèvent à environ 0.35 dB et celles de 

réflexion nous les avons trouvées supérieures à 10 dB dans une large gamme de fréquences 

(4-9.5 GHz). Les résultats de simulation des performances de la bande atténuée sont 

meilleures que 15 dB pour une plage de fréquences allant jusqu'à 11 GHz. 

Pour pouvoir valider ces résultats de conception de notre filtre ULB dédié aux 

applications hautes puissances et utilisant des tronçons de lignes coaxiales carrées, nous 

montrons dans la figure IV.27(b) les réponses fréquentielles d‟un filtre ULB commode aux 

applications faibles puissances et utilisant des guides d‟ondes coplanaires (figure IV.27(a)) 

de la référence [IV.18]. 

Figure IV.25 : Coupe longitudinale du filtre passe bande ULB, unités : mm. 

 

Figure IV.26 : Réponses des filtres PB ULB obtenues sous l‟environnement CST-MWS. 
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La figure IV.27 montre que dans la bande (3.6-10.4 GHz), le filtre passe bande 

(FPB ULB) à guides d‟ondes coplanaires présente des pertes de transmission inférieures à 

1.5 dB et des pertes de réflexion supérieures à 10 dB. 

Il apparaît clairement des deux dernières figures que les réponses simulées du 

circuit présenté dans la figure IV.21 et employant des câbles coaxiaux carrés-coupés sont 

en accord très raisonnable avec celles du circuit de la référence [IV.18] employant une 

structure coplanaire. La bande passante des filtres est également en bon accord avec celle 

définie par la commission fédérale de communications (FCC) pour des applications hautes 

puissances. 

Pour notre type de filtre passe-bande ULB utilisant des câbles coaxiaux 

rectangulaire avec conducteurs intérieurs carrés, il n'ya pas de résultats numériques ou 

expérimentaux dans la littérature scientifique. Afin de vérifier nos résultats obtenus par le 

logiciel CST- MWS nous étions obligés, pour les mêmes paramètres géométriques et 

physiques de notre filtre, de faire des simulations à l'aide de nos précédents travaux et 

estimer les paramètres-S résultants du filtre ULB ainsi conçu en utilisant le logiciel 

MATPAR. Les résultats obtenus des coefficients S11 et S12 en fonction de la fréquence 

pour la structure du filtre PB ULB que nous avons proposée sont présentés sur la figure 

IV.28. Ainsi les figures IV.26 et IV.28 montrent que les réponses obtenues par les deux 

modèles numériques (CST et MATPAR) sont en bon accord. 

Figure IV.27: Structure coplanaire en (a) et réponses de filtre en (b) [IV.18]. 
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IV.5  CONCLUSION 

Dans ce chapitre, nous avons présenté deux de nos contributions pour la littérature 

scientifique. La première est le développement de formules analytiques précises pour la 

ligne coaxiale carrée à conducteurs intérieurs : circulaire et carré alors que la deuxième est 

la proposition d‟une nouvelle structure de filtre passe bande ULB commode pour des 

applications hautes puissances en télécommunication, réalisée à partir de lignes coaxiales 

carrées couplées et à conducteurs internes carrés.  

Les expressions que nous avons développées sont très faciles à utiliser pour 

concevoir plusieurs composants tels que les filtres et les coupleurs pour des applications 

diverses. Comme applications, elles étaient utilisées pour concevoir un filtre passe-bas de 

fréquence de coupure de 1.3 GHz et un coupleur branchline fonctionnant à 60 GHz. 

L‟analyse EM et la conception de notre nouvelle structure de filtre PB ULB, 

compacte et utilisant des tronçons de lignes coaxiales carrées-coupées, commode pour des 

applications hautes puissances en télécommunications ont été aussi présentées en utilisant 

la MEF en 2D et le logiciel CST-MWS. La conception du filtre ULB était basée sur 

l'utilisation de tronçons de lignes à saut d‟impédance d‟une part et de tronçons de lignes 

couplées d‟autre part. La fréquence centrale du filtre a été choisie autour de 6.85 GHz, la 

largeur de bande est comprise entre 3 et 10 GHz, les pertes de transmission s'élèvent à 

environ 0.35 dB et celles de réflexion sont trouvées supérieures à 10 dB dans une large 

gamme de fréquences. Les résultats de simulation des performances de la bande atténuée 

sont mieux que 15 dB pour une gamme de fréquences allant jusqu‟à 11 GHz. Pour la 

fréquence centrale choisie et sur un substrat diélectrique de permittivité relative de 2.03, le 

filtre ULB que nous avons proposé a seulement 6.7x8.9x33.4 mm
3
 de taille. 

 

Figure IV.28 : Réponses obtenues au moyen de MATPAR du nouveau filtre FPB ULB.  
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CONCLUSION GENERALE 

 

Les travaux de thèse présentés dans ce manuscrit ont porté sur la conception de 

nouvelles structures de filtres micro-ondes pour des applications en télécommunication. 

Deux  topologies de filtres coupe bande et passe-bande à Ultra Large Bande basées 

sur  deux technologies différentes  multicouche et coaxiale ont été proposées. Aussi bien 

pour le filtre coupe bande que pour le filtre passe-bande, des méthodes de conception ont 

été développée, et des prototypes réalisés en technologie multicouche et coaxiale ont 

permis de valider les approches proposées. 

Dans le premier chapitre, une étude bibliographique des différentes solutions de 

filtrage développées pour la réalisation des filtres microondes a été présentée. Les 

principales technologies des filtres microondes passifs y ont été également décrites.  

La technologie planaire constitue une technologie attrayante pour la réalisation de 

filtres, en termes de coût, de volume, ainsi que des possibilités d‟intégration. La première 

partie du deuxième chapitre a été consacrée à un rapide rappel des différentes architectures 

de lignes de transmission qui constituent les éléments de base de plusieurs topologies de 

filtres distribués. Dans la deuxième partie, nous avons présenté les différentes topologies  

de filtres les plus couramment utilisées depuis les filtres à éléments localisés jusqu‟aux 

filtres totalement distribués. 

Le troisième chapitre a été consacré à la représentation, des résultats de conception 

et d‟analyse de certaines structures de filtres de forme très complexes (en général). Dans la 

première partie de ce chapitre nous avons analysé et simulé des structures résonnantes 

élémentaires blindées miniaturisées en technologie microruban. Ces dernières utilisent un 

substrat diélectrique de permittivité relative 10, d‟épaisseur 0.254mm et un blindage de 

hauteur égale à 1.254mm. En deuxième lieu, nous avons simulé une structure de type passe 

bas utilisant ligne microruban à une seule couche de substrat diélectrique et des rubans. 

Ensuite, une nouvelle structure de filtre accordable en fréquences dans la plage [1796-

1852] MHz de type coupe bande en technologie multicouche, à rubans asymétriques et à 

diaphragmes métalliques pour des applications faibles puissances en télécommunication a 

été présentée. La simulation d‟une structure de filtre de type coupe bande microruban à 

bande étroite, supraconducteur à haute température (HTS) est venue compléter ce troisième 

chapitre. Ce filtre coupe bande utilise trois résonateurs en boucle ouverte séparés d‟une 
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longueur L et tous couplés à une ligne microruban d‟impédance 50Ω. Pour un substrat 

diélectrique : LaALO3 de permittivité relative  23.87, d‟épaisseur 0.5mm, de tan=10
-5

 à 

77K et pour une distance de séparation des résonateurs de 11mm, notre filtre ainsi conçu 

fonctionne dans la bande de fréquences qui s‟étale de 1750 à 1790 MHz et présente une 

très bonne réjection qui dépasse 30 dB dans une grande partie de cette bande.  

Enfin dans le quatrième chapitre, nous avons développé des formules analytiques 

précises pour la ligne coaxiale carrée à conducteurs interne : circulaire et carré. Nos 

expressions présentent une erreur relative inférieure à 1.5%, ce qui montre la bonne 

précision de nos modèles analytiques que nous avons proposés. Ces lignes sont utilisées 

pour concevoir un filtre passe-bas de fréquence de coupure de 1.3 GHz d‟une part et pour 

concevoir un coupleur branchline fonctionnant à 60 GHz.  

Dans la deuxième partie de ce chapitre, notre nouvelle topologie de filtre passe-

bande à Ultra Large Bande réalisée à partir de lignes coaxiales carrées couplées et à 

conducteurs internes carrés pour des applications hautes puissances en télécommunication 

a été mise en place. 

En perspective, nous espérons que ces travaux de thèse nous mèneront à la 

réalisation pratique de toutes nos structures de filtres que nous avons proposées pour la 

littérature scientifique. 

Signalons enfin que les structures de filtres étudiées et analysées dans cette thèse, 

ont fait l‟objet d‟au moins cinq publications internationales et de plusieurs communications 

internationales dans le domaine de recherches. 
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