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INTRODUCTION GENERALE






Introduction générale

La croissance des données ¢changées par les réseaux d’information et de communication,
nécessite le développement d’équipements possédant des performances et des fonctionnalités
toujours plus importantes. Au regard des différentes applications (grand-public, défense, spatial...)
I’intégration, la reconfiguration, la sécurité et le colt de 1’équipement sont aussi des contraintes

particuliéres a prendre en compte lors de la conception.

L’explosion des communications mobiles a donc conduit a imposer des critéres de plus en
plus sévéres a toutes les fonctions de 1’¢lectronique et notamment a celles qui assurent le filtrage
des signaux. Les filtres hyperfréquences doivent répondre a des contraintes de natures physiques
(poids, encombrements,...) et €lectriques (sélectivité, temps de propagation de groupe, pertes,
tenue en puissance...) trés strictes. De plus, la réduction des colts de conception et d’exploitation

de ces dispositifs est un point clef dans le cadre d’un processus industriel.

Dans ce cadre, le développement de méthodologies de synthése appropriées est primordial
en permettant de concevoir ces dispositifs de maniere optimale par rapport aux contraintes
imposées. Ces méthodes de synthese utilisent différents modéles permettant de dimensionner le
circuit hyperfréquence réalisant la fonction souhaitée en optimisant toutes les contraintes imposees
par I’application ou I’environnement du circuit. Cette optimisation se traduit par une réduction des
colts et du temps de conception d'une part, et par une amélioration des performances et une
simplification de I’architecture du systéme d'autre part contribuant a augmenter I’intégration de

I’équipement.

Les travaux présentés dans ce manuscrit s’inscrivent dans cet axe de recherche.

Dans une premiere partie, le but consiste a développer une méthodologie de synthése

optimale, pour optimiser les performances électriques des filtres hyperfréquence.

Dans une seconde partie, 1’objectif est de simplifier I’architecture des multiplexeurs afin

d’améliorer leur compacité.

Les travaux réalisés lors de cette these ont été effectués dans le cadre d’une action de R&T

du Centre National d’Etudes Spatiales (CNES) et d’un programme ANR (Filipix) coordonné par
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Thales Alenia Space. Par conséquent, les développements ont été orientés vers les technologies

employées dans le domaine des communications spatiales.

Le premier chapitre présentera le contexte général de 1’étude, avec notamment le réle des
filtres et des multiplexeurs dans les charges utiles des satellites de telécommunications. Ce chapitre

décrit les principales technologies de ces circuits leurs techniques de synthese et de conception.

Dans le second chapitre, nous présenterons la synthése électrique ainsi que la conception
électromagnétique de filtres optimisés en sélectivité et en temps de propagation de groupe. Pour
cela, nous comparerons une méthodologie de synthése optimale développée en collaboration avec
I’Institut National de Recherche en Informatique et en Automatique (INRIA) a I’approche de
synthese classique utilisant une fonction pseudo-elliptique. Une comparaison des performances
électriques et de I’encombrement des filtres congus en utilisant les deux approches sera réalisée,

mettant en évidence I’intérét de la méthodologie de synthése développée.

Le troisieme chapitre sera consacré au développement de multiplexeurs compacts. Ces
nouveaux dispositifs intégrant les fonctions de multiplexage dans un seul dispositif multiport
permettent de simplifier I’architecture des systémes de télécommunications. La conception de
diplexeurs et de triplexeurs compacts basés sur des nouvelles topologies de couplage et
implémentés en cavités bimodes sera présentée. Une comparaison par rapport aux dispositifs de
multiplexage classiques sur manifold sera aussi montrée pour mettre en évidence I’intérét de ces

nouvelles architectures.

Pour terminer ce manuscrit, une conclusion dressera un bilan sur les différents travaux

réalisés au cours de cette these, et quelques perspectives de recherche associées seront présentées.




CHAPITRE 1 —- CONTEXTE GENERAL DE
L’ETUDE






Chapitre 1 — Contexte général de 1’étude

I- Introduction

Dans ce premier chapitre, nous décrivons, tout d’abord, le domaine des satellites de
télécommunications d’une maniére générale. Ensuite, nous nous intéressons aux systémes
constituant un satellite de télécommunications, et plus particulierement aux dispositifs de

filtrage et de multiplexage dans la charge utile.

Dans la deuxieme partie, nous présentons les différentes technologies de filtres
utilisées pour la réalisation des multiplexeurs embarqués dans la charge utile, ainsi que des

différents dispositifs de combinaison employés classiqguement.

Enfin, dans la derniére partie, nous présentons les aspects théoriques de la syntheése et
de la conception des filtres a résonateurs couplés, et des multiplexeurs sur manifold que nous
prendrons en référence pour comparer aux approches développées dans les deux prochains

chapitres.




Chapitre 1 — Contexte général de 1’étude

I1- Les satellites de télecommunications [1]-[8]

11.1. Généralités [1]-[4]

Un satellite de télécommunications est un satellite artificiel placé dans l'espace pour des
besoins de télécommunications. Son role est de relayer des signaux radioélectriques entre
différents points de la surface terrestre, ou entre satellites, en vue d'assurer une mission
donnée (télévision, téléphonie, transmission de données,...) pendant une durée de vie donnée.

Ce principe est montré sur la figure 1.1.

Un satellite de télécommunications peut utiliser une orbite géostationnaire, une orbite terrestre
basse ou une orbite de Molniya [3]. Un satellite en orbite géostationnaire semble fixe a un
observateur a la surface de la Terre. Il fait le tour de la Terre en 23h 56 min, a vitesse
constante, a la verticale de I'équateur. L'orbite géostationnaire est donc tres pratique pour les
applications de communication car les antennes au sol, qui doivent impérativement étre
pointées vers le satellite, peuvent fonctionner efficacement sans devoir étre équipées d'un
systéme de poursuite des mouvements du satellite, systeme colteux et compliqué a exploiter.
Dans le cas d'applications nécessitant un trés grand nombre d'antennes au sol (comme la
diffusion de bouquets de télévision numérique), les économies réalisées sur les équipements
au sol justifient largement la complexité technologique du satellite et le surcodt de la mise sur

une orbite relativement haute (pres de 36 000 km).



http://fr.wikipedia.org/wiki/Satellite_artificiel
http://fr.wikipedia.org/wiki/Orbite_g%C3%A9ostationnaire
http://fr.wikipedia.org/wiki/Orbite_terrestre_basse
http://fr.wikipedia.org/wiki/Orbite_terrestre_basse
http://fr.wikipedia.org/wiki/Orbite_de_Molniya
http://fr.wikipedia.org/wiki/Orbite_g%C3%A9ostationnaire
http://fr.wikipedia.org/wiki/%C3%89quateur_%28ligne_%C3%A9quinoxiale%29
http://fr.wikipedia.org/wiki/Antenne_parabolique
http://fr.wikipedia.org/wiki/Poursuite_satellite
http://fr.wikipedia.org/wiki/Bouquet_num%C3%A9rique_de_t%C3%A9l%C3%A9diffusion
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11.2. Historique [1], [2]

Le premier satellite de telécommunications est envoyé par la NASA : il s'agit du satellite
Echo en 1960. Il servait de relais de réflexion passif pour les communications radio. Par la
suite, les satellites évoluérent vers des systemes actifs équipés de leur propre équipement
d’émission et de réception. Le premier d’entre eux, TELSTAR 1, fut lancé par les Etats-Unis
en 1962. Il enregistrait les messages recus lors de son passage au-dessus d’une station
terrestre et les retransmettait lors de son passage au-dessus d’une autre station terrestre. En
1965, Early Bird (INTELSAT 1) est devenu le premier satellite de télécommunications
commercial. Il a permis la premiére transmission transatlantique d’images télévisées entre la
France (Pleumeur-Bodou dans les Cotes d'Armor) et les Etats-Unis (Andover dans le Maine,
Nord-Est).

Aujourd’hui, les télécommunications par satellite sont incontournables. En effet, elles
apportent une technologie complémentaire a la fibre optique qui compose les cables sous-
marins. Surtout, elles sont utilisées pour des applications mobiles, comme des
communications vers les navires, les avions, ou les zones difficiles d’acces vers lesquels il

serait impossible d'utiliser du céble.

11.3. Applications [2], [4]

Les domaines d’utilisation des satellites de télécommunications sont nombreux, les plus
importants sont :
e La téléphonie internationale : c’est I’application la plus importante bien qu’elle soit
concurrencée par les cables optiques terrestres ou sous-marins,
e Latélévision et la radio,
e Le systeme de positionnement par satellite GPS, et bientdt GLONASS et Galileo [5],
e La transmission de données a haut débit (internet, applications multimédia,
télémédecine...),

e Les télécommunications militaires.

Pour chaque application, une bande de fréquence est alloué¢e par I’'UIT (Union Internationale
des Télécommunications). Le tableau 1.1 représente les différentes bandes de fréquences

allouées et leurs applications.



http://fr.wikipedia.org/wiki/National_Aeronautics_and_Space_Administration
http://fr.wikipedia.org/wiki/Echo_%28satellite%29
http://fr.wikipedia.org/wiki/1960
http://fr.wikipedia.org/wiki/Fibre_optique
http://fr.wikipedia.org/wiki/C%C3%A2ble_sous-marin
http://fr.wikipedia.org/wiki/C%C3%A2ble_sous-marin
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Plages de fréquence (GHz)

Nom des bandes _ _ Applications
Liaison montante Liaison descendante
Radionavigation, Services
Bande L 1.626 - 1.660 1.525 - 1.559 ) ]
mobiles par satellites
Services mobiles par
Bande S 2.665 — 2.690 2.500 — 2.655 )
satellites (UMTYS)
3.400 —4.200 Téléphonie fixe,
Bande C 5.725 - 7.075 S
4.500 — 4.800 radiodiffusion
Communications militaires
Bande X 7.900 — 8.400 7.250 - 7.750

cryptées

Contenus informatifs
12.750 — 13.250

Bande Ku 14.000 — 14.800 10.700 —12.750
17.300 — 18.100

importants : diffusion de
télévision, applications

multimédia

Communications haut débit
Bande Ka 27.500 — 31.000 18.100 — 21.200 il
civiles

Tableau 1.1 : bandes de fréquence allouées par I’UIT [2], [4].

La liaison montante désigne le trajet du signal de la Terre vers le satellite (liaison 1 sur la
figure 1.1), et la liaison descendante désigne le trajet inverse (liaison 2 sur la figure 1.1). Les

plages de fréquences des deux liaisons sont différentes afin d’éviter les interférences.

11.4. Architecture [2], [4, [6]

L’architecture d’un satellite de télécommunications résulte des objectifs définis par la mission

qu’il doit remplir et des contraintes environnementales qu’il va subir.

Un satellite est essentiellement constitué de deux éléments : une plateforme de service
(service module) comportant tout ce qui est nécessaire pour assurer le bon fonctionnement des
instruments pendant la durée de vie prévue, et une charge utile (payload) constituée par les

instruments liés aux objectifs de la mission.

11.4.1. La plate-forme

La plate-forme assure les fonctions permettant au satellite de vivre dans 1’espace sans

intervention extérieure, a savoir :
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e Le contrdle thermique : maintien des éléments de la charge utile dans une plage de
températures de 10°C a 50°C (la température externe du satellite étant de —160°C a
I'ombre, et de +150°C en plein soleil).

e Le contrdle de l'altitude et de la position.

e La génération de I'énergie d’alimentation (via les panneaux solaires), son stockage

(dans des batteries) et sa distribution.

11.4.2. La charge utile

C’est la partie du satellite qui lui permet de remplir la mission pour laquelle il a été concu.
Dans ce rapport, on s’intéresse uniquement aux missions de télécommunications pour situer le
contexte de la these. Dans ce cas, la charge utile sert de relais de communication entre stations
terriennes. Pour assurer ce role, deux sous-systémes sont nécessaires : le sous-systeme
antennes et le sous-systéme répéteurs. Le synoptique d’une charge utile est donné sur la figure
I.2. Le signal capté par ’antenne de réception est transposé en fréquence et amplifi¢ avant
d’étre réémis par I’antenne d’émission. Le contenu de I’information véhiculée par les signaux
n’a pas ét¢ modifié, on parle de satellites « transparents ». Il existe des satellites dit «
régénératifs » dans lesquels des systemes de traitement des informations sont ajoutés pour
améliorer les bilans de liaison du systeme de transmission [7]. Les r6les des différents

éléments de la charge utile sont donnés dans la suite.

Filtre de ok Filtre
réception d’émission
Antenne de ) x <> I PA 9 x
réception N . . M M |4 N Antenne
x £ U : U x d’émission
P X X \
Oscillateur P
Local

Figure 1.2 : Charge utile d’un satellite de télécommunications « transparent »
I1.4.2.1. Le sous-systeme antenne

L’antenne de réception doit capter le signal montant avec le moins de signaux parasites
possible (le niveau de puissance du signal regu est de I’ordre de 1 nW). L’antenne d’émission
réémet le signal amplifi¢ en sortie du répéteur (niveau de puissance de 1’ordre de 100 W) vers

une ou plusieurs zones de couverture.
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Ainsi, un fort gain et une bonne adaptation des antennes sont demandés pour les antennes
d’émission et de réception. De plus, I’antenne d’émission doit supporter de fortes puissances.

Pour cela, les antennes a réflecteurs et les réseaux d’antennes sont couramment employés [8].
11.4.2.2. Le sous-systeme répeteur

Il est constitué¢ d’é¢quipements de télécommunications situés entre 1’antenne d’émission et

celle de réception.

Le filtre de réception a pour role de sélectionner la bande de fréquences a amplifier. C'est un
filtre large bande (4f ~ 2 GHz), situé juste aprés 1’antenne de réception, il sélectionne
I’ensemble des signaux a traiter. Il élimine donc les fréquences parasites et le bruit hors
bande. Ce filtre doit avoir des pertes d'insertion trés faibles pour ne pas dégrader le facteur de

bruit du récepteur.

Cette bande est amplifiée en premier temps par I’amplificateur faible bruit (LNA : Low Noise
Amplifier) tout en limitant le bruit et la distorsion. Une transposition vers la fréquence
d’émission (cf. liaison descendante dans le tableau I.1) est ensuite réalisée par un oscillateur

local.

La bande de fréquence est ensuite décomposée en plusieurs canaux pour pallier a la non-
linéarité des amplificateurs sur une large bande de fréquences, cette décomposition est
réalisée grace au démultiplexeur d’entrée (IMUX : input multiplexer). Les filtres de I’'IMUX
partagent la bande utile en plusieurs canaux ou sous-bandes dont la largeur dépend de
I’application (27, 36, 72 MHz, ...).

Chaque canal est amplifi¢é par 1’amplificateur de puissance (PA: Power Amplifier)
correspondant. Les canaux sont enfin recombinés par le multiplexeur de sortie (OMUX :
output multiplexer). Les filtres de I’OMUX servent a eliminer les fréquences parasites créées
par les amplificateurs. Le filtre d’émission placé avant ’antenne d’émission est un filtre
passe-bas et il sert a supprimer les harmoniques créées par les amplificateurs de puissance et a

atténuer les parasites dans la bande de réception afin d’éviter les interférences.
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Pour que les éléments de la charge utile puissent remplir leurs réles, leurs méthodes de
conception ainsi que leurs implémentations technologiques sont des points clés pour atteindre

les performances exigées par la mission du satellite.

Dans le cadre de cette these, nous nous concentrons sur la partie filtrage de la charge utile, et
plus particuliérement les filtres d’IMUX et d’OMUX. Les technologies employées pour les
réaliser, les dispositifs utilisés pour les multiplexer, et leurs méthodes de synthése et de

conception seront décrites dans la suite de ce rapport.
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I11- Technologies et dispositifs de multiplexage des
filtres d’ IMUX et d’OMUX [9]-[32]:

[11.1. Technologies des filtres d’IMUX et ’OMUX

Pour respecter le cahier des charges imposé par les systémiers®, le concepteur doit choisir la
technologie la mieux adaptée. Les technologies fréquemment utilisées pour implémenter les
filtres d’ IMUX et d’OMUX sont présentées dans cette partie.

I1I1.1.1. Technologies des filtres d’IMUX

11.1.1.1. La technologie volumique

Les filtres d’IMUX doivent étre a bande passante relative tres étroite (B < 1%). La définition

de la bande relative est rappelée dans 1’équation (1.1) ci-dessous.

Af
B = - (1.1)
Avec, Af": la bande passante du filtre, et f : sa fréquence centrale.
De plus, ces filtres doivent étre trés sélectifs, et doivent présenter un temps de propagation de
groupe le plus linéaire possible pour éviter les distorsions de phase. Les pertes d’insertion ne
sont pas un point critique pour ces filtres car ils sont placés avant les amplificateurs de
puissance. Cependant, leurs variations dans la bande passante doivent étre faibles (< 0.5 dB
sur toute la bande). La puissance recue par ces filtres reste encore peu élevée malgré

I'amplification faite par les LNA placés en amont.

Pour satisfaire ces contraintes, les cavités métalliques vides ou chargées par des diélectriques
sont couramment utilisées [9]-[11]. Ces technologies sont connues pour leurs facteurs de
qualité a vide tres €levés (allant jusqu’a 15000), leurs stabilités en température, et leurs tenue
en puissance. Tout de méme, ces technologies volumiques sont trés encombrantes et
demandent un réglage post-fabrication. La figure 1.3 montre quelques exemples de filtres a

cavités.

! Le terme systémier recouvre I'entité ou les entités en charge de la conception, du développement et du maintien
en opération du systéme spatial qui comprend : I'engin spatial (fusée, satellite, sonde,...), les infrastructures,
I'environnement, les interfaces avec le monde extérieur.
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(b)

Figure 1.3 : Technologie volumique monomode : (a) filtre 6 pdles a cavités rectangulaires

vides [12], (b) filtre 4 pbles a résonateurs diélectriques cylindriques [13]

Pour réduire I’encombrement de ces filtres a cavités, les modes dégénérés sont utilisés. En
effet, dans une cavité, il y a une infinité de modes électromagnétiques. Chaque mode est
caractérisé par une distribution du champ électromagnétique et une fréquence de résonance.
Quand plusieurs modes résonnent a la méme fréquence, ils sont dits dégénérés et les cavités
utilisant ces modes sont appelées cavités multi-modes [14]-[16]. En particulier, quand une
structure présente des axes de symétries (cavité a section circulaire ou carré, sphére ...),
plusieurs polarisations d’'un méme mode peuvent coexister & une méme fréquence si ses
polarisations sont orthogonales. Un tel mode est dit dual si deux polarisations orthogonales
résonnent dans la structure. En perturbant la symétrie, il est alors possible de coupler ces
polarisations et former une cavité bimode permettant d’avoir deux résonances par cavité et
donc de réduire par 2 le nombre de cavités d’un filtre. De plus, cette approche permet de
réaliser plus facilement les couplages indirects (couplages entre des résonateurs non-
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adjacents), et par conséquent, de faciliter la réalisation de zéros de transmission. Un exemple

d’un filtre a cavités bimodes cylindriques est donné sur la figure 1.4 [17].

Figure 1.4 : filtre a cavités métalliques cylindriques bimodes [17]

La conception de filtres utilisant cette technologie est expliquée en détails dans la derniére
partie de ce chapitre. En effet, nous avons privilégié cette technologie pour implémenter les

filtres et multiplexeurs étudiés dans cette these.
I11.1.1.2. La technologie planaire supraconductrice [18]

Les puissances mises en jeu dans les filtres d’IMUX sont trés faibles et restent compatibles
avec une technologie planaire afin de réduire 1’encombrement des filtres. Cependant, les
facteurs de qualité a vide obtenus en technologies planaires (inférieurs a 1000) ne sont pas
suffisants pour réaliser des filtres a bande étroite et offrant la sélectivité requise pour les filtres
d’IMUX. Pour améliorer le facteur de qualité des filtres planaires, les matériaux
supraconducteurs a haute température critique peuvent étre utilisés. Ces matériaux présentent
une résistance de surface presque nulle quand ils sont refroidis en dessous de leur température
critique (de lordre del0® Q & f = 10 GHz et T = 77 K pour le YBaCuO). Cela permet
d’augmenter I’ordre du filtre pour augmenter sa sélectivité sans dégrader le niveau de pertes.
Un exemple d’un filtre d’IMUX réalisé en technologie planaire supraconductrice est montré

sur la figure 1.5.
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Figure 1.5 : filtre 8 pbles en technologie planaire supraconductrice [18]

Ce filtre planaire est beaucoup moins encombrant que les filtres volumiques a cavités. Le
cryogénérateur (non présenté sur la figure 1.5), qui permet la tenue a treés basse température du
dispositif, constituait la principale limitation de cette technologie, jusqu’a présent pour des
questions d’encombrement et de colt, mais les progrés récents, notamment en termes de

miniaturisation en font une technologie toujours attrayante pour les IMUX.

111.1.2. Technologies des filtres d’OMUX

Les filtres d’OMUX sont a bande trés étroite, avec une bonne sélectivité et un temps de
propagation de groupe le plus constant possible dans la bande. Leurs pertes d’insertion sont
un point critique pour ne pas diminuer la puissance du signal dissipée essentiellement par
effet Joule. D’autre part, ces filtres soumis a des fortes puissances (> 100 W) sont sensibles

aux phénomenes de claquage [19].

Pour cela, on utilise typiquement les filtres a cavités décrits dans la partie IMUX. Les cavités
sont réalisées en INVAR, qui est un alliage de fer (64%) et de nickel (36%) connu pour son
coefficient d’expansion thermique treés faible permettant de minimiser les phénomeénes de
dilatation thermique provoquées par la chaleur dissipée par effet Joule. Ces phénomeénes sont
indésirables car ils causent des dérives de la fréquence centrale des filtres. Ces dérives
peuvent étre calculées facilement par la formule (1.2) suivante [20] :

Af=fox CTEx AT (1.2)
Avec :
fo, la fréquence centrale du filtre
CTE, le coefficient d’expansion thermique (Coefficient of Thermal Expansion), pour I’ INVAR,
CTE = 1.6x10°® /°C, pour I’aluminium, CTE = 23.1x10°/°C [21].
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AT, les variations de température.
Par exemple, pour une fréquence centrale de 12.75 GHz (bande Ku), pour I’INVAR, on
obtient, A= 0.02 MHz/°C et pour 1’aluminium, 4= 0.29 MHz/°C, soit un facteur 15 entre les

deux matériaux.

I11.2. Dispositifs de multiplexage des filtres d’IMUX et ’OMUX

Apres avoir décrit les technologies des filtres d’IMUX et d’OMUX, on s’intéresse a présent
aux dispositifs permettant de connecter ces filtres entre eux de facon a réaliser la division de
la bande utile en plusieurs canaux (IMUX) et inversement la recombinaison des signaux filtrés
(OMUX).

Pour cela, ces dispositifs doivent limiter les interactions entre différents canaux afin de garder
la bonne sélectivité des filtres. Il existe plusieurs techniques pour réaliser ces dispositifs [22]-
[24]. Ici, nous citons les deux dispositifs les plus utilisés en pratique : les circulateurs et les
manifolds.

111.2.1. Les circulateurs [4]

Un circulateur est un élément hyperfréquence a 3 ports utilisant des éléments non-linéaires (la
ferrite par exemple) qui permettent de guider le signal incident dans un sens de rotation

donné. Le schéma de principe d’un circulateur est donné sur la figure 1.6.

2

1 3

Figure 1.6 : schéma de principe d’un circulateur

Ce dispositif est dimensionné pour qu'une onde entrante dans la voie (1), (2) ou (3) ne puisse
sortir respectivement que par la voie (2), (3) ou (1). Il est donc utilisé pour connecter les
différents canaux entre eux suivant le schéma montré sur la figure 1.7. La directivité des
circulateurs permet de limiter les interactions entre canaux. Par conséquent, la sélectivité des
filtres n’est pas détériorée, et les filtres sont réglés indépendamment les uns des autres. En
revanche, les circulateurs introduisent des pertes importantes car le signal traverse plusieurs
circulateurs avant d’arriver a 1’accés commun. Ces pertes sont de I’ordre de 0.1 dB par

circulateur en technologie guide d’onde et en bande X [25], et entre 0.5 et 1 dB pour les
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technologies micro-ruban et coaxiale [26]. De plus, les circulateurs a Ferrite ne supportent pas
de fortes puissances. lls sont donc couramment utilisés pour concevoir des IMUX car les
pertes d’insertion ne sont pas un point critique et la puissance mise en jeu a ce niveau de la

chaine n’est pas importante.

TEEETE '

F1 F2 F3 Fn
AN > \
2 e\ ara e r=aly Fler2erar.apn  ccescommun

Figure 1.7 : multiplexage par circulateurs

Les circulateurs sont aussi utilisés pour intégrer les égaliseurs du TPG [27] aux filtres
d’IMUX qui doivent présenter des faibles variations du TPG. Ces dispositifs ainsi que les
autres techniques utilisées pour 1’égalisation du TPG seront expliqués en détails dans le

chapitre 2.

111.2.2. Les manifolds [4], [24]

Un manifold est simplement un guide d’onde commun utilisé pour connecter les canaux entre

eux comme montré sur la figure 1.8.

S S S S,
lf I I |1
I:1 I:2 F3 Fn

—» accéscommun

lﬁ/

Figure 1.8 : multiplexage sur manifold

Les avantages d’une telle structure sont la compacité, la réduction des pertes d’insertion, et la
bonne tenue en puissance. Pour cela, les manifolds sont les dispositifs de multiplexage les
plus utilisés en pratique malgré les fortes interactions entre les canaux qui exigent une tres
bonne sélectivité des filtres et un réglage tres fin de la structure lorsque le nombre de canaux

est élevé.
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Dans le cadre de cette these, pour améliorer la compacité et 1’intégration des dispositifs de
multiplexage, nous avons congu des multiplexeurs compacts [28]-[32]. Ce nouveau concept
permettant d’¢liminer les ¢léments de connexion (guides d’onde, jonctions...) dans les

dispositifs de multiplexage sera expliqué en détails dans le chapitre 3.
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IV- Les meéthodes de synthese et de conception des
filtres d’ IMUX et d’OMUX, et des dispositifs de
multiplexage associés [33]-[40]

Dans cette partie, nous allons expliquer, en premier temps, les aspects théoriques de synthese
et de conception des filtres d’IMUX et d’OMUX. Ces filtres passe-bande sont a bande

passante étroite.

Dans un second temps, on s’intéresse a la synthése et a la conception des dispositifs de
multiplexage utilisés pour connecter ces filtres, plus précisément au cas des multiplexeurs sur

manifold.

1V.1. Méthodes de synthése et de conception des filtres passe-bande a

bande étroite

Pour concevoir un filtre passe-bande dans le domaine des microondes, plusieurs étapes sont
nécessaires. Ces étapes sont montrées sur 1’organigramme de la figure 1.9. Tout d’abord, il
convient de définir une fonction mathématique respectant le cahier des charges. Ensuite, il
faut déduire un circuit électrique en éléments localisés réalisant cette fonction. Enfin, ce
circuit éelectrique doit étre transforme en circuit distribué dans une technologie donnée. Les
dimensions de la structure distribuée sont optimisées pour respecter le cahier des charges. Ces

étapes sont développées dans la suite.

Début : cahier des charges

\ 4

Sélection de la fonction de transfert

A

Synthese du circuit équivalent

A

Dimensionnement du filtre dans la
technologie hyperfréquence

Figure 1.9 : organigramme de conception des filtres microondes
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IV.1.1. Fonction de transfert

Le filtrage passe-bande est couramment utilisé dans les systemes de télécommunications. Il
consiste & faire une discrimination fréquentielle du signal dans le but de sélectionner une
bande de fréquence contenant le signal utile et d’atténuer les fréquences autour de cette bande.
La fonction de transfert idéale H(f) d’un filtre passe-bande est donnee sur la figure 1.10. Il

s’agit d’une fenétre fréquentielle en module et une phase linéaire décroissante.
RO Arg(H(f))

Af

T~

f, f,-0F/2 £ +AF/2

Figure 1.10 : filtre passe-bande idéal

Le filtrage consiste a multiplier le spectre du signal d’entrée E(f) par la fonction de transfert
H(f) :
S(f) = H(f).E(f) (1.3)

Avec,

fo : la fréquence centrale du filtre

Af : la bande passante (la bande passante relative est Af/fp)
S(f) : spectre du signal de sortie

E(f) : spectre du signal d’entrée

H(f) : fonction de transfert du filtre

Un tel filtre dont le gabarit en fréquence est présenté sur la figure 1.10 est pratiqguement
irréalisable [33]. Pour cela, la fonction de transfert du filtre est approchée par une fonction
polynomiale rationnelle satisfaisant un gabarit en module et en phase. Les approximations les
plus couramment utilisées sont des fonctions de type Butterworth, Tchebychev ou quasi-

elliptique dont les propriétés sont rappelées dans 1’annexe 1.

Ces derniéres sont des approximations en amplitude, c'est-a-dire que leur module est calculé

de fagon a s’approcher au mieux du module de la fonction de transfert idéale (figure 1.10). Or,
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la réponse en phase (notamment le temps de propagation de groupe) constitue un parameétre
primordial d’un filtre. En effet, un filtre ayant des variations du temps de propagation de
groupe introduit une distorsion au signal filtré. Sachant que les fonctions de transfert
présentées en annexe introduisent une variation plus importante du temps de propagation de
groupe lorsque la réjection augmente (figure A1.6), un compromis entre sélectivité et temps
de propagation de groupe s’impose. Dans le second chapitre de cette thése, une approche de
synthese optimale pour réaliser des filtres optimisés simultanément en sélectivité et en temps

de propagation de groupe, est développée.

1V.1.2. Circuit électrique équivalent et matrice de couplage [15]-
[17], [34]-[36]

Apres avoir calculé la fonction de transfert répondant au cahier des charges imposé sous
forme polynomiale, il s’agit de déterminer le circuit électrique en éléments localisés
permettant de réaliser cette fonction. Ce circuit électrique est un outil intermédiaire qui
permet de préparer I’implémentation du circuit aux fréquences microondes et de fixer
notamment son architecture.

Dans le cadre de cette thése, nous souhaitons concevoir des filtres d’IMUX et
d’OMUX. Ces filtres sont a bande passante étroite. Par consequent, ils peuvent étre modélisés
par un circuit électrique équivalent constitués de résonateurs (L, C) couplés par des
inductances mutuelles [16].

Plusieurs approches ont été développées pour calculer les valeurs des éléments
localisés de ce circuit a partir de la fonction de transfert polynomiale rationnelle [15], [16],
[34], [35], [36]. La méthode la plus utilisée actuellement, introduite par Cameron dans [34],

est rappelé en annexe 2.

Le circuit équivalent peut alors étre représenté sous la forme d’une matrice de
couplage. Les éléments de cette matrice sont associés aux différentes dimensions physiques
du filtre a réaliser. Une séquence de rotation [34] peut donc étre appliquée a cette matrice afin
de changer sa topologie et par conséquent adapter I’architecture du filtre a la technologie
d’implémentation. On rappelle que la topologie de la matrice de couplage désigne
I’arrangement des couplages entre résonateurs. Cette topologie peut étre déduite des termes
non-nuls de cette matrice. La topologie de couplage (appelée aussi diagramme de couplage)
doit étre compatible avec la fonction de transfert a réaliser. Pour cela, elle doit vérifier les 2
criteres de compatibilite connus dans [36], et rappelés en annexe 3.
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1VV.1.3. Conception électromagnétique

A partir du diagramme de couplage et des contraintes physiques imposées par le cahier
des charges, le concepteur doit trouver la solution la mieux adaptée pour implémenter
physiquement le filtre. Dans le cadre de cette these, nous souhaitons concevoir des filtres
d’IMUX et d'OMUX pour une charge utile d'un satellite de communications. Les facteurs de
qualité requis pour ces applications doivent étre tres élevés. Par conséquent, les filtres a
cavités volumiques sont fréquemment utilisés. De plus, pour limiter le poids et

I'encombrement, nous avons choisi d’utiliser ces cavités sur des modes duaux.

Pour cela, nous détaillons la procédure de dimensionnement [4], [14]-[17], [37], [38]
gue nous avons suivie pour concevoir les structures au cours de ces travaux de these.
L’approche consiste a initialiser les parameétres géométriques du filtre a partir d’une analyse
électromagnétique de segments simples. Une optimisation de la structure globale est enfin

réalisée pour tenir compte des interactions entre segments.
Pour illustrer ces méthodes de segmentation, nous allons considérer un filtre possédant
une fréquence centrale fo = 8.165 GHz et une bande passante Af = 66 MHz, le mode de

fonctionnement est le mode dual TE;1;.

1. Calcul des dimensions des cavités

Tout d’abord, il faut calculer les dimensions des cavités métalliques afin que la fréquence de
résonance du mode TE;j;; soit égale a fy. Ce calcul est analytique, et les formules utilisées dans

le cas des cavités cylindriques sont rappelées ci-dessous.

, 2 2
c X pr
f = m_| o+ 1.4
T on e, \/(Rcavj (Lcavj (14)

2 2
C X pr
f = m |+ 1.5
™ on e, \/(Rcavj (Lcavj (19)

Avec: c=3.10°ms*

& . permittivité relative

Rcav :rayon de la cavité

Lcav : longueur de la cavite

Xmn : M*™ zéro de la fonction de Bessel de premiére espéce d’ordre n

x nm: M*™ zéro de la dérivée de la fonction de Bessel de premiére espéce d’ordre n.
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De plus, le rapport de forme de la cavité (Diametre / hauteur) est généralement choisi de
maniére a offrir la meilleure isolation possible, pour le mode considéré par rapport aux autres
modes dans la cavité. Pour ce faire, des abaques sont établis.

Pour I’exemple considéré, nous avons trouvé Lcav = 41.5 mm et Rcav = 12 mm.

2. Calcul des dimensions des iris d'entrée/sortie

Le segment utilisé pour ce calcul ainsi que la phase du coefficient de réflexion sont donnés

sur la figure 1.11.

200
100
E
o
v
-100
200 ‘ —
Frequency (GHz)
(@) (b)
Figure 1.11 : Calcul des dimensions des iris d’entrée/sortie, (a) : segment utilisé, (b) : réponse

EM
La cavité est couplée par I’iris, et la réponse en réflexion montre une résonance dans cette
cavité a fo (fréquence pour laquelle la pente de la phase de S;; est maximale). La longueur de
I’iris d’excitation Ljs est ajustée pour obtenir le couplage d’entrée/sortie souhaité. Ce
couplage est calculé d’aprés 1’équation 1.5 :

foo—f
I\/Iin/out: % (|6)

Minsout COrresponds aux couplages Mo; et My +1 de la matrice de couplage idéale calculée dans
le paragraphe précédent (Mi, = Mo1 et Moyt = My n+1). En faisant varier Lisis, On peut obtenir la
loi de variation du couplage Mineut €n fonction de Liyis.

Pour I’exemple considéré, on obtient I’abaque montrée sur la figure 1.12. On note que Lcqy, €St
ajusté afin d’avoir la fréquence de résonance de la cavité égale a la fréquence centrale du filtre
fo pour différentes longueurs de 1’iris d’excitation. La vis de réglage utilisée dans ce segment

sert aussi a régler la frequence de résonance de la cavité mais son profondeur est fixée a 1
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mm. En effet, elle servira juste pour le réglage post-fabrication, et son introduction dans ce

segment sert juste a en tenir compte lors de la segmentation.

14
:z FO =8.165 GHz
11 /"/ Af =66 MHz

3 ; ’ Mode TE11

= s ~ Rcav =12 mm
o7 /// Largeur iris =2 mm
3: . Epaisseur iris = 1 mm
04

14 1425 145 1475 15 15256 155 1575 16
Liris {mm)

Figure 1.12 : Variation du couplage d’entrée en fonction de la longueur de I’iris d’entrée pour

I’exemple considéré (paramétres significatifs rappelés a droite de la courbe)

Enfin, on note que ce segment posséde un plan de symétrie, ce qui permet de réduire le temps

de calcul.

3. Dimensionnement des iris de couplage inter-cavités

Le segment considéré dans ce cas est donné sur la figure 1.13.

Figure 1.13 : Segment utilisé pour le dimensionnement des iris de couplage inter-cavités

Ce segment présente 3 plans de symétrie. Les plans Py et P, sont affectés de conditions de

murs électriques ou magnétiques de fagon a respecter les symétries (champ électrique ou
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magnétique) de modes. Le plan P3, quant a lui, est affecté de conditions de mur électrique
puis magnétique pour pouvoir calculer la valeur du couplage réalisé par Iiris.

En effet, le calcul de ce couplage est basé sur les modes électriques et magnétiques dans la
« grande cavité » de longueur H (cf. figure 1.14 (a)). Lorsqu’on introduit I’iris (figure I.14(b)),
le mode électrique n’est presque pas affecté car le champ est nul au centre dans ce cas, sa
fréquence de résonance n’est donc pas modifiée. Le mode magnétique, quant a lui, est
fortement changé (champ maximum au centre) et son allure de champ tend a s’approcher de
celle du mode électrique. Par conséquent, sa fréquence de resonance fon s’approche de la
fréquence de résonance du mode électrique foe, qui est & peu pres égale a fo (car elle
correspond & la frequence de résonance du mode TE;j; dans la « petite cavité » de longueur
Lcav).

Ce segment (figure 1.13) est donc étudié en oscillations libres et les fréquences fq. et for, SONt
obtenues pour P3 affecté d’un court-circuit électrique ou magnétique respectivement. La

valeur du couplage peut donc étre calculée par la formule suivante :

2 2
ij=E foe2 fom2 (.7
Af | foe® + fom
/SZI
mode magnétique (TE,;;) mode électrique (TE,;,) b form foe o
15\21
for o
om__0 5§

(b)

Lcav

Figure 1.14 : schéma de principe du couplage inter-cavités, (a) : avant introduction de 1’iris,

(b) : apreés introduction de I’iris

En faisant varier Liris, on peut obtenir la loi de variation du couplage M;;en fonction de Lis.
Pour I’exemple considéré, on obtient I’abaque montré sur la figure 1.15. La largeur et

I’épaisseur de I’iris étant de 1 mm.
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13

12 FO = 8.165 GHz
L Af = 66 MHz
1 [ S
09 Mode TE111
L Rcav = 12 mm
o/ I I A R R s SR B B Lcav = 41.5 mm
0,6
05 [ Largeur iris =1 mm
04 [ Epaisseur iris = 1 mm
03

114 116 M8 12 122 124 126 128 13 13,2 134 136

Liris (mm)
Figure 1.15 : Variation du couplage inter-cavités en fonction de la longueur d’iris pour

I’exemple considéré (paramétres significatifs rappelés a droite de la courbe)

4. Dimensionnement des vis de couplage inter-polarisations

Le segment considéré dans ce cas ainsi que sa réponse en transmission sont donnés sur la

figure 1.16.

(@) (b)
Figure 1.16 : Segment utilisé pour I’initialisation des profondeurs des vis de couplage inter-

polarisations, (a) : segment considére, (b) : réponse en transmission

La structure est couplee tres faiblement pour distinguer suffisamment les deux résonances f, et
f, correspondant aux deux polarisations verticale et horizontale. Ces derniéres sont couplées
entre elles par la vis de couplage placée a 45° des deux polarisations. Ce couplage est lié a la

profondeur d’enfoncement de la vis, et il est calculé par la formule suivante :

fol £.2-f°
M. =—|—h v 1.8
’ Af[fh2+fvz] (18)
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Le signe de ce couplage dépend de la position de la vis de couplage par rapport aux deux
polarisations. Dans ce cas le couplage est positif car la vis est placée a 45° des deux
polarisations. Pour avoir un couplage négatif, il suffit de tourner la vis de 90° dans un sens ou

dans 1’autre.

5. Optimisation du filtre complet

La segmentation permet d’initialiser les dimensions du filtre en fonction des couplages a
réaliser, connus grace a la matrice de couplage idéale calculée dans 1V.1.2. Cependant, une
optimisation finale de la structure globale est nécessaire pour tenir compte des interactions
entre les différents segments étudiés précédemment. Ce travail peut devenir trés long si le
nombre de poles est élevé. Pour cela, dans le cadre d’une collaboration entre le CNES, XLIM,
et ’INRIA, une méthode d’optimisation des filtres a été développée [39]. Cette méthode,
basée sur I’identification de la matrice de couplage du modéle électromagnétique, et sa
comparaison avec la matrice de couplage idéale, permet d'évaluer le réglage des différents
éléments du filtre. L'approximation rationnelle des parameétres [S] obtenue par I'analyse
électromagnétique est réalisée en utilisant le logiciel Presto. La procédure complete

d'optimisation est présentée sur la figure 1.17.

Analyse des segments Sensibilités aux Matrice de couplage
du filtre dimensions théorique [Mobj]
v y Y
Dimensions du filtre Cor_rectlo_ns ded g Comparaison Fin
dimensions
Simulation
¢électromagnétique
Paramétres [S]
Presto

Matrice de couplage

Approximation . Polynomes
identifiée [Mid]

. s —» Synthése circuit—|
rationnelle caractéristiques

Figure 1.17 : Boucle d'optimisation électromagnétique [4]
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1VV.2. Méthodes de synthéese et de conception des multiplexeurs sur

manifold

Les dispositifs de multiplexage les plus utilisés pour connecter les filtres d’IMUX et d’OMUX
entre eux ont été décrits dans le paragraphe II1.2 de ce chapitre. A présent, on s’intéresse a
leurs méthodes de synthése et de conception, en particulier a celles des multiplexeurs sur
manifold. En effet, la synthese des multiplexeurs utilisant des circulateurs ne demande pas
une optimisation particuliere car les canaux sont fortement isolés, et par conséquent, les
différents filtres de canal sont optimisés indépendamment les uns des autres en utilisant la

technique décrite dans le paragraphe IV.1.

Concernant les multiplexeurs sur manifold, la disposition des filtres dans ce cas est rappelée
sur la figure 1.18. Plusieurs longueurs de calages verticales et horizontales (Ly1, L2, Lny, ...)

sont introduites pour connecter et adapter les filtres entre eux.

51 S2

e b

s

vl v2

cc| Lec Té Ly Te Ly > Accés commun

Figure 1.18 : Architecture classique d’un multiplexeur sur manifold [4]

Les méthodes de synthése avancées des multiplexeurs sur manifold ainsi que des outils d’aide
a leur conception sont détaillés dans les rapports de thése Philippe Lenoir [4] et Delphine
Bariant [40]. Dans cette these, nous expliquons juste la technique classique consistant a
initialiser les dimensions géométriques de chaque canal et des longueurs de calage

indépendamment, puis, a optimiser le multiplexeur global.

IV.2.1. Initialisation des dimensions de chaque canal

Les dimensions géométriques de chaque canal sont initialisées indépendamment de fagon a
réaliser le cahier des charges requis pour chaque canal. Pour cela, la réponse
électromagnétique de chaque filtre de canal est optimisée de facon a réaliser la matrice de
couplage ideale correspondante. Ce dimensionnement est réalisé en utilisant la méthode

expliquée dans le paragraphe 1V.1.3.
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1V.2.2. Initialisation des lonqueurs de calage

En ce qui concerne les longueurs de calage, elles sont initialisées de facon a ce que la distance
Li entre chaque canal et le court-circuit corresponde a un nombre entier de demi-longueurs
d'onde guidée a la fréquence centrale du canal correspondant. Ce principe est illustré sur la

figure 1.19 pour les deux canaux les plus proches du court-circuit.

Ly = n.Agy/2 L., L, = n.Ag,/2 T L,
<€
cc| Lee | 1€ cc| Lee Té | L, | T¢
(@) (b)
Figure 1.19 : Initialisation des longueurs de calage verticales et horizontales : (a) canal 1, (b)
canal 2 [4]

1V.2.3. Optimisation de la structure globale du multiplexeur

Aprés avoir initialisé les dimensions géométriques des filtres de canal ainsi que les longueurs
de calage, la structure électromagnétique du multiplexeur est nécessairement optimisée. Les
longueurs de calage et les dimensions géométriques des filtres sont ajustées pour satisfaire les
spécifications requises pour le multiplexeur. On note que les longueurs de calage doivent

avoir une valeur minimale a respecter pour des raisons de fabrication.

Enfin, cette méthode de dimensionnement n’est pas toujours suffisante quand le nombre de
canaux est élevé car la réponse de chaque canal est fortement perturbée par le manifold et les
interactions avec les autres canaux. De plus, des zéros de transmission supplémentaires (en
plus de ceux de la fonction pseudo-elliptique du filtre de canal) sont crées par les interactions
entre les canaux. Ces zéros sont appelés pics manifold. Ces pics sont mal controlés et
deviennent trés génants quand ils apparaissent a I’intérieur de la bande passante d’un canal,
car ils dégradent la transmission dans ce canal. L’origine de ces pics est expliquée en détails

dans [4].
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V- Conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons décrit les dispositifs de filtrage et de
multiplexage utilisés dans la charge utile d’un satellite de télécommunications en nous
attachant aux multiplexeurs d’entrée et de sortie (IMUX et OMUX). Pour cela, nous avons
commencé par exposer les spécifications électriques et physiques requises pour ces

dispositifs.

Dans la deuxieme partie, nous avons présenté les différentes technologies utilisées en
pratique pour la réalisation de ces filtres. Ensuite, nous avons donné une description bréve des
dispositifs de multiplexage employés couramment dans la charge utile, a savoir, le

multiplexage sur manifold et le multiplexage par circulateurs.

Enfin, dans la derniere partie, nous nous sommes intéressés aux aspects théoriques de
synthése et de conception des filtres d’ IMUX et d’OMUX, en allant du calcul de la fonction de
filtrage jusqu’au dimensionnement de la structure électromagnétique. L’illustration sur
I’exemple des filtres implémentés en cavités bimodes a ét¢ donnée. Pour finir, la méthode de

conception des multiplexeurs sur manifold a été présentée.

Dans le chapitre suivant, nous nous intéressons a la synthése de filtres optimisés en
sélectivité et en temps de propagation de groupe. Une nouvelle approche de synthése sera
introduite et validée pour plusieurs spécifications typiques de filtres d’IMUX afin de montrer

son intérét.
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Chapitre 2 — Filtres optimisés en sélectivité et en TPG

I- Introduction

Dans ce chapitre, nous décrivons la synthese, la conception, et la caractérisation de filtres
optimisés en sélectivité et en temps de propagation de groupe (TPG) pour des applications
dans le domaine spatial.

Le TPG traduit la variation de linéarité de la phase introduite par le filtre. Son expression en
fonction de la phase du paramétre de transmission Sy; du filtre est donnée dans 1’équation

(11.1).

—d Arg Sy,
TPG = ———F— 1.1
G T0 (11.1)

Le filtre passe-bande idéal, présenté dans le premier chapitre, présente une phase linéaire sur
toute sa bande passante. Par conséquent, son TPG est constant. Un tel filtre retarde chaque
composante fréquentielle de la méme quantité ce qui évite les phénoménes d’étalement et de
distorsion de I’enveloppe du signal modulé transmis, et par conséquent, augmente son débit et
son rapport signal a bruit. Dans certains dispositifs tels que les multiplexeurs d’entrée de
satellites (IMUX), I’objectif est de se rapprocher le plus possible de la phase linéaire du filtre
idéal, afin de réduire les phénomenes de distorsion avant d’amplifier le signal par les

amplificateurs de puissance.

D’autre part, les filtres passe-bande utilisés dans les charges utiles des satellites de
télécommunications doivent étre tres sélectifs, notamment pour les multiplexeurs, car les

bandes fréquentielles des différents canaux sont trés proches les unes des autres.

Le développement des filtres optimisés simultanément en sélectivité et en TPG est donc
primordial pour améliorer I’intégration et les performances électriques des systeémes de

télécommunications actuels.

Or, comme nous 1’avons montré dans la figure A1.6 en annexe 1, les fonctions de transfert
utilisées classiquement pour réaliser les filtres microondes présentent un antagonisme entre la

sélectivité et le TPG.
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Les solutions utilisées classiquement pour pallier a ce probléme, ainsi qu’une nouvelle
approche de synthése des filtres optimisés en sélectivité et en TPG seront traitées dans ce

chapitre.
Ainsi, ce chapitre comporte deux parties :
e Dans la premiére partie, les solutions utilisées classiquement pour réaliser les filtres
optimises en sélectivité et en TPG seront présentées. Ainsi, leurs inconvénients et

limitations seront mis en évidence.

e Dans la deuxiéme partie, une approche optimisée pour la synthese de ces filtres sera

introduite. De plus, son apport et intérét seront montrés sur des exemples concrets.
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I1- Solutions utilisées classiqguement pour réaliser
les filtres optimisés en sélectivité et en TPG

Dans les systemes de téléecommunications actuels, les contraintes sur la sélectivité sont
généralement plus séveres que celles sur le TPG. Pour cette raison, les fonctions pseudo-
elliptiques (appelés aussi fonctions de Tchebychev généralisées), présentés en annexe 1, sont
largement utilisées dans le domaine de filtrage. En effet, ces fonctions sont optimales en
termes d’adaptation, grace a 1’équi-ondulation présentée dans la bande passante, et de
sélectivité, grace aux zéros de transmission positionnés sur 1’axe fréquentiel. Mais
malheureusement, elles présentent de fortes variations du TPG a cause de ces mémes zéros de
transmission lorsqu’ils sont situés aux abords de la bande passante. Ce compromis entre
sélectivité et variations du TPG est un critére important a prendre en compte lors de la
synthése d’un filtre optimisé en sélectivité et en TPG. Aujourd’hui deux solutions existent

pour réaliser ces filtres.

11.1. Les égaliseurs du TPG externes [20], [27]

Le principe de cette solution est montré sur la figure 11.1. Le filtre passe-bande est connecté a
1’égaliseur via un circulateur. Le signal d’entrée traverse tout d’abord le filtre passe-bande qui
a pour role de sélectionner la bande utile du signal, et donc, répondre aux contraintes en
sélectivité. Ensuite, le signal filtré est traité par 1’égaliseur afin de minimiser ses variations en
TPG. Pour cela, I’égaliseur, constitué généralement de résonateurs couplés formant un réseau
« passe-tout », doit avoir une réponse en TPG opposée a celle du filtre passe-bande placé en

amont.

Filtre passe-bande

&

Figure II.1 : Architecture d’un filtre optimisé en sélectivité et en TPG par eégalisation du TPG

Egaliseurdu TPG

10—

&

circulateur

OIRIR

externe au filtre

Cette solution permet une égalisation efficace du TPG et une simplification de 1’architecture

du filtre passe-bande car ce dernier doit juste satisfaire le cahier des charges en sélectivité. Par
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consequent, une fonction pseudo-elliptique ayant ses zéros sur 1’axe imaginaire (fréquentiel)
est généralement utilisée. Cependant, la structure du systeme global devient généralement
complexe et encombrante a cause du circulateur et de 1’égaliseur. De plus, ces derniers

introduisent des pertes supplémentaires au signal filtré.

Afin de clarifier cette technique d’égalisation, nous présentons un IMUX en bande Ku a 3
canaux egalisés, et connectés entre eux par des circulateurs [20]. Chaque canal est constitué
d’un filtre passe-bande connecté a un égaliseur du TPG via un circulateur. Le filtre et
I’égaliseur sont implémentés en cavités bimodes. Le filtre réalise une fonction pseudo-
elliptique d’ordre 8 (4 cavités bimodes) avec 4 zéros de transmission sur I’axe fréquentiel.
Alors que I’égaliseur réalise une fonction d’ordre 2 (1 cavité bimode). Le schéma de principe
ainsi que la maquette de ce multiplexeur sont montrés sur la figure 11.2 [20]. Quelques
éléments du schéma de principe sont montrés sur la maquette afin de faciliter son

identification. Le diviseur de puissance n’apparait pas sur la photo de la maquette.

F3
A
T —é—o Out3
F1
In @ % Out1l
Diviseurde
puissance 500
F2
B % Out2
500
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circulateur
filtre F3

A '-=--. I*:‘;bw'ﬁé-. . -_ - .-#.
e ¥ | "\u

(b)
Figure I1.2 : IMUX 3 canaux multiplexés par des circulateurs et égalisés en TPG, (a) : schéma
de principe, (b) : photo de la maquette [20]

En considérant un seul canal (le canal 1 par exemple), les réponses mesurées en amplitude et
en TPG du filtre seul sont montrées sur la figure 11.3. Les abscisses correspondent au décalage

fréquentiel par rapport a la fréquence centrale du canal.
0

——— $21(dB)
~ 811(dB)
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—T77—T"—7——7—— 71—+ 0
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Amplitude(dB)

Figure 11.3 : Réponses mesurées du filtre de canal F; (a) : réponse en amplitude a £50 MHz de

la fréquence centrale, (b) : réponse en amplitude et en TPG a £18 MHz de la fréquence

Le filtre seul présente de fortes variations du TPG et de I’amplitude dans la bande passante
(figure 11.3(b)). Dans ce papier ([20]), les auteurs ont cherché a réduire simultanément les
variations du TPG et de I’amplitude. Pour cela, I’égaliseur a été réglé de fagon a compenser a
la fois les variations du TPG et de I’amplitude, et la réponse mesurée de 1’égaliseur est donnée

sur la figure 11.4.

Amplitude(dB)

80

0 T T T T T T T T T

\ Amplitude
Group Delay

‘\ /‘ o
3 o - 50
44 el S L 40
5 ) I I I I I I I I 30
-6 12 8 -4 0 4 8 12 16
relative frequency (MHz)
(b)

centrale [20]

0 1 L] T ) L] I ) I I 60
— Amplitude
----- Group Delay
1 - 50
\\\\ //"/
-2 —+ - 40
3 = > - 30
I - 20
-5 T T T T T T T T T 10
16 12 8 4 0 4 8 12 16

relative frequency (MHz)

(su)Aejpg dnoug

(su)Aejaqg dnoig

Figure 11.4 : Réponse mesurée de 1’égaliseur du canal F; [20]
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En assemblant le filtre et I’égaliseur, les réponses montrées sur la figure 1.5 ont été obtenues.

S, (dB)

Group Delay(ns)

0
Low Temp.
High Temp.
Pz - | Shas
el 4 \
[0
54 L~
-10 - ’/"
-104 /
' —//«<— 10.02MHz/C
-15 4 i 154 /
I ‘1
| -20 . T |
! -25.0 225 -20.0 |
-20 -1
-30 -20 -10 0 10 20 30
relative frequency (MHz)
(a)
110
- 100 Low Temp.
T ‘ High Temp.
100 B\
95 < 01\
——\+— | 0.02MHz/C
904\ 851
BTN o ; 4
-18 -16 14
80 N o P
75 1 1 1 ) 1 Ll I Ll 1
16  -12 -8 4 0 4 8 12 16

relative frequency (MHz)

(b)

Figure I1.5 : Réponse mesurée du canal F, (a) : réponse en amplitude, (b) : réponse en TPG

[20]

Ces réponses montrent que 1’égaliseur a permis d’aplatir le TPG et les pertes d’insertion du

filtre dans la bande passante. De plus, ces réponses sont stables en température grace a

I’utilisation de ’INVAR qui permet de réduire les dérives en fréquence centrale jusqu’a 0.02

MHz/°C [21].
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11.2. Les filtres auto-corrigés [41]-[47]

Pour un filtre passe-bande, les fonctions de transfert et de réflexion sont généralement
calculées sous une forme polynomiale rationnelle comme expliqué en annexe 1, et rappelé sur

les équations (11.2) et (11.3).

Pp

Hp = — 1.2
P Qp
Rp

Tp = — 1.3

p 0 p (I1.3)

Les racines des polynémes P(p) et R(p) définissent, respectivement, les zéros de transmission
et de réflexion. Pour une fonction pseudo-elliptique, les zéros de transmission sont
sélectionnés et les zéros de réflexion sont déduits des fonctions pseudo-elliptiques,
généralement par une procédure de récurrence [34]. Les racines de Q(p) définissent les pdles,
et peuvent étre calculées par la relation de conservativité comme expliqué en annexe 1
(équation A1.9).

La seconde solution pour égaliser le TPG consiste a synthétiser une fonction pseudo-elliptique
ayant des zéros de transmission dans le plan complexe. Ces zéros agissent sur la phase du
coefficient de transmission S;, et par conséquent, sur le TPG (voir équation 11.1). Ces zéros
sont donc ajustés de facon a limiter les variations du TPG dans la bande passante. Enfin, on
note que pour respecter les propriétés d’une fonction de filtrage, ces zéros de transmission
complexes sont nécessairement des paires para-conjugués (c'est-a-dire de parties réelles
opposees p1o = *a+jb) alors que sur I’axe imaginaire (I’axe des fréquences) le zéro de

transmission devient unique et indépendant des autres.

Afin d’illustrer cette technique d’égalisation, nous présentons un filtre auto-corrigé réalisant
une fonction pseudo-elliptique d’ordre 10 avec 4 zéros de transmission [47]. La topologie de
couplage de ce filtre est donnée sur la figure 11.6 ci-dessous. Elle est constituée de deux
triplets et d’un quadruplet mis en cascade. Les deux triplets permettent de réaliser deux zéros
de transmission sur 1’axe fréquentiel a gauche et a droite de la bande passante (M3 < 0 permet
de réaliser un zéro a droite de la bande passante et Mgip > 0 permet de réaliser un zéro a
gauche de la bande passante). Le quadruplet permet de réaliser une paire de zéros réels, car le

couplage My est positif.
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QOut

Figure 11.6 : Topologie de couplage du filtre auto-corrigé introduit dans [47]

Les positions des 4 zéros de transmission sont donc optimisées pour avoir une bonne
sélectivité et des faibles variations de TPG. La réponse optimisée de cette topologie,
comparée a celle d’un filtre Tchebychev d’ordre 10, est donnée sur la figure 11.7.
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(b)
Figure 11.7 : Réponse théorique du filtre auto-corrigé introduit dans [47] (traits pleins)
comparée a une réponse Tchebychev du méme ordre (pointillés), (a) : réponse en amplitude,
(b) : réponse en TPG

En comparant les deux réponses, on voit que le filtre auto-corrigé présente une meilleure
sélectivité grace aux zéros de transmission imaginaires, et de faibles variations du TPG grace

aux zeros de transmission complexes.
Le filtre réalisé ainsi que ses réponses simulée et mesurée sont disponibles dans [47].

D’autres exemples de filtres auto-corrigés sont également présentés dans [41]-[47]. En effet,
les filtres auto-corrigés sont largement utilisés dans les systemes de télécommunications
actuels, surtout dans le domaine spatial ou la compacité est un parametre tres important. En
effet, par rapport a 1’égalisation externe, les filtres auto-corrigés permettent une réduction
considérable de 1I’encombrement en éliminant le circulateur et 1’égaliseur de la chaine de

transmission.

Cependant, lorsque les contraintes en selectivité et en TPG deviennent tres severes (filtres
d’IMUX par exemple), les filtres auto-corrigés doivent avoir un ordre et un nombre de zéros
de transmission élevés (par exemple filtre 10 pdles avec 8 zéros de transmission), ce qui

complique leur architecture (plusieurs couplages entre des résonateurs non-adjacents), leur
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conception et leur réglage (forte sensibilité a cause de la topologie de couplage complexe du
filtre).

Dans le cadre de cette thése, nous avons cherché a améliorer le pouvoir d’égalisation en TPG
de ces filtres. Pour cela, nous nous sommes intéresses a leur méthode de synthése qui consiste
a calculer une fonction pseudo-elliptique avec des zéros de transmission (polynéme P(p)) sur
I’axe imaginaire et dans le plan complexe, en optimisant dans un premier temps les zéros
imaginaires pour satisfaire les contraintes en amplitude, puis les zéros complexes pour

satisfaire les contraintes en TPG. L’organigramme de la figure 11.8 résume cette technique.

| Cahier des charges avec des contraintes en sélectivité et en 7PG I

J

Synthése d’une fonction pseudo-elliptique d’ordre N avec N,, zéros pour
P(p) (transmission) sur I’axe imaginaire et N,  dans le plan complexe

&

y

Ajustement des NV, et re-calcul
de R(p) et Q(p) pour satisfaire
une fonction pseudo-elliptique

Spécifications en
sélectivité ok ?

Ajustement des N, et re-calcul
de R(p) et Q(p) pour satisfaire
une fonction pseudo-elliptique

Spécifications en
TPG ok ?

Spécifications en
sélectivité ok ?

Figure 11.8 : Méthode de synthese classique des filtres auto-corrigés

Comme |’ajustement des zéros de transmission dans le plan complexe modifie également la
réponse en amplitude, les zéros de transmission sur ’axe imaginaire doivent étre réajustés
pour réaliser a nouveau les spécifications sur 1’amplitude. Plusieurs itérations de cet
organigramme sont donc nécessaires pour aboutir a une réponse respectant a la fois les

contraintes en sélectivité et en TPG.

De plus, la réponse obtenue par cette méthode n’est pas garantie optimale par rapport aux
spécifications imposées. En effet, les fonctions pseudo-elliptiques assurent une optimalité sur
les contraintes en amplitude (équi-ondulation dans la bande passante), mais cette classe de

fonctions n’est pas optimale pour des contraintes en phase.
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Ainsi, cette approche de synthese présente deux inconvénients majeurs :
1. Elle ne considére pas les contraintes en sélectivité et en TPG au méme niveau.

2. Elle est limitée a des fonctions pseudo-elliptiques.

Dans le cadre d’une action de R&T du CNES en collaboration avec I’'INRIA, une
méthodologie de synthése optimisée des filtres auto-corrigés est développée et évaluée par la

conception de filtres d’IMUX.
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I11- Synthese optimisée des filtres hyperfréequences

en sélectivité et en TPG

I11.1. Principe

L’approche de synthése optimisée introduite dans cette these est basée sur une optimisation
des fonctions de transfert et de réflexion. Cette approche est développée par I’INRIA et
consiste a optimiser les zéros de transmission (polynéme P(p)) et de réflexion (polynéme
R(p)) dans le but de minimiser les variations du TPG sous contraintes des spécifications en
amplitude. Par conséquent, les spécifications en amplitude et en TPG sont considérées
simultanément, et la classe des fonctions obtenues est plus générale que celle des fonctions
pseudo-elliptiques. L’équi-ondulation en amplitude n’est plus garantie dans la bande car les
zéros de réflexion (zéros de R(p)) ne sont plus calculés pour satisfaire une fonction pseudo-
elliptique mais deviennent des parameétres d’optimisation supplémentaires. Cette classe de
fonction permettra alors d’atteindre des variations du TPG au maximum égales a celle d’une
fonction pseudo-elliptique voire plus faibles si les spécifications en amplitude sont peu

contraignantes.

Afin de réaliser cette optimisation, un algorithme a été développé par I’INRIA. Cet algorithme
est initialisé par la fonction pseudo-elliptique optimisée sur les contraintes en amplitude et en
phase. Les zéros de transmission et de réflexion sont ensuite optimisés afin de minimiser les
variations du TPG dans la bande spécifiée (généralement une partie de la bande passante)
sous contrainte des spécifications en amplitude. Mathématiquement, 1l s’agit d’une
optimisation min-max sous contrainte. Enfin, on note que cette optimisation peut étre réalisée

par sous-bande. L’organigramme de la figure 11.9 résume cette approche.
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Cahier des charges avec des contraintes en sélectivité et en 7PG

v
Synthése d’une fonction pseudo-elliptique d’ordre N avec N, zéros pour P(p)

v

Optimisation de P(p) et R(p) pour minimiser les variations du 7PG sous contrainte
des spécifications en amplitude (Q(p) est recalculé pour satisfaire la conservativité)

\ 4

Fin

Figure 11.9 : Méthode de synthése optimisée des filtres auto-corrigés

I11.2. Exemples d’applications

Cette méthodologie a été appliquée pour synthétiser des filtres pour multiplexeurs d’entrée de

satellites (IMUX) avec des spécifications séveres en sélectivité et en TPG. Pour chaque filtre,

la synthése est réalisée en suivant les deux approches de synthese présentées précédemment :
1. Lasynthese utilisant une fonction pseudo-elliptique (paragraphe 11.2).

2. Lasyntheése optimale en sélectivité et en TPG (paragraphe 111.1).

Pour les filtres étudiés, nous nous limiterons au cas ou le nombre de zéros de transmission
(Nz) est inférieur ou égal @ N-2, N étant 1’ordre du filtre, autrement dit le nombre de poles. Ce
cas correspond au cas ou I’accés d’entrée (S : source) et 1’accés de sortie (L : load) sont
couplés a des résonateurs distincts, et a fortiori ne sont pas couplés entre eux.

Nous allons montrer dans les deux exemples qui suivent que I’approche de synthése
développée permet soit de diminuer la variation du temps de propagation de groupe, soit
d’atteindre les mémes spécifications avec un nombre réduit de cavités, donc de réduire

I’encombrement du systeme.

111.2.1. Réduction de I’encombrement

Le premier exemple, choisi pour illustrer la réduction de I’encombrement est un filtre d'IMUX

en bande C dont les spécifications ont été fournies par Thales Alenia Space (TAS).
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I11.2.1.1. Cahier des charges

La fréquence centrale (fy) du filtre est 4200 MHz, et les spécifications autour de cette

fréguence sont données dans le tableau I1.1.

Spécifications en amplitude Spécifications en TPG
S11<-21dB a+18 MHz ATPG <3nsaz+ 12 MHz
AS821 <-0.3dB a+12 MHz ATPG <10 ns a+ 14 MHz
AS821 <-0.4dB a +16 MHz ATPG <15nsa+ 16 MHz
4821 <-0.8dB a +18 MHz ATPG <25nsa+ 17 MHz
S21 <-13 dB a +22 MHz ATPG <40 ns a + 18 MHz
S21 <-30 dB a 25 MHz
S21 <-35dB a +30 MHz

Tableau I1.1 : Spécifications du filtre I’ IMUX en bande C

Les variations du TPG (ATPG) et des pertes d’insertion (4521) sont données par rapport a la

valeur minimale du TPG dans la bande passante.
I11.2.1.2. Synthese avec une fonction pseudo-elliptique

Afin de satisfaire ce cahier des charges avec une fonction de type pseudo elliptique, une
fonction symétrique d'ordre 9, avec 6 zéros de transmission (2 sur I’axe fréquentiel et 4 dans
le plan complexe) est nécessaire. L’adaptation (Return Loss) est fixée a 21 dB dans la bande
passante équi-ondulation (4f) de 40.2 MHz. Le facteur de qualité a vide est de 4800.

En tracant la fonction de transfert en amplitude et en TPG, on peut vérifier qu'elle respecte le

gabarit de filtrage imposé (figures 11.10 et 11.11).
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Figure 11.10 : Réponse en amplitude de la fonction pseudo elliptique (premier exemple)
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Figure 11.11 : Réponse en TPG de la fonction pseudo elliptique (premier exemple)

Le diagramme de couplage réalisant cette fonction de transfert ainsi que les valeurs des
couplages (normalisés par rapport a fo = 4200 MHz et Af = 40.2 MHz) sont donnés sur la
figure 11.12. Tous les auto-couplages M;; sont égaux a 0, ce qui signifie que tous les
résonateurs sont synchrones car la fonction de transfert est symétrique. Le diagramme de
couplage présente plusieurs couplages indirects (en pointillés) ; ces couplages permettent de
réaliser les 6 zéros de transmission de la fonction répartis sur I’axe imaginaire et dans le plan
complexe. L’implémentation de ce filtre en cavités bimodes nécessiterait donc 5 cavités

couplées (4 bimodes et 1 monomode).

©

0.179 0.392

® 0.985 @ 0.816 0.587 @ 0.547 @ 0.516 @

Figure 11.12 : Diagramme de couplage réalisant la fonction pseudo elliptique (premier

exemple)

48



Chapitre 2 — Filtres optimisés en sélectivité et en TPG

I11.2.1.3. Synthese optimisée en sélectivité et en TPG

Nous souhaitons montrer qu’en appliquant I’approche de synthése optimisée, I’encombrement
du filtre peut étre réduit. En réduisant ’ordre a 8, une cavité pourrait étre supprimée. En
initialisant la synthese par une fonction pseudo-elliptique, les spécifications en TPG ne
peuvent pas étre atteintes. Aprés optimisation simultanée des zéros de transmission et de
réflexion, on obtient une solution qui permet de satisfaire le méme cahier des charges avec
une fonction d'ordre 8 a 4 zéros de transmission (2 sur 1’axe fréquentiel et 2 dans le plan

complexe).

Les réponses en module et en TPG obtenues pour la fonction optimisée, ainsi que le gabarit
de filtrage requis, sont montrées sur les figures 11.13 et 11.14. On peut voir clairement sur la
réponse en module (figure 11.13) que les zéros de réflexion ont éte optimises, et que 2 zéros de
réflexion (parmi les 8) sont passés dans le plan complexe.
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Figure 11.13 : Réponse en amplitude de la fonction optimisée (premier exemple)
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Figure 11.14 : Réponse en TPG de la fonction optimisée (premier exemple)

Le diagramme de couplage réalisant cette fonction de transfert ainsi que les valeurs de la
matrice de couplage (normalisées par rapport a f, = 4200 MHz et Af'= 40.5 MHz) sont donnés

sur la figure 11.15. Tous les auto-couplages M;; sont égaux a 0 (fonction symétrique).

1.045 @ 0.281 @ 0.521 @ -0.296 1.17 ©

0.828 0.533 0.464 0.856

@539 ® Oyl O]

Figure 11.15 : Diagramme de couplage réalisant la fonction optimisée (premier exemple)

Nous constatons donc, pour cet exemple, que la nouvelle approche de synthése a permis une
réduction du nombre de pdles (résonateurs), et une simplification de la topologie de couplage
du filtre.

Ce résultat met en évidence une réduction substantielle du poids et de I'encombrement des
filtres, ainsi qu’une simplification de leur architecture. Par exemple, pour une réalisation en
cavités bimodes de ces fonctions, la synthése avec la fonction pseudo elliptique demandera 5
cavités, et celle avec la fonction optimisée n'en demandera que 4. De plus, le réglage du filtre

sera a priori plus simple car il y a moins de couplages indirects a maitriser.
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Cet exemple montre également une amélioration des performances électriques. En effet, nous
constatons une réduction des pertes d’insertion (1.6 dB pour la fonction Tchebychev et 1.3 dB

pour la fonction optimisée pour le méme facteur de qualité).

111.2.2. Amélioration des performances électriques

Le second exemple, choisi pour illustrer I’amélioration des performances électriques est un
filtre d'IMUX en bande X dont les spécifications ont été fournies par le Centre National
d’Etudes Spatiales (CNES).

I11.2.2.1. Cahier des charges

Comme nous avons pu le voir pour I’exemple précédent, 1I’approche de syntheése optimisant
simultanément les zéros de transmission et les zéros de réflexion permet de réduire
I’encombrement par rapport a 1’approche classique utilisant une fonction pseudo-elliptique.
Un autre angle de vue en considérant un méme encombrement est 1’amélioration des
performances électriques. L’approche consiste a minimiser les variations du TPG sous
contraintes des spécifications en module, donc nous allons voir pour des spécifications
données en module quelle variation minimale peut étre atteinte pour une fonction quasi-
elliptique et pour une fonction optimisée, en considérant le méme nombre de pdles et de zéros

de transmission.

Pour cela, nous considérons un cahier des charges exigeant des variations de TPG tres faibles
sur toute la bande passante (avec un objectif de 0.8 ns au maximum) pour des contraintes
fixes en sélectivité. Ces spécifications sont données dans le tableau I1.2.

Parametre Spécifications
Fréguence centrale Fc (GHz) 10.75
Adaptation > 23 dB a Fc + 35 MHz
Réjection hors bande > 20 dB a Fc + 53 MHz
Variations créte a créte du TPG <0.8nsakFc+ 35 MHz

Tableau 1.2 : Spécifications du filtre d’ IMUX en bande X

111.2.2.2. Synthese avec une fonction pseudo-elliptique

Afin de satisfaire ce cahier des charges avec une fonction de type pseudo elliptique, une
fonction symétrique d'ordre 8 avec 6 zéros de transmission (2 sur I’axe fréquentiel et 4 dans le

plan complexe) est nécessaire, I’adaptation dans la bande passante étant fixée a 23 dB.
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De plus, nous savons que le TPG varie fortement aux limites de la bande passante (dans la
bande de transition) a cause des zéros de transmission situés sur 1’axe imaginaire. Pour cette
raison, afin d’atteindre de faibles variations de TPG sur tout I’intervalle Fc + 35 MHz (entre
F, = 10715 MHz et F, = 10785 MHZz), la bande passante équi-ondulation qui est un paramétre
d’optimisation a été agrandie de 70 a 89.6 MHz. Le tracé de la fonction de transfert en
amplitude et en TPG montre que le gabarit est bien respecté (figures 11.16 et 11.17). Les

variations du TPG dans la bande passante sont de 0.78 ns.
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Figure 11.16 : Réponse en amplitude de la fonction pseudo-elliptique (second exemple)
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Figure 11.17 : Réponse en TPG de la fonction pseudo-elliptique (second exemple)
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Le diagramme de couplage réalisant cette fonction de transfert ainsi que les valeurs des
couplages (normalisés par rapport a fo = 10750 MHz et Af'= 75 MHz) sont donnés sur la figure

11.18. Tous les auto-couplages M;; sont égaux a 0 (fonction de transfert symétrique).

® O

0.501 10.408 : 0.275 0.941

® 0.683 Ok 7Tl ©, -0.674 ®

Figure 11.18 : Diagramme de couplage réalisant la fonction pseudo-elliptique (second

exemple)
I11.2.2.3. Synthése optimisée en sélectivité et en TPG

En partant de la fonction pseudo-elliptique précédente, les zéros de réflexion et de
transmission sont optimisés pour réduire au minimum les variations du TPG. Les réponses en
module et en TPG obtenues pour la fonction optimisée, ainsi que le gabarit de filtrage requis,

sont montrées sur les figures 11.19 et 11.20.
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Figure 11.19 : Réponse en amplitude de la fonction optimisée (second exemple)
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Figure 11.20 : Réponse en TPG de la fonction optimisée (second exemple)

On peut voir clairement sur la réponse en module (figure 11.19) que la fonction optimisée
n’est pas équi-ondulante dans la bande passante. En effet, les zéros de réflexion ont été
optimisés de facon a réduire les variations du TPG dans la bande passante pour atteindre 0.58
ns au lieu de 0.78 ns pour la fonction pseudo-elliptique, ce qui fait un gain de 26%. La

comparaison en module et en TPG entre les deux fonctions est montrée sur la figure 11.21.
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Figure 11.21 : Réponses théoriques des fonctions Tchebychev et optimisée : (a) module, (b)
TPG

Le diagramme de couplage réalisant la fonction optimisée ainsi que les valeurs des couplages

(normalises par rapport & fo = 10750 MHz et Af'= 75 MHz) sont donnés sur la figure 11.22.
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Figure 11.22 : Diagramme de couplage réalisant la fonction optimisée (second exemple)

Par rapport a la solution pseudo-elliptique (figure 11.18), les couplages n’ont pas été fortement
modifiés (4M;; < 0.1). Afin de bien voir la différence entre les deux fonctions, nous tragons
dans le plan complexe les positions des zéros de transmission et de réflexion ainsi que celles

des poles (figure 11.23).
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Figure 11.23 : Trace dans le plan complexe : (a) zéros de réflexion (R(p)), (b) zéros de
transmission (P(p)), (c) p6les (Q(p))

On voit que deux zéros de réflexion et leurs symétriques (entourés sur la figure 11.23 (a)) sont
passés légerement dans le plan complexe (les 2 sont para-conjugués). Pour cette raison, on a
I’impression de voir seulement 6 zéros de réflexion sur la réponse de la figure 11.19.

Les zéros de transmission n’ont quasiment pas été modifiés, mais les pbles, dépendant
directement et uniguement des zéros de transmission et de réflexion, ont donc été modifiés de

telle sorte que la variation du TPG, qui en dépend via la fonction de transfert, soit minimisée.
I11.2.2.4. Conception électromagnétique

Afin de valider ces résultats théoriques, nous avons congcu les modeles électromagnétiques
réalisant ces deux fonctions. Pour augmenter la compacité, nous avons choisi d’implémenter

les filtres en technologie bimode.

L’implémentation en cavités bimodes des diagrammes de couplage présentés sur les figures
11.18 et 11.22 est donnée sur la figure 11.24. Pour réaliser cette topologie, 4 cavités bimodes
(mode TEii3) couplées entre elles par des iris magnétiques sont nécessaires. Des vis de
réglage et de couplage sont aussi nécessaires pour régler les fréquences de résonance, et
coupler les polarisations entre elles, respectivement. Le mode TE;13 a été privilégié pour
réaliser ces filtres car il possede un bon facteur de qualité et permet de réduire la sensibilité de

la structure et par conséquent de faciliter son réglage. En effet, ce mode présente plusieurs
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variations longitudinales de champ, ce qui offre la possibilité de placer les vis et iris dans les
cavités d’entrée/sortie a des maximas de champ différents. Ce principe est illustré sur la figure

11.25.

Figure 11.24 : Modele EM des filtres réalisés

vis Iris

NN

Figure 11.25 : Disposition des vis et iris dans les cavités d’entrée/sortie

Les deux filtres ont été dimensionnés en utilisant la méthode de segmentation et
d’optimisation présentée dans le premier chapitre (1V.1.3). Les dimensions ont été optimisées
afin de réaliser les couplages idéaux dans chaque cas (a savoir, couplages de la figure 11.18

pour la fonction pseudo-elliptique et couplages de la figure 11.22 pour la fonction optimisée).

De plus, pour conserver un méme encombrement, nous avons fait en sorte que les deux
structures différent simplement par les enfoncements de vis et les dimensions d’iris. Les
dimensions optimisées des deux filtres sont données dans le tableau 11.3. Toutes les
dimensions sont données en mm. Les notations sont les suivantes :

VISii : vis de reglage du mode i,

VISij : vis de couplage entre les modes i et j,

IRISIj : iris de couplage entre les modes i et |,

CAVITEij : cavité contenant les modes i et j.
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Tableau 11.3 : Dimensions optimisées des deux modeles EM, (a) : dimensions des vis du filtre
pseudo-elliptique, (b) : dimensions des iris du filtre pseudo-elliptique, (c) : dimensions des

cavités, (d) : dimensions des vis du filtre optimisé, (e) : dimensions des iris du filtre optimisé

Les comparaisons entre réponses théoriques et simulées pour chaque fonction sont données

sur les figures 11.26 et 11.27. Les réponses EM ont été calculées en utilisant le logiciel

Rayon x enfoncement Longueur x largeur x épaisseur
ViSii 1.2x1.39
VIS22 12x1.19 IRIS-S 10.879x3x1.02
VIS33 1.2x1.93 IRIS-L 10925x3x1.02
75 L 12x3.53 IRISI2 10.170 x 1 x 1.02
VISS5 1.2x3.47
VIS66 1.2x1.95 IRIS34 9341x1x1.02
VIS77 1.2x1.29 IRIS4S 9.708 x 1 x 1.02
VIS88 1.2x143
VIS23 12x2.21 IRIS18 5613x1x1.02
bl 1.2x2.37 IRIS56 9.483x 1 x 1.02
VIS5 8 1.2x2.02
VISG67 1.2x2.76 IRIS78 10294x1x1.02
(@) (b)
Rayon x Hauteur
CAVITE23| 13.25x52.684
CAVITEI4| 13.25x51.743
CAVITES8| 13.25x51.793
CAVITEG7| 13.25x52.565
(©
Rayon x enfoncement Longueur x largeur x épaisscur
ViSii 1.2x1.00
VIS22 12x1.03 IRIS-S 10.925x3x1.02
VIS33 1.2x1.90 IRIS-L 10.987x 3 x 1.02
VIS44 1.2x3.53
: : 10.224x1x1.02
VIS3S 1.2 x3.46 L XX
Viso6 1.2x1.87 IRIS34 9336x1x1.02
VIS77 1.2x1.01
: : 9723x1x1.02
VIS88 1.2x1.03 iy
VIS23 12x2.22 IRIS18 5726x1x1.02
VIS14 1.2x2.32
: : IRISS56 9448 x1x1.02
VISS5S8 1.2x2.05
VIS67 12x2.79 IRIS7S8 10.359x 1 x1.02
(d) (e)
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Microwave Wizard basé sur une méthode modale (mode-matching) [50]. On remarque que les
réponses en amplitude sont parfaitement réglées et qu’elles correspondent aux réponses

théoriques attendues ce qui valide la méthodologie de synthese déeveloppée.
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Figure 11.26 : Réponses théorique et EM du filtre pseudo-elliptique, (a) : module et (b) : TPG
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Figure 11.27 : Réponses théorique et EM de la fonction optimisée, (a) : module et (b) : TPG

Au niveau des réponses EM en TPG, nous constatons une dissymétrie due aux effets de
dispersion. En effet, les couplages réalisés dans la structure EM sont dépendants de la
fréquence, alors que les fonctions théoriques sont calculées en supposant une transformation
en fréquence (passe-bas en passe-bande) linéaire qui n’est valable que pour des bandes
passantes tres étroites (f=fg). Ainsi, les structures EM ont été optimisées de fagon a aplatir au

maximum le TPG dans la bande afin de limiter les effets de la dispersion. Pour cette raison,
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les réponses en module (théorique et EM) de la fonction optimisée (figure 11.27(a)) sont
légérement différentes.

Enfin, en comparant les deux réponses EM des deux fonctions (figures 11.28), nous pouvons
constater que nous conservons un gain de 29% sur les variations du TPG (0.55 ns pour le

filtre optimal et 0.78 ns pour le filtre quasi-elliptique) pour des performances identiques en

amplitude.
0
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T -20
5
46 -
g
o
& -40—
jmh
w2
'60|||||||||[ff||||fffllllll'l]
10.60 10.65 10.70 10.75 10.80 10.85 10.90
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Figure 11.28 : Réponses EM des filtres Tchebychev et optimale : (a) module, (b) TPG
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L’analyse des pertes d’insertion montre que les deux structures présentent a peu prés les
mémes performances (0.49 dB pour le filtre quasi-elliptique et 0.48 dB pour le filtre optimisée

pour une conductivité de o = 37.6 S/um).

I11.2.2.5.Conclusion :

Nous constatons, pour cet exemple, que 1’approche de synthése optimisant simultanément les
zéros de transmission et de réflexion a permis en conservant le méme encombrement une
réduction des variations du TPG dans la bande passante de 29% pour des performances
identiques en module. Une maquette est en cours de réalisation et les résultats expérimentaux

devraient étre intégrés dans la version définitive de ce rapport.
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V- Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté une nouvelle approche de synthése optimisée pour les
filtres auto-corrigés en TPG. Cette approche consiste a minimiser les variations du TPG sous
contrainte des spécifications en amplitude. Pour cela, une optimisation des fonctions de
transfert et de réflexion est réalisée permettant de dépasser les performances obtenues avec

une fonction pseudo-elliptique.

L’intérét de cette approche par rapport a une fonction pseudo-elliptique a été illustré sur deux

exemples.

Dans le premier exemple, nous avons vu que la nouvelle approche de synthése a permis une
réduction du nombre de poles (résonateurs), et par conséquent une simplification de la
topologie de couplage du filtre pour les mémes performances électriques. Cela met en
évidence une réduction de l'encombrement des filtres, ainsi qu’une simplification de leur

architecture.

Dans le second exemple, la nouvelle approche de synthese a permis en conservant le méme
encombrement une réduction des variations du TPG dans la bande passante de 29% pour des

performances identiques en module.

Le chapitre suivant sera consacré a la synthése, la conception, et la caractérisation de

multiplexeurs compacts formés exclusivement de résonateurs couplés.
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Chapitre 3 — Les multiplexeurs compacts

I- Introduction

Les dispositifs de multiplexage classiquement utilisés dans la charge utile d’un satellite de
télécommunications ont été présentés dans le paragraphe 111.2 du premier chapitre. Ces
dispositifs, en plus d’étre généralement encombrants, présentent plusieurs autres
inconvénients. Par exemple, les circulateurs sont colteux, et présentent de fortes pertes
d’insertions, et les manifolds demandent une optimisation délicate des éléments de connexion,

surtout quand le nombre de canaux devient important.

Pour augmenter notamment I’intégration de ces dispositifs, les multiplexeurs compacts,
formés exclusivement de résonateurs couplés, ont été introduits [28]-[32]. Tous les éléments
de connexion (manifold, guides d’onde, et jonctions) sont éliminés, et par conséquent, le

systéme est plus compact. Ce concept est illustré sur la figure 111.1.

S;—| Résonateurs
‘ . N —> accés commun
: couplés

— accéscommun

(@) (b)

Figure 111.1 : Concept des multiplexeurs compacts, (a) multiplexeur sur manifold, (b)

LL/
|
1
|

multiplexeur compact

Dans ce chapitre, un état de I’art sur la conception de multiplexeurs compacts est tout d’abord
présenté. Les méthodes de synthése de ces dispositifs, ainsi que des exemples de prototypes

réalisés seront montrés.
Ensuite, nous présentons la synthese, la conception, et la caractérisation des multiplexeurs
compacts développés lors de cette thése. Ces multiplexeurs ont été implémentés en cavités

bimodes afin d’augmenter leur compacité.

Enfin, nous donnons une conclusion des travaux réalisés sur ce sujet de recherche tres récent.
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II- Etat de I’art au sujet des multiplexeurs

compacts

Dans cette partie, nous proposons une revue des multiplexeurs compacts realisés dans la
littérature, ainsi que de leurs méthodes de synthése. Ces dernieres se basent sur deux
techniques principales : I’optimisation du circuit électrique équivalent représenté par une
matrice de couplage ou la synthése des fonctions caractéristiques (polynomiales) du

multiplexeur.

I1.1. Méthode de synthése basée sur ’optimisation de 1a matrice de

couplage généralisée [301-[32]

11.1.1. Principe

Cette méthode de synthése est basée sur 1’optimisation de la matrice de couplage du systeme
global (réseau de multiplexage et filtres), de sorte que les parameétres [S] du multiplexeur
réalisent les spécifications électriques requises.

Il s’agit donc d’une extension des méthodes de synthése des filtres a un nombre de ports
supérieur a 2. Pour un multiplexeur a n résonateurs et p accés (p > 2), la matrice de couplage

généralisée [M] est de dimension (n+p) x (n+p), et elle est définie par blocs comme suit :

Mp Mpn
M = 1.1
{M;n Mn] (1)

M,: la matrice de couplage entre résonateurs, c’est la matrice de couplage utilisée

Avec,

classiqguement pour les filtres, elle est de taille (n x n).
Mpn : la matrice de couplage entre les ports et les résonateurs (matrice de taille p x n)
M, : la matrice de couplage entre ports, elle est de taille (p x p) et les éléments de sa diagonale

sont nuls (le couplage d’un port avec lui-méme n’a pas un sens physique).

Afin d’exprimer les parametres [S] du multiplexeur en fonction de cette matrice de couplage,
une etude de son circuit équivalent est réalisée. Ce circuit, montré sur la figure 111.2, est une
généralisation du circuit équivalent utilisé pour la synthése des filtres passe-bande a bande

étroite (figure A2.1). Les grandeurs électriques aux p acces de ce réseau sont : la tension
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d’entrée E (ou le courant i), et pour les p-1 sorties, les courants i, is, ..., 7. Les n résonateurs
sont numérotés a partir de p+1 car les p premieres lignes et colonnes sont réservées aux

matrices My, Mpq et My,

M ]
i 1 {p+ ) +1 +1 {p+1) (p+2) L(p+2)C(P+2) {”\ﬁg:-:,z
A AN O T T N e oo
ips1 Ips2 2
E 21 Q
> M 513,047 M (0+2),(p+K)
My o4
(p+} (I-’H'J) L{p+k) C{p+k)

iZ
51 Q
M, ow)
{ ) p+l) L(p+n) C(p+n) p+"p
% %j % % §1 Q

Figure 111.2 : Schéma électrique d’un multiplexeur compact a bande étroite

En écrivant, sous forme matricielle, la loi des mailles dans chaque boucle du circuit, on
obtient :
R+ D +jw[M] *is =As xis =E (111.2)

Avec,
s : la variable complexe de Laplace, s = otjw.

R et D sont deux matrices définies par blocs de la méme fagon que M :
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0
R= P M.
0 Rn’ou'

Rp est une matrice diagonale de taille (p x p) dont les éléments correspondent aux résistances
d’entrées/sorties. Dans le circuit de la figure 111.2, ces résistances sont normalisées a / Q.

Rn est une matrice diagonale de taille (n x n), les éléments de R, correspondent aux résistances
modélisant les pertes dans les différents résonateurs. Dans le circuit de la figure 111.2, ces

résistances sont considérées nulles (étude sans pertes) pour simplifier les égquations.

0 0
~0 D,

D, est une matrice diagonale de dimension (n x n), dont les éléments valent

D ou:

d;=j*(Liw— i). Ces éléments correspondent aux décalages fréquentiels des différents
l

résonateurs et sont généralement ajoutées a la diagonale de la matrice de couplage [M].

i(s) est un vecteur de taille (n+p) qui correspond aux différents courants dans le circuit, et
représente 1’inconnue dans 1’équation I11.2.

E est la tension d’excitation (source). Dans cet exemple, on n’a pris qu’une tension
d’excitation, mais généralement on peut avoir des tensions d’excitation dans plusieurs ports,

et donc, on aura un vecteur de tensions v; de taille p.

En résolvant 1I’équation 111.2, on obtient le vecteur i(s). En prenant une tension normalisée de

1V et excitant le port numéro 1, on obtient :

[Miea = =) * [A s (111.3)
Les paramétres [S] du circuit sont donc calculés comme suit :

Sk S =142j % [A s (111.4)

S s =—=2*[A" Y, (111.5)

Avec ke {2,..p}, k£l

Ces équations permettent d’exprimer les paramétres [S] du circuit en fonction des éléments de
la matrice de couplage généralisée. 1l est donc possible de calculer les dérivées partielles de la
matrice [S] par rapport aux coefficients de couplage et par conséquent, d’optimiser ces
coefficients afin que les paramétres [S] réalisent les fonctions de transfert souhaitées, pour

satisfaire un cahier de charges donné.
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11.1.2. Méthode d’optimisation utilisée

Pour optimiser les paramétres [S] du multiplexeur compact, les conditions suivantes peuvent
étre utilisées [30] :

1. En négligeant les pertes, le coefficient de réflexion au port commun (port 1 par exemple)
est approximativement égal au produit des coefficients de réflexion aux autres ports (2 a p).
De plus, dans le cas idéal, le coefficient de réflexion de chaque canal doit étre similaire a celui

du filtre isolé. Mathématiquement, cela peut étre formulé comme suit :
p p
1Sy s |~ Sys =~ s/t (111.6)
=2 =2

L’adaptation des différents canaux dans leurs bandes passantes peut donc étre réalisée en

satisfaisant I’équation (I11.6).

2. Une seconde condition liée a I’isolation des canaux entre eux (ports 2 a p) peut étre aussi

définie comme suit :

Isolation = 1ISci($)|2=0 (11.7)

k=2
k+l

On note que ces deux conditions rendent inutile une condition sur les parametres de
transmission. En effet, le réseau est supposé sans pertes.

La fonction d’erreur a minimiser peut donc étre formulée de la maniére suivante :
N P N
esp = (IS11 50 | = 1Su(s)D? +a Sk (sn) | (111.8)

n=1 kl=2n=1
k+l

Ou s, représentent les N fréquences complexes (s=o+jw) pour lesquelles la fonction d’erreur
a ¢été échantillonnée. On note que le terme d’isolation étant moins important que celui de
I’adaptation, il est donc affecté d’un poids a <<1.

Pour minimiser cette fonction, une méthode de gradient peut étre utilisée. Les paramétres
d’optimisation sont les coefficients de la matrice de couplage généralisée M (équation I11.1).
Ces coefficients sont initialisés de fagon a réaliser une fonction pseudo-elliptique quand les
canaux sont indépendants. Ensuite, les derivees partielles des paramétres [S] par rapport a ces
coefficients sont calculées en dérivant les équations (I11.4) et (111.5). Ces derivéees, données
dans 1’équation (II1.9) [32], peuvent donc étre utilisées dans une méthode d’optimisation

basée sur le gradient afin d’obtenir la matrice de couplage minimisant la fonction d’erreur.
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0Sik

oMy,

=j 2 — 6p,q * [A_l]i,p [A_l]k,p + [A_l]i,q [A_l]k,q (IH' 9)

) 1sip=gq
Avec: b, , = 0sip # g

11.1.3. Exemple de multiplexeurs compacts réalisés

Cette méthode a été appliquée pour synthétiser et concevoir un triplexeur compact 12 péles.

La topologie de couplage de ce triplexeur est montrée sur la figure 111.3.

1 2 3 4
4 —® —9 —@ Os1
I l I I
'5 6 7 '8
E1o——6I 6| 6| ‘. 082
l l : l
| 1 | 1
@ @ @ @ 0s3
9 10 11 12

Figure I11.3 : Topologie de couplage du triplexeur

On peut voir que chaque canal est réalisé avec 4 résonateurs couplés en ligne (fonction
d’ordre 4 sans zéros de transmission). De plus, des couplages (en pointillés) entre les
différents canaux sont introduits, ce qui est impossible & reéaliser pour un multiplexeur sur
manifold. Ces couplages supplémentaires sont a priori exploités pour régler les réponses hors
bande des différents filtres, afin d’augmenter 1’isolation entre canaux.

La matrice de couplage a été optimisée pour que la réponse en fréquence respecte le cahier
des charges. Les éléments de cette matrice, normalisés par rapport a une fréquence centrale fo
= 12330 MHz et une bande passante Af'= 38 MHz, sont donneés dans le tableau 111.1.

Couplages ports/résonateurs Couplages entre résonateurs Auto-couplages M i
M(El 5) = 1.7000 M(1 2) = M(g 10) = 0.6468 M(l,l) = -M(g 9) = 1.7819
Ms1,4 = 0.9141 M,3) = M(1011) = 0.5875 M2,2) = -M10,10) = 2.0692
Ms2,8) = 1.0010 M@.4) = M11,12) = 0.7548 M@,z = -M@a1,11) = 2.0821
M(s3 12) = =0.9100 M(5 6) — =1.2434 M(4’4) -M(12 12) = =2.0869

M,7) = 0.6279 M@es =0

M(7’8) =0.8295 M(6,6) =0

M(1 5) = M(5 9) = 1.4623 M(7,7) =0

M(g 6) = M(s 10) = =0.2882 M(gyg) =0
M(3 7) — M(7 11) — -O 0221
M8 = Mg,12) = 0.0068

Tableau I11.1 : Couplages optimisés du triplexeur compact [30]
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On constate que les canaux du haut et du bas sont symétriques par rapport a la fréquence

centrale. La réponse en fréquence correspondante est donnée sur la figure 111.4.
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-60
12250 12350 12450
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Figure I11.4 : Réponse théorique optimisée du triplexeur compact [32]

Ce triplexeur a été réalisé en cavités chargées de résonateurs diélectriques (cf. figure 111.5),
afin de réduire sa masse et son volume. Les résonateurs diélectriques utilisés fonctionnent sur
le mode TEo;, et sont couplés entre eux par des iris (couplage magnétique) ou des sondes

coaxiales (couplage électrique) afin de réaliser les difféerents signes des éléments de couplage.

Figure 111.5 : Maquette du triplexeur compact [32]
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Ce triplexeur a été réglé en introduisant des vis de réglage pour compenser les tolérances de
fabrication. Sa réponse en fréquence mesurée est trés proche de sa réponse théorique, ce qui

valide la méthode de synthese basée sur 1’évaluation de la matrice de couplage généralisée.

11.2. Méthode de synthése basée sur le calcul des fonctions

caractéristigues du multiplexeur [28], [29]

11.2.1. Principe

Cette seconde méthode consiste a calculer les fonctions polynomiales caractéristiques du
multiplexeur en incluant dans les calculs les jonctions qui connectent les canaux entre eux. Le
circuit équivalent (ou la matrice de couplage) et par extension la topologie de couplage est
ensuite déduite de ces fonctions polynomiales caractéristiques. Dans [28] et [29], cette
technique a été appliquée pour calculer les polyndmes du diplexeur présenté sur la figure
11.6.

™ [ °2

TX : filtre de transmission (ou d’émission)
10— N RX : filtre de réception
N :nceud de connexion

—03

RX
A pt

Figure 111.6 : Schéma de principe d’un diplexeur

N représente la jonction 3 ports utilisée pour connecter les filtres entre eux. En fonction des
contraintes mécaniques, de la technologie des filtres, ou encore des spécifications électriques,
plusieurs structures peuvent étre employées pour implémenter cette jonction. Les circuits
équivalents utilisés classiqguement pour modéliser ce genre de transitions peuvent étre trouvés
dans [48]. Par exemple, le circuit équivalent d’une jonction en Té en guides d’onde

rectangulaires plan H est donné sur la figure 111.7.
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—_— 2

n

10 1:
=l
- i 7

Figure 111.7 : Circuit équivalent d’une jonction en T¢é en guides d’onde rectangulaires plan H

_)3

Le rapport de transformation n, ainsi que la susceptance by sont exprimés en fonction des
dimensions des guides d’onde [48].
Le calcul des polyndmes caractéristiques du diplexeur nécessite auparavant la détermination

des polynémes caractéristiques de chaque filtre.

1. Calcul des polyndémes de chaque filtre

Tout d’abord, il faut calculer les polynémes caractéristiques des filtres TX et RX séparément.
Ces polyndmes peuvent étre écrits sous la forme rationnelle présentée dans les équations
II1.10. On note qu’en négligeant les pertes, les paramétres S;; et Sy; définissent parfaitement

chaque filtre.

TX _ Frx(s) STX — Prx(s) = Dory Pryn(s)

T Erx(s) 2t Erx(s) Erx(s)

Frx(s) Prx(s) Prxn(s)
GRX _ JRX shx — RS CRxnlS) 11110
H Erx(s) 21 Erx(s) ORX Erx(s) ( )

Les polyndmes Frx et Erx sont de degré nprx (ordre du filtre TX), et les polynémes Frx et Erx
sont de degré npgrx (ordre du filtre RX). Ces polynémes ont le coefficient du terme du plus
haut degré égal a 1.

Les polynémes Prx et Prx sont de degrés nzrx et nzgrx respectivement (nombre de zéros de
transmission du filtre TX et RX respectivement). Ces polynémes ont le coefficient du terme du
plus haut degré égal a porx et porx respectivement, ce coefficient étant lié¢ a 1’ondulation (ou a
I’adaptation) dans chaque bande comme pour une synthese de filtre classique.

Les coefficients complexes de tous ces polyndémes sont calculés de facon a initialiser les

réponses de chaque canal a une fonction pseudo-elliptique respectant le cahier des charges.
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Les méthodes de synthese itératives permettant de faire ce calcul sont connues et disponibles
dans la littérature [49].

2. Calcul des polynémes du diplexeur

En considérant le diplexeur comme étant sans pertes, la matrice [S] globale peut étre définie

seulement a partir de quatre polynémes :

521 =— 531 - (11111)

Les coefficients no, pot, €t, por Servent a normaliser le coefficient du plus haut degré a 1. On
note que les racines de D(s) représentent les poles du diplexeur, celles de N(s) représentent les
zéros de réflexion au port commun (port 1 pour ’exemple considéré), et celles de Py(S) et

P.(s) représentent les zéros de transmission des canaux TX et RX respectivement.

En fonction de la jonction utilisée pour connecter les deux filtres, les paramétres [S] du
diplexeur peuvent étre calculés. Pour I’exemple considéré (figure II1.8), on peut exprimer
I’admittance d’entrée comme suit :

Vin = 1% jbo+ yEX + yEX (111.12)
Ou : yI¥ représente I’admittance d’entrée du filtre d’émission,

RX

o représente 1’admittance d’entrée du filtre de réception,

jbo représente 1’admittance de la jonction

Les 3 admittances sont en parallele comme le montre la figure 111.8.

O 2

1o

— %

Yin

Figure 111.8 : Circuit équivalent du diplexeur
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Or, les admittances d’entrée des filtres d’émission et de réception peuvent étre exprimées en
fonction des coefficients de réflexion et des polyndmes caractéristiques de ces filtres par les
relations suivantes :

1-S{F _ Erx-Frx Dry

yIX = = =
m 1+ Sflx Ery + Frx  Stx
RX
yRX — 1- 511 — ERX - FRX — DRX (11113)
1+ SR Epx+ Frx  Sgx
Ou:
ETX+ FTX ETX_ FTX
STX = DTX =
2 2
Epx + F Epxy — F
Spx = —RX = " RX Dpy = _RX " RX (111.14)
2 2
En remplacant dans I’équation III.12, on obtient :
boSTxSrx + DrxSrx + DrxD
Vi =n2.] 09TXORX TXORX RxURX (I11.15)

STXSRX

Or, le parametre S;1 du diplexeur est défini a partir de yi, par la relation suivante :

zl_yin
1+yin

(111.16)

11

En remplagant I’expression de yi, de (111.15) dans (I11.16), et en écrivant S;; sous la forme
donnée dans 1’équation (III.11), on obtient les expressions suivantes pour N(s), D(s), et ng :

N(s) = SpyS 2 DrySrx + StxDrx
= SrxSpx — N

(1 —jn?by)
DrxSpx + StxDrx
D(s) = SrxS 2,
(s) TxOrx T 1 (1 + jn?by)
1 — jn?b,
= — 111.17
o 1+ jn?b, ( )

On note que le degré des polyndmes N(s) et D(s) représente 1’ordre du diplexeur, et il est égal
a NPtx + NPrx.
Les paramétres de transmission Sy; et Sz; peuvent alors étre déduits en considérant le circuit

de la figure 111.8 :
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it (1 +yin)

- + jnby + n.yr ¥ + n.yRX

Sy = Sat' L+ Yin. (111.18)
31 — 1 ] .
—+jnby +n. yiX 4+ n.yRX

En substituant (111.10) et (111.13) dans ces deux équations, et en comparant avec (I111.11), on

obtient les expressions suivantes pour P(s), Pr(S), pot, €t por :

n
P, s = Prxn. Srx Pot = Porx 1+ jn?b,

n
PT S = PRXTL'STX p (11119)

or = Porx 1+ in2b. + jn2bg
On remarque que 1’ordre de Py(s), qui représente le nombre de zéros de transmission du canal
TX, est égal a n,x + nprx. Cela implique qu’en plus des n;7x zéros de transmission imposés par
la fonction pseudo-elliptique du filtre TX, nyrx z€ros supplémentaires apparaissent dans la
réponse du diplexeur (les zéros de Sgx). La méme remarque peut étre faite pour le canal RX ou
le nombre de zéros de transmission est égal a nzx + Nprx.

Ces zéros de transmission supplémentaires sont trés intéressants car ils pourraient étre utilisés
pour augmenter la sélectivité et 1’isolation des canaux. Cependant, ils ne sont pas facilement
controlables. En effet, pour ce faire, il faut introduire des couplages entre certains résonateurs
appartenant a des canaux différents [30].

Enfin, pour optimiser la réponse du diplexeur, les équations (111.17) et (111.19) donnant les
expressions analytiques des polynémes caractéristiques du diplexeur en fonction de ceux des
filtres TX et RX sont utilisées. Les coefficients de ces derniers sont optimisés itérativement
pour satisfaire les contraintes imposées sur les paramétres de réflexion et de transmission du
diplexeur [28].

11.2.2. Exemples de multiplexeurs compacts réalisés

Cette méthodologie a été appliquée pour la conception et la réalisation de plusieurs diplexeurs
compacts. Ici, nous présentons 1’exemple d’un diplexeur publi¢ dans [28]. Ce diplexeur est
implémenté en cavités coaxiales. Cette technologie, employée généralement dans les stations
de base pour les communications mobiles, a été utilisée pour réaliser un diplexeur compact a
1900 MHz avec des spécifications typiques pour 1’application GSM. Ces spécifications sont

résumées dans le tableau 111.2 ci-dessous.
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L Ake R

Bande passante (MHz) 1845.5 -> 1915.5 1925 -> 1992
Niveau d’adaptation (dB) 22 22
Fréguence des zéros de transmission (MHz) 1830, 1928.5,1932.1, 1942.8 1890, 1905, 1910

Tableau I11.2 : spécifications requises pour les filtres TX et RX [28]
Pour satisfaire ces spécifications, la topologie de couplage présentée sur la figure 111.9 a été
choisie. Les deux filtres sont couplés simultanément par le port commun. Le chemin RX a été
implémenté en utilisant 4 triplets en cascade, chacun réalisant un zéro de transmission. Le
chemin TX a été implémenté en utilisant un triplet en cascade avec un quadruplet, ce qui

permet de réaliser 3 zéros de transmission (1 avec le triplet, 2 avec le quadruplet).

2 3 6 7 10

Out RX (3)

S(1)

@— O outTX(2)
9

1 4 5 8

Figure 111.9 : Topologie de couplage du diplexeur compact [28]

Le diplexeur a été réalisé en cavités coaxiales, et les réponses expérimentales et théoriques

sont montrées sur la figure 111.10.
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Figure 111.10 : Réponses théoriques et expérimentales du diplexeur compact [28]

I1.3. Conclusion sur I’état de ’art des multiplexeurs compacts

Lors de cette partie, nous avons présenté les méthodes de synthése et de conception utilisées
dans la littérature pour réaliser les multiplexeurs compacts. Nous avons aussi présenté
quelques exemples de prototypes validant ces méthodes.

Ces prototypes ont été implémentés en différentes technologies (résonateurs diélectrigues,
cavités coaxiales,...). Nous avons constaté que tous ces prototypes ont été¢ implémentés en
utilisant des résonateurs monomodes.

Notre application concerne les multiplexeurs de sortie de satellite (OMUX) ; or, pour ces
dispositifs, les filtres de canal sont réalisés a I’aide de cavités bimodes et reliés par des
jonctions en guide formant le manifold. Les cavités bimodes permettent une réduction
importante du poids et de I’encombrement. De plus, cette technologie facilite la réalisation
des fonctions pseudo-elliptiques ayant leurs zéros de transmission sur 1’axe des fréquences, ce
qui augmente la sélectivité.

Pour cela, nous avons choisi de réaliser des multiplexeurs compacts en cavités bimodes et
d’évaluer le gain par rapport a un multiplexeur standard sur manifold. Ce travail est présenté

dans la suite de ce manuscrit.
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I11- Conception et caracterisation de diplexeurs
compacts en cavités bimodes

Les multiplexeurs que nous devons réaliser dans le cadre du programme ANR FILIPIX
coordonné par Thales Alenia Space doivent étre compatibles avec les contraintes imposées
pour un multiplexeur de sortie (OMUX) d’une charge utile de satellite de télécommunications.
Comme nous I’avons précisé dans le premier chapitre, les puissances mises en jeu a ce niveau
de la charge utile sont trés importantes (de 1’ordre de 100 W), imposant une technologie
volumique. Nous avons donc choisi de réaliser les multiplexeurs en cavités bimodes (non
chargées) qui est la technologie classiquement utilisée par Thales Alenia Space pour la
conception de filtres d’OMUX (bandes Ku et Ka).

Pour évaluer les performances des multiplexeurs compacts, nous allons réaliser des diplexeurs
permettant de répondre a un cahier des charges typique. Pour cela, nous allons concevoir,
dans un premier temps, un diplexeur sur manifold, formé de deux filtres indépendants et
intégrant des jonctions en guides d’onde, qui servira de référence.

Ensuite, nous concevrons des diplexeurs compacts, exclusivement formés de résonateurs
couplés, répondant au méme cahier des charges. Pour cela, plusieurs topologies de couplage,
adaptées a une implémentation des diplexeurs compacts en cavités bimodes, seront étudiées.
Pour chaque topologie, nous présenterons la synthese théorique ainsi que le modéle
électromagnétique. La conception sera validée par des résultats expérimentaux sur une

solution étudiée.

Enfin, nous introduirons une nouvelle topologie de couplage adaptée aux diplexeurs a canaux

non-adjacents et I’approche développée sera étendue a la conception de triplexeurs compacts.

On note que toutes les simulations électromagnetiques sont realisees en utilisant le logiciel
Microwave Wizard 7.0 de Mician. La structure est construite par chainage de differents
éléments prédéfinis dans une bibliotheque. Ces éléments sont modélisés principalement par
une méthode de décomposition modale (mode-matching) [50] ou, pour les éléments plus
complexes, par une méthode d’¢éléments finis. Cette méthode est relativement efficace en

temps de calcul pour toutes les structures a base de guides d’ondes.
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I11.1. Conception d’un diplexeur sur manifold

I11.1.1. Cahier des charges

Dans le cadre du programme ANR FILIPIX, le cahier des charges présenté dans le tableau

I11.3 ci-dessous nous est proposé.

Parameétre Spécifications
Fréquence centrale Fc (MHz) 10741 et 10821
Bande passante d’un canal (MHz) 72
Puissance d’entrée (W) 100
Niveau des pertes d’insertion a Fc (dB) <1dB
Fc + 24 MHz 0.20 dB pp
Variations des pertes d’insertion dans la bande Fc + 28 MHz 0.25dB pp
passante (dB) Fc + 32 MHz 0.50 dB pp
Fc + 36 MHz 1.20dB pp
Adaptation >20dB
Fc + 45 MHz <-8.0dB
Réjection hors bande Fc + 55 MHz <-18.0dB
Fc + 80 MHz <-25.0dB

Tableau I11.3 : spécifications électriques du diplexeur

Pour dimensionner un diplexeur sur manifold respectant ce cahier des charges, il faut
concevoir les filtres de canal indépendamment, puis optimiser les éléments de connexion avec

la structure globale du diplexeur.

111.1.2. Synthése théorique de chaque canal

La synthese théorique (ou électrique) consiste a calculer les fonctions de transfert et les
matrices de couplage de chaque filtre de canal indépendamment. Pour cela, la méthodologie

de synthése exposée dans le premier chapitre peut étre utilisée.

Afin de respecter les spécifications du tableau 111.3, nous avons sélectionné une fonction
pseudo-elliptique symétrique d’ordre 5 avec deux zéros de transmission placés a Q = +/.33
rd/s. Les paramétres [S] de cette fonction sont donnés sur la figure I11.11. Cette fonction
correspond au prototype passe-bas, donc pour obtenir les réponses théoriques passe-bande des
deux canaux, cette fonction peut étre dé-normalisée en utilisant les paramétres suivants :

- fo =10741 MHz et Af'= 72 MHz pour le canal bas en fréquence.

- fo =10821 MHz et Af'= 72 MHz pour le canal haut en fréquence.
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Figure 111.11 : Réponse en fréguence du prototype passe-bas des deux canaux

La matrice de couplage correspondante au prototype passe-bas est donnée ci-dessous.

P1 1 2 3 4 5 p2
P1 0.0000 0.9992 0.0000 0.0000 0.0000 0.0000 0.0000

1 09992 0.0000 0.8383 0.0000 0.0000 0.0000 0.0000
2 0.0000 0.8383 0.0000 0.5479 0.0000 -0.3051 0.0000 (111.20)
3 0.0000 0.0000 0.5479 0.0000 0.8024 0.0000 0.0000
4 0.0000 0.0000 0.0000 0.8024 0.0000 0.7808 0.0000
5 0.0000 0.0000 -0.3051 0.0000 0.7808 0.0000 0.9992
P2 0.0000 0.0000 0.0000 0.0000 0.0000 0.9992 0.0000

Le diagramme de couplage correspondant a cette matrice est donné sur la figure 111.12. Ce
diagramme de couplage est pratique pour une implémentation en cavités bimodes. Les
polarisations verticale et horizontale des différents résonateurs sont représentées sur la figure
I11.12. Par exemple, les resonateurs 1, 2 et 5 correspondent a une polarisation TEiy et les
résonateurs 3 et 4 a une polarisation TE;1,. Deux polarisations orthogonales peuvent étre
associées pour former une cavité bimode, donc la structure peut étre formée de 2 cavités
bimodes, une regroupant les résonateurs 2 et 3, ’autre regroupant les résonateurs 4 et 5, et
d’une cavité monomode pour réaliser le premier résonateur en couplant une seule polarisation.

TE;4y

1 2 5
2 - » (D
3 4 @ TEqay

Figure 111.12 : Diagramme de couplage d’un filtre de canal

83



Chapitre 3 — Les multiplexeurs compacts

111.1.3. Conception électromagnétique d’un canal

Cette étape consiste a dimensionner les filtres de canal indépendamment. L’implémentation
en cavités bimodes de la topologie de couplage de la figure 111.12 est montrée sur la figure
11.13.

-5
-
/ 4 \ p2
-~ 3
T\ IRIS-sortie
52 =
= risza RIS

P 1 '
1 \ X IRIS12

IRIS-entrée

Figure 111.13 : Structure électromagnétique d’un filtre de canal

Cette structure est composée, comme expliqué précédemment, d’une cavité monomode (coté
P1), et de deux cavités bimodes. Les couplages d’entrée/sortie, ainsi que les couplages inter-
cavités se font par les iris comme montré sur la figure 111.13. Les couplages entre les deux
polarisations dans les deux cavités bimodes se font grace aux vis de couplage placées a 45° de
celles-ci. Des vis de réglage, en face de chaque mode, sont utilisées pour régler leurs
fréquences de résonance. Pour réaliser le couplage négatif Mys, les vis de réglage des modes 2
et 5 sont placées a 180° I’une de I’autre. Enfin, on note que le mode TE;13 a été choisi pour
son facteur de qualité a vide élevé (de 1’ordre de 5000).

Pour dimensionner cette structure, nous avons utilisé la procédure présentée dans le premier
chapitre. Les dimensions des iris, ainsi que les profondeurs des vis sont les mémes pour les
deux canaux (méme matrice de couplage), seulement, les longueurs des cavités sont
différentes pour réaliser le décalage en fréquence de 80 MHz entre les deux canaux. Apres
optimisation de chaque canal, nous obtenons les réponses électromagnétiques présentées sur

la figure 111.14. Ces réponses respectent le cahier des charges.
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Figure I11.14 : Réponses électromagnétiques optimisées des deux canaux, (a) : canal du bas,
(b) : canal du haut

111.1.4. Conception électromagnétique du diplexeur

Apres la conception indépendante de chaque canal, ces deux filtres sont connectés entre eux
via une jonction en Té et deux trongons de guide assurant I’adaptation entre les deux canaux.

Le modeéle électromagnétique du diplexeur est montré sur la figure 111.15.

- " (3) = Ca\'4\3\ bas TE;y,
ot i 2
i - g

" et Longueurs de calage T
au 11x
canalh

(1)

Figure 111.15 : Structure électromagnétique du diplexeur sur manifold
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Nous avons choisi de disposer les deux canaux sur le diplexeur de cette maniére pour pouvoir
comparer 1’encombrement du diplexeur sur manifold au diplexeur compact implémenté en
cavités bimodes disposées en ligne (voir la suite de ce chapitre).
Une fois les deux canaux montés sur le diplexeur, leurs réponses en fréquence sont modifiées.
Il est donc nécessaire de ré-optimiser les dimensions géométriques des filtres, et les longueurs
de calage en méme temps afin de régler la réponse globale du diplexeur. Aprés optimisation,
on obtient la réponse montrée sur la figure 111.16. Le port n°3 désigne le port commun. Sur
cette réponse, nous relevons 0.28 dB de pertes d’insertion pour une conductivité de 37.6 S/um
appliquée sur les parois metalliques du modéle. Les dimensions optimisées de la structure
sont récapitulées dans les tableaux 111.4 a 111.6. Toutes les dimensions données sont en mm.
Les longueurs de calage horizontales sont H; = 19.838 mm pour le canal bas en fréguence et
H, = 13.421 mm pour le canal haut en fréquence. Ces troncons respectent les dimensions du
guide rectangulaire standard WR75 de section 19.05 mm x 9.525 mm. Le volume total du
diplexeur est égal & 37.5%2.65*2.65 = 263 cm®. Ce diplexeur sert de référence pour les
diplexeurs compacts que nous allons maintenant concevoir.

0

20—

40—

-60—

-80 , i
1 T I I 1 T T T T [ T I T T l T I I T
10.581 10.681 10.781 10.881 10.981
Frequency (GHz)

S parameters (dB)

Figure 111.16 : Réponse électromagnétique optimisée du diplexeur sur manifold

Canal bas en fréquence Canal haut en fréquence
Longueur x largeur x épaisseur Longueur x largeur x épaisseur
IRIS-entrée 10.604x 3 x 1.02 IRIS-entrée 10.700x 3 x 1.02
IRIS12 9.864x 1 x 1,02 iRIS12 9.933x1x1.02
IRIS34 9.728x1x1.02 IRIS34 9.467x1x1.02
IRIS25 7.472x1x1.02 IRIS25 7.191x 1 x1.02
IRIS-sortie 15.027x3x 1.02 IRIS-sortie 10.700x 3 x1.02

Tableau I11.4 : Dimensions optimisées des iris
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Canal bas en fréquence Canal haut en fréquence
Rayon x enfoncement Rayon x enfoncement
Visi1 1.2x2.57 Visii 1.2x1.44
Vis22 1.2x1.50 Vis22 1.2x1.00
VIS33 1.2x1.90 Vis33 1.2x2.19
Vis44 1.2x3.19 Vis44 1.2x3.18
ViS55 1.2x1.01 ViS55 1.2x1.99
Vis23 1.2x2.44 Vis23 1.2x2.33
VIS45 1.2x2.96 Vis45 1.2x2.94

Tableau I11.5 : Dimensions optimisées des vis

Canal bas en fréquence Canal haut en fréquence

Rayon x Hauteur Rayon x Hauteur

CAVITE1 13.25x 51,832 CAVITE1 13.25 x 51.059

CAVITE23 13.25x 52.694 CAVITE23 13.25x 51.993

CAVITE45 13.25 x 51.890 CAVITE45 13.25 x 51.290

Tableau I11.6 : Dimensions optimisées des cavités

Le principe des notations est le méme que celui du tableau 11.3 (page 62).

111.2. Premiere topologie du diplexeur compact

I11.2.1. Synthése du circuit équivalent

I11.2.1.1. Topologie de couplage

La premiére topologie de couplage utilisée pour concevoir le diplexeur compact est présentée

ci-dessous.
2 3
5
51(1) O
1 4
L(3)
10 7
$2(2) O
6
9 8

Figure 111.17 : Premiere topologie de couplage du diplexeur compact
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Cette topologie est directement inspirée de la structure d’un diplexeur sur manifold. En effet,
les deux filtres de canal (résonateurs 1 & 5, et résonateurs 6 a 10) sont indépendants.
Seulement, la jonction en Té et les troncons de guide reliant les deux canaux dans le cas du
diplexeur sur manifold sont remplacés ici par un simple couplage. En effet, le port commun

« L » excite 2 résonateurs simultanément (résonateurs 5 et 6).
I11.2.1.2. Méthode d optimisation utilisée

Afin de calculer les valeurs des couplages qui permettent de réaliser une fonction de transfert
répondant au cahier des charges, nous avons suivi une méthodologie d’optimisation de la
matrice de couplage [30]-[32] proche de celle expliquée dans le paragraphe Il.1 de ce
chapitre. Pour cela, nous avons considéré le circuit équivalent passe-bande de cette topologie
(dont la forme générale est donnée sur la figure 111.2). Les éléments de ce circuit équivalent
peuvent étre paramétrés en fonction de la matrice de couplage normalisée. Nous avons donc
programmé ces équations sous le logiciel Agilent ADS afin d’optimiser le circuit équivalent
passe-bande paramétré par les éléments de la matrice de couplage. De cette facon, apres
I’optimisation, nous obtenons directement la matrice de couplage normalisée qu’on utilisera
pour le dimensionnement de la structure électromagnétique.
1. Initialisation

La matrice de couplage généralisée (sous entendue du diplexeur) est normalisée par rapport a
la fréquence centrale fo= 10781 MHz et la bande passante A/ = 72 MHz qui correspond a la
bande passante d’un canal.

Pour chaque canal, nous initialisons les éléments de la matrice de couplage généralisée par les
valeurs de la matrice de couplage de chaque canal (équation 111.20). De plus, pour tenir
compte des décalages fréquentiels entre les deux canaux, nous initialisons les éléments
diagonaux (M;) a 1.11 pour le canal haut en fréquence et a -1.11 pour le canal bas en
fréquence. Ces valeurs correspondent aux valeurs normalisées des fréquences centrales des
canaux bas et haut valant f; = 10741 MHz et f, = 10821 MHz, respectivement. La matrice de

couplage initiale du diplexeur, normalisée ainsi, s’écrit donc :
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S1 S2 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 L
S1 0.000 0.000 0.999 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000
S$2 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.9992 0.000
1 0999 0.000 1110 0.781 0.000 -0.305 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000
2 0.000 0.000 0.781 1.110 0.802 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000
3 0.000 0.000 0.000 0.802 1.110 0.548 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000
4 0.000 0.000 -0.305 0.000 0.548 1110 0.838 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 (11L.21)
5 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.838 1.110 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.999
6 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 -1.110 0.838 0.000 0.000 0.000 0.999
7 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.838 -1.110 0.548 0.000 —0.305 0.000
8 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0548 -1.110 0.802 0.000 0.000
9 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.802 -1.110 0.781 0.000
10 0.000 0.999 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 -0.305 0.000 0.781 -1.110 0.000
L 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.999 0.999 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000

2. Optimisation

Les paramétres de cette matrice sont ensuite optimisés a 1’aide du logiciel Agilent ADS pour
obtenir une réponse en fréquence du diplexeur qui respecte le cahier des charges. Les
différentes spécifications du cahier des charges (adaptation, réjection hors bande,...) sont
définies comme buts d’optimisation a poids égaux. Les méthodes d’optimisation de type
gradient et quasi-Newton ont été utilisées. Aprés optimisation, la réponse en fréquence
obtenue est donnée sur la figure 111.18. La matrice de couplage correspondante (normalisée

par rapport a fo = 10781 MHz et A= 72 MHz) est donnée ci-dessous :

S1 S2 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 L
S§1 0.000 0.000 1.054 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000
S§2 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 1.054 0.000
1.054 0.000 1.100 0.826 0.000 -0.305 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000
0.000 0.000 0.826 1.056 0.809 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000
0.000 0.000 0.000 0.809 1.130 0.542 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000
0.000 0.000 -0.305 0.000 0.542 1.200 0.792 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 (111.22)
0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.792 1.595 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 1.040
0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 -1.595 0.792 0.000 0.000 0.000 1.040
0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.792 -1.200 0.542 0.000 —0.305 0.000
0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.542 -1.130 0.809 0.000 0.000
0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.809 -1.056 0.826 0.000
0.000 1.054 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 -0.305 0.000 0.826 —1.100 0.000
0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 1.040 1.040 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000

NS 00N U WN

On note qu’une symétrie entre les deux canaux a été imposée durant 1’optimisation, d’autant
plus que les spécifications électriques sont symétriques. Par conséquent, nous avons une
symeétrie dans les fréquences de résonance des différents résonateurs : Mi11=-M1010, M22=-Mayg,
M33=-Mgg, Mss=-M77, Mss=-Mgg, €t dans les couplages : Mi12=Mg1o, M14=M719, M23=Mgqo,
M34=M7g, M4s=Me7, M(s1,1)=M(s2,10), M(5,)=M L).
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Figure 111.18 : Réponse circuit optimiséee de la premiére topologie de couplage du diplexeur
compact
On constate sur cette réponse que nous avons un zéro de transmission supplémentaire par

canal. Ces zéros provenant du couplage entre canaux, via la source, participent a

I’amélioration de 1’isolation entre les deux canaux.

111.2.2. Conception électromagnétique

I11.2.2.1. Implémentation en cavités bimodes

Afin d’implémenter la topologie de couplage de la figure 111.17 en cavités bimodes, un
arrangement adéquat des résonateurs est réalise comme présenté sur la figure 111.19. Les deux

canaux sont placés I’un a la suite de I’autre en regroupant les résonateurs 5 et 6 dans une
cavité bimode.

3 Ou3)
‘_," | og=7""~~ - TEuy
5 51(1) 1 4 5 /.-78 9 S
s1(1) O— s .
O LN J) |
1 4 \ l.l / |
B e - _Oua) @ Q @
.27 10 7 S 2 3 6 7 10 S2(2), TEuix
[ s2(2) 6 —
\ ,' _____
\\ ’
Ts. .9 8 _-7

Figure 111.19 : Topologie de couplage adaptée a une implémentation en cavités bimodes
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La structure électromagnétique correspondant a cette topologie est montrée sur la figure
I11.20. La réalisation des couplages est basee sur le méme principe que celui des filtres de
canal (figure 111.13).

On note que pour exciter simultanément les deux résonances 5 et 6 dans la cavité du milieu,
I’iris de sortie (représenté sur la figure 111.20 par la lettre « L ») est placé a 45° des deux

polarisations TE11x et TEyyy.

2.65cm| S1

Figure 111.20 : Structure électromagnétique du diplexeur compact (premiére topologie)

Par ailleurs, pour réduire la sensibilité de la structure et faciliter son réglage, les vis dans la
cavité du milieu et I’iris de sortie ne sont pas placés sur le méme maximum de champ du

mode TE;;3. Ce principe a été présente sur la figure 11.25.
I11.2.2.2. Dimensionnement

Pour dimensionner cette structure, nous ne disposons pas d’outil d’identification
contrairement a un filtre possédant 2 accés. Nous avons donc procédé par segmentation, pour
considérer des structures plus simples a régler (notamment par identification a un filtre a 2

acces) avant de les assembler et optimiser finalement le diplexeur complet.

1. Dimensionnement des filtres de canal indépendamment

Chaqgue canal a été dimensionné indépendamment en considérant la partie de la structure
correspondante a ce canal (résonateurs constituant le canal) et en remplacant 1’autre partie par
un plan metallique parfait (CCE). De plus, I’iris de sortie « L » est tourné pour n’exciter
qu’une polarisation : la polarisation TEj;x correspondant au résonateur 6 pour le canal bas et

la polarisation TE11y correspondant au résonateur 5 pour le canal haut.
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Pour clarifier cette technique, nous donnons, sur la figure 111.21, la structure
électromagnétique et le diagramme de couplage du segment utilisé pour initialiser les
dimensions du canal bas en fréquence.

L

£ 7\/\ \ | Jie p2
- .9\
ys
N

S

TE1ay

CCE TE1se

Figure I11.21 : Canal bas en fréquence : (a) structure électromagnétique (b) diagramme de

couplage

On peut voir sur la figure 111.21(a) que D’iris de sortie « L » n’est plus a 45° des deux
polarisations TEiix et TEjy, mais placé de fagcon a exciter seulement le mode 6. Cette
disposition de I’iris de sortie est indispensable pour pouvoir identifier la matrice de couplage
de ce segment. En effet, dans ce cas, son diagramme de couplage correspondant, montré sur la
figure 111.21(b), est identifiable a une fonction d’ordre 5 avec deux zéros de transmission, et la
matrice de couplage identifiée est comparée a la deuxiéme moitié de la matrice de couplage
généralisée (111.22). La réponse en fréquence de ce segment, comparée a celle correspondant a

la deuxiéme moitié de la matrice de couplage généralisée, est montrée sur la figure 111.22.

0
20
a _
2
» -40—
o}
Q —L
S 60
=9 Réponse identifiée
i = Réponse désirée
'80 T T | I I I T | I I I I 1 T T
10.541 10.641 10.741 10.841 10.941

Frequency (GHz)

Figure 111.22 : Réponse EM identifiée et réponse désirée du canal bas en fréquence

La méme procédure a été suivie pour dimensionner le canal haut en fréquence (résonateurs de
1 a 5). Seulement, dans ce cas, la matrice de couplage identifiée est comparée a la premiere
moitié de la matrice de couplage généralisee (111.22).
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Ce dimensionnement permet donc d’initialiser les dimensions de la structure
électromagnétique du diplexeur (figure 111.20). Toutefois, on note que le dimensionnement de
la cavité du milieu doit étre effectué, car durant la segmentation 1’iris de sortie est placé pour
exciter une seule polarisation a chaque fois (la polarisation correspondant au résonateur 6
pour le canal bas, et celle correspondant au résonateur 5 pour le canal haut). Or, dans la
structure du diplexeur (figure 111.20), cet iris est placé a 45° des deux polarisations pour les
exciter simultanément. Il est donc nécessaire d’initialiser les dimensions de la cavité du milieu

lorsque I’iris de sortie est placé a 45° des deux polarisations.

2. Dimensionnement de la cavité du milieu

Le segment considére, ainsi que son diagramme de couplage sont donnés sur la figure 111.23.
On peut voir que des vis diamétralement opposees aux vis habituellement utilisées ont été

ajoutées pour symétriser la structure et réduire les enfoncements des vis.

S1 - S2

(@) (b)

Figure 111.23 : Cavité du milieu : (a) structure EM, (b) diagramme de couplage

La réponse électromagnétique de cette structure est identifiée a la réponse de son circuit
équivalent en utilisant I’optimiseur du logiciel circuit ADS Agilent. Les dimensions de I’iris et
de la cavité de sortie, ainsi que les enfoncements des vis sont optimisées pour réaliser les
valeurs désirees de la matrice de couplage généralisée (111.22).

Le couplage Msg entre polarisation doit étre nul dans la structure. Cependant, la dissymétrie
due aux fréquences de résonance différentes des 2 polarisations crée un couplage parasite
entre elles. Pour compenser ce couplage, deux vis diamétralement opposées sont introduites a
45° des deux polarisations. Pour ne pas interférer avec 1’iris de couplage, ces vis sont placées

sur un autre maximum de champ (cf. figure 111.23).
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3. Dimensionnement du diplexeur

Apreés cette étape de segmentation, la structure globale du diplexeur (figure 111.20) est

analysée, et la réponse montrée sur la figure 111.24 est obtenue.
0

&
T

A
T

&
T

S parameters (dB)
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Frequency (GHz)

Figure 111.24 : Réponse EM du diplexeur apres segmentation (premiére topologie)

Cette réponse est proche de celle attendue, ce qui prouve la précision de la méthode de
segmentation employée. Une optimisation finale reste nécessaire pour améliorer 1’adaptation
dans la bande passante afin de respecter le cahier des charges. Cette optimisation est réalisee
grace a ’optimiseur de type gradient du logiciel Microwave Wizard 7.0. La réponse aprés
optimisation est donnée sur la figure 111.25 ci-dessous.
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Figure 111.25 : Réponse EM du diplexeur apres optimisation (premiere topologie)

Sur cette réponse, nous relevons 0.27 dB de pertes d’insertion pour une conductivité de 37.6
S/um appliquée sur les parois de la structure. Les dimensions optimisées de la structure sont

récapitulées dans les tableaux I11.7 a 111.9. Toutes les dimensions données sont en mm. Le
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volume total du diplexeur optimisé est égal & 26.5*2.65*2.65 = 186 cm>. En comparant avec
celui du diplexeur classique, nous notons une réduction de 29% en volume pour les mémes
performances électriques, ce qui est trés intéressant, surtout pour des applications dans le

domaine spatial.

Canal haut en fréquence Canal bas en fréquence
Longueur x largeur x épaisseur Longueur x largeur x épaisseur
IRIS-entrée 9.753x8x1.02 IRIS-entrée 9.706 x 8 x 1.02
IRIS14 7.383x1x1.02 IRIS710 7.750x1x1.02
IRIS23 9.518x 1x1.02 IRIS89 9.682x1x1.02
IRIS45 9.495x1x1.02 IRIS67 9.688x1x1.02
IRIS-sortie : 10.984x3x1.02

Tableau I11.7 : Dimensions optimisées des iris (premiere topologie)

Canal haut en fréquence Canal bas en fréquence
Rayon x enfoncement Rayon x enfoncement
Visi11 1.2x1.11 VIs1010 1.2x1.81
ViS22 1.2x2.24 VIS99 1.2x2.49
VIs33 1.2x1.77 VIs88 1.2x2.15
VIS44 1.2x1.00 VIs77 1.2x1.73
VIS55 1.2x1.65 VIS66 1.2x3.15
VIS55-sym 1.2x1.00 VIS66-sym 1.2x3.08
Visi2 1.2x2.75 VIS78 1.2x2.34
VIS34 1.2x2.26 VIs910 1.2x2.80
VIS56 : 1.2x3.13 , VIS56-sym : 1.2x2.77

Tableau 111.8 : Dimensions optimisées des vis (premiére topologie)

Canal haut en fréquence Canal bas en fréquence

Rayon x Hauteur Rayon x Hauteur

CAVITE12 13.25x 51.309 CAVITE910 13.25x 51.854

CAVITE34 13.25x 52.120 CAVITE78 13.25x 52.674

CAVITES6 : 13.25x52.120

Tableau I11.9 : Dimensions optimisées des cavités (premiere topologie)

111.3. Seconde topologie du diplexeur compact

I11.3.1. Synthése du circuit équivalent

I11.3.1.1. Topologie de couplage

Comme nous avons pu le constater, le dimensionnement du diplexeur compact dans la

premiere topologie est délicat. En effet, pour coupler simultanément les deux polarisations de
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la cavité du milieu par I’iris de sortie sans les coupler entre elles, un réglage de cette cavité
doit étre réalisé.

Pour simplifier le dimensionnement et réduire la sensibilité du diplexeur compact par rapport
aux éventuelles tolérances de fabrication, nous proposons une nouvelle topologie. La
particularité de cette topologie, présentée sur la figure 111.26, repose sur le fait que le port

commun n’excite qu’un résonateur.

2 3

S1(1)
L(3)

52(2)

9 8
Figure 111.26 : Seconde topologie de couplage du diplexeur compact

On peut voir que les résonateurs 5 et 6 sont communs aux deux voies, et que le port commun

« L » excite seulement le résonateur 6.
111.3.1.2. Optimisation des couplages

La méthode d’optimisation utilisée pour calculer la matrice de couplage généralisée dans la
premiére topologie a été employée pour cette nouvelle topologie. Les paramétres de
normalisation de la matrice de couplage généralisée sont toujours les mémes, a savoir une
fréquence centrale fo = 10781 MHz et une bande passante Af'= 72 MHz.

La matrice de couplage obtenue apres optimisation est donnée ci-dessous.
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S1
S10.000
S20.000

1 1.247
2 0.000
3 0.000
4 0.000
5 0.000
6 0.000
7 0.000
8 0.000
9 0.000
10 0.000
L 0.000

S2
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
1.247
0.000

1
1.247
0.000
1.102
1.014
0.000

-0.324
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000

2
0.000
0.000
1.014
1.102
0.820
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000

3
0.000
0.000
0.000
0.820
1.077
0.537
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000

4
0.000
0.000
-0.324
0.000
0.537
0.962
0.840
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000

5
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.840
-0.020
1.555
0.840
0.000
0.000
0.000
0.000

6
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
1.555
-0.011
0.000
0.000
0.000
0.000
1.274

7
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.840
0.000
-0.962
0.537
0.000
-0.324
0.000

8
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.537
-1.077
0.820
0.000
0.000

9
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.820
-1.102
1.014
0.000

10
0.000
1.247
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000

-0.324
0.000
1.014

-1.102
0.000

L
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000
1.274
0.000
0.000
0.000
0.000
0.000

(111.23)

On constate que les deux résonateurs 5 et 6 résonnent a la fréquence de normalisation fy (Mss

= Mg = 0), et que le couplage entre ces deux résonateurs (Msg) est proche du double des

autres couplages dans la matrice. Ceci est expliqué par le fait que les deux résonateurs 5 et 6

sont communs aux deux canaux, par conséquent, ce couplage « voit » la bande globale du

diplexeur (152 MHz).

Comme dans le cas de la premiere topologie, nous avons une symétrie dans les fréquences de

résonance : Mi11=-Mio10, M22=-Mgg, M33=-Mgs, M4s=-M77, et dans les couplages : M12=Mag;y,

M14:M710, M23:M89, M34:M78, M45:M57, M(51‘1):M(52,10). La réponse du circuit optimisée

correspondant a cette matrice (111.23) est donnée sur la figure 111.27.
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Figure 111.27 : Réponse circuit optimisée de la seconde topologie de couplage du diplexeur

compact

Cette réponse respecte le cahier des charges. Cependant, en comparant avec celle de la

premiére topologie (cf. figure 111.18), on constate que les deux zeros de transmission

supplémentaires ont disparus sur 1’axe des fréquences. Théoriquement [28], ces zéros de
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transmission existent puisque les canaux sont couplés, mais ces zéros, placés dans le plan
complexe ne sont pas maitrisé dans cette topologie de couplage (ni dans la précédente bien
qu’ils soient plus favorables en terme de sélectivité). Intuitivement, cela peut étre expliqué par
le fait que les deux canaux sont physiquement moins isolés dans le cas de la seconde
topologie. En effet, ces canaux ont deux résonateurs en commun, qui résonnent a la fréquence

centrale du diplexeur fo.

111.3.2. Conception électromagnétique

111.3.2.1. Implémentation en cavités bimodes

Comme pour la premiere topologie, pour implémenter la topologie de couplage en cavités

bimodes, un arrangement adéquat des résonateurs est réalise (voir figure 111.28).

/,I 10 N ) Ve
£ -
I
1 52(2)
\
\
\
A 9 3,

Figure 111.28 : Topologie de couplage adaptée a une implémentation en cavités bimodes

La structure EM correspondant a cette topologie est montrée sur la figure 111.29. En
comparant avec celle de la premiere topologie (cf. figure 111.20), on constate que I’iris de
sortie (représenté sur la figure 111.29 par la lettre « L ») n’est plus a 45° des deux polarisations
TEu11x et TE11y, ce qui devrait simplifier le dimensionnement du diplexeur dans cette topologie.
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e

@ 1
2
2.65cm| Sl »

Figure 111.29 : Structure électromagnétique du diplexeur compact (seconde topologie)
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111.3.2.1. Dimensionnement

Pour dimensionner la structure de la figure 111.29, nous avons procédé comme précédemment
par segmentation.

1. Dimensionnement indépendant des canaux

Chaque canal a été dimensionné indépendamment en considérant la partie de la structure
correspondant a ce canal, et en remplagant 1’iris couplant I’autre canal par un plan métallique
parfait (CCE). Par exemple, le segment correspondant au canal bas en fréquence est obtenu en
prenant la partie droite de la structure compléte (figure 111.29).

L
> 10 .
% A SR
\,JJ
| P . 5 7 10 s,

TEqy L o I I I

CCE 6 8 9

(a) (b)

Figure 111.30 : Canal bas en fréquence : (a) structure EM (b) diagramme de couplage

On précise qu’aucune rotation de I’iris de sortie n’est nécessaire dans chaque cas. Le
diagramme de couplage correspondant a ce segment est montré sur la figure 111.30(b). La
réponse EM de ce segment est identifiée a une fonction d’ordre 6 avec deux zéros de
transmission, et la matrice de couplage obtenue est comparée a la deuxiéme moitié de la

matrice de couplage généralisée (111.23). Les deux réponses sont données sur la figure 111.31.
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Figure 111.31 : Réponse EM identifiée et réponse désirée du canal bas en fréquence
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La méme procedure a été suivie pour dimensionner le canal haut en fréquence (résonateurs de
1 & 6). Seulement, dans ce cas, la matrice de couplage identifiée est comparée a la premiere
moitié de la matrice de couplage généralisée (111.23). La réponse simulée de ce segment,
comparéee a celle correspondant a la premiere moitié de la matrice de couplage généralisée

(111.23), est donnée sur la figure 111.32 ci-dessous.
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Figure 111.32 : Réponse EM identifiée et réponse désirée du canal haut en fréquence

2. Optimisation du diplexeur

Cette étape de segmentation a donc permis d’initialiser les dimensions du diplexeur. En
simulant la structure électromagnétique de la figure 111.29 avec ces dimensions, on obtient la

réponse donnée sur la figure 111.33.
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Figure 111.33 : Réponse EM du diplexeur aprés segmentation (seconde topologie)

Cette réponse est proche de celle attendue, ce qui montre la précision de la méthode de

segmentation utilisée. Une optimisation finale réalisée grace a I’optimiseur de type gradient
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du logiciel Microwave Wizard 7.0 permet d’améliorer I’adaptation dans la bande passante afin
de respecter le cahier des charges. La réponse aprés optimisation est donnée sur la figure

111.34.
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Figure 111.34 : Réponse EM du diplexeur aprés optimisation (seconde topologie)

Sur cette réponse, nous relevons 0.27 dB de pertes d’insertion pour une conductivité de 37.6
S/um appliquée sur les parois métalliques. Les dimensions optimisées de la structure sont
récapitulées dans les tableaux 111.10 a 111.12. Toutes les dimensions données sont en mm. Le
volume total du diplexeur optimisé dans cette topologie est le méme que celui de la premiére
topologie, soit 26.5*2.65*2.65 = 186 cm®. En comparant avec celui du diplexeur classique, les

deux diplexeurs compacts permettent donc une réduction de 29% en volume.

Canal haut en fréquence Canal bas en fréquence
Longueur x largeur x épaisseur Longueur x largeur x épaisseur
IRIS-entrée 9.751x 8x1.02 IRIS-entrée 9.953x8x1.02
IRIS14 7.500x1x1.02 IRIS710 7.200x1x1.02
IRIS23 9.584x1x1.02 IRIS89 9.621x1x1.02
IRIS45 9.786x 1x1.02 IRIS57 9.975x1x1.02
IRIS-sortie : 11.056x3x1.02

Tableau I11.10 : Dimensions optimisées des iris (seconde topologie)
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Canal haut en fréquence Canal bas en fréquence
Rayon x enfoncement Rayon x enfoncement
Visi1 1.2x1.00 VIs1010 1.2x1.81
Vis22 1.2x2.16 VIS99 1.2x2.49
VIS33 1.2x1.69 VIS88 1.2x2.15
ViIs44 1.2x1.00 VIS77 1.2x1.73
Vis12 1.2x2.75 VIS78 1.2x2.34
VIS34 1.2x2.26 VIS910 1.2x2.80
VIS56 : 1.2x3.30 , VIS56-sym : 1.2x2.95
ViS55 : 1.2x3.10, Vis66 : 1.2x1.00

Tableau I11.11 : Dimensions optimisées des vis (seconde topologie)

Canal haut en fréquence Canal bas en fréquence

Rayon x Hauteur Rayon x Hauteur

CAVITE12 13.25x 51.309 CAVITE910 13.25x 51.854

CAVITE34 13.25x 52.120 CAVITE78 13.25x 52.674

CAVITES6 : 13.25x51.269

Tableau 111.12 : Dimensions optimisées des cavités (seconde topologie)

111.4. Analyse des performances obtenues avec les diplexeurs

compacts et comparaison avec le diplexeur sur manifold

I11.4.1. Puissance dissipée

Un critere de comparaison primordial est la dissipation maximale de puissance par cavité. En
effet, ces diplexeurs sont dédiés a une application d’OMUX ou la puissance mise en jeu est
trés ¢levée (de I'ordre de 100 W). De ce fait, la dissipation de puissance par effet Joule
entraine des variations de température importantes, ce qui provoque des décalages de la
fréguence de résonance par phénomeénes de dilatation thermique.

Le calcul de la puissance dissipée est effectué par une étude du circuit équivalent avec pertes
permettant d’évaluer la sensibilité de chaque cavité. Chaque résonateur est modélisé par un
circuit résonant (R,L,C). La résistance R représente les pertes. Sa valeur est inversement
proportionnelle au facteur de qualité estimé par simulation électromagnétique. Pour simplifier
le facteur de qualité est le méme pour chaque résonateur.

La puissance dissipée dans chaque résonateur de ce circuit a été calculée en utilisant
I’équation (I11.24), ou Vg et Iz représentent respectivement la tension aux bornes de la

résistance R et le courant qui la traverse. La puissance dissipée par cavité peut donc étre
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déduite facilement en sommant les puissances dissipées dans les deux modes duaux contenus
dans cette cavité.

Présonatewr = 0,5 * Vg * Ip (111.24)

On note que pour faire I’étude du diplexeur sur manifold, les deux filtres de canal ont été
remplaces par leurs circuits équivalents, et la jonction en Té par un fichier de données
représentant sa réponse EM. Pour obtenir la réponse optimisée du diplexeur, une correction de
phase est effectuée afin de compenser le déphasage dd a la propagation du signal dans les
filtres [4].

Les courbes de dissipation sont données sur la figure 111.35. Ces courbes sont données en
pourcentage de la puissance injectée au port commun L. On note que cette étude a été
également effectuée en injectant la puissance par les ports S; et S,, mais le cas pire apparait

toujours dés lors que la puissance est injectée au port L.
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10.781 10.881 10.981

Frequency (GHz)
(€
Figure I11.35 : Puissances dissipées dans chaque cavité : (a) premiere topologie, (b) deuxieéme
topologie, (c) : diplexeur sur manifold. Les cavités sont numérotées de 1 a 6 en allant du port
S1(1) au port S2(2).

10.581 10.681

La seconde topologie présente les meilleures performances en dissipation, avec 8% de
puissance disspée au maximum dans les cavités voisines de la cavité centrale (cavités 2 et 4).

Les maximas de dissipation sont situés en bord de bande, approximativement aux mémes

fréquences que les zéros de transmission.

111.4.2. Comparaison des performances obtenues

Le tableau 111.13 récapitule les performances pour les deux topologies du diplexeur compact

et celles du diplexeur sur manifold.

Diplexeur sur Diplexeur Diplexeur
manifold compact #1 compact #2
Volume (cm®) 263 186 186
Pertes d’insertion (dB) 0.28 0.27 0.27
Réjection hors bande (dB) > 30 > 30 > 27
Puissance max_lrr)ale dissipée 11 14 8
par cavite (%)

Tableau 111.13 : Comparaison entre les diplexeurs compacts et le diplexeur sur manifold
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On peut voir que les diplexeurs compacts permettent un gain de 29% en volume par rapport
au diplexeur sur manifold. Les pertes d’insertion sont semblables. La réjection hors bande est
dégradee pour la seconde topologie a cause de la mauvaise isolation entre les deux canaux.
Par contre, la seconde topologie est plus favorable en termes de répartition de la puissance
dissipée et son dimensionnement est plus simple que celui de la premiére topologie. Pour ces
raisons, cette topologie a été privilégiée pour la réalisation expérimentale.

I11.5. Validation expérimentale

Un prototype du diplexeur compact dans la seconde topologie a donc été fabriqué par Thales
Alenia Space. La photo du prototype réalisé avec des cavités argentées est montrée sur la
figure 111.36.

Figure 111.36 : Photographie du diplexeur réalise

Le réglage de cette maquette a été effectué en 2 étapes, les vis et les iris de chaque canal étant
ajustés de maniére séparée avant un réglage fin de la structure compleéte.

La procédure d’ajustement de chaque canal repose sur I’identification de la matrice de
couplage, similairement a la technique de segmentation utilisée pour dimensionner les canaux

du modele électromagnétique.

Aprés ce pré-réglage, on procéde a l'assemblage du diplexeur et a une premiére mesure. La

réponse mesuree est celle montrée sur la figure 111.37.
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-10
-15
-20
-25
-30
-35
-40
-45
-50
-55
-60

10581 10681 10781 10881 10981

Fréquence (MHz)

Parameétres S (dB)

Figure 111.37 : Réponse mesurée apres le pre-réglage

Gréace au pré-réglage, les canaux sont déja calés en fréquence et bien adaptés (adaptation
meilleure que 19 dB). Ce qui valide expérimentalement 1’efficacit¢ de la technique de

segmentation introduite dans cette these.

Enfin, le réglage de la maquette est affiné. La réponse mesurée apres réglage final est

comparée a celle obtenue par la simulation électromagnétique sur la figure 111.38.

S parameters (dB)

4 rmm=- Simulated Response
Measured Response

'80 | I I I | | I I I ] I I | I I I I [ I
10.581 10.681 10.781 10.881 10.981

Frequency (GHz)

Figure 111.38 : Réponses mesurée et simulée du diplexeur compact
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Un treés bon accord entre les simulations et les mesures est obtenu. Au niveau des pertes
d’insertion, nous relevons 0.38 dB pour le canal bas en fréquence et 0.36 dB pour le canal
haut en fréquence. En comparant avec la simulation (0.27 dB), nous avons un peu plus de

pertes mais les résultats obtenus restent tres satisfaisants.
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Figure 111.39 : Pertes d’insertion mesurées

Ces resultats expérimentaux valident les modeles électromagnétiques congus ainsi que les

méthodes de synthése et de conception développées dans ce chapitre.
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IV- Extension des travaux effectués sur les

diplexeurs compacts

IV.1. Diplexeur compact a canaux non-adjacents

Les diplexeurs précédents ont été dimensionnés pour une spécification de canaux adjacents.
Pour répondre a une spécification différente, ou les canaux sont seéparés par une bande
stoppée, il est nécessaire d’augmenter fortement la réjection entre les 2 bandes passantes.

En observant la seconde topologie de couplage (figure 111.26) et son implémentation en
cavités bimodes (figure 111.29), on peut constater qu’il est aussi possible de modifier la
structure pour placer un résonateur en réflexion pour créer un zéro de transmission commun
aux deux canaux. Cela revient a récupérer le signal de sortie au niveau du résonateur 5 pour

définir une troisieme topologie donnée sur la figure 111.40.

Figure 111.40 : Troisiéme topologie de couplage du diplexeur compact

1V.1.1. Synthése du circuit équivalent

La technique d’optimisation des couplages utilisée pour optimiser les deux premieres
topologies a été employée pour cette topologie. Concernant les spécifications électriques,
nous souhaitons introduire une bande stoppée de 72 MHz entre les 2 canaux, c'est-a-dire que
la bande stoppée possede la méme occupation spectrale que les bandes passantes. Ce type de
specifications trouve son intérét dans la conception de diplexeurs a canaux non-adjacents,
avec une forte isolation entre eux. Hormis le décalage en fréquence, les spécifications pour
chaque canal restent identiques et nous fixons une réjection supérieure a 20 dB pour chaque

canal dans la bande stoppée.
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Aprés optimisation des différents couplages de cette topologie, nous obtenons la matrice de
couplage donnée par 1’équation (II1.25), ainsi que la réponse circuit donnée sur la figure
11.41.

S1 S2 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 L
S1 0.000 0.000 1.001 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000
S2 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000  0.000 0.000 1.001 0.000
1.001 0.000 2.218 0.779 0.000 -0.326 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000

[uny

2 0.000 0.000 0.779 2160 0.798 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000
3 0.000 0.000 0.000 0.798 2.204 0.547 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000
4 0.000 0.000 -0.326 0.000 0.547 2174 1.203 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 (111.25)
5 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 1.203 -—0.028 1917 1.203 0.000 0.000 0.000 1.465
6 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 1917 -0.013 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000
7 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 1203 0.000 -2.174 0.547 0.000 -0.326 0.000
8 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.547 -2.204 0.798 0.000 0.000
9 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.798 -2.160 0.779 0.000
10 0.000 1.001 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 -0.326 0.000 0.779 -—2.218 0.000
L 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 1.465 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000

Comme pour les deux autres topologies, nous avons conserve la symétrie entre les deux
canaux par rapport a la fréquence centrale du diplexeur. On note que 1’auto-couplage Mgg
contrdle la position du zéro de transmission crée par le stub.
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Frequency (GHz)

S parameters (dB)

Figure I11.41 : Réponse circuit optimisée de la troisieme topologie de couplage du diplexeur

compact

On peut voir sur cette réponse que le zéro de transmission introduit par le stub a la fréquence
centrale du diplexeur (Mg = 0) améliore la réjection de chaque canal dans la bande stoppée et
I’isolation entre les deux canaux. Cette isolation est supérieure a 30 dB sur toute la bande du

diplexeur.
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1VV.1.2. Conception électromagnétigue

L’implémentation en cavités bimodes de cette topologie de couplage est identique a celle de
la seconde topologie (figure 111.29), a part que I’iris de sortie est tourné de 90° par rapport a
celui de la figure 111.29 afin d’exciter la polarisation opposée (correspondant au résonateur 5).
Le dimensionnement de cette structure est réalisé en utilisant la technique employée pour les
deux topologies précédentes. Le pré-réglage de chaque canal est réalise en prenant un
segment similaire a celui utilisé pour la premiere topologie (figure 111.21), a I’exception d’une
rotation de 90° du guide et de I’iris de couplage.

Les dimensions de ce segment sont ajustées de facon a réaliser la premiere partie de la matrice
donnée en (111.25) pour régler le canal haut en fréquence, et la deuxiéme partie pour régler le
canal bas en fréquence.

Enfin, les profondeurs des vis permettant de régler le décalage fréquentiel du mode 6, et son
couplage avec le mode 5, sont ajustées pour ajuster le zéro de transmission commun a la
fréguence centrale du diplexeur.

Comme pour les deux topologies précédentes, la réponse aprés segmentation est proche de
celle désirée, et une optimisation finale est realisée pour avoir la réponse désirée (figure
111.42).

0
-=-=531
[ R | SRR S S SR | T §32
-20— — 533
i \\\___
T . o B [ | B R  —
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g i
g -60—
g s 821
g B (isolation)
v _go—|
-100 LA L O
10.481 10.581 10.681 10.781 10.881 10.981 11.081

Frequency (GHz)

Figure 111.42 : Réponse EM optimisée de la troisieme topologie de couplage du diplexeur

compact

Chague canal présente une isolation meilleure que 20 dB dans la bande stoppée et meilleure

que 30 dB dans la bande passante opposée et I’isolation entre canaux est supérieure a 30 dB
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sur toute la bande du diplexeur. Les dimensions optimisées de la structure sont récapitulées

dans les tableaux 111.14 & 111.16. Toutes les dimensions données sont en mm.

Canal haut en fréquence Canal bas en fréquence
Longueur x largeur x épaisseur Longueur x largeur x épaisseur
IRIS-entrée 10.636x 3 x 1.02 IRIS-entrée 10.733x 3 x 1.02
IRIS14 7.395x1x1.02 IRIS710 7.786x 1x1.02
IRIS23 9.534x1x1.02 IRIS89 9.698x 1x 1.02
IRIS45 10.668 x 1 x 1.02 IRIS57 10.699x 1x 1.02
IRIS-sortie : 11.084x3x1.02

Tableau I11.14 : Dimensions optimisées des iris (troisieme topologie)

Canal haut en fréquence Canal bas en fréquence
Rayon x enfoncement Rayon x enfoncement
Visi1 1.2x1.00 VIS1010 1.2x1.00
ViS22 1.2x3.00 VIS99 1.2x3.03
VIS33 1.2x2.43 VIS88 1.2x2.63
Vis44 1.2x1.00 VIS77 1.2x1.00
Vis12 1.2x2.73 VIS78 1.2x2.66
VIS34 1.2x2.47 VIS910 1.2x2.72
Vis56 : 1.2x298 , ViS55 : 1.2x1.01 , Vis66 : 1.2x3.72

Tableau I11.15 : Dimensions optimisées des vis (troisieme topologie)

Canal haut en fréquence Canal bas en fréquence

Rayon x Hauteur Rayon x Hauteur

CAVITE12 13.25x 51.154 CAVITE910 13.25 x 52.441

CAVITE34 13.25x 51.605 CAVITE7S 13.25x 52.643

CAVITES6 : 13.25x50.682

Tableau I11.16 : Dimensions optimisées des cavités (troisieme topologie)

IV.2. Conception d’un triplexeur compact

Afin de généraliser les méthodes de synthese et de conception développées pour la conception
de diplexeurs compacts, nous avons étendu ces méthodes a la conception d’un triplexeur

compact (4 ports).

1VV.2.1. Synthése électrique

La topologie proposée est présentée sur la figure 111.43. Chaque canal (Si, S;, S3) compte 4

résonateurs ce qui porte le total a 12 résonateurs soit 6 cavités pour la structure compléte. Le
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canal S; est le canal du milieu constitué des résonateurs 1 a 4. Le couplage des deux
polarisations permet de réaliser une paire de zéros de transmission grace au retro-couplage
M14. Nous avons choisi de placer des zéros de transmission sur le canal du milieu pour avoir
une bonne isolation entre canaux. Les canaux S; et Sz sont respectivement les canaux haut
(résonateurs 5, 7, 10, 11) et bas (résonateurs 6, 8, 9, 12) réalisés en couplant les mémes
polarisations d’une cavité a 1’autre. Le port commun de la structure excite directement et
identiquement les canaux bas et haut par I’intermédiaire des résonateurs 5 et 6 et le canal du
milieu est excité en couplant symétriqguement ces résonateurs au résonateur 4. Les valeurs
optimisées des différents couplages et auto-couplages sont donnés sur la figure 111.43 et dans
le tableau 111.17 respectivement. Ces valeurs sont symétriques pour les canaux haut et bas en
fréguence. En effet ces canaux sont excités simultanément et similairement (résonateurs 5 et 6
et Ms. = MgL), et aussi couplés de maniére similaire au canal du milieu (|[Mas|=|Mas|). Les
parameétres de normalisation sont : fo= 10781 MHz et Af'= 72 MHz.

, 0.87 0.62 0.78 0.93
O—*—0 ® @
$3(2)
1.16 0.53
$1(3) 138 @ -0.49 @ 0.87 @ 0.62 0.78 @ 0.93 52(4)
Iy
117,117
y
7
.L(l)
Figure 111.43 : Troisiéme topologie de couplage du triplexeur compact
M22 =0.00 M33 =0.00 M56 =-2.32 Mgg =-2.25 Mgg =-2.24 Mlglg =-2.23
Mll =0.00 M44 =0.00 M55 =232 M77 =225 M1010 =224 Mllll =2.23

Tableau I11.17 : Valeurs des auto-couplages pour la troisieme topologie de couplage du

triplexeur compact

La réponse du circuit optimisé du triplexeur compact est donnée sur la figure 111.44 ci-

dessous.
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Figure 111.44 : Réponse circuit optimisée du triplexeur compact

Cette réponse est symétrique par rapport a la fréquence centrale du triplexeur. De plus, les
canaux haut et bas ont la méme sélectivité. Cette derniére a été ameliorée nettement grace aux
deux zéros de transmission supplémentaires (signalés sur la réponse ci-dessus). Pour valider

I’étude circuit, un modéle électromagnétique a été congu.

1V.2.2. Conception électromagnétique

L’ implémentation en cavités bimodes de la topologie de couplage montrée sur la figure 111.43
est donnée sur la figure 111.45. Les polarisations des modes duaux dans cette structure sont

montrées pour faciliter son identification avec la topologie de couplage correspondante.
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S1(3)

IElly

TE11x

Figure I11.45 : Structure électromagnétique du triplexeur compact (troisieme topologie)
Pour dimensionner cette structure, nous avons considéré chaque canal indépendamment. De
plus, pour dimensionner précisément la cavité de sortie (cavité de I’accés commun L), nous

avons utilisé un segment supplémentaire.

1. Dimensionnement du canal haut en fréguence

Le segment utilisé pour initialiser les dimensions du canal haut en fréquence, ainsi que son
diagramme de couplage correspondant sont donnés dans la figure 111.46. Ce segment est
construit en prenant la moitié droite de la structure et en remplacant les deux premieres
cavités par un plan métallique parfait (Perfect Electric Conductor). De plus, pour n’exciter
que la polarisation correspondant aux résonateurs formant le canal haut, nous avons tourné de
45° I'iris de couplage de 1’acceés commun L, et nous avons remplacé le port correspondant au

canal bas (S3(2)) par une charge adaptée (p = 0).
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Figure 111.46 : Structure EM et topologie de couplage du segment utilisé pour dimensionner le

canal haut

2. Dimensionnement du canal bas en fréquence

Le méme segment que pour le canal haut en fréquence a été utilisé. Seulement, nous avons
tourné I'iris de couplage « L » de 90° pour exciter I’autre polarisation (résonateurs 6, 8, 9, 12),
et évidemment, nous avons pris la sortie au niveau de 1’accés S3(2) tout en remplagant 1’accés

S,(4) par une charge adaptée (p = 0).

3. Dimensionnement précis de la cavité de sortie

Comme pour la premiére topologie de diplexeurs compact, un pré-dimensionnement de la
cavité commune ou l'excitation est placée a 45 degrés des deux polarisations (5 et 6) est
nécessaire. De plus, pour dimensionner précisément I’iris 456 (iris réalisant les couplages Mas

et Myg), nous considérons le segment décrit dans la figure 111.47.

IRIS 14

. / 0
| —4 5 4
A L(1) ;( \

e 'IRIS 456
PEC

Figure 111.47 : Structure EM et topologie de couplage du segment utilisé pour dimensionner la

cavité de sortie

4. Dimensionnement du canal de milieu

Le segment utilisé pour initialiser les dimensions du canal du milieu est donné sur la figure

111.48. Ce segment est construit avec les deux premieres cavités.
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Figure 111.48 : Structure EM et topologie de couplage du segment utilisé pour dimensionner le

canal du milieu

Tous ces segments ont été réglés par une méthode d’identification de la matrice de couplage.
Pour chaque segment, la réponse simulée a été identifiée a la fonction de transfert
correspondant a la topologie de couplage équivalente du segment considéré. Les couplages
identifiés ont été comparés aux couplages désirés montrés sur la figure 111.43 et dans le
tableau 111.17.

5. Dimensionnement du triplexeur compact

La segmentation a donc permis d’initialiser les dimensions du modéle EM du triplexeur
montré sur la figure 111.45, et d’avoir une réponse proche de celle désirée. Une optimisation
finale de la structure globale est enfin réalisée, et la réponse aprées optimisation, comparée a la
réponse circuit, est donnée sur la figure 111.49 ci-dessous.
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Figure 111.49 : Réponse circuit (en pointillées) et réponse EM optimisée (en trait plein) de la

troisieme topologie du triplexeur compact
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En comparant les deux réponses, on constate que les zéros de transmission hors bande des
canaux bas et haut que nous avions sur la réponse circuit ont disparus sur la réponse EM. Ceci
est dd au fait que les couplages entre les polarisations des modes duaux (Msg, Mzs...) ne sont
pas nuls comme cela est exigé dans 1’étude circuit. En réalisant une étude circuit avec ces
couplages, on retrouve les remontées hors bande apparentes sur la réponse EM.

Sur cette réponse, nous relevons a peu prés 0.3 dB de pertes d’insertion dans la bande
passante des 3 canaux (conductivité utilisée : 37.6 S/um). Les dimensions optimisées de la
structure sont récapitulées dans le tableau 111.18. Toutes les dimensions données sont en mm.

Le volume total du triplexeur optimisé dans cette topologie est égal & 31.6*2.65*2.65 = 221.6

3
cm-.
Canal bas Canal du milieu
Longueur x largeur x épaisseur Rayon x enfoncement
IRIS-entrée-bas 11.085x 3 x 1.02 visi1 1.2x1.00
IRIS68 10.220x 1x 1.02 vis22 1.2x2.66
IRIS89 0.392x 1x 1.02 Vis33 i; X i-gz
IRIS912 9.788x 1x 1.02 visas Ty Canal du milieu
el lE vis12 .2x3.08
IRIS-entrée-haut 10.793x 8x 1.02 V’534Ca - lt'ZtXbZ'ZG Rayon x Hauteur
naux naut et bas -
CAVITE12 | 13.25x51.282
IRIS57 10.228 x 1x 1.02 Visss 12100 X
IRIS710 9.057x 1x 1.02 VIs66 Lax364 CAVITE3S | 13.25%52.366
IRIS1011 9.476x 1x1.02
Canal du milieu VIssé 1.2x2.82 Canaux haut et bas
vIs77 1.2x 1.00
IRIS-entrée-milieu 10.447 x 8 x 1.02 Visss 12x3.53 CAVITES6 13.25x 50.768
IRIS14 :‘:gi X i X i'gz VIS99 1.2x3.47 CAVITET8 13.25x 51.680
IRIS23 J3IX X1 VIS1010 1.2x1 -
IRIS-sortie 11.184 x 3 x 1.02 VIS1212 1.2x3.05 CAVITE1112| 13.25x51.451
(@) (b) (c)

Tableau 111.18 : Dimensions optimisées du modéle EM de la troisiéme topologie du triplexeur

compact : (a) iris, (b) vis, (c) cavités
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Chapitre 3 — Les multiplexeurs compacts

V- Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les travaux réalisés sur le sujet des multiplexeurs

compacts.

Aprés un état de I’art de ces dispositifs, nous avons présenté la conception et la caractérisation

de diplexeurs et de triplexeurs compacts en technologie volumique bimode.

Concernant les diplexeurs, deux topologies de couplages ont tout d’abord été introduites pour
répondre a un cahier des charges typique d’un multiplexeur de sortie de satellites avec 2

canaux adjacents

Une comparaison en termes de performances électriques et encombrement entre les diplexeurs
compacts et un diplexeur sur manifold a montré une réduction de 29% en volume pour des
performances électriques semblables. Les résultats de simulation ont été validés par une

maquette fabriquée par Thales Alenia Space.

Afin d’étendre les travaux réalis€s, nous avons propose une troisieme topologie adaptée a la

conception de diplexeurs a canaux non-adjacents.

Nous avons finalement congu un triplexeur compact en cavités bimodes. Le dispositif obtenu
présente une compacité et des performances électriques satisfaisantes mais la généralisation a
des structures demandant une sélectivité plus forte demandera de modifier I’arrangement des

cavités bimodes.

118



CONCLUSION GENERALE






Conclusion générale

La densification des données échangées par les systémes de communication demande
des équipements de plus en plus performants et capables d’intégrer de plus en plus de

fonctionnalités pour un colt minimise.

Le développement de nouvelles architectures de circuit nécessite de développer des
techniques de synthese pour aboutir & des performances optimisées tout en renforcant

I’intégration des équipements.

Dans le cadre de cette these, différentes méthodes de synthése et de conception de
dispositifs de filtrage et de multiplexage hyperfréquences ont été developpées, dans le but
d’améliorer les performances et simplifier les architectures des systemes de
télécommunications. Ces méthodes ont été validées pour des dispositifs typiques des charges
utiles de satellites de télécommunications dans le cadre d’une action de R&T du Centre
National d’Etudes Spatiales (CNES) et d’un programme ANR (Filipix) coordonné par Thales

Alenia Space.

Le premier chapitre a permis de situer le contexte général de 1’étude. Notamment un
état de I’art des technologies et des techniques de synthese et de conception des multiplexeurs
d’entrée (IMUX) et de sortie (OMUX) embarqués dans une charge utile d’un satellite de

télécommunications, a été donné.

Dans le second chapitre, nous avons présenté une nouvelle approche de synthése
optimisée pour les filtres auto-corrigés en TPG. Cette approche consiste a minimiser les
variations du TPG sous contrainte des spécifications en amplitude. Pour cela, une
optimisation polynomiale des fonctions de transfert et de réflexion est réalisée. Par
conséquent, les spécifications en amplitude et en TPG sont considérées simultanément, et la
classe des fonctions obtenues est plus performante sur des contraintes fortes en TPG que celle
des fonctions pseudo-elliptiques. L’intérét de cette approche par rapport a 1’approche utilisant
une fonction pseudo-elliptique a été illustré sur deux exemples. Une amélioration des
performances électriques et une réduction de 1’encombrement des filtres ont été mises en

évidence.

Le dernier chapitre a été consacré a la description des travaux effectués sur les

multiplexeurs compacts. La conception de diplexeurs et de triplexeurs compacts basés sur des
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nouvelles topologies de couplage et implémentés en cavités bimodes a été présentée. Le
circuit équivalent de chaque topologie a été optimisé pour réaliser les fonctions de transfert
répondant au cahier des charges. Nous avons concu et dimensionné les structures
électromagnétiques correspondantes en introduisant de nouvelles techniques de réglage basés
sur la décomposition de ces structures electromagnétiques en blocs élémentaires simplifiant
ainsi leurs réglages et optimisations. Une comparaison par rapport aux dispositifs de
multiplexage classiques a permis de mettre en évidence une réduction de I’encombrement des

dispositifs etudiés.

Ces travaux de recherche offrent des perspectives d'études plus larges.

Tout d’abord, les méthodes de conception développées dans le cadre de ce travail de
these pour des applications a des technologies de filtres en cavité métalliques cylindriques
fonctionnant sur des modes duaux peuvent bien entendu étre exploitées dans d'autres

technologies volumiques ou planaires.

Ensuite, les travaux effectués sur les multiplexeurs compacts sont poursuivis dans le cadre
d’une action de R&T du CNES en collaboration avec I’INRIA. Une méthodologie de synthése
basée sur le calcul exact des polynémes du multiplexeur compact est en cours de
développement. Cette méthodologie est basée sur 1’optimisation des polyndomes des
paramétres de répartition du dispositif par rapport au cahier des charges exigé comme cela se
fait généralement pour les filtres (2 ports). Par conséquent, la synthese est plus rigoureuse
qu’une simple optimisation du circuit équivalent, et les performances électriques attendues
pourraient étre meilleures que celles obtenues actuellement. De plus, les méthodes
d’extraction et d’identification de matrices de couplage, utilisées actuellement pour régler les
filtres a 2 acces, pourraient étre généralisées au cas des multiplexeurs compacts dans le but

d’accélérer et simplifier leur réglage.

D’autre part, les dispositifs synthétisés a présent sont limités a des fonctions possédant
3 voire 4 accés. De nouveaux dispositifs a base de résonateurs couplés pourront étre réalisés
en étendant les travaux realises a ce jour, a la fois sur les aspects de synthese et

d’implémentation.
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Finalement, un enjeu majeur pour les équipements de traitement de signal étant la
gestion flexible ou simultanée de différents signaux, avec des fréquences, des couvertures et
des puissances différentes, 1’optimisation de nouveaux dispositifs de filtrage (accordables ou
multicanaux) adaptés a ces équipements est une perspective a moyen terme des travaux

effectués lors de cette thése.
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I- Annexel

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

I, I,

V, Quadripdle V,

Figure Al1.1 : Schéma de principe d’un quadripdle

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

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

les ondes de puissance. Ces grandeurs sont montrées sur la figure Al.2.

|1 o
—
a,
R1
V, Quadripdle

Figure A1.2 : Schéma d’un quadripdle alimenté

Les ondes entrantes sont notées : a; et a,, et les ondes sortantes sont notées : by et b,. Elles

sont exprimées en fonction des tensions/courants par les relations suivantes :

a =V1+R111 b =V1_R1]1
1 2 R_1 1 2 R_1

g, = V2t Ralz p = V2= Ral (AL1)
2 2 R_2 2 2 R—Z .

Ces ondes sont liées entre elles par la matrice de répartition [S] (Scattering matrix) de la
maniere suivante :
b =5S5.a (A1.2)
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Avec,

by _ S11 Si2 _
b, S = Sy Sy a= a, (A1.3)

En développant cette équation matricielle, on obtient :
by = Si1.a4 + S15.a, (A1.4)
b, = S,1.a1 + S5,.a, (A1.5)
Si la sortie est adaptée (a, = 0), on obtient :
b, b,

S =— t S=— Al.6
11 a e 21 a ( )

b =

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

maniére suivante :

1 1 1

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

P : Puissance transmise par le filtre

Par conséquent, les fonctions de transfert et de réflexion du quadripdle, notées respectivement
H(jw) et T(jw), sont définies par :

. i . P,
Hjo |2=2-=Sul> et |Tjo[P=5=1ISu" (418)
l 14

Si le filtre est adapté en sortie.

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

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

|H jow |* = m (A1.10)
Ou:
D jw = ! j.a) (A1.11)
H jw

représente la fonction discriminante du filtre.
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D’autre part, les fonctions de transfert et de réflexion sont des fonctions polynomiales
rationnelles qui prennent généralement la forme suivante :
_1PJe , T jw =oJ9 (41.12)
€Q jw QJjw
Ou & est un scalaire lié a l'ondulation dans la bande et P(jw), Q(jw) et R(jw) sont des

H jw

polyndmes a coefficients réels avec un coefficient égal a 1 pour le terme de plus haut degre.

La fonction discriminante D(jew) peut donc s'écrire sous la forme suivante :

R ]w 71'1:1(].(1) - ZRL)
Djow =e——=¢ - (A1.13)
g P jo " (o — Zpo)

Ou Zgi(les zéros de R) et Zp; (les zéros de P), sont respectivement les zeros de réflexion et de

transmission. n et n; sont respectivement I'ordre de la fonction de transfert et le nombre de
zéros de transmission. Connaissant la fonction discriminante D(jw), il est possible d'en
déduire le coefficient ¢ et les polynémes R(jw) et P(jw). Enfin, d’aprés 1’équation (A1.9), le
polyndme Q(jw) peut étre calculé ainsi que les pdles (zéros de Q).

Les fonctions utilisées en pratique pour D(jw) sont données ci-dessous. Ces fonctions sont
calculées pour un prototype passe-bas. Pour obtenir le filtre passe-bande correspondant, une
transformation en fréquence passe-bas passe-bande connue en [A1.1] peut étre réalisée.

I.1. La fonction Butterworth

Il s’agit de 1’approximation la plus simple de la fonction de filtrage idéale. La fonction
discriminante D(jw) est une fonction puissance de la pulsation :

Djw = (Jw)" (A1.14)
Avec, n I’ordre du filtre.

Par conséquent, la fonction de transfert est donnée par :
1

Hjw |? =— A1.15
H jo |* =5 (41.15)
En pratique, on exprime la fonction de transfert en dB :
. ] 1
|H jw |45 =20%*log H jo =10=x log(m) (A1.16)

Le tracé de cette fonction pour différents ordres est donné ci-dessous :
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Figure A1.3 : Fonction de transfert d’un prototype passe-bas de type Butterworth pour

différents ordres

On voit que pour w=1 rd/s, |H(jw)|ss = -3 dB. Cela correspond a une transmission de la moitié
de la puissance incidente, et marque une transition entre la bande passante et la bande coupée.

On parle alors de bande passante a -3 dB.

1.2. La fonction Tchebychev

Cette fonction est telle que les réponses en transmission et en réflexion ne présentent pas
d’ondulation hors de la bande passante, mais une ondulation constante ¢ dans la bande
passante. Elle est calculée pour obtenir dans ces conditions une sélectivité optimale, pour un
ordre n donné. La fonction discriminante D(jw) dans ce cas est :

D jw =j"*xex*xT,(w) (A1.17)
avec Tp(w ) le polynéme de Tchebychev de degré n, défini par :
T, w =cos n*xcos ! w siw<1lrd/s (A1.18)

T, w =cosh n*cosh™ w siw>1rd/s (A1.19)

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

de 0.2 dB et une fonction Butterworth est donné ci-dessous :
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Figure Al.4 : Comparaison entre les fonctions de transfert Butterworth et Tchebychev pour
n=2
On constate que pour un ordre n donné, la fonction Tchebychev est plus sélective que la
fonction Butterworth. Tout de méme, cette fonction présente des ondulations dans la bande
passante qui peuvent avoir un effet non négligeable sur les performances électriques d’un

filtre.

On note que la bande passante (w = 1 rd/s) de la fonction Tchebychev correspond a un
niveau de transmission égal a la valeur de I’ondulation dans la bande passante. On parle alors
de bande passante équi-ondulation (dans le cas Butterworth le niveau de transmission est a -
3dB pour @ =1 rd/s).

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

pseudo-elliptique.
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1.3. La fonction pseudo-elliptique

La fonction discriminante D(jw) d’une fonction de type pseudo elliptique (ou Tchebychev

généralisé) est donnée par :

D jw =ex*T,(w) (A1.20)
Avec,
n
T,  =cosh cosh™ x;(w) (A1.21)
i=1
Et,
1
w — wW;
X0 =g wz (A1.22)

Les m zéros finis de P (pi= ja) sont les zéros de transmission imposés (les autres zéros sont
placés a I’infini). Les n zéros de R, répartis entre -j et +j, dépendent des p; et sont calculés par
récurrence. Les n zéros de Q sont déduits de P et R d’apres la relation de conservativité
(A1.9).

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

L’ondulation est fixée a 1 dB.
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Figure A1.5 : Comparaison entre les fonctions Tchebychev et pseudo-elliptique pour n=4
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On voit que le zéro de transmission dans la bande atténuée, permet d'atteindre des niveaux de

réjection plus élevés a proximité de la bande passante pour un méme ordre de filtre.

Enfin, une comparaison entre les fonctions Butterworth, Tchebychev, et pseudo-elliptique en

module et en temps de propagation de groupe (figure A1.6) montre une variation plus
importante du temps de propagation de groupe lorsque la réjection est améliorée

(a) 1t |
3.
B 1
]
I
s b :} Tchebycheff
[
¥ |
- || ! Elliptique !
Iy e ——
3 Il
1 |
—_ , i !
PG (ns) L | II
i |
4 - Pl
|
N
i 1
5 [ .!|
2 !
e
T-":_-___‘—-th._
/== " ! e
o .25 3.5 0.75 1.25 1.5
L]
e
B ey
L 1
[
|
e i
1
| L
]
i
~n I
20 — [ Y
T -1
dB(512) S 'I t‘ p
|
]
1
1

Ll =t te—
',

-
-
—
-

| [Buterworn

-41 — | Tchebycheff

—=sswa

- iipiaus |

gl TE— ——

0.z5 3.5

a 2
=1
]

g

©

Figure A1.6 : Comparaison entre les trois fonctions usuelles : (a) en TPG ; (b) en module [17]
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I1I- Annexe 2

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

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

R, . .
Yun Yz
. . Ry
Y21 ¥Yn

(@)

R, =10 1: ny nyil

i , ) ;
! Yu ¥n v
€ Ya ¥u € Ry =1Q

Y Yzt ”12}"11 mny'
Yar Y mmys MYy

(b)
WA=

m (1]
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Figure A2.1 : circuit équivalent d’un filtre N pdles & bande étroite sans pertes, () : réseau
équivalent entre Ry et Ry ; (b) : normalisation des impédances d’entrée/sortie par utilisation de

transformateurs ; (c) : circuit équivalent détaillée [34]

L’impédance d’entrée Z3; du quadripdle est calculée en fonction des admittances en court-

circuit avec la formule suivante :

Z11 1 y22+RN 71y 1 y22+1
Zyy + Ry Zyy +1

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

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

_ 1-511(p) _ Q(p) £ R(p) _mitm
1+8:(p) QM) +R({P) my+mn,
ou mg, my, ny et ny sont des polyndmes respectivement pairs et impairs construits a partir de

R(p) et Q(p) :

Ziup = (A2.1)

Zi1 p (A2.2)

R(p)=Ro+ Ry p+Ryp*+... (A2.3)
Q(P)=Qo+Qup+Qap’+ ... (A2.4)
m; = Re(Ro + Qo) + Im(Ry + Q1) p + Re(R, + Qo) p° + ... (A2.5)
ni=Im(Ro + Qo) + Re(Ry + Q1) p + IM(R, + Qy) p*+ ... (A2.6)

Si N est pair, on pose

my
nq * ny +1
Z = A2.7
11 P m, + 1y ( )
En comparant (A2.1) et (A2.7) on peut en déduire que
Y22 = ™ my (A2.8)
Et
P
=" g, (42.9)
Si N est impair, on pose
n
mq * my +1
7 = A2.10
11 P m, + 1y ( )
Alors,
Va2 =" (A2.11)
Et
P
Y21 = ®) €Ny (A2.12)
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Apreés avoir exprimé les admittances en court-circuit a partir des polynémes caractéristiques,
ces mémes admittances en court-circuit doivent étre reliées aux éléments du circuit
équivalent.

D’apres la figure A2.1(b), on peut relier les tensions et courants aux acces par :

. 2 ’ ’

i1 _ Y11 Yz . €1 _ Ni*Yq11 NNy *Y 1y . €1 (42.13)
i - y y e - / 2 / e -

N 21 22 N NNy *Y 21 Nz *Y 22 N

En écrivant la loi des mailles dans chaque résonateur pour le circuit interne détaillé sur la

figure A2.1(c), on peut écrire :

]M+pI+R * i11i21i31"')iN t = eq * 1,0,0,...,0 t (A214')
Avec :
M11 M12 aen aen MlN
M12 M22
M= (42.15)
MlN MNN
R, 0 0
0 O
R= : (42.16)
0 Ry

Et | la matrice identité.

La résolution de (A2.14) pour R; = Ry = 0 permet de calculer les admittances en court circuit

Y1 €t yzo!
iN . -1

Y21 P = lrypy=0 = J —M = ol yy (A2.17)
1
iN . -1

Y22 P =~ lryry=0 =J =M — @l yy, (A2.18)
N

M est une matrice réelle et symétrique par rapport a la diagonale principale et toutes ses
valeurs propres sont réelles. Il existe donc une matrice orthogonale T telle que :

—~M=T+A*Tt (A2.19)
Ou:

A =diag A4, 25,13, ... Ay (A2.20)
Ai étant les valeurs propres de -M

Et

T+Tt=1] (A2.21)
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D’aprés ces derniéres équations, les admittances en court-circuit peuvent s’écrire :

Yor p =jT*A*T —wl yy (42.22)
Et
Yor b =jT*A*TE —wl yy (A2.23)
La solution générale peut s'écrire sous la forme suivante:
Y T,T
T+ ATt —wl ;= —L% i,j=1,2,3.,N (A2.24)
w — Ak
k=1
Alors,
¥ TwT
. Nk!11k
Y1 P =] (A2.25)
w Ak
k=1
Et,
N
. T% i
Y2 P =] 1 (A2.26)
=1 O T K

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

Les équations (A2.25) et (A2.26) montre que les valeurs propres ik de -M sont les
racines du dénominateur commun de y,1(p) et y22(p). La premiére et la derniere ligne de la
matrice T (Tix et Tnk) peuvent étre calculées a partir des résidus des admittances en court-
circuit y,1(p) et y22(p). Connaissant les numérateurs et les dénominateurs de y21(p) et y22(p)

d’apres les équations (A2.8) et (A2.9), les résidus rop et rpx peuvent étre déterminés et on

obtient:
Tuk = Taon (42.27)
Et
T- T~
Ti=go=—2=  k=123.,N (42.28)
Nk 22k

La résolution de (A2.13) permet de déterminer les valeurs de nl et n2 tel que:

N
n?=R, = T4 (A2.29)
k=1
Et,
N
nZ=Ry= T2 (A2.30)
k=1
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Pour le circuit interne, on obtient alors :

T

Ty = —= (A2.31)
ny

Et,
T

T vk = —=% (A2.32)
n;

La premiére et la derniere ligne de la matrice T' calculées, les autres lignes peuvent
étre choisies en appliquant le procédé d'ortho-normalisation de Gram-Schmidt ou un procédé
équivalent, et la matrice de couplage M peut étre synthétisée en utilisant (A2.19).
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11lI- Annexe 3

1. Larégle du plus court chemin

Elle permet de prévoir le nombre maximum de zéros de transmission atteignable pour une
topologie de couplage donnée. Si n est le nombre de résonateurs et m est le nombre de
couplages constituant le chemin le plus court entre S (Source) et L (Load), le nombre de zéros
de transmission N, que I'on peut obtenir avec cette topologie est N, = n-m+1. Par exemple, sur
les topologies de couplage de la figure A3.1,ona:n=4, m=3,donc, N, = 2.

2. Le nombre de degrés de liberté

Le nombre de paramétres (c'est a dire le nombre de couplages, plus le nombre de résonateurs
asynchrones pour les fonctions dissymétriques) doit étre suffisant pour permettre le réglage de
I'ensemble des zéros a réaliser. Un résonateur asynchrone est un résonateur dont la fréquence
de résonance est différente de la fréquence centrale du filtre.

Pour réaliser une fonction de transfert a n poles et N, zéros de transmission, 2n+N,+1
parametres sont nécessaires pour une fonction dissymétrique et n+N,/2+1 pour une fonction
symétrique. Par exemple, sur la topologie de couplage de la figure A3.1(a), le nombre de
couplages dans la topologie = n+N,/2+1 = 6. Et sur la figure A3.1(b), le nombre de couplages
dans la topologie + le nombre de résonateurs asynchrones =7 + 4 = 2n+N,+1 = 11. Donc, les

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

S 1 4 L S 1 4 L
_______ NERERR @ Résonateursynchrone
T & Résonateurasynchrone
e — Couplage direct
2 3 2 3 === Couplage croisé

(@) (b)
Figure A3.1 : Topologie de couplage réalisant une fonction d’ordre 4 ayant 2 zéros de

transmission, (a) : cas symétrique, (b) : cas dissymétrique
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RESUME

Ces travaux de thése s’inscrivent dans le cadre de I’optimisation des méthodes de
synthése et de conception des dispositifs de filtrage et de multiplexage hyperfréquences
passifs, afin d’améliorer les performances et simplifier ’architecture des systémes de

télécommunications actuels.

Le premier chapitre présente le contexte général de 1’étude en décrivant les principales
technologies et méthodes de synthese et de conception utilisées pour réaliser les filtres et les

multiplexeurs hyperfréquences employes dans les communications spatiales.

Le second chapitre présente une approche optimisee pour la synthese de filtres
hyperfréquences ayant simultanément une forte sélectivité et des faibles variations du temps

de propagation de groupe. L’intérét de cette approche est montré sur des exemples concrets.

Le dernier chapitre est consacré a la simplification de I’architecture des multiplexeurs
hyperfréquences afin d’améliorer leur compacité. La conception et la réalisation de diplexeurs

et triplexeurs compacts sont présentées et comparées aux solutions de multiplexage existantes.

ABSTRACT

This thesis concerns the optimization of synthesis and design of passive microwave
filtering and multiplexing devices, to improve performances and simplify the architecture of

current telecommunications systems.

The first chapter presents the general context of the study by describing main
technologies and methods of synthesis and design used to achieve microwave filters and

multiplexers for space communications.

The second chapter presents an optimized approach for the synthesis of microwave
filters with simultaneously high selectivity and low group-delay variations. The advantage of
this approach is demonstrated on concrete examples.

The last chapter is dedicated to simplifying the architecture of microwave multiplexers
in order to improve their compactness. The design and implementation of compact diplexers

and triplexers are presented and compared with existing solution.

Mots clés : filtres hyperfréquences passifs, multiplexeurs compacts, communications spatiales,
technologie bimode volumique, matrice de couplage.

Keywords: passive microwave filters, compact multiplexers, space communications, dual-mode
cavities, coupling matrix.



