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INTRODUCTION



Avec le développement des dispositifs monolithiques microondes, les concepteurs de
circuits expriment logiquement des exigences nouvelles. L’amélioration sensible des
performances des calculateurs, notamment par I'apparition de nouvelles architectures,
permet a chaque concepteur d’envisager 'emploi de logiciels de simulation de plus en plus
sophistiqués. La description d’uné fonction complexe repose, de fait, sur la mise en cascade
de quadripdles élémentaires, dont il convient de connaitre avec précision les matrices de
répartition. A ce jour, la plupart des logiciels disponibles font appe! a des analyses
électromagnétiques simplifiées, si ce n’est & des modeles empiriques. Dans ce contexte,
notre rble consiste a définir des algorithmes satisfaisant au mieux le compromis fiabilité-

contraintes matérielles (temps de calcul - espace mémoire).

D’autres impératifs apparaissent lors de I’élaboration de circuits monolithiques
microondes. Ainsi, la nécessité d’augmenter la densité d’intégration entraine une
diminution des dimensions transverses des lignes et présente comme corollaire un
accroissement significatif des interactions entre lignes, mais aussi des pertes métalliques.
Pour minimiser ce dernier inconvénient, un élément de réponse peut résider dans la
substitution de matériaux supraconducteurs aux métallisations classiques. Dans le domaine
des microondes, cette éventualité a surtout été envisagée a partir de 1987, date & laquelle
ont été découverts les supraconducteurs a haute température critique, réalisés a base

d’oxydes de cuivre.

Dans cet esprit, Schmidt ef al [1] ont proposé un filtre rejecteur a 4,6 GHz, fabriqué a
partir d’'un film mince supraconducteur TICaBaCuO déposé sur un substrat LaAlO,. Ce
systéme présente un facteur de qualité a vide supérieur & 15000 a une température de 77 K.
La réalisation d’un filtre passe-bas, en technologie coplanaire, constitué dun film

supraconducteur YBaCuO déposé sur LaAlO, a également été proposée par Chew et al [2].



Citons, par ailleurs, les travaux de Chaloupka et al [3] qui mirent en évidence
laugmentation extrémement importante du rendement d'une antenne plaquée
supraconductrice par rapport a une structure classique.

Sans étre exhaustives, ces quelques réalisations attestent de la faisabilité de
composants passifs basée sur [l'utilisation de matériaux supraconducteurs a haute

température critique.

Partant de ce constat, les concepteurs de composants actifs ont cherché a tirer profit
des caractéristiques de ces nouveaux matériaux. Les préoccupations essentielles concernent
, ici, la minimisation des résistances d’accés au composant.

Les conséquences attendues sont une amélioration du facteur de bruit, du gain mais
aussi des bandes passantes de ces composants. La présence d’un supraconducteur modifie,
également, de facon sensible, les réactances des éléments; on congoit que cette
modification se répercute sur les caractéristiques d’'un résonateur, d’un filtre ou sur le
circuit d’entrée d’un transistor a effet de champ. Ces quelques considérations témoignent
de la nécessité de disposer d’outils de simulation fiables, précis, permettant la prise en
compte des géométries réelles des structures, mais également des parametres physiques des

différents matériaux utilisés.

Dans un tout autre ordre d’idées, 'essor prometteur de composants ol interagissent
des signaux optiques et microondes rend inéluctable ’étude de dispositifs complexes et

divers, dont les topologies ne peuvent plus étre assimilées & de simples structures planaires

[4165]-

Afin de répondre a ces différents objectifs, des méthodes d’analyse complémentaires
ont été ou sont développées. En ce qui concerne ’Equipe Electromagnétisme des Circuits

de 'TEMN, citons notamment :



- La résolution d’équations intégrales, par des méthodes de moments,
exprimées dans l'espace direct, ou a partir de transformées de Fourier des
champs [6][7].

- La méthode du raccordement de champ [8] [9]

- Des méthodes de résonance [10]

- La méthode des lignes [11]

- Et a un stade trés embryonnaire des méthodes de différences finies

traitées dans le domaine temporel [12].

Dans ce contexte, il nous a été demandé de développer deux méthodes d’analyse
complémentaires permettant de traduire le comportement de dispositifs & électrodes

réelles.

La premicre repose sur une modification de I'approche dans le domaine spectral,
autorisant la prise en compte des caractéristiques physiques des rubans, métalliques ou
supraconducteurs.

La seconde, basée sur une formulation de type éléments finis, a pour objet de pallier
les limitations du formalisme précédent. Aucune analyse par éléments finis n’ayant été
élaborée précédemment au sein de 'Equipe Electromagnétiquisme des Circuits, notre
ambition consistait principalement & tester I'algorithme retenu par rapport a d’autres outils
d’analyse, non seulement en ce qui concerne la fiabilité des résultats obtenus, mais aussi en

cherchant a dégager ses limites au regard des contraintes informatiques.
En conséquence, ce mémoire s’articule autour des points suivants.

Dans le premier chapitre, nous rappelons briévement les principales étapes de la mise

en oeuvre de I'approche dans le domaine spectral. Nous insistons, en particulier, sur le



formalisme qu’il faut introduire, dés que ’on souhaite prendre en compte la présence de

rubans de conductivités finies et d’épaisseurs non nulles.

Dans le deuxi¢me chapitre, aprés avoir mis en évidence les insuffisances de logiciels
professionnels dés que 'on cherche a quantifier les pertes d’insertion de lignes plaquées,
nous proposons une méthode de détermination systématique et fiable de ces pertes, & partir
de l'approche dans le domaine spectral, se démarquant des méthodes classiques de
perturbation. En premier lieu, nous testons la fiabilité de notre formalisme par rapport aux
relevés expérimentaux effectués sur des lignes métalliques classiques. Nous abordons
ensuite une étude prospective visant 4 définir les potentialités d’application des matériaux
supraconducteurs lors de la réalisation de circuits passifs, et ce, en considérant des

structures microrubans et coplanaires.

Dans le troisi¢tme partie, sont présentées les phases principales de I’élaboration d’un
code de calcul basé sur une formulation par éléments finis. L’objectif initial consiste, ici, a

proposer une méthode permettant d’éviter I'apparition de solutions parasites.

Dans le quatrieme et dernier chapitre de ce mémoire, nous validons notre simulation
par éléments finis en considérant des structures de géométries de complexité croissante, a
savoir : un guide rectangulaire chargé, un guide diélectrique, une ligne microruban, et

différentes topologies de modulateurs électooptiques.

Enfin, une conclusion générale dégage les points principaux de ce travail.
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I Phases essentielles de ’Approche dans le Domaine Spectral.-

Rappels succincts de la formulation classique
L1 Généralités-Ecriture des champs électromagnétiques

L’approche dans le domaine spectral est un outil d’analyse numérique éprouvé,
particuliérement bien adapté a I’étude de structures de propagation planaires [1] [2] [3]
[4]; nous ne souhaitons en présenter ici que les phases essentielles. Nous préciserons,
toutefois, les approximations qu’il est nécessaire d’introduire deés que l'on désire

modéliser des rubans "réels", c’est a dire de conductivité finie et d’épaisseur non nulles.

Considérons pour cela une structure de propagation réalisée sur un substrat
stratifié comportant n couches figure 1.1. Chaque milieu, d’indice i, est constitué d’un
matériau, linéaire, homogene et isotrope, caractérisé par une permittivité complexe :

. . .- Oi
g, =€ €. =¢ (e~ j-

1 o

)

WE

]

avec :
€ pernﬁttivité du vide
€ri : permittivité relative du milieu i
o : conductivité du milieu i

o : pulsation de 'onde

L’étude d’une structure de propagation s’identifie & un probléme aux valeurs

propres qui fait  abstraction de la présence de toute source d’excitation.



En supposant I'existence d’'une répartition volumique de courant J(x’, y’, Z’), nous
P y

pouvons écrire 'expression de champ électrique qu’elle génére sous la forme générale :

E(x,y,z) = Jj:fj:j_: G(x-x",y-y’,z- z')-;(x',y’,z’)dx'dy’dz'(l)

ol G représente la fonction de Green dyadique du probléme étudié.

Si nous limitons P'application de ce formalisme a I’étude de structures planaires,
J(x’, y’, Z) représente les densités de courants induites sur les rubans. En supposant que
les différentes métallisations soient situées sur la méme interface, eny’ = 0, et qu’elles

soient d’épaisseur infiniment mince, nous pouvons écrire :
T(x’,y%2’) = T(x",2)8(y")
- A A
J(x,z)y=x-J, (x",z")+z-J (x’,2")
Nous obtenons par conséquent :

E(x,y,Z) = jjwjjw E(X -x",y,z - z’)-f(x',z’)dx’dz'

Ce type de probléeme peut se ramener a la résolution d’'une équation ou d’un
syst¢éme d’équations intégrales obtenu en écrivant la continuité du champ électrique sur

le ou les différents conducteurs, soit :

§xE(x,0,2)=yxZ J(x,z) (3)



Le facteur de proportionnalité introduit, Z, a les dimensions d’'une impédance;
dans le cas d’'un conducteur parfait Z=0. Nous reviendrons ultérieurement sur les
approximations sous-jacentes a cette notion lorsque I'on considére des conducteurs non

parfaits.
Compte tenu de ’expression (2) , nous obtenons :

A + oo 4 = - A -

y X j_oo I_: G(x-x",y,z-2")-J(x’,z")dx’'dz’ =y x Z - J(x,z)(4)

La résolution de cette équation intégrale, dont les inconnues sont les densités de
courant J(x’,z’), se fait habituellement a partir de méthodes de moments. Ceci nécessite

de déterminer, au préalable, la fonction de Green dyadique G.

Dans le cas de rubans infiniment minces, une des démarches les plus efficaces pour
résoudre cette équation, repose sur la détermination de la fonction Green et sur
I'application de la méthode des moments dans I'espace de Fourier. Cette méthode,
connue sous le nom d’approche dans le domaine spectral (A.D.S), permet de résoudre le
probléme aux valeurs propres dans l'espace de Fourier; la détermination de
configurations de champs, par transforrﬁées de Fourier inverses, peut étre repoussée a la

phase ultime du calcul.

Nous allons a présent rappeler les principales étapes de la mise en oeuvre de

I'approche dans le domaine spectral.

Nous reconnaissons, dans 'expression (2), le produit de convolution de la fonction

de Green par la densité de courant.
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Définissons la transformée de Fourier bidimensionnelle ®(k,,y,k,) de toute

fonction ®(x,y,z) par :

b +o0 f+00 j(kyx+ kg
¢(k)(’y’kz)=‘[—ccaJ‘—cgq)(xay’z)'e.’( x X ZZ)dXdZ(S)

La transformée inverse s’exprime par :

1 oo fd oo = _-(kx. +kz'
(21'5)2 J—“J’—ood)(kx’y’kl)'e : i z)dkxdkz (6)

®(x,y,z)=

Le produit de convolution précédemment défini dans I’espace direct :
E(x,y,z)= E@ .-I.(x, z)

devient dans I’espace transformé de Fourier :

e ~
~

E(k_,y,k,)=G(k,,y,k,) I(k k) (7

soit:

~

Ex(kx’y’kz)= gxx(kx’y’kz)"]x(kx’kz)+ ze(kx’y’kz)"]z(kx’kz)
Ey(kx’y’kz)= ny(kx’y’kz)"]x(kx’kz)+ Gyz(kx’y’kz)"]z(kx’kz) 8

Ez(kx’y’kz)= sz(kx’y’kz)"]x(kx’kz)"' Gzz(kx’y’kz)"]z(kx’kz)

En régime harmonique (eJ®t), si 'on considére que le champ électromagnétique se

propage dans la direction des z positifs, nous pouvons écrire :

}.(X’,Z’)-:;'Jx(x,)'*' 2,Jz(x'),e_jkzo~z' (93)



1

ou la constante de propagation k,, s’écritk,, = B-jo
- B représente la constante phase (rad / cm)

- o est le coefficient d’atténuation (Np / cm)

Ceci entraine que :

~

J(k,,k,)= [y?-}x(kx)+ 2-32(1(,()].21: B(k,-k,) (%)

En reportant cette expression dans (8) et en exprimant les transformées de Fourier

inverses, nous aboutissons a :

1 +°°~ ~ —'k ‘ +k ‘
EX(X’Y’Z)= I—mG (kx)y)kzo)'Jx(kx)'e J( xx zo Z)dkx
2T XX
1 o0 ~ ~ . s '
+_J.j°°G (kx’y’klo).Jz(kx)'e ik x+ kgo Z)dkx, (103.)
2T XZ
1 +°°~ ~ —.k : +k ‘
By (.2 = = [T08 (ki) Tylkg)e T bee i

1 co ™ -~ -1 X+ .
+_—"J.j°°Gyz(kx’y)kzo)"’z(kx)'e Joxr ke Z)dkx’ (10b)
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~

1 + oo ~ - i1(k..
E,(x,y,2)= — [ TG (ky,y,kp) I, (ky)-e 17
2n ZX

+

kzo‘z)dk
X

+

1 400~ ~ k. oxe ko
+_J.;_ooGzz(kx’y’kzo)"]z(kx)'e Iy x ko Z)dkx (1OC)

2r
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1.2 Obtention du probléme aux valeurs propres dans ’espace de Fourier

Sur les rubans, il suffit d’exprimer, au moyen de fonction test F(x), que
§x§(x,0,z)=§x Z-?(x,z) (11a)

ceci devient :

— 00

f+°°§x E(x,O,z)-E(x)dx = fj:)’l\x Z--f(x,z)-l-;(x)dx (11b)

En choisissant comme fonction test :

F(x)=x-J,(x)

N * 2z y : 2 1+ 4
ou J_ représente le complexe conjugué de la densité de courant Jy, nous obtenons :

<+ oo * oo *
JToE (x,0,2)- T )dx = [T7Z 3, (x) Tdx  (11¢)

a partir de 'expression (10a) et en inversant 'ordre des intégrations sur ky et x,

nous aboutissons a :

+oo| ~ ~ ~%
2 2[6 e (k0K o) = 2] T, () T (e )k +

+ oo ~ ot 4
J.oo Gyp(ky, 0,k 0) T, (ky) T (ky)dk, =0 (12)

en utilisant comme fonction test:

F(x)=2-1,(x)



mur magnétique
mur électrique
\; q

/

| L/2
! ] -

figure 1.2 : modele d’une ligne microruban en boitier

mur magnétique

mur électrique

s A

figure 1.3 : modele d’une ligne coplanaire en boitier
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nous obtenons une équation analogue :

+oo0 ™ ~ ~ %
J_wsz(kx,O,kzo)'Jx(kx)-JZ(kx)dkx +

+oo| ™~ ~ ~ %
o2 [GZZ(kX,O,kZO)- Z]~Jz(kx)-Jz(kx)dkx =0 (13)

1.3 Cas des structures en boitier

Dans la suite de cette étude, nous considérons uniquement, figures 1.2 et 1.3, des
structures en boitier, les dimensions de ces boitier sont choisies de sorte que leur

influence soit négligeable.

La présence des murs électriques en x = +L/2 et x = -L/2 entraine une
discrétisation de la variable de Fourier kx, de sorte qu’a toute grandeur ®(x,y)

corresponde sa transformée de Fourier discréte ®(k,,,y):

g 1 (L ko
®(kxay) =T -L//zq’(x,y)-e’( = ®)dx (14a)

et inversement :

+ oo
. o
S(x,y)= T B(kgyy)ee e

n=-—oo
En limitant notre étude au cas des modes qualifiés de modes pairs, tels que :

E,(x) = Ey(-%) (15)
H,(x) = -H,(x) ,
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la nullité des champs électriques tangentiels enx = +L/2 et x = -L/2 impose pour

la variable de Fourier les valeurs suivantes :

kyp =(n— 0,5)--211E (16) avecn=1.23..

Rappelons que ce type parité correspond a celle des modes fondamentaux des

lignes microrubans et coplanaires.

En présence des murs électriques latéraux, aucune composante de champ ne

présente de valeur moyenne. Dans ces conditions les systémes (12) (13) se raménent a :

z [Gxx(kxn’o’kzo)— Z]'Jx(kxn)'Jx(kxn)"'
n=1

+oo _ " _

) ze(kxn’o’kzo)"]x(kxn)'Jz(kxn)= 0

n=1

(17a)

+oo _ -, -
2z sz(kxn’o’kzo)'Jz(kxn)’Jx(kxn)"'
n=1

+oo ~ -
) [Gzz(kxn’o’kzo)—Z]'Jz(kxn)'Jz(kxn)=0
n=1

(17b)

1.4 Principe de détermination de la fonction de Green dyadique dans Pespace de

Fourier

Le calcul de cette fonction de Green a été détaillé dans de nombreux articles ou

théses, aussi nous bornerons nous a n’en rappeler que le principe de détermination

[5]{6].



Dans le domaine de Fourier, la fonction de Green G(kx,O,kZO) traduit la relation
entre les composantes du champ électrique et les densités de courant sur la méme
interface y=0, ou se situent les métallisations. L’expression analytique de la fonction de
Green peut étre obtenue a partir de méthodes de résonance transverse exprimée dans le
domaine de Fourier [7]. Une méthode plus classique consiste & écrire les expressions des
champs dans les différents sous-domaines constituant la structure, puis a imposer les

conditions de continuité au niveau de chaque interface.

Dans 'espace direct, dans une couche d’indice i, toutes les composantes de champ
vérifient une équation d’onde de type Helmholtz, en particulier les composantes

longitudinales:

2 2 E. . (x,
) 3 2 5w { zi (X y)}=0 a8)

+—-k,  t+t0n_¢.
ax 2 By2 ° ot H,(x,y)

ou &;* représente la permittivité complexe de la couche d’indice i

Sur les grandeurs transformées, cette équation devient :

* Ezi(kxn’Y)
=0

IT‘Izi(kxn’Y) (19)

ceci peut s’écrire :
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2 2 2 2 *
avec Y; =k, +k,, -0 U €

Dans chaque couche, les solutions de cette équation sont donc de la forme :

E, (K y)=A; (k) ch(y;y)+ Bi(k, ) sh(v;y)
(21)

Hzi(an9Y) = A;(kxn)Ch(Yx}I)+ B;(kxn)Sh(Yl}')

En explicitant dans le domaine de Fourier les conditions de continuités des

champs, a savoir :

)'; X Ei = 0, surles murs électriques horizontaux.
et _ _ .
yx(H;-H; )=yx7J
y X (1:51 - El_l)= 0

sur les différentes interfaces, avec J =0 pour les interfaces diélectrique-diélectrique
et en éliminant successivement les différentes constantes d’intégration Ai, Bi, Ai’ et B’,

nous aboutissons, sur 'interface y = 0, & la relation matricielle suivante :

J,(kyp,0)

E, (kyny=0) =[é] )

Ex(kxn’o) Jx(kxn’o)
Chaque élément Gij de la matrice [G], associée 2 la fonction de Green dyadique,

dépend des parametres physiques et géométriques de la structure; ce sont les formes

analytiques recherchées pour les éléments de la dyade qui apparaissent dans le syst¢me

(7).
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L.5 Résolution du systéme matriciel

L’objectif consiste a rechercher 'ensemble des valeurs propres k;,. Précisons que
la constante de propagation k, s’écrit k;q = P - jo. ot B est la constante de phase en
rd/cm, tandis que o représente le coefficient d’atténuation en Np/cm. La détermination
des valeurs propres k;z, nécessite la résolution du systéme d’équations (22) par une
méthode de moments. Cette démarche nous impose de choisir un ensemble de fonctions

de base linéairement indépendantes. Nous pouvons écrire dans I’espace direct :

M1

J,(x)= £ CoIf(x)
m=1
M2

J,(x)= £ DJ; (x)

m=1

(23)

Lefficacité de I'approche dans le domaine spectral dépend essentiellement du
choix judicieux de ces fonctions de base. Elles doivent vérifier un certain nombre de

propriétés liées aux caractéristiques de la structure, mais aussi a celles des modes

étudiés :
- effets de bord sur les rubans
- propriétés de symétrie.
Le choix des fonctions de base est également conditionné par des critéres d’ordre

heuristique, tels que :

- facilité de calcul des transformées de Fourier des fonctions de base,
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- bon conditionnement des syst¢mes matriciels.

Afin de répondre a ces différentes exigences, parmi les diverses possibilités, une
solution classique consiste & construire ces fonctions de base a partir de ’ensemble des

polynémes de Chebychev.

A titre d’exemple, pour la ligne microruban, dans ’espace direct et pour les

modes pairs, ces fonctions s’écrivent :

(U, (2x /W) |x|s W/2

LO |x|> WA

Jo(x) =

(24)

J;n(x)=1 \/1—(2)( /W)

ou W représente la largeur du ruban.

Ce choix de fonctions de base garantit I'unicité de la décomposition; il vérifie pour
Jz les conditions sur les effets de bord en r1/2, caractéristiques de rubans infiniment
minces. En outre, ces polyndmes présentent des expressions analytiques de leurs

transformées de Fourier : les fonctions de Bessel.

Dans I'espace de Fourier, nous écrivons :

~ m k -W\

(25)
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W
4-(=])

2(m-1) T 2(m-1)

ol les J] correspondent aux fonctions de Bessel de premiére espéce.

Compte tenu de ce choix de fonctions de base, le systtme (17) peut a présent

(26)

s’écrire :
M1 +oo ~ ~
2Ch| Z [Gxx(kxn’o’kzo)_Z]'pr(kxn)"]:(n(kxn) +
m-1 n=1
M2 +oo ~ ~
2Dy zze(kxn’o’kzo)'pr(kxn)'J:l(kxn) =0
m-=1 n=1
M1 +oo ~ ~
Zcm Zsz(kxn’o’kzo)'sz(kxn)'J;n(kxn) +
m-1 n=1
M2 too L ~ ~
2D, 2 [Gzz(kxn’o’kzo)_Z]'sz(kxn)"]lzn(kxn) =
m-=1 n=1
Ou encore :
M1 M2
YCpn KPP+ s D K =0
m=1 m=1
M1 M2
3Cn KM+ 3D K" =0

m=1

m=1

0



soit sous forme condensée :

(k]

Chm
=0
Dm:l .

La résolution de ce systtme homogene consiste a rechercher dans le plan

complexe les valeurs propres k; qui annulent le déterminant de [K].

Le calcul des vecteurs propres, des coefficients de pondération Cm et Dm des
différentes fonctions de base, permet ensuite de remonter a ’ensemble des composantes

de champ dans I’espace transformé puis dans I'espace direct.

1.6 Mise en ceuvre de ’approche dans le domaine spectral

L.6.1 Problémes de convergence :

Ces problemes ayant été maintes fois traités dans la littérature [8] [9], nous serons
ici volontairement trés succinct. On congoit aisément que la double troncature du
nombre de fonctions de base et de I'ordre de développement des séries de Fourier
engendre, d’'un point de vue numérique, des problémes de convergence. Dans ce cas de
fonctions de base du type sin(2x/W) ou cos(2x/W) , des critéres de convergence ont été

établis[10]; ils se résument par la relation :

n W

m ¢-L

avec :
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m = ordre de développement des séries de Fourier
n = nombre de fonctions de base

W = largeur du ruban

L = largeur totale de la structure

¢ = réel compris entre 1 et 1,5

Pour les fonctions de type Chebyshev que nous utilisons, nous avons vérifié, de

facon heuristique, que ces critéres demeurent valables.

L6.2 Utilisation de développements asymptotiques :

Comme d’autres auteurs [11][12], afin d’améliorer I'efficacité de 'approche dans le
domaine spectral, notamment en ce qui concerne les temps de calcul, nous avons utilisé
des développements asymptotiques au niveau de la détermination des éléments de la

matrice [K] du syst¢tme homogene (28). En effet, cette matrice peut étre modifiée de la

facon suivante :

nr + oo
[K]= 5 [L(n)]+ ¥ [H(n)] (29)
n=1 n=1

La convergence de la premiére sommation en fonction du nombre d’harmoniques
considéré, n; est extrémement rapide. En ce qui concerne la deuxiéme sommation, la
résolution numérique nous impose la troncature de son développement, les termes de la
matrice [H] sont les limites asymptotiques des éléments de la fonction de Green

dyadique. On peut montrer que cette matrice [H] se décompose sous la forme :

[H(n)]=[1:1(1<20)];I [Hl(n)]+[F2(®)]g [Hz(n)] (30)

N
z
n=1 n=1 n=1
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ou [H1(n)] et [H3(n)] sont deux sous-matrices pouvant étre assimilées a une donnée
du probléme, elle ne dépendent que des caractéristiques physiques et géométriques de
la structure étudiée.

[Fi(kzo)] et [F(w)] représentent deux autres sous-matrices ne dépendant
respectivement que de la constante de propagation et de la fréquence angulaire.

Ces développements accélérent la convergence des solutions calculées.

Nous venons de rappeler briévement les aspects classiques relatifs a la mise en
oeuvre de 1’approche dans le domaine spectral. Il convient & présent d’envisager
I'application de cette méthode d’analyse a I'étude de lignes plaquées en présence de
rubans réels. Notre dessein est ici de préciser la nature des approximations imposées par
'utilisation de cette méthode de simulation et, par conséquent, de définir ses limites de

validité; en particulier lorsque I’on souhaite prendre en compte des rubans

supraconducteurs ou métalliques non parfaits.

.7 Simulation de rubans réels -Problémes posés lors de la mise en oeuvre de

Papproche dans le domaine spectral.

Lorsque I'on étudie le comportement électromagnétique de structures plaquées
idéales, c’est & dire lorsque I'on assimile les métallisations a des courts-circuits
électriques infiniment minces, les éléments de la matrice [K] ( équation 28 )

précédemment définis ne dépendent que des termes de la dyade G puisque dans ce cas

Z=0.

Pour ce type de structure, I’approche dans le domaine spectral ne présente, sur le
plan formel, aucune approximation, autres que celles d’ordre numérique liées aux

troncatures déja évoquées.
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figure 1.4 : modéle utilisé pour calculer I'impédance de surface



Dés que I'on souhaite traiter le cas de rubans réels, qu’ils soient métalliques ou
supraconducteurs, il faut introduire une relation supplémentaire entre le champ et la
densité de courant sur 'interface substrat-ruban ; cette relation repose habituellement

sur la notion d’'impédance de surface.

C’est a ce niveau que sont introduites les principales approximations. Il convient,

par conséquent , d’en rappeler succinctement le calcul.

1.7.1 Principe de détermination de 'impédance de surface [13].

Considérons une lame métallique d’épaisseur t et de conductivité ¢ infinie suivant
les directions z et x, baignant dans un milieu de permittivité £, et de perméabilité p

(air) (figure 1.4).

Supposons qu'une onde électromagnétique plane arrive sur la surface de

séparation air-métal avec un angle d’incidence nul.

Dans I’air, les composantes de champ E, et Hy s’expriment classiquement par :

E = e‘jkyo'y

i JE k ik . «
H, =2 z o 2 Ty vec kyo = @q/E 50,
Op, dy Op .,

Pour ce milieu, 'impédance d’onde est définie par:

_ Oy B
H k €

X yo 0

(1)



Zm t

figure 1.5 : schéma équivalent type ligne de transmission
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Dans le matériau, les composantes du champ réfracté ont pour expressions:

_jkym'y
E, . =E.e
k .
- ym 'Jkym'y _ " * _ . (o)
H, =H, e avec kym—m\/eosruo et €, = —]-
O, wE,

Tandis que I'impédance d’onde s’écrit :

®
Z - Zr - “' o (32)

Hy, kym

En négligeant le courant de déplacement par rapport au courant de

conduction,(c> > we) il vient

kym = \/-j-(np.oc

et par conséquent

Dans ces conditions, nous pouvons établir un schéma type ligne de transmission

(figure L.5).

L’impédance ramenée dans le plan PP’ est appelée impédance de surface, elle
s’écrit:

14 (Zy /Zg) th(j-kyp -t)

) (33)
(Z,/Z,)+ th(]-kym 1)

Z=27



Or puisque

e, << O

nous obtenons finalement pour I'impédance de surface :

j-op ,
Z = J———-0—~coth(\/]-couoc 1) (34)
c

by

Bien entendu, cette notion d’impédance de surface demande a étre affinée et
précisée, y compris dans le cas de conducteurs métalliques classiques, notamment afin
de prendre en compte les dimensions transverses finies du ruban, mais aussi afin de

considérer la répartition réelle du champ au niveau de I'interface métal-substrat.

1.7.2 Cas des ans métalligues

En supposant un faible niveau des pertes deux stratégies sont envisageables pour

calculer Patténuation.

La premiére repose sur une méthode de perturbation conventionnelle. Cette
démarche implique que la distribution des champs dans la structure n’est pas, en
premiere approximation, altérée par la présence des pertes métalliques; le coefficient

d’atténuation s’exprime alors par la relation suivante :

[ -a

R,

_ i (Np/em) (35)
2-9{[fS(ExH)-£ds]

e

L’intégrale au numérateur est prise sur le contour du conducteur considéré, tandis

que le calcul du flux de puissance est défini sur la section droite S de la ligne .



Ls Az Lo Az

000000

figure 1.6 : schéma type ligne de transmission



Rs représente la partie réelle de I'impédance de surface Z définie auparavant.

1-3:, ﬁ et ﬁt = ﬁ X ; résultent du calcul des champs, a partir de l'approche

dans le domaine spectral de la structure idéale.

Pour les rubans métalliques, la variation AP de la partie réelle de la constante de
propagation k,, est généralement prise égale a l'accroissement du coefficient
d’atténuation; ceci correspond implicitement au cas ou I'épaisseur de métallisation t est
trés supérieure a la profondeur de pénétration 8 définie par :

2
0RO

Dans ces conditions, Z s’écrit :

QU
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Z=Rs(l+j) ou Rs =

Sur un plan mathématique, il a été montré [14] que les valeurs de pertes
métalliques calculées par ce formalisme ne pouvaient converger; ceci nous a incité a
intégrer la présence des rubans a partir d’'une impédance de surface des la mise en
forme du probléeme. Comme nous I'avons vu, ceci revient a modifier les termes

diagonaux de la matrice associée 2 la dyade G (17).

1.7.3 Cas des rubans supraconducteurs.

Dans un schéma classique de ligne de transmission, figure 1.6, ou Lo et C
représentent respectivement I'inductance propre et la capacité par unité de longueur de
la structure idéale (rubans:C.C.E.), nous verrons ultérieurement que la prise en compte

de rubans supraconducteurs se traduit par une inductance cinétique Ls. L’hypothése
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d’un faible niveau des pertes semble ici a priori satisfaite. Néanmoins, rien ne permet de
supposer que Ls soit négligeable devant Lo. Cela se traduit en fait par une évolution
sensible de la répartition des champs par rapport au cas de la structure idéale. Cette
variation de I'inductance totale se répercute naturellement sur la constante de phase et
I'impédance caractéristique de la ligne. Pour ce type de probléme, méme si 'on fait
abstraction de toute notion de convergence, I’utilisation d’'une méthode de perturbation

semble de portée limitée; seule peut étre retenue la modification initiale de la dyade G.

Ce rapide examen montre l'intérét du second formalisme qui présente deux
avantages majeurs:
- il peut étre appliqué a ’étude de structures & métallisations trés minces,
présentant des pertes importantes.
- la détermination de I'atténuation et de la constante de phase s’obtient
directement au niveau du calcul de la valeur propre; ceci n’impose pas un retour aux
valeurs des champs dans I’espace géométrique au moyen d’une transformée de Fourier

inverse.

Certains points méritent cependant d’étre précisés : ils concernent essentiellement

les limites de validité de la notion d’impédance de surface :
- les fonctions de bases usuelles garantissent-elles une bonne description

quantitative de I'influence de rubans de dimensions finies?
- quelle est l'influence de la répartition réelle des lignes de champ au

voisinage du ruban ?

Dans le cas de supraconducteurs, aux incertitudes propres a la modélisation,
s’ajoutent les incertitudes li€es a4 la connaissance des parameétres physiques de ces
matériaux. Afin de préciser la signification de la notion d’impédance de surface, il nous
a semblé judicieux de tester, en premier lieu, nos modélisations sur des lignes

microrubans et coplanaires a conducteurs métalliques classiques.
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II _Approche dans le Domaine Spectral Modifiée - Présentation et
application a I’étude de lignes planaires & rubans réels.

Dans cette partie, nous nous proposons de statuer sur la validité de notre méthode
de simulation, notamment en ce qui concerne l'utilisation de la notion d’impédance de
surface, dés que l'on souhaite prendre en compte les dimensions réelles, et par

conséquent finies, du ruban.

A cette fin, nous comparons les valeurs des coefficients d’atténuation calculées par
notre méthode a celles déterminées expérimentalement pour la ligne microruban, ainsi

que pour la ligne coplanaire.

Sans prétendre étre exhaustive, cette étude doit traiter de topologies ayant des
dimensions transverses de 'ordre de 10 um et, si possible, inférieures. Nous devons
également envisager des métallisations d’épaisseurs variables, de facon a nous libérer

des régles de calcul usuelles liées a la notion d’épaisseﬁr de peau.

La référence, constituée de tests expérimentaux, impose que ceux-ci soient fiables
et reproductibles. Ils reposent sur la caractérisation de différentes lignes microrubans et
coplanaires, a 'aide d’'un analyseur de résean HP8510 associé a un systéme de mesure
sous pointes "Cascade Microtech". La procédure d’étalonnage est de type T.R.L. Cette
phase expérimentale a été menée au sein de I'équipe "Electromagnétisme des circuits”

par E. Paleczny sous la direction de J.F. Legier [1].



figure II.1 - structure microruban étudiée
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figure I1.2 : ligne microruban, comparaison entre les relevés expérimentaux [1] et les
résultats issus des logiciels de simulation Touchstone et MDS, W =10 um, H=250
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figure I1.3 : ligne microruban, comparaison entre les relevés expérimentaux [1] et les
résultats issus des logiciels de simulation Touchstone et MDS, W =175 um, H=250
pm, €,=129,t = 1pm, ¢ = 4,1 105 S/cm.
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11.1 Détermination du coefficient d’atténuation de lignes microrubans métalliques

a partir de PApproche dans le Domaine Spectral classique

En ce qui concerne la ligne microruban, il nous est apparu intéressant de retenir
deux parameétres géométriques W /H et t / & ou, rappelons le, W, H, t représentent
respectivement la largeur du ruban, I'épaisseur de substrat et I'épaisseur de
métallisation (figure II.1); & correspond a la profondeur de peau. Différentes géométries
de ligne ont été réalisées ou W varie de 10 & 300 um. Les métallisations en or (¢ = 4,1
105 S/cm) sont déposées sur substrat AsGa semi-isolant (g, = 12,9) d’épaisseur H égale

a 250 um.

Une telle étude peut paraitre obsoléte; aussi, dans un premier temps, avons nous
confronté les résultats expérimentaux aux valeurs déterminées par deux logiciels d’aide
a la conception Touchstone (EESOF) d’une part, et M.D.S (Hewlett-Packard) d’autre

part.

A titre d’exemple nous montrons figure I1.2 et figure I1.3 les résultats obtenus pour
deux lignes microrubans, 'une ayant un ruban relativement étroit, W = 10 um, I’autre

ayant un ruban large W = 175 um.

Les simulations issues du logiciel Touchstone montrent une évolution des pertes
proportionnelle a f 1/2 que ce soit pour le ruban large ou le ruban étroit. Ceux-ci
résultent probablement de TI'utilisation d’une méthode de perturbation ou dune
méthode d’inductance incrémentale. Il est donc naturel qu’ils ne permettent pas de
traduire les évolutions expérimentales, notamment lorsque I'épaisseur de métallisation

est de 'ordre de grandeur, voire inférieure a I’épaisseur de peau.

Pour la ligne étroite, les évolutions fréquentielles fournies par M.D.S semblent

plus satisfaisantes. Une analyse sommaire pourrait imputer les différences observées a



1.8
1.6
1.4
1.2

0.8
0.6
0.4
0.2

0.4 -

0.3

0.2

0.1

atténuation (dB/cm)

approche dans le domaine spectral

Aad

Aed.

PN WU SN N W |

mesures

Ad,

A L

t/5

figure I1.4 : ligne microruban, comparaison éntre les relevés expérimentaux [1] et les
valeurs calculées a partir de I'approche dans le domaine spectral, W=10 pm,
H=250 um, £,=12,9,t = 1 um, 6 = 4,1 105S/cm.

atténuation (dB/cm)

mesures

. approche dans le domaine spectral

t/35

figure IL.S : ligne microruban, comparaison entre les relevés expérimentaux [1] et les
valeurs calculées a partir de 'approche dans le domaine spectral, W=175 pm,
H=250 um, £,=129,t = 1pm, 6 = 4,1 10°S/cm.
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31

un mauvais choix de la valeur de la conductivité. En fait, si nous considérons
simultanément les résultats obtenus pour un ruban large et un ruban étroit, ceci nous
oblige a choisir des valeurs de conductivité évoluant de fagon anarchique pour ajuster

les résultats de simulation aux valeurs expérimentales.

Ces quelques exemples mettent en évidence la nécessité d’affiner et d’améliorer la
modélisation des lignes plaquées, y compris pour des structures & rubans métalliques
classiques dés que sont prises en considération des dimensions adaptées aux contraintes

imposées dans les circuits MMIC,

A partir de ce constat, il convient de situer nos résultats théoriques par rapport aux
valeurs expérimentales.

Afin de disposer d’'un nombre plus élevé d’éléments de comparaison, nous avons
également pris en considération les valeurs extraites des travaux de Goldfarb [2]. Ceci
nous permet de traiter de nouvelles topologies caractérisées par des épaisseurs de

métallisation plus importantes (t = 3um)

Les résultats de cette confrontation théorie-expérience sont présentés figures I1.4 a
IL.7. IIs mettent en lumiére des divergences qui ne peuvent nous surprendre au moins
sur le plan qualitatif.

Il s’avere cependant nécessaire d’analyser plus finement les écarts observés, de
facon a proposer une méthodologie permettant de les corriger, et ce quelle que soit la

topologie étudiée.

De TI'examen de ces courbes, il apparait que notre simulation fournit une

estimation réaliste des pertes :

- dans le cas de rubans larges et d’épaisseurs tres supérieures a la profondeur de

peau (le critére usuel t 238 n’est pas suffisant)
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- Dans le cas de rubans étroits et d’épaisseurs trés inférieures a 9.

Ces critéres peuvent sembler contradictoires au regard des hypothéses de calcul
généralement formulées pour déterminer une impédance de surface.

Ceci nous impose de préciser nos interprétations de fagon a déterminer un facteur
de forme venant corriger ’expression de 'impédance de surface, prenant en compte les
dimensions réelles du ruban, sa largeur mais aussi son épaisseur. La détermination de ce
facteur de forme ne doit pas, cependant, utiliser des moyens nécessitant des temps de
calcul rédhibitoires, afin de conserver a I'approche dans le domaine spectral toute sa

souplesse d’emploi.

I1.2 Détermination d’un facteur de forme pour ’impédance de surface.

I1.2 .1 Approche qualitative

L’approche dans le domaine spectral est particulierement bien adaptée a 'étude
de structures constituées de couches planes. La présence d’un ruban d’épaisseur non
nulle et de conductivité finie n’est prise en compte que par I'intermédiaire d’'une relation

locale au niveau de l'interface métal-substrat, supposée située eny = 0.

Le coefficient de proportionnalité Z entre le champ électrique tangentiel E; et la
densité de courant J a I'interface présente les dimensions d’'une impédance de sorte que

nous écrivons :

E, (x,0,2z)= Z-1(x,0,2) (1)



air

interface 1

Z

interface 2

diélectrique

figure I1.8 : illustration de la double interface

figure I1.9 : répartition des courants lorsque t/d augmente
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Les hypothéses de calcul généralement retenues pour calculer ce coefficient de

proportionnalité, communément appelé impédance de surface, consistent :
- 4 supposer une interface infinie suivant la direction transverse x.
- & supposer que cette interface est excitée par une onde plane.

Ce formalisme fait donc abstraction de la largeur finie du ruban, mais aussi de la
répartition réelle des champs au voisinage de celui-ci.

En faitg, lors de I'utilisation de P'approche dans le domaine spectral, notre
formulation revient & assimiler le ruban a un filament de courant "équivalent”. Cette
configuration se rencontre dans le cas ol I’épaisseur de métallisation t est faible devant
la profondeur de peau d. Dans les exemples présentés précédemment, la structure dont

le comportement est illustré figure I1.4 répond partiellement & ces exigences.

Lorsque le rapport t / & n’est plus négligeable, il faut prendre en compte la double
interface métal-substrat, métal-air, figure II.8, ce qui est peu compatible avec les

contraintes liées a I'approche dans le domaine spectral.

Dans ce cas, nous devons introduire deux densités superficielles de courant, J* au
nivean de l'interface métal-air, J- au niveau de I'interface métal-substrat (figure IL.9).

Nous pouvons alors écrire sur la face inférieure du ruban (y=0) :

—

E (x,0,z)=2Z-1 (x,07,2) (2)

tandis que sur la face supérieure (y=0")

E(x,07,2)=Z-J" (x,0",2z) (3)
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Afin de ramener ce probléme de deux interfaces & un probléme a une seule
interface, nous sommes amené a définir, en y = 0, une densité de courant superficiel

équivalent Jo donnée par [3] :
J.=J1"+7 4)
Nous introduisons alors la notion d’'impédance de surface équivalente Z, , liant le

champ électrique tangentiel a la densité de courant équivalent en 'y = 0, ceci se traduit

par:

E, (x,0,z)=Z,1,(x,0,2) )

Si nous supposons que les densités de courant superficiel J* et J- sont de forme
similaire et qu’elles ne différent que par leurs amplitudes respectives, nous pouvons

écrire ;

—~
1l
N |3
—

ou n peut étre qualifié de facteur de similitude.

La puissance dissipée, par effet Joule, dans le ruban s’exprime par :

1 *
= gfs E,J.ds  (7)

ou S représente la section du ruban.

En reportant les relations (2) a (6) dans 7, nous obtenons :



R représente la partie réelle de 'impédance de surface traditionnelle tandis que

Re correspond a la partie réelle de 'impédance de surface équivalente.

Le rapport Re/R permet de définir un facteur de forme f qui s’exprime par

Toute la difficulté réside en la détermination du facteur de similitude 1. A ce stade

de I’étude, seuls quelques cas extrémes peuvent étre appréhendés.

Dans le cas d’'un ruban large et épais, le ruban "isole" le substrat de I'air , nous
pouvons supposer J*+ < <J- et m # 2. Re est peu différent de R, ce qui explique le bon

accord observé figure I1.7 entre les courbes théoriques et expérimentales.

Au contraire pour un ruban épais mais étroit, on peut admettre un facteur de
similitude proche de 1 (J¥ # J-). Dans ces conditions, le facteur de forme f est alors de

1/2 ce qui explique les écarts relevés figure I1.6.

Il nous faut a présent dépasser le stade qualitatif et proposer une démarche
permettant de déterminer systématiquement le facteur de forme f pour des structures

moins particuliéres.
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I1.2.2 Approche guantitative.

L’obtention de ce facteur de forme s’appuie sur le calcul de la puissance active
dissipée par le ruban. Cette méthode requiert la détermination préalable de la
répartition du champ E' et du courant J! au sein du ruban. En supposant que la

composante transverse du courant J; est négligeable par rapport a la composante

longitudinale J}, nous pouvons écrire :

1 - 2
P= ;RHFIIP = RHFILJ‘Z(x,y)dsl

1
2

ou S représente la section du ruban.
En identifiant cette expression a la partie réelle du flux du vecteur de Poynting :

1 nd =g B
—2-js G(E'-E' )ds

nous obtenons

E! ?
. (X,y)| ds

= cjs

'L Jiz(x,y)ds

|2

soit

J

c“s E;(x,y)ds

E! 2
L (X,y)| ds

(10)

|2
Finalement, nous définissons le facteur de forme f par la relation :

R
f=—HE.w (11
R




figure II.11 : probléme interne et conditions aux frontiéres
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ot R correspond a la partie réelle de 'impédance de surface tandis que W

représente la largeur du ruban.

I1.2.3 Détermination de la répartition du champ et du courant au sein d’un ruban
métallique [4]

La structure étudiée est présentée figure I1.10; elle est constituée d’un barreau
métallique d’épaisseur t et de largeur W déposé sur un substrat diélectrique. Le barreau

est situé a une distance H d’un plan de masse métallique a pertes.

Dans le ruban, nous pouvons négliger le courant de déplacement par rapport au
courant de conduction. Aux fréquences de travail, nous supposons I’absence de
phénomeéne d’accumulation de charges, ainsi que la prépondérance de la composante

longitudinale de la densité de courant. En conséquence, nous pouvons écrire :
'=2.J

Le probléme interne est régi par I’équation différentielle :

AE,(x,y)- jop GE,(x,y)=0 (12)

avec les conditions de continuité sur les faces du ruban, figure 11.11

(Eil(x) eny =0; x|SW/2

Eiz(x,y)=<E£2(y) enx=iW2;0$ySt (13)

~E£3(x) eny =t; lx[S W/2




y
1 2 X
0

figure I1.12 : division du ruban en N sous-domaines
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Le champ électrique sur les fronti€res résulte de la superposition d’'un champ
externe Eg’“ supposé uniforme, et du champ électrique généré par la distribution de

courant :

f

z

E; = ES™+ [ G'(x,y,x",y") - J,(x",y") dx’dy’ (14)

La fonction de Green G’ (x, y, X', y’) relie la composante du champ électrique sur

la frontiére aux sources de courant induites J, .

En appliquant la loi d’Ohm, nous obtenons :

f

E,=E;"+ [ G(x,y,x",y))-Ej(x",y’) dx"dy’ (15

oul'onaposé G = 6 G’

La fonction de Green G (x, y, X', ¥’) de notre probléme correspond au cas d’'une
ligne de courant située au dessus d’un plan de masse a pertes. Ce type de probléme a
déja fait I'objet d’un certain nombre d’études [5][6]; nous donnons dans I’annexe 1

I’expression de la fonction de Green utilisée.

Pour un champ Eg"t fixé, la résolution simultanée des équations (12) a (15) nous
permet de déterminer la répartition du champ électrique E‘Z au sein du ruban. Aprés
avoir discrétisé la section du ruban en N points, le champ interne E'Z est représenté par

une matrice colonne de N éléments, figure I1.12.
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La projection des conditions aux limites (13) sur un ensemble de fonctions de base

Pi s’exprime sous la forme

Nk
Eik(x ouy)= 3% Eik,i-Pi(x ouy); k =1,2 et 3 (16)
i=1

Les fonctions Pi sont telles que

{1 sur le iéme segment,
P -—

0 ailleurs

Cette démarche conduit pour Eg a une matrice colonne de Nt éléments avec

Nt=N;+N,+N; ou Ny, N; et N3 correspondent respectivement au nombre de segments

définis sur les frontiéres 1,2 et 3 du ruban (figure I1.11).

Dans ces conditions, la discrétisation de 1’équation (12) associée aux conditions

aux limites (13), permet d’aboutir a la relation matricielle suivante :

(e;)=[a)E;) D

z

ou [A] est une matrice de dimension N x Nt

En appliquant une technique similaire, I’équation (15) discrétisée s’écrit :

(B;)=(e5")+[BI(E;) @18

z
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(E‘Z”“) est un vecteur comportant Nt éléments, la matrice [B] est une matrice de

dimension N x N. (Les expressions des éléments des matrices [A] et [B] sont explicités

dans I’annexe 1.)

En combinant (17) et (18), nous écrivons le systéme d’équations linéaires suivant

((1]- [BYa D(E;) = (E5) 19

ou [I] est la matrice identité de dimension Nt x N. A partir de la résolution de ce

syst¢tme, nous obtenons les valeurs des composantes E£ sur chaque segment de
frontiére pour un Eg"t donné. Nous aboutissons a la répartition du champ électrique a

intérieur du ruban en résolvant le systéme (17).

I1.3 Application de ’Approche dans le Domaine Spectral Modiﬁée a Pétude de
lignes microrubans & conducteurs métalliques,

Nous avons entrepris de tester et de valider notre démarche en utilisant comme

référence les lignes microrubans étudiées précédemment.

Notre choix s’est porté, en particulier, sur la structure présentant I’écart le plus
important entre les simulations et les mesures; cette ligne présente un ruban de largeur
W=10 pm, d’épaisseur t = 3 um et de conductivité o de 4,1 105 S/cm; le substrat a pour

épaisseur H = 100 pm.

Le calcul de la résistance Ryf nécessite quelques précautions élémentaires
concernant le choix des parametres de discrétisation géométrique du ruban métallique.
Afin de conserver une précision suffisante, le pas de discrétisation doit étre inférieur ou,
a la limite, égal a I’épaisseur de peau 9 ; lors de nos simulations nous avons vérifié ce

critére intuitif.
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A titre d’illustration, nous présentons figure I1.13, pour une fréquence de 10 GHz,
I’évolution du facteur de forme f en fonction de I’épaisseur de métallisation pour un
ruban de largeur W = 10 pm. Pour des épaisseurs de métallisation trés inférieures a §,
ce facteur de forme tend bien évidemment vers I'unité ; au contraire lorsque I’épaisseur

de métal devient importante, celui-ci admet pour limite 0,5.

Nous montrons, figure I1.14, la répartition du champ électrique au sein du barreau
métallique dans le cas particulier ot W = 10 umett = 3 um.

Pour la structure retenue, l'influence du plan de masse est négligeable (W/H =
0,1). A la fréquence considérée, la structure étudiée est caractérisée par un rapportt / 3
voisin de 4. Pour ce ruban de largeur faible (W = 10 um) notre simulation, figure II.14,
‘met bien en évidence un facteur de similitude proche de 1 entre les courants (ou
champs) sur les faces supérieures et inférieures du ruban. Ceci explique le facteur de

forme de 0,5 obtenu & partir de notre étude pour cette fréquence de 10 GHz

Une analyse analogue effectuée dans une gamme de fréquen;:e variant de 5 a 40
GHz permet de définir I'évolution du facteur de forme f pour des fréquences
représentée figure I1.15. L’association de ce facteur de forme et de ’approche dans le
domaine spectral met en évidence, figure II.16, un excellent accord entre les résultats

théoriques et expérimentaux.

La méme démarche a été appliquée au cas d’un ruban large(W = 175 um, t =
1um, W/H=0,7), la répartition du champ au sein du ruban est illustrée figure I1.17 pour
une fréquence de 10 GHz. Cette représentation illustre I'influence d’un plan de masse

proche du ruban; la densité de courant J- est ici supérieure a la densité de courant J +.

Nous pouvons ainsi déterminer trés précisément I’évolution en fonction du rapport

t / 6 des pertes présentées par la structure, figure I1.18.
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métallique ot W=175 um, H=250 um, 6=4,1 10°S/cm, t = 1 um et f= 10 GHz.
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I1.4 Application de ’Approche dans le Domaine Spectral Modifiée 2 1’étude de
lignes coplanaires 3 conducteurs métalliques.

I1.4.1 Modification de la formulation classique - Principe.

Il s’agit & présent d’adapter I'analyse précédemment développée pour la ligne

microruban au cas de la ligne coplanaire dont la topologie est illustrée figure I1.19.

DL’analyse de lignes planaires idéales a partir de I'approche dans le domaine
spectral se résume a la résolution d’un probléme aux valeurs propres déduit du systéme

matriciel ci-dessous :

on E,,E,,J, et]J, représente respectivement les transformées de Fourier des
composantes de champ électrique et des densités de courant sur l'interface métal-

substrat.

Dans le cas de la ligne microruban, on résout ce systtme par une méthode de
moments appliquée sur les inconnues J; et J,. En ce qui concerne la ligne coplanaire, il \
est en général plus judicieux, d’utiliser la méthode des moments en projetant les champs
dans les fentes Ey et E; sur un ensemble de fonctions de base [7]; dans ces conditions, le

systéme matriciel a résoudre s’écrit :
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Lorsque I'on s’intéresse aux lignes coplanaires & rubans réels, la prise en compte
des métallisations au moyen de I'impédance de surface Z, impose de traiter la structure
coplanaire de fagon similaire 2 la ligne microruban. Pour la ligne coplanaire comme

pour la ligne microruban, le syst¢me matriciel a résoudre est alors de la forme :

%x _ le( -Z ~ze “x 22)
E, G G,-Z P

Les termes de la dyade G sont identiques & ceux déterminés dans le cas de la ligne
microruban; ce formalisme nécessite d’appliquer la méthode des moments sur les

densités de courant.

Dans un souci d’efficacité, de la méme maniére que pour la ligne microruban, nous
avons utilisé comme fonctions de base, pour les densités de courant, des expressions

issues des polyndmes de Chebyshev (voir annexe 2).

La nécessité de traduire les "effets de bord" sur les rubans latéraux, qu’ils soient
larges ou étroits, demande de dissocier les fonctions de base sur le ruban central des
fonctions de base injectées au niveau des rubans latéraux.

Cette démarche induit naturellement :

- le calcul de coefficients de pondération différents pour les fonctions de

base associées aux rubans latéraux et au ruban central.

- une augmentation limitée de la dimension du systtme a résoudre, sans

conséquence notable sur les temps de calcul. -
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I1.4.2 Validation de la description.

Nous avons testé notre formalisme en retenant deux topologies de ligne
coplanaire, d’'une part une ligne 4 rubans latéraux étroits (S1=70 um) et d’autre part
P g

une ligne a rubans latéraux larges (S1=500 pum).( figure I1.19).

En nous limitant 4 I'étude du mode fondamental de type pair (E (x)=E,(-x)] ,
nous présentons figure I1.20 les résultats obtenus au niveau des diagrammes de

dispersion ; ceux-ci correspondent aux valeurs déduites par la formulation classique.

Afin de conforter la validité de notre formulation, nous avons représenté figures
I1.21 4 I1.24, les évolutions des modules du champs Ex dans les fentes et de la densité de
courant J; sur les rubans. L’ensemble de ces représentations atteste de la validité de la
formulation retenue, puisque nous retrouvons les évolutions habituelles des modules des

densités de courant, mais aussi celles des champs dans les fentes.

Dans le cas de rubans latéraux étroits, ces courbes, figures I1.21 et 11.22, mettent en
évidence des "effets de bord" significatifs sur les arétes extrémes des métallisations.
Relevons toutefois, qu’en dépit de leurs amplitudes, ces effets ne se répercutent pas sur

le diagramme de dispersion, figure I1.20.

En ce qui concerne la ligne coplanaire a rubans latéraux larges, figures I1.23 et

I1.24, ces effets de bord deviennent naturellement négligeables.
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figure I1.21 : évolution du module de la densité de courant Jz sur l'interface rubans-
substrat, S=81=70 pm, W=50 pm, H=400 pm, £,=12,9, t=0, 6 — et f=10 GHz.
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figure 11.22 : évolution du module du champ Ex sur linterface rubans-substrat,
S=S1=70 um, W=>50 pm, H=400 pm, £,=12,9, t=0, 6 — o et {=10 GHz.
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figure I1.23 : évolution du module de la densité de courant Jz sur 'interface rubans-
substrat, S=70 um, S1=500 pm, W=50 um, H=400 pm, €,=12,9, t=0, 6 >~ et
f=10 GHz.
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figure I1.24 : évolution du module du champ Ex sur I'interface rubans-substrat, $=70
um, S1=500 um, W=50 um, H=400 um, £,=12,9,t=0, 6 — o et =10 GHz.
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figure I1.25 : ligne coplanaire, comparaison entre les valeurs expérimentales [8] et
les valeurs issues du logiciel MDS, S=70 pm, S1=500 um, W=>50 pm, t=1,5 um, ¢
= 4,1 105 S/cm, substrat GaAs (g, =12,9), H=400 um.
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| figure 11.26 : ligne coplanaire, comparaison entre les valeurs expérimentales [8] et
les valeurs issues du logiciel MDS, S=70 pm, S1=500 um, W=50 um, t=0,7 pm, ©
= 4,1 105 S/cm, substrat GaAs (g, =12,9), H=400 pum.
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I1.4.3 Détermination du coefficient d’atténuation de lignes coplanaires & partir de
I’ Approche dans le Domaine Spectral Modifiée.

Lors de I’étude de la ligne coplanaire, nous avons adopté une démarche analogue
a celle utilisée pour la ligne microruban ; comme précédemment, nous nous référons
aux valeurs des coefficients d’atténuation relevés expérimentalement. Pour cela, nous
avons considéré un ensemble de mesures effectuées au laboratoire [8], mais aussi un

certain nombre de résultats extraits de travaux récents [9].

Les configurations retenues permettent de couvrir des structures qui présentent
des dimensions transverses variant de 10 um a 70 pm, avec des épaisseurs de

métallisation comprises entre 1,5 et 0,5 pm.

Dans une premiére analyse, nous avons fait varier la fréquence entre 1 GHz et 30
GHz; selon les épaisseurs de métallisations ceci correspond & un rapport t / 8 qui évolue

entre 0,5 et 4.

Pour la ligne coplanaire ot S=70 pm, W=50 um et 'épaisseur de métallisation
t=1,5 pm (figure I1.25), notre étude met en évidence un écart de 'ordre de 20 % entre
les mesures réalisées au laboratoire et le logiciel d’aide a la conception M.D.S. Cet écart
s’éleve a 50% pour une ligne de méme topologie mais d’épaisseur t=0,7 um (figure

11.26).

En ce qui concerne la confrontation de nos résultats de simulation et les valeurs
expérimentales, figures I1.27 a I1.29, un premier examen de ces courbes, atteste dans
tous les cas, d’'un bon accord entre les résultats théoriques et expérimentaux tant que le
rapport t / & demeure inférieur a 0,6 (en considérant un facteur de forme égal a

P'unité).
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figure I1.27 : ligne coplanaire sur GaAs (er=12,9), comparaison effectuée entre les
relevés expérimentaux [8] et les valeurs théoriques calculées a partir de 'approche
dans le domaine spectral, W=50 um, S=70 pm, S1=500 pm, H=400 um, t=1,5 um,
Ométal =41 10° S/cm.
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figure I1.28 : ligne coplanaire sur GaAs (er=12,9), comparaison effectuée entre les
relevés expérimentaux [8] et les valeurs théoriques calculées a partir de I'approche
dans le domaine spectral, W=50 pm, S=70 um, S1=500 um, H=400 pum, t=0,7 um,
cmétal=4’1 10° S/cm



~

, atténuation (dB/cm)

mesures

(o4
<
J approche dans le domaine spectral
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2

/5

figure 11.29 : ligne coplanaire sur InP (er=12,6), comparaison effectuée entre les
relevés expérimentaux [9] et les valeurs théoriques calculées a partir de I'approche
dans le domaine spectral, W=39 pm, S=12 pm, S1=200 pm, H=400 um, t=0,5 um,
O metal = 3,33 10° S/cm.
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figure I1.30 : ligne coplanaire sur GaAs (er=12,9), confrontation de I'approche dans
le domaine spectral modifiée et des relevés expérimentaux [8], W=50 um, S=70
wm, $1=500 ym, H=400 pm, t=1,5 pm, 0.5 =4,1 105 S/cm.
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figure I1.31 : ligne coplanaire sur InP (er=12,6), confrontation de 'approche dans le
domaine spectral modifiée et des relevés expérimentaux [9], W=39 um, S=12 um,
$1=200 pm, H=400 pm,t=0,5 pm, Oy 4, =3,33 105S/cm, .
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Ceci est assez naturel compte tenu de la modélisation du ruban utilisé au niveau
de I'approche dans le domaine spectral. Rappelons que, dans ce cas, les rubans sont
assimilés a des filaments de courant.

Soulignons que l'influence de la largeur des rubans semble étre ici un parameétre

moins sensible que dans le cas de la ligne microruban.

Lorsque la condition t / 8 < 0,6 n’est pas vérifiée, nous avons cherché a définir

comme précédemment un facteur de forme pour les topologies usuelles.

Pour ce type de structure, les pertes métalliques résultent essentiellement de la
contribution du ruban central, aussi n’avons nous entrepris de calculer un facteur de

forme qu’au niveau de ce ruban.

La détermination de ce facteur est basée sur la méthode décrite auparavant pour
la ligne microruban si ce n’est que nous nous sommes limité ici au cas d’un ruban isolé,
ceci simplifie d’autant I'expression de la fonction de Green du champ diffracté (voir

annexe 1).
Les facteurs de formes ainsi déterminés permettent de retrouver avec précision les

résultats expérimentaux et ce quelles que soient les topologies retenues, figures 11.30 et

I1.31

11.5 Bilan intermédiaire

Nous avons montré dans cette premiére partie qu’il est possible d’adapter une
analyse "purement planaire” en l’occurrence 'approche dans le domaine spectral, a
I’étude quantitative de lignes plaquées en présence de rubans métalliques réels, c’est a

dire d’épaisseurs non nulles et de conductivités finies.
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Nous avons pour cela corrigé la valeur de I'impédance de surface en introduisant
un facteur de forme pour la ligne microruban comme pour la ligne coplanaire. Le calcul
de ce facteur s’appuie sur la détermination préalable de la répartition du champ

électrique au sein du ruban.

Dans le cas de ligne microruban, montrer que ce facteur de forme dépend du
rapport t/d ne constitue pas en soit une information. Soulignons cependant que la régle
communément admise, qui néglige I'influence de I'épaisseur t dés que celle-ci devient
supérieure a 3 § s’aveére peu significative. En effet, le facteur de forme calculé dépend
fortement de la largeur W du ruban, ou plus précisément du rapport W/H.

Ces variations traduisent des répartitions trés différentes du champ électrique sur
les faces supérieure et inférieure du ruban selon les caractéristiques géométriques de la

structure.

En revanche, pour la ligne coplanaire le facteur de forme est d’avantage lié au
rapport t/3 ; ceci peut s’expliquer par une répartition plus équilibrée du champ
électrique de part et d’autre de I'interface substrat-air.

Rappelons que 'obtention de ce facteur de forme ne nécessite pas, en général, de
temps de calcul importants ; ceci nous ‘permet d’obtenir des résultats précis, tout en
conservant une certaine souplesse d’emploi a 'approche dans le domaine spectral.

La transposition de cette méthode & I'’étude de lignes planaires a rubans

supraconducteurs peut a présent étre envisagée.
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II.6 Détermination des caractéristiques électromagnétiques de lignes planaires

supraconductrices par ’Approche dans le Domaine Spectral.

Avant d’aborder 'analyse de lignes supraconductrices au moyen de I’approche
dans le domaine spectral, nous désirons décrire sommairement le modele

macroscopique utilisé pour modéliser ce type de matériaux avant de préciser ses

principales limitations.
I1.6.1 Modélisation macroscopique des supraconducteurs
I1.6.1.1 Modéle a deux fluides. [10]

Dans une approche proposée dés 1935, F. et H. London ont postulé que la densité

de courant total résulte de la somme de deux composantes:

T=T+J @

o J; et J, représentent respectivement la densité de courarit supraconducteur et

la densité de courant normal, ces densités s’expriment :

avec:
v, : vitesse des électrons supraconducteurs
ng densité d’électrons supraconducteurs
Va0 vitesse moyenne des électrons normaux
Ny : densité d’électrons normaux

q : charge de I’électron
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Le fluide supraconducteur ou suprafluide, est supposé "non visqueux", c’est-a-dire
qu’aucune force de frottement n’est prise en considération. Dans ces conditions, pour les
électrons supraconducteurs, la relation fondamentale de la dynamique permet d’écrire :

-
dv,

m-—= —qﬁ (25)
dt

ou m correspond a la masse de I'électron.

Au contraire pour les électrons normaux nous obtenons :

dv, Va =
+m-2=-qE (26
dt mtn qE (26)

m

En régime harmonique, nous pouvons écrire :

ratﬁ = jmeoﬁ+.-fs+ Tn = j(oeoer(a))]::‘:= ja)so}_'::+ O'SE (27)

A partir des équations (57) a (61), nous aboutissons & I'expression de €4(®) :

’n ’n 1
q S + q nn (28)
mo-e, joegm(l+jot,)

g (w)=1-

Ces éléments nous permettent d’établir I’expression de la conductivité complexe o

caractérisant un matériau supraconducteur :

q2n T q2n
G = n'n —J" S

m(l+jot,) mo

soit



qQ n,T,®

m(l+o 1121)
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2
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[ R - I

figure I1.32 : schéma équivalent introduit par le supraconducteur
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Cette expression fait apparaitre un schéma équivalent associé, présenté figure I11.32

Aux fréquences habituelles de travail, wt, est trés petit devant l'unité, par

conséquent I'expression donnant Gg se réduit a :

ou encore
6, =6,-j-0, (31)
Pour des températures trés inférieures a la température critique telle que J;< <Jg

, on établit les deux équations, appelées "équations de London", régissant le

comportement de la densité de courant supraconducteur :

g 2

o B9 F 3

ot m
m - -

et -—-z—-roth+B=0 (33)
n, g

A partir de ces équations, en négligeant le courant de déplacement nous

aboutissons a:

—u‘o'ns'q

rot(rotB) =
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La résolution de cette équation permet de déterminer la profondeur de

pénétration A du champ magnétique dans le supraconducteur.

En adoptant pour les densités d’électrons normaux np et supraconducteurs ng la loi
de variation empirique de Gorter-Casimir :

n,=n-(T/T,)*

n

(35)

ng=n-[1-(T/T,)"]

S

ou n représente le nombre total de porteur et T; la température critique, nous

obtenons les expressions de 61 et 62 :

2
o = 120 (T /T ) =0, (T /T G6)
m
q2n 1
6,=—— (1~ (T/T)")=—
mo Op A

op correspond a la conductivité normale, tandis que A s’exprime par :

m A
x:\/ 5 = 2 (37)
ng’u,(1-(T /T)") - (T /T)"

I1.6.1.2 Principales limitations du modéle i deux fluides.

Le modéle a deux fluides constitue la base des simulations que nous aborderons
dans la suite de ce mémoire, il convient cependant de conserver a 'esprit les principales

limitations de ce modéle macroscopique.



52

- Il ne permet pas de prendre en compte la fréquence "gap" a partir de laquelle un
matériau supraconducteur perd ses propriétés supraconductrices. Cette fréquence est de
I'ordre du TeraHertz, elle se situe par conséquent bien au dela des fréquences

considérées dans ce travail [11].

- Les hypothéses retenues au niveau de la dynamique des électrons
supraconducteurs ne permettent pas de vérifier le principe de causalité, cette limitation
n'est, toutefois, sensible que pour des études effectuées sur de larges bandes de

fréquence.

- Il n’est pas valable pour des températures proches de la température critique. 11
est généralement admis de se limiter & des températures inférieures & 0,9 Tc . Pour les
supraconducteurs a haute température critique, la signification du modele a deux fluides
demande également d’étre précisée aux faibles températures; ceci a d’ailleurs conduit
certains auteurs a proposer un autre modéle phénoménologique, qualifié de modéle a

trois fluides [12], afin de corriger ces imprécisions.

- Les nouveaux matériaux supraconducteurs, élaborés a partir d’oxyde de cuivre,
présentent d’'un point de vue microscopique une stratification de leurs composés: ils

sont, a priori, anisotropes [13].

- Le modele a deux fluides ne prend pas en compte la densité de courant critique a
partir de laquelle le matériau n’est plus supraconducteur [14]. Cette densité critique

dépend des caractéristiques propres au matériau.

- Dans les applications microondes envisagées, les matériaux supraconducteurs se

présentent sous la forme de films minces (quelques milliers d’angstroms) déposés sur
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substrat diélectrique. En tout état de cause, rien ne permet d’affirmer que le modeéle a

deux fluides soit adapté au cas de film mince supraconducteur.

Ces différentes remarques soulignent que le modéle & deux fluides ne peut
correspondre qua une description trés simplifiée du comportement des

supraconducteurs a haute température critique.

Néanmoins, en ce qui concerne la simulation du comportement microonde de
circuits réalisés 4 partir de supraconducteur, la majeure partie des auteurs s’accorde
actuellement pour appliquer ce modéle a deux fluides en dépit de limitations
précédemment évoquées. Nous nous inscrivons dans cette lignée; en ce qui nous
concerne, étudier le comportement de lignes planaires en présence de rubans
supraconducteurs, a partir de I'approche dans le domaine spectral, se raméne a
considérer une conductivité complexe 65 = 61 - .02 dans I'expression de 'impédance de

surface.

Aux restrictions d’ordre théorique que nous venons d’évoquer, il convient de

prendre également en compte certaines réalités technologiques.

A ce jour, le dépot des supraconducteurs a haute température critique ne semble
pas parfaitement maitrisé; chaque couche réalisée constitue un échantillon spécifique
ayant ses caractéristiques propres.

Une étude comparative concernant I'apport de ces matériaux par rapport aux
métaux classiques ne peut donc se limiter qu’a un aspect qualitatif tant que sont abordés
des effets du second ordre tels que le calcul du coefficient d’atténuation.

La signification de résultats portant sur phénomenes du premier ordre, tels que la
prise en compte de 'inductance cinétique associée au supraconducteur, est moins sujette

a caution.
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Les résultats que nous présentons dans la suite de ce mémoire s’inscrivent dans
cette perspective.

Ceux concernant les pertes présentées par les lignes planaires sont donnés a titre
indicatif, nous nous sommes au contraire attaché a définir les topologies de lignes qui
permettent d’exalter 'influence de l'inductance cinétique induite par les matériaux
supraconducteurs. L’objectif est ici d’obtenir une augmentation sensible de la
I'inductance totale de la ligne de fagon a réduire les longueurs d’ondes guidées et dans
le méme temps 'encombrement des circuits passifs. Dans cet esprit, il nous a semblé
intéressant d’évaluer dans quelle mesure [utilisation de ces matériaux
supraconducteurs pouvait constituer un élément de réponse a cette préoccupation

permanente des concepteurs de circuits monolithiques microondes.

I1.6.2 Etude du comportement des lignes microrubans et coplanaires en présence
de supraconducteurs par 'approche dans le domaine spectral.

Dans cette étude, nous avons considéré principalement deux types de matériaux

supraconducteurs: le NbDN & basse température critique et 'YBaCuO a haute

température critique.

Pour le NbN, nous avons utilisé les parametres matériaux communément admis
[15], en ce qui concerne 'YBaCuO nous avons adopté un ensemble de données [3]

choisi dans la littérature; ces données sont résumées dans le tableau ci dessous :

NbN YBaCuO
T(K) 12,15 90
Ao (nm) 320 150
oy (S/cm) 5109 2103
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figure I1.33 : modification apportée par un supraconducteur

au schéma type ligne de transmission
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I1.6.2.1 Objectifs de 'étude

Avant toute chose, il nous a semblé utile de préciser notre démarche a partir d'un

schéma équivalent de type ligne de transmission (figure I1.33) :

- Lo et C représentent respectivement 'inductance propre de la ligne et sa capacité

par unité de longueur.

. - Rg et Ly caractérisent les modifications apportées par la présence des rubans

supraconducteurs.

En admettant logiquement I’hypothése de pertes faibles, nous pouvons déterminer
les caractéristiques de propagation de la structure a laquelle se rapporte ce schéma, a

savoir 'impédance caractéristique :

Z.~|=stle (q) @)
C
La longueur d’onde guidée :
1

(cm)1  (39)

Ay =
& fJL,+L,)-C

Ainsi que le coefficient d’atténuation :

R
o =8,68-—>— (dB/cm) (40)
2-Z

C
A la différence d’'un métal classique, il n’est pas possible de négliger a priori,
'inductance cinétique Lg du supraconducteur devant I'inductance propre de la ligne.
Compte tenu de ces hypothéses, le rapport Ags / Agm des longueurs guidées entre

deux lignes supraconductrices et métalliques de méme géométrie s’écrit :
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pour un supraconducteur NbN [15] 4 10GHz, (Tc=12,5 K).
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figure I1.3S5 : évolution en température des conductivités réelle 6, et imaginaire o,
pour un supraconducteur YBaCuO [3] a8 10GHz, (Tc¢=90 K).
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by 1 (41)

Agm  N1+(Ls /Lo)

Cette expression met en évidence I'intérét de rechercher des topologies permettant

d’exalter le rapport Lg/L,,.

Pour ces films minces, nous supposons, au niveau de I'impédance de surface Z, un

facteur de forme égal a I'unité. Dans ces conditions, 1’expression de Z a pour limite :

1 1 _ 01 +j' 1 (42)

Z~— = : =
ost (01-jo2)t oi-t ~ oyt

Elle peut également se mettre sous forme :

Z=R + j-X, avec X =j-Lo
Nous présentons, a titre d’illustration, figures I1.34 et II.35, I’évolution en

température des conductivités 61 et 02 respectivement pour le NbN et pour 'YBaCuO.

Pour les deux supraconducteurs considérés, les faibles valeurs de 61 par rapport a
07 nous autorisent a écrire :

c 1
R,=—— et L. =—— (43)

D’expression de Rs est a rapprocher de celle qui serait obtenue dans les mémes

conditions pour un métal :

1
R~— (44
ot W
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figure 11.36 : géométrie de la ligne microruban

figure I1.37 : géométrie de la ligne coplanaire
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En fait, deux contraintes antagonistes apparaissent : pour des valeurs fixées de o,
et O, toute augmentation de linductance cinétique Lg va de paire avec un

accroissement de la résistance Rs représentant les pertes par effet Joule.

Augmenter le rapport Lg/L,, c’est aussi chercher 4 minimiser I'inductance propre
L, de la ligne devant I'inductance cinétique du supraconducteur. Dans cet ordre d’idées,
il nous est apparu également intéressant de définir les topologies susceptibles de

favoriser ce phénomeéne.

I1.6.2.2 Etude de 'atténuation présentée par des lignes microruban et coplanaire
supraconductrices

Afin de rester objectives, les comparaisons entre lignes métalliques et
supraconductrices devraient étre effectuées dans les mémes conditions physiques
notamment de température. Nous avons plutot choisi de confronter ces structures a leur
température de fonctionnement; c’est-a-dire 4 la température ambiante (300 K) pour le
métal, la température de I’azote liquide (77 K) pour le YBaCuO et la température de

I’hélium liquide (4 K) pour le NbN.

En ce qui concerne les pertes, les remarques formulées auparavant justifient que
nous nous limitions sur ce point & un aspect qualitatif. Les résultats associés aux lignes
meétalliques incluent un facteur de forme au niveau de 'impédance de surface, tandis
que celui-ci est pris égal & un pour les lignes supraconductrices. Nous avons
naturellement choisi comme structure test des lignes ayant déja fait ’objet d'une analyse

fréquentielle en considérant des rubans métalliques classiques.

Il s’agit d’'une ligne microruban, figure I1.36, avec comme parameétres géométriques :
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figure I1.38 : évolution fréquentielle de latténuation de lignes microrubans
supraconductrices, W=10 pm, H= 100 pm, pour différentes épaisseurs de
supraconducteur YBaCuO (T=77 K) déposé sur LaAlO3 (g,=24,5), comparaison
avec une ligne métallique classique déposée sur GaAs (e;=12,9), Opa1=4,1 10°
S/cm, tpepa=3 pm.
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figure I1.39 : évolution fréquentielle de latténuation de lignes microrubans
supraconductrices, W=10 pm, H= 100 pm, pour différentes épaisseurs de
supraconducteur NbN (T=4 K) déposé sur Si (¢,=10,5), comparaison avec une
ligne métallique classique déposée sur GaAs (er=12,9), Opga=4,1 105 S/cm,
tmétal =3 .
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figure I1.40 : évolution fréquentielle de Patténuation de lignes coplanaires
supraconductrices, S=70 um, S1=500 pm, W=50 um, H=400 um, .pour différentes

~ épaisseurs de supraconducteur YBaCuO (T=77 K) déposé sur LaAlO3 (g,=24,5),
comparaison avec une ligne métallique classique déposée sur GaAs (er=12,9),
Omeétal =41 105 S/cm, tmétal = 0,7 LML
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figure I1.41 : évolution fréquentielle de latténuation de lignes coplanaires
supraconductrices, S=70 um, S1=500 pm, W=50 pm, H=400 um, pour différentes
épaisseurs de supraconducteur NbN (T=4 K) déposé sur Si (¢,=10,5), comparaison
avec une ligne métallique classique déposée sur GaAs (er=12,9), Opea=4,1 10°
S/cm, tyeea=0,7 Hm.
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figure 1142 : évolution fréquentielle de I'atténuation de lignes coplanaires
supraconductrices, S=12 um, S1=200 pm, W=39 pm, H=400 pum, pour différentes
épaisseurs de supraconducteur YBaCuO (T=77 K) déposé sur LaAlO3 (g,=24,5),
comparaison avec une ligne métallique classique déposée sur InP (g,=12,6),
Omeétal =3,33 105 S/cm, ty ¢001=0,5 um.
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figure 1143 : évolution fréquentielle de latténuation de lignes coplanaires
supraconductrices, $=12 pm, S1=200 pm, W=39 um, H=400 um, pour différentes
épaisseurs de supraconducteur NbN (T=4 K) déposé sur Si (g;=10,5), comparaison
avec une ligne métallique classique déposée sur InP (g,=12,6), O g0 =3,33 10°
S/cm, ty62=0,5 pm.
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- Largeur duruban W = 10 um
- métallisation d’épaisseur t = 3 pm et de conductivité ¢ = 4.1 10° S/cm

déposée sur substrat GaAs avec H = 100 um et £,=12,9.

Nous avons également retenu deux lignes coplanaires, figure I1.37, dont les

caractéristiques sont décrites dans le tableau ci-dessous :

S S1 W H & (ligne Métallisations
métaliique)

Lignel | 70 um | 500 pum | SOpum | 400 um 12,9 t = 0,7 um; ¢ = 4,1 103 S/cm

Ligne2 | 12pm | 200pm | 39um | 400 pm 12,6 t=0,5um; o =333 100 S/cm

En ce qui concerne les lignes supraconductrices, celles-ci sont déposées sur un
substrat Si [15] dans le cas du NbN et sur un substrat LaAlO3 pour 'YBaCuO [16].

Les résultats se rapportant a la ligne microruban sont présentés figure 11.38 et
I1.39, ceux relatifs aux lignes coplanaires sont illustrés de la figure I1.40 a la figure I1.43

pour des épaisseurs de supraconducteurs variant de 50 nm a 200 nm.

Ces courbes mettent, bien entendu, en évidence une‘réduction sensible des pertes
ohmiques lorsque des rubans supraconducteurs remplacent des rubans métalliques.
Quelle que soient les lignes considérées, cette diminution est supérieure a un facteur 10
pour le NbN a 4 K et supérieure a un facteur 100 a 77 K pour 'YBaCuO, en retenant la

plus faible épaisseur de supraconducteur (t = 50 nm)

I1.6.2.3 Influence de la géométrie des lignes.

Nous avons ici cherché a définir des topologies de lignes microrubans et

coplanaires qui favorisent I’effet d’inductance cinétique.
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figure 11.44 : évolution du facteur de ralentissement de lignes microrubans
supraconductrices, déposées sur un substrat LaAlO; (g,=24.5), en fonction du
rapport W/H, YBaCuO a T=77 K, =10 GHz, W=10 um.
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figure 1145 : évolution du facteur de ralentissement de lignes microrubans
supraconductrices, déposées sur un substrat Si (¢,=10,5), en fonction du rapport
W/H, NbN a T=4 K, f=10 GHz, W=10 pm.
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figure I1.46 : évolution du facteur de ralentissement de lignes coplanaires
supraconductrices, déposées sur un substrat LaAlO3 (g,=24,5), en fonction du
rapport S/(S+2W), YBaCuO a T=77 K, f=10 GHz, S=10 um, S1=500 pm,
H=400 pm.
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figure I1.47 : évolution du facteur de ralentissement de lignes coplanaires
supraconductrices, déposées sur un substrat Si (¢,=10,5), en fonction du rapport
S/(S+2W), NbN a T=4 K, =10 GHz, S=10 um, S1=500 pm, H=400 pm.
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figure I1.48 : évolution de I'impédance de lignes microrubans supraconductrices,
déposées sur un substrat LaAlO; (g,=24,5), en fonction du rapport W/H, YBaCuO
aT=77K, =10 GHz, W=10 um.
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figure 11.49 : évolution de I'impédance de lignes microrubans supraconductrices,
déposées sur un substrat Si (e,=10,5), en fonction du rapport W/H, NbN a T=4 K,
f=10 GHz, W=10 pm.
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Dans cet esprit, nous présentons, figures 11.44 et I1.45, I’évolution du facteur de
ralentissement pour une ligne microruban ot nous faisons varier le rapport W/H. Une
étude similaire a été menée pour la ligne coplanaire mais cette fois pour différentes
valeurs du rapport S/(S + 2W), figures I1.46 et I1.47. Dans les deux cas, une fréquence

fixe de 10 GHz a été considérée et plusieurs épaisseurs de supraconducteurs retenues.

Ces courbes mettent en exergue, pour la ligne microruban, qu'une augmentation
significative du facteur de ralentissement ne peut étre envisagée qu’en considérant des
épaisseurs de substrat peu compatibles avec les contraintes technologiques des circuits

microondes usuels.

A titre d’exemple, une réduction de 'ordre de 25 % de la longueur d’onde guidée
en utilisant un supraconducteur YBaCuO d’épaisseur 30 nm, ne s’obtient qu'en
considérant un substrat d’épaisseur H = 5 um pour un ruban de 10 um de large. La
méme géométrie conduit a une diminution de 40 % de la longueur d’onde guidée en

-

retenant un supraconducteur NbN.

En ce qui concerne la ligne coplanaire, ces contraintes géométriques se retrouvent
naturellement au niveau de la topologie des rubans. En supposant une largeur de ruban
central S de 10 um et une fente W de 5 pm on aboutit 2 une réduction de la longueur
d’onde d’environ 20 %, tandis que pour un film de NbN de 20 nm cette diminution

s’éleve 2 40 %.

Les variations de linductance totale, liée & la présence des matériaux
supraconducteurs, se répercutent, bien entendu, sur les valeurs des impédances
"caractéristiques” associées aux différentes lignes étudiées (figure I1.48 a I1.51). Pour la

ligne microruban, ces variations se traduisent par une augmentation de I'impédance,
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figure I1.50 : évolution de P'impédance de lignes coplanaires supraconductrices,
déposées sur un substrat LaAlO5 (g,=24,5), en fonction du rapport S/(S+2W),
YBaCuO aT=77 K, =10 GHz, S=10 pm, S1=500 pm, H=400 pm.
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figure IL51 : évolution de I'impédance de lignes coplanaires supraconductrices,

déposées sur un substrat Si (g,=10,5), en fonction du rapport S/(S+2W), NbN a
T=4K, =10 GHz, $=10 um, $1=500 um, H=400 um.
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figure I1.52 : évolution de l'atténuation de lignes microrubans supraconductrices,
déposées sur un substrat LaAlO; (g,=24,5), en fonction du rapport W/H, YBaCuO
a T=77 K, f=10 GHz, W=10 pm, comparaison avec une ligne métallique ou
t=1um, 0=4,1 105 S/cm, facteur de forme f=1.
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figure I1.53 : évolution de I'atténuation de lignes microrubans supraconductrices,
déposées sur un substrat Si (¢,=10,5), en fonction du rapport W/H, NbN a T=4 K,
f=10 GHz, W=10 um, comparaison avec une ligne métallique ou t=1um, c=4,1
105 S/cm, facteur de forme f=1.
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figure 11.54 : évolution de l'atténuation de lignes coplanaires supraconductrices,
déposées sur un substrat LaAlO5 (g,=24,5), en fonction du rapport S/(S+2W),
YBaCuO a T=77 K, £f=10 GHz, S=10 pm, $1=500 pm, H=400 pum comparaison
avec une ligne métallique ol t=1um, 6=4,1 105 S/cm, facteur de forme f=1.
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figure ILS5 : évolution de latténuation de lignes coplanaires supraconductrices,
déposées sur un substrat Si (€,=10,5), en fonction du rapport S/(S+2W), NbN a
T=4 K, =10 GHz, $=10 um, S1=500 um, H=400 um comparaison avec une ligne
métallique od t=1um, 6=4,1 105 S/cm, facteur de forme f=1.
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lorsque W/H = 2, de 30% a 50% suivant que l'on retienne comme matériau

supraconducteur I"'YBaCuO ou le NbN.

Dans le cas d'une ligne coplanaire avec S = 10 pm et W = 5 pm, les
accroissements de I'impédance caractéristique se situent autour de 25% pour 'YBaCuO

et 40% pour le NbN.

Pour cette étude & fréquence fixe, nous présentons également, a titre
d’illustrations, les évolutions des coefficients d’atténuation, figure I1.52 a IL.55.

La nécessité de rechercher des films supraconducteurs trés minces n’engendre pas
pour autant des pertes ohmiques significatives. Celles-ci restent, d’'un point de vue
qualitatif, inférieures d’un facteur 100 aux lignes métalliques classiques quel que soit le

supraconducteur considéré.

1.7 CONCLUSION

Dans cette premiére partie, nous avions comme objectif d’adapter 'approche dans
le domaine spectral a I’étude de lignes & rubans métalliques ou supraconducteurs réels
c’est-a-dire d’épaisseurs non nulles et conductivités finies. Nous avons, pour cela, utilisé

la notion d’impédance de surface.

La premiére étape de ce travail a consisté a tester et valider notre simulation en
comparant les résultats théoriques qu’elle fournit & un certain nombre de mesures

réalisées sur des lignes a rubans métalliques classiques.

Nous avons montré que la valeur de 'impédance de surface devait naturellement

étre corrigée par un facteur de forme permettant d’appréhender la répartition réelle du
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champ électrique au sein du ruban; la détermination préalable de ce facteur de forme

repose sur le calcul de la puissance active dissipée dans le barreau métallique.

Cette démarche, appliquée a des lignes microrubans et coplanaires de géométrie
treés diverses, nous a permis d’obtenir des résultats concluants, trés prometteurs quant
aux potentialités d’application de cette méthode et ce quelles que soient les structures

considérées.

En ce qui concerne les lignes supraconductrices, le manque de fiabilité des
modeles physiques décrivant le comportement des matéri::.mx supraconducteurs mais |
aussi le manque de maitrise technologique, nous interdisent, pour I'instant, d’envisager
une étude aussi précise basée sur une confrontation systématique des résultats
théoriques et expérimentaux. L’étude exploratoire que nous avons proposée vise avant
tout 2 mettre en évidence les potentialités d’application des matériaux supraconducteurs

dans le domaine des circuits intégrés monolithiques microondes.
Deux points éssentiels s’en dégagent :

- qualitativement parlant, 'emploi de supraconducteurs conduit naturellement a
une réduction importante des pertes ohmiques, de 10 & 100 fois moindres que dans le

cas de lignes métalliques de méme géométrie.

- La prise en compte de films supraconducteurs minces associés a des topologies
de lignes adéquates permet égalehwnt d’obtenir une augmentation importante du
facteur de ralentissement et par conséquent une diminution significative de

I’encombrement des circuits.

Pour la ligne microruban, cet objectif ne peut é&tre atteint que pour des épaisseurs

de substrats, de 'ordre du micron, peu compatibles avec les technologies habituelles. A
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ce stade de I’étude, seule la ligne coplanaire permet de répondre simultanément aux
criteres de ’encombrement avec, il est vrai, des contraintes technologiques sévéres. Sur
ce point, une étude plus précise reste a entreprendre de facon a définir un compromis

acceptable entre un facteur de ralentissement élevé et une bonne adaptation.

Pour prolonger I’étude présentée dans cette premiére partie, deux axes peuvent

étre envisagés.

Soit nous postulons, dans un avenir proche, une meilleure connaissance des
matériaux supraconducteurs. Il serait alors possible de transposer I’étude que nous
venons de développer pour les rubans métalliques aux lignes supraconductrices.

Logiquement, la détermination d’un facteur de forme devrait, dans ce cas,
s’appuyer, non plus sur le calcul de la puissance active dissipée dans le ruban, mais au
contraire sur la détermination de la puissance réactive déduite de la répartition du

champ électromagnétique au sein du ruban.

Soit nous utilisons nos simulations dans leur état. Leur association a une étude
expérimentale exhaustive devrait en effet nous permettre de déterminer les parametres
physiques caractérisant les films supraconducteurs mais également de statuer sur la
validité des différents modéles phénoménologiques retenus pour traduire le
comportement de ces matériaux.

Dans une telle démarche, il convient de s’assurer que chaque paramétre ainsi

déduit conserve intrinséquement sa signification physique.

Avec le développement des composants monolithiques microondes, les
concepteurs de circuits ont logiquement exprimé des exigence nouvelles. Face a ces
questions, il importe de prédire de facon fiable les performances de structures de

topologies complexes.
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Nous avons montré comment nous pouvions modifier ’approche dans le domaine
spectral de facon a simuler le comportement de lignes plaquées a rubans réels, c’est-a-
dire d’épaisseurs non nulles et de conductivités finies. Extrapoler cette démarche au cas
de structures présentant des géométries plus compliquées ne peut s’envisager qu’au prix

d’utilisation de mode¢les trop idéalisés.

La nécessité d’élaborer des outils de simulation plus généraux s’affirme donc
clairement. Dans cette optique, il nous a été demandé de développer un logiciel basé sur

la méthode des éléments finis capable de modéliser des structures de topologies variées.
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III Présentation d’une méthode d’éléments finis-Formulation de type EH.

Introduction

Compte tenu de l'investissement que réclame la mise au point d’un logiciel de
simulation basé sur une méthode d’éléments finis, nous avons entrepris de traiter dés le
départ, des structures suffisamment générales pour que I’analyse de cas particuliers soit

rendue possible sans pour autant avoir & modifier le code de calcul initial de fagon

significative.

Lorsqu’un néophyte aborde le domaine des éléments finis, il est d’abord confronté au
choix de la formulation intégrale a retenir. Un premier examen de la littérature, trés
abondante sur ce sujet, met en évidence la multiplicité des formulations proposées. Cette
diversité se justifie par les contraintes inhérentes a la mise en application de la méthode des

éléments finis. Deux criteres essentiels doivent étre pris en considération.

Il s’agit en premier lieu de chercher & éliminer les solutions parasites qui apparaissent
lors de la résolution du syst¢me matriciel issu de la discrétisation de la forme intégrale. A
un degré moindre, le second souci concerne la minimisation de ce syst¢éme matriciel. Deux

grandes classes de formulation se dégagent.

Dans la premiére, on minimise une fonctionnelle associée a ’équation différentielle
qui régit le probléme physique. L’'inconvénient majeur de cette méthode tient au fait que
I'on postule a priori une fonctionnelle et que l'on vérifie a posteriori que son équation
d’Euler-Lagrange correspond effectivement & 1’équation différentielle que 'on cherche a

résoudre.
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Dans la seconde, partant de I'équation différentielle on établit I’équation en utilisant

une méthode de résidus pondérés.

En revanche, quelle que soit la formulation intégrale retenue, les processus de
discrétisation restent sensiblement identiques. Ainsi avant de rappeler briévement les
principales formulations rencontrées et de développer plus en détail celle que nous avons
choisie, nous souhaitons décrire, dans une premiére partie, le processus de discrétisation et

les notions essentielles qu’il introduit.

I11.1 Approximation par éléments finis.

La méthode des éléments finis consiste & discrétiser une formulation intégrale en
effectuant une approximation nodale de la fonction a approcher. Cette discrétisation
conduit & un systéme d’équations algébriques qui fournit une solution approchée du

probleme [1][2][3][4].

II1.1.1 Approximation nodale

Lorsque 'on désire approximer une fonction ¢(x) sur un domaine D donné, on écrit
généralement @(x) sous la forme d’'une combinaison de n fonctions pj(x) linéairement

indépendantes :

o(x)=1, -py(x)+ 1, -py(x)+.ctf -p (x)



soit :

¢(x)= 3% f;-p;(x) sur D (1)
i=1

Les fonctions d’approximation p;(x) peuvent étre construites a partir de polynémes, de
fonctions trigonométriques ou autres. Elles sont indépendantes des parametres fj qui
représentent les parametres (ou coefficients) de ’approximation, ceux-ci n’ont, en général,
aucun sens physique. L’approximation nodale est une méthode d’approximation particuliére
dans laquelle les coefficients fj prennent les valeurs de la fonction @(x) en n points de D

appelés noeuds.

Nous écrivons

¢(xi) = ¢; = fj en n points de D
Dans ces conditions, nous définissons I’approximation nodale de la fonction ¢(x) par :

o(x)=9, -N;(x)+ 9, -Nz(x)-i-...+(pn ‘N, (x)
ou:

¢(x)=3 ¢;-N;(x) sur D (2
i=1

Les variables @; sont appelées variables nodales de I’approximation. Les fonctions
Nj(x) correspondent aux fonctions d’interpolation comme @(x;)=¢j, ces fonctions

d’interpolation doivent vérifier :

0 sij=i
Nj<xi>={ (3)

1 sij=1i
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Nous aborderons ultérieurement le principe de leur construction.

III.1.2 Approximation par sous-domaines :

Dés que le domaine D sur lequel on désire approximer ¢(x) présente une forme
complexe, ou dés que le nombre de noeuds devient trop important, il s’avére avantageux de

décomposer le domaine D en ng sous-domaines Dg :

Dans un probléme & deux dimensions, ces éléments s’identifient, bien entendu, a des

polygones.

Dans la méthode des éléments finis, on effectue une approximation nodale de la
fonction ¢(x) a approcher sur chaque sous-domaine Dy .
Celle ci ne fait intervenir que des variables nodales liées 4 n noeuds situés sur D et

sur sa frontiére :

ne

o(x)= T 9°(x) (5

e=1

0°(x)=3X ¢; -Ni(x) (6
i=1
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Les fonctions @€(x) sont continues sur chaque élément De; elles vérifient certaines

conditions de continuité entre éléments qui dépendent du type d’interpolation nodale

retenue.

II1.1.3 Construction des fonctions d’interpolation

La fonction a approcher @(x) peut s’exprimer sous la forme d’'une combinaison de n

fonctions linéairement indépendantes p;(x).

Sur chaque sous-domaine De, nous avons :

e°(x)=3 fie‘Pi(X)
i=1

L’ensemble des fonctions pj(x) représente la base polynomiale de 1’approximation.
Son nombre de termes doit étre égal au nombre de variables nodales, ou degrés de liberté

de ’élément.

Puisqu’en chaque noeud d’interpolation la fonction ¢€(x) prend la valeur ¢;€ nous

pouvons écrire :

Q1 = pr(x )+ pa(x)teetfy po(xg)

= £ pi(xy)+ £y py(Xy)teaitfy P (x,)

)
(%}
|

0, = fle'P1(xn)+fze‘Pz(xn)+"’+f:'pn(xn)



figure II1.1 : triangle quelconque



g !

soit sous forme matricielle :
(02)=[pa JED)

Si la matrice [Pn] peut étre inversée, nous obtenons l’expression générale des

fonctions d’interpolation :

(Ny(x) N,(x) *N_(x))= (p;(x) p,(x) = p, cN[p.]" @

II1.1.4 Exemple : élément triangulaire de type Lagrange.

Le triangle est sans doute I'élément le plus répandu lors d’'une analyse 2D. On
imagine sans peine que n’'importe quel domaine peut étre approximé par des polygones eux
mémes subdivisés en un nombre fini de triax_lgles.

Dans le cas du triangle de type Lagrange, les fonctions pj(x) sont construites a partir
de mondémes indépendants. Le nombre de variables nodales n est relié a 'ordre m de

Papproximation par :
n=(m+1D)(m+2)/2 (8)

Lorsque m vaut un (approximation linéaire), les variations de ¢®(x,y) a U'intérieur d’un

élément repéré par ses trois noeuds (1,2,3), figure II.1, sont données par :

(pe(x,y)=f1+f2-x+f3-y (9)
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I’approximation nodale de ¢€(x,y) s’écrit :

3

¢°(x,y)= 3 Ni(x,y)-0; (10
i=1

Les fonctions d’interpolation s’obtiennent en suivant la procédure décrite auparavant ;

elles s’expriment par

1 Dy
Nij(x,y)==——-(ap+by x-cy-y)=—"— (1)
ijk ijk
ou
Ak =X Yk TY; Xk
bk =y~ Yk
Cik =Xj~ Xk
et

Djk=det1 Xj Y]
1 xk yk

Les autres fonctions Nj (x,y) et Ny (x,y) sont construites par simple permutation

circulaire des indices i, j et k choisis par (1,2,3).

Sijk représente deux fois I'aire de I'élément et a pour expression :
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1 X . yl
1 xk yk

on vérifie sans peine que :

{1 sii=j

N.(x, ):
iy |0 sii=j

La construction de fonctions d’interpolation d’ordre plus élevé suit le méme principe ;

on trouvera leurs expressions dans I'ouvrage de Dhatt et Touzot [1]

II1.1.5 Partition d’un domaine en éléments

La partition d'un domaine D en ng sous-domaines ou éléments D, doit respecter

quelques regles de base.
- Les recouvrement et trou entre les éléments sont & exclure (figure II1.2).
- Les éléments et leurs frontiéres doivent étre définis de maniére unique a partir de

leur noeuds associés. Les frontiéres communes a deux éléments sont ainsi définies de la

méme fagon pour 'un ou I'autre élément.
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I11.2 Choix de l1a forme intégrale

La forme intégrale a discrétiser par la méthode des éléments finis peut étre obtenue a
partir de la notion de fonctionnelle; une fonctionnelle est une fonction de plusieurs autres

fonctions [2].

Le probléme de base du calcul variationnel consiste a trouver la fonction ¢(x,y,z) qui

rende stationnaire, 3 titre d’exemple, la fonctionnelle I suivante

I=J'V F(X,Y,Za¢x’¢y’¢z)dv (13)

29 09 06
ax ay 0z

La variation 08I, au premier ordre de I, due aux variations de ¢ s’écrit :

JoF oF oF JF
S = I (80 +—80, +—-8¢, +——-86,)dv (14)

v 3¢ 29, 29, 29,

soit en intégrant par partie et en appliquant le théoréme de Gauss :

oF o0 [ oF o0 | JOF d ( oF
81=f[——-——[—~—)———(———J——~(———)y8¢dV (15)
V' oo dx\ 009, dy | 99, dz\d¢,

dF oF oF
H [ 1, +— 1, + —1,]-8¢ dS
30,
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ol Ix, ly et 1z correspondent respectivement aux cosinus directeurs de la normale a la

surface, dirigée vers I'extérieur, par rappdrt aux axes x,y et z.
La condition nécessaire, mais non suffisante, pour qu'un extremum de I existe s’écrit :
=0 (16)
Par conséquent cela reﬁent a annuler les termes entre crochets de l’expressioﬂ (15)

Dans ces conditions, I’expression suivante est appelée équation d’ Euler-Lagrange :
oF d ( oF d | JF d [ JOF - o
d¢ dx\do, dy | ¢ y dz\ do,

, tandis que la relation ci-dessous représente les conditions naturelles aux frontieres :

F F F
— 4+ — 1 +—1 =0

20, 20, T a9,

L’analyse proposée en 1968 par Arlett et al [5] appartient a cette famille; la

fonctionnelle s’exprime par

2 2 2
I= lj {(91] +[a—¢) +(i?-] -op,e0)dv (17
27V \ox dy 0z

Elle admet comme équation d’Euler-Lagrange :
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Aod +m2uoe¢=0

La condition naturelle aux frontiéres, appelée condition de Neumann, est :

20 _
on

0

La condition principale s’écrit: ¢ =0

Il s’agit d’'une formulation scalaire ou ¢ = Ez ou ¢ = Hz représente 'inconnue du
probleme. Elle s’applique & des guides de géométries variées, chargés ou non , mais ne

permet de déterminer que leurs fréquences de coupures.

La volonté d’étendre la méthode des éléments finis 2 Pétude de structures pouvant
supporter des modes hybrides a amené Daly [6] & développer une formulation faisant
intervenir a la fois Ez et Hz. Malheureusément, les singularités mathématiques incluses
dans cette formulation, et responsables de I'apparition de solutions parasites, ont trés vite

limité le champ d’application de celle-ci [6].

Pour tenter de remédier a cet inconvénient , des 1976, Konrad [7] proposa une
formulation vectorielle qualifiée de E ou H suivant que l'on retienne 1’ensemble des
composantes du champ électrique ou du champ magnétique. A partir des équations de

Maxwell, nous écrivons :

r(_)’t(r(-)'t)(;= ® 2u 08‘; (18)



—

ou ¢ vérifie :

¢ =E ou H, Siet Sz sont soit un mur électrique soit un mur magnétique.

La nature des matériaux constituant le probléme a traiter dicte le choix de la
formulation. En I'absence de matériaux magnétiques, le choix de la formulation H se révéle

le plus judicieux.

Dans ce cas, la fonctionnelle s’écrit :

F(H)= [ [(rotH) -e;'-(rotH)-k2-H -H]ds (19)

avec pour condition naturelle:
(rotH )xn =0
et pour condition principale : |

Hxn=0

Cette formulation présente toutefois I'inconvénient d’introduire des solutions

parasites [8]. Celles ci se manifestent, notamment, en ne vérifiant pas div(H) = 0 [9]

Pour y remédier, la premiére stratégie proposée consiste 2 modifier la fonctionnelle

initiale (4) en lui adjoignant la fonction dite de pénalité suivante [10] [11 [12]:

F'(H) = p[ (div(H)) - (div(H))dS  ; peIR™"  (0)
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Cette approche ne procéde pas a I’élimination des solutions parasites & proprement
parler, elle se contente de les "éloigner” des solutions réelles [13]. L'efficacité et la précision

de cette méthode dépendent du choix quasi-empirique du paramétre p.

Paralielement, dés 1980, des travaux ont débuté afin d’élaborer des formalismes
permettant d’éliminer systématiquement les solutions parasites par 'emploi d’éléments
qualifiés de mixtes [14] [15] [16] [17].

A notre connaissance, ce n'est qu’a partir de 1990 que ce type d’élément a été

appliqué de facon explicite pour traiter ’analyse de structures ou de dispositifs microondes

[18] [19] [20].

En 1989, lorsque nous avons initialisé notre travail, une formulation, proposée par
Svedin [21], a retenu notre attention. Elle s’appuie sur l'utilisation d’'une méthode de
résidus pondérés associée a des éléments de Lagrange classiques. L’auteur y soutient que la
prise en compte des six composantes de champ (E et H) garantit I’absence de solutions

parasites.

Les exemples présentés relatifs & des structures "académiques" (guide rectangulaire
chargé) viennent étayer cette affirmation et attestent également d’une convergence plus
rapide de la solution par rapport a d’autres méthodes malgré I'utilisation d’éléments de

Lagrange du ler ordre.

Remarquons des a présent que l'introduction d’éléments d’ordre plus élevé dans la
formulation induirait un nombre de noeuds plus important, pour un maillage donné. On
congoit que cette augmentation du nombre de noeuds, associée a la nécessité de considérer

les six composantes de champ, risque de limiter le domaine d’application de cette méthode.
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Nos objectifs initiaux ont donc consisté a tester I'utilisation de la méthode proposée
par Svedin et a ’étendre a I’étude de structures moins conventionnelles que celles retenues

par 'auteur, en se limitant, notamment, & des éléments du premier ordre.

I11.3. Présentation de la formulation EH

Par souci de clarté, avant d’aborder la description de la formulation retenue, nous

rappelons succinctement la méthode des résidus pondérés.

HI.3.1 Méthode des résidus pondérés.

Il s’aveére parfois impossible d’associer un syst¢me d’équations différentielles a une
fonctionnelle. Au contraire, la méthode des résidus pondérés permet d’aboutir

systématiquement 4 une formulation intégrale [1].

II1.3.1.1 Principe.

Soit a résoudre une équation différentielle dans le domaine D, assortie de conditions

aux limites sur le contour Cde D :

L{e(x)]+¢, =0 dans D (21a)
Clo(x)] =¢. sur le contour C de D (21b)

L et C sont des opérateurs différentiels, ¢ ., ¢ sont des fonctions connues. On

appelle résidu la quantité :



Rle(x)] =Lle(x)]1+9o, (22)
C’est un vecteur lorsque (21a) est un systéme d’équations différentielles.

La méthode des résidus pondérés consiste a rechercher les fonctions qui annulent la

forme intégrale :

W=[ wx){Llo(x)]+9,}dD ()

pour toute fonction poids y appartenant & un ensemble de fonctions Ewy, ¢(x)
appartient a I’ensemble des solutions admissibles vérifiant les conditions aux limites (21b).

Si @ est solution de (21a) et (21b), alors ¢ est également solution de (23) quel que soit
I’ensemble Ewy. En revanche, la solution ¢ de (23) dépend du choix de Ey. Lorsque cet

-ensemble est fini, on aboutit 4 une solution approchée du probléme.

II1.3.1.2 Discrétisation des formes intégrales.
La discrétisation des formes intégrales s’effectue en deux temps :
a) Sur le domaine D, la fonction @(x) est remplacée par une fonction approchée

dépendant de n parameétres. Rappelons que dans le cadre de la méthode des éléments finis,

nous utilisons pour ¢(x) une approximation nodale du type

@(x) =3 N;(x) 9;
i=1
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b) On définit un ensemble Ey de n fonctions indépendantes.

Dans ces conditions nous avons :

n
Wi=[ wi(x){LIZN;(x)@;]+9,}dD =0 ;j=1,2,...,n (29
i=1

Pour les fonctions de pondération yj, divers choix et méthodes sont envisageables

(collocation par points, collocation par sous-domaine, etc...).

Nous limitons cette présentation & la méthode retenue dans la formulation EH : la

méthode de Galerkin.
Dans cette approche, les fonctions de test j, sont choisies telles que
‘I’j(x) =009(x)= Nj(x)-S(pj
ou S(pj est une variation arbitraire de ¢j valeur de ¢(x) au noeud j.

Le systeme (24) devient :

n
Wi=80; [ Nj(x){ L[.ZlNi(x)-(pi] +¢p }dD =0,¥ 8¢;;j=1,2,...,n (25
1=

Dans la méthode des éléments finis, le domaine D est divisé en n, sous-domaines De.

Sur chaque sous-domaine, la fonction a approcher s’exprime par :

e°(x)= 3 ¢; -N;(x)
i=1



mur électrique Ou magnétique
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Par conséquent la relation (25) s’écrit :

Wi=3 W’=0 (26

i+

n
avec W = 8¢j-JDe N;(x) {L[E N{(x) 9{]+9¢, } dD =0,V 3¢
i=1

1I1.3.2 Mise en forme de la formulation éléments finis EH

Considérons un guide d’onde infini suivant la direction z, constitué de matériaux
caractérisés chacun par des tenseurs de perméabilité magnétique [l et de permittivité

diélectrique € tels que :

Hxx Hxy Hxe €xx Exy Exz
A A
H=1Hyx Hyy Hy, €| %yx Fyy Fyz
Hzx Hzy Hy Ex  Ezy By

La section droite du guide, figure II1.3, forme dans le plan xoy un domaine D fermé
par un contour C. Dans ce domaine, en régime harmonique, les champs électriques E et

magnétiques H vérifient les deux équations de Maxwell :

muoﬁﬁ—jratg=0
we e E+ jrotH=0

assorties des conditions aux limites sur le contour C :
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(27a) lorsque C est un mur électrique

(27b) lorsque C est un mur magnétique

En appliquant la méthode des résidus pondérés, décrite auparavant, sur le systéme

(12a), nous obtenons un systéme de deux équations intégrales a résoudre :

W, = [[_ ¥ [op 1 H- j r3tE] dxdy
. A (28)
W, = J-J‘D(p ‘[we & E+ jrotH] dxdy

Il s’agit , a présent, de trouver les fonctions vectorielles E et H qui annulent les formes

intégrales W, et W, pour toutes fonctions vectorielles de pondération ¥ et ¢

II1.3.3 Résolution

La résolution du systéme (28) s’appuie sur la méthode de Galerkin associée a une

discrétisation par éléments finis.

Dans D, les composantes du champ électromagnétique ont pour expression :

E(x,y,z) = E(x,y)-e Kz
~ A N - ik X
=[E,(x,y)-x+E (x,y) -y +E, (x,y)-z ]-e" """ (29



H(x,y,z)= H(x,y) e =7

A A A -1k o
=[H,(x,y) x+H,(x,y)-y+H,(x,y)-z]-e % (30)
Afin d’améliorer la mise en forme du probléme, nous posons :
Ec(x,y)=Zo Ex(x,y)  H(x,y)=H,(x,y)

E,(x,y)=Zo-E,(x,y) et H,(x,y)=H,(x,y) (31
E,(x,y)=iZo E,(x,y)  H,(x,y)=jH,(x,y)

ou Z, est 'impédance du vide :

La premi¢re étape consiste a subdiviser le domaine D en n¢ sous-domaines De définis

chacuns par n noeuds d’interpolation. Le nombre total de noeuds d’'interpolation est noté

N.
Le systeme (28) devient :
ne - —_
—De . ——
W, =3 [[ ¥ [on,n H-jrotE] dxdy
e=1 ¢

- (32)
W,=3 [[. ¢° [0e,eE+jr3tH] dxdy
e=1 ¢

Dans chaque élément, les variations des composantes de E et H obéissent & une

méme loi d’interpolation nodale :
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n
E, =2Ni(x,y)-E; o0 =X,y ouz
i=1
n —
Ha ZNI(X’Y)'H:t
i=1

En prenant :

¥ °(x,y)=3E"(x,y)
=Z, N (x,y)-8E;™ x+Z, N, (x,y)-8E," -y - jZ, N (x,y)-8E,™ -z

avec m=12....,n
puis:

¢°(x,y)=8H"(x,y)
y*m * rm & . Ir*rm 2
=N_(x,y)-8H, -x+Nm(x,y)-8Hy y-jN_(x,y)-8H, " -z

avecm=1_2,....n

et en veillant & ce quelles vérifient les conditions aux limites (27a et 27b) [2], nous
aboutissons pour (32) a un syst¢me d’équations algébriques qui admet soit la fréquence f

soit la constante de propagation k,, comme valeur propre :

E
@2n-f-p, [M]+k,, [My]1+Z,[M3])= {((ﬁ))} (33)

(E)

le vecteur propre {(ﬁ)} correspond a I'ensemble des valeurs nodales du champ

électromagnétique normalisé.



Les matrices [M1], [M2] et [ M3] sont composées de sous-matrices, elles s’écrivent :

(e, [A]° £,[A]° e,[A]° [0] [0] [0]
e, [AI° e, [A]° e, [A]°  [0] [0] [0]
[M1]=§° e, [A]° €,[A]° €,[A1°  [0] e [0] e [0] e
e-1| [0] [0] [0] 1, [A1° u,[A]° u,[A]
[0] [0] [0] 1, [A1° u,[A]° u,[A]°
| [0] [0] [01 (A" u, (AT n,,[A]°] (339

[ (01 [0] [0] ([0] -[A]° ([O]]
[0]  [0] [0] [A]® [0] [O]
me | [0]  [0] (0] [0] [0] [O]
e-1] [0]° [AI° [0] [0] [0] [O]
-[A]® [0] [0] (0] [0] [O]
| [0 [0] [0] [0] [0} [0]] (33

| [0]  [0] [0] [0] [0] -[C]°]
[0] (0] [0] [01 o] [BI°
ne 0 1 0 -[c1® B]° 0
ML= 3 [0] [0} [0] [C]° [B] [0]
e=1| [0]  [0] [C] [0] [0] [O]
[0] [0] ~-[B]° [0] [0] [O]

[C]° -[B]° [O] (01 (0] 0] | (330




Les sous matrices élémentaires [A]€, [B]€ et [C]€, de dimension n s’expriment quant a

elles par :
(a1° = ;.
(B1° =[],

“=l;

[C]

—

Nl(x’Y)'Nl(x’Y) N]_(X’Y)'NZ(X!Y)

Nn (X)Y)'Nl(x’Y) Nn(x’Y)’Nz (x,Y)

l(x’y) —_N]_(x’Y) Nl(xay)

N (st) 1(X’Y) N (X’Y)

9
Nl (X’Y)_-N
ay

] q
Nn(X,Y)~_N1(X,Y) Nn(st)'_N
ay 9y

El
X, N, (x,y)—N
1(x,¥)  Ny( Y)ay

Ny (x,y) N, (x,y)

dxdy
N, (xy) N, (x,y) (342)
N 2 (x,¥) 1(x,Y) N n (%,¥)
dxdy
N, (x,y) N (x,Y) N 2 (x¥)
. (34b)
2("’)’) N;(x,y) yN 2 (x,¥)
dxdy
2 (x,y) N (x,y) —N, (x,y)
oy J (34¢)

Lorsqu’a chaque sous-domaine De on fait correspondre un triangle de type Lagrange

du premier degré (paragraphe I1.1.4) , les éléments de ces matrices ont pour expression :

A

B =
mp 4

C —
mp 4

1 .
Sz°i%e(am'Fbm°x—cm
e

m m

-y)-(ap+bp x—cp-y)dxdy (35a)
1<m¢<3
b dxd
)by dxdy 4 (35b)
y):(=¢p) dxdy (35¢)

ou Se représente 'aire du sous-domaine De.
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figure I11.4 : transformation g

=Y



Le calcul analytique de ces intégrales peut étre envisagé en introduisant une
transformation géométrique bijective g qui 2 un point t d’un élément D appartenant 4 un

espace de référence fait correspondre un et un seul point m d’un élément D de I'espace

réel, et inversement [1].

Soit la transformation g, illustrée figure II1.4, telle que :

g:m — m(§,mn)

m(§,n)=(1-§-n)-m; +&-m, +n-m,
x =(1-§-mn)-x, +§ -x, +M-x, (36)
y =(1-§-m)-y, +&-y,+n-y,

L’intégrale d’'une fonction f (x,y) sur D devient :

HD f(x,y) dxdy = Hbf(&,n)-det[J] dn d&¢  (37)

[J] représente la matrice jacobienne de la transformation g permettant de passer de D

aD:

[9x 9y ]
& 0
[J]= s
9x 9y
| on  dn |

Dans ces conditions, I'intégration d’'un polyndome s’effectue aisément en remarquant

que :

=1- i i itj!
LI 7f nieianag = ——— @)
n= i+ j+2)!



figure IILS : continuité entre deux milieux.
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I11.3.4 Conditions de continuité entre les éléments

Lors de l'assemblage final des matrices élémentaires [A]€, [B]¢ et [C]®, il s’avere
indispensable de veiller 4 la continuité des composantes de champ. Dans le plan xoy, les

relations de continuité sur les composantes transverses entre deux milieux 1 et 2,

s’expriment par :

R-(4E, - €,E,)=0 (39a)
Ax(Ey-E,)=0 (39b)
T-(nH, -H,H,)=0 (39¢)
Ax(Hy,-Hyp)=0 (39d)

A

n=n x X+1n, . )'/\ est la normale a l'interface dirigée du milieu 2 vers le milieu 1
(figure IILS).

En développant les relations (39a) (39b) et & partir de I’expression du tenseur de
permittivité €, nous pouvons aboutir A une relation donnant le champ électrique de la

région 2 en fonction de celui de la région 1:
E.o 1 [Ty Ty Eq
= —. (40)
Ev2) A [Ty Ty {Ep

2 2
T11 = Oy€yxr T nxny(i':yxl + Exy2)+ nyeyyZ

avec :

2
Ty = nx(t':xyl - Exy2)+ rlxny(i':yyl - 8yy2)

2
T21'_'ny(gyxl_gyxz)'*'nxny(gxxl_°(*"’xx2)
To. = o2 N + 02

22"nx8xx2+nxny(exyl eyxZ) DyEyy1

2 2
A=nieny+n,n (Egyy € )+ NyE L,



Une expression tout a fait similaire peut étre obtenue pour le champ magnétique
transverse a partir des relations (39¢) (39d) et de I'expression de [l.
En pratique, cela signifie que, sur une interface, un noeud d’interpolation n’est affecté

qu’a une seule région. La contribution de I'autre milieu découle du calcul de la matrice [T].

Apres avoir précisé nos motivations et présenté I'étape de mise en forme de la
méthode des éléments finis, il convient & présent d’aborder la mise en oeuvre de la
formulation. Nous avons en particulier deux soucis : il nous faut étudier les problémes de
convergence mais surtout vérifier que la formulation retenue n’engendre pas de solutions

parasites.
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figure IV.1. : guide rectangulaire chargé
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IV Application de la formulation éléments finis de type EH a Panalyse
de quelques dispositifs microondes et optroniques.

Dans cette étude, nous avons logiquement pour souci d’appliquer la méthode des
éléments finis a des structures de topologie de complexité croissante. La premiére étape
de notre démarche consiste 2 tester et valider notre code de calcul en comparant les
résultats qu’il fournit avec des résultats déja publiés ou que nous pouvons obtenir par

d’autres méthodes.

IV.1 Tests effectués sur un guide rectangulaire chargé

La premiére structure retenue est constituée par un guide rectangulaire chargé par
un matériau diélectrique de permittivité relative €, (figure IV.1). Pour ce type de
structure, on définit deux classes de modes [1]. Les modes LSE et LSM pour lesquels les
composantes du champ, respectivement électrique ou magnétique normales a I’interface
air-diélectrique, sont nulles. En supposant une propagation suivant la direction des z
positifs de la forme e~ %202 Ces deux familles de modes peuvent étre décrites par deux

équations transcendantes, celles-ci s’expriment pour les modes LSE par :

h.tg(lt) = -L. tg(hd) (1)
tandis que pour les modes LSM nous avons :

erhtg(hd) = -Ltg(lt) ()



fréquence (GHz)

figure IV.2 : diagramme de dispersion des modes LSE, et LSMi d’un guide
rectangulaire chargé, d=b=t=1cm, g = 2,25.

lem
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ou h et 1 correspondent aux nombres d’ondes suivant x des régions air et
diélectrique.

ko, h et 1 sont reliés par la relation :
mn
A e L e

Nous présentons, figure IV.2, I’évolution fréquentielle de la constante de
propagation kg, obtenue par notre simulation, pour les modes LSE(p (m = 0) et LSM{
(m = 1) lorsque le guide est 4 moitié chargé (d =t = b = 1 cm) par un diélectrique de
permittivité €, = 2,25.

Cette analyse, menée avec 48 triangles du premier ordre (ou 35 noeuds), atteste
d’un bon accord entre notre description et la solution exacte, que ce soit pour le mode

fondamental LSE() ou le mode supérieur LSM1.

Pour cette structure, nous disposons également dans le littérature [2] [3] d’une

étude qui précise I'évolution de 'erreur relative e, définie sur k,, par

k -k ;
er=100- zo(exact) zo(calculé) I (%) @)

zo(exact)

en fonction du nombre de variables nodales N.
Ces résultats ont été obtenus pour une formulation transverse (et - ht) associée a

des éléments triangulaires du premier ordre.

Pour aboutir a une erreur nulle, donc a une convergence de la solution approchée
vers la solution exacte, différentes possibilités nous sont offertes. Soit, pour un maillage

donné, on augmente I'ordre de I'approximation, soit on diminue la taille des éléments en



|erreur| (%)

10 e ==
e e —
’\ T *
1 = = ==
——
\\-\ -
0.1
0.001
10 100

nombre de noeuds

figure IV.3 : guide rectangulaire chargé, évolution de I'erreur relative obtenue sur les
modes LSE;, et LSM1 en fonction du nombre de noeuds, comparaison avec la
formulation (e-hy), f=14,324GHz.

notre formulation EH

___________ formulation (et-ht)

|| mode LSM1 lcm

o mode LSEOQ
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conservant le degré des polyndmes d’approximation, soit enfin on associe ces deux
démarches.

Dans cette étude, nous avons opté pour la seconde méthode : c’est-a-dire
augmenter le nombre d’éléments pour un degré minimal de I'ordre d’approximation. Ce

dernier aspect est défini a partir des critéres suivants [4] :

- Pour que les erreurs sur la fonction approchée et ses dérivées jusqu’a I'ordre m
tendent vers zéro lorsque I'on diminue la taille des éléments, il est nécessaire que cette

fonction soit approximée par un polynéme complet d’ordre m.

- La relation qui exprime la discrétisation de la forme intégrale doit demeurer

vérifiée, a savoir :

Lorsque la fonction approchée et ses dérivées jusqu’a I'ordre m - 1 sont continues
sur le domaine D d’analyse, on parle alors d’élément conforme. Dans notre cas,
élément de type Lagrange du premier degré répond a ces deux exigences pour la
formulation intégrale EH considérée.

Pour le guide rectangulaire défini auparavant, notre étude de convergence a été
entreprise a une fréquence telle que le produit kit soit égal a trois, c’est a dire & une
fréquence de 14,324 GHz. Ce choix, a priori arbitraire, nous est imposé par les

conditions retenues dans I'étude prise comme référence [2].

Dans la formulation (e; - h¢) , figure IV.3, I'évolution de I'erreur relative obéit a
une loi en 1/N. Au contraire, pour la formulation EH, dans la partie linéaire, (N 2 35),
I'erreur relative diminue plus rapidement en fonction du nombre de noeuds que la
formulatioﬁ (et - hy) ; elle suit une évolution en 1/N22 pour le mode LSE() et en 1/N2

pour le mode LSM.



air

figure IV.4. : guide diélectrique étudié

1.0 -
o
0.5+
. [ ]
0 —— s RO [
0 1.0 20

Fig. 8. Solutions of (29) for the waveguide configuration in Fig. 7.
Boundary conditions are H, =0 and H,= H,=0 on AB and BC in
Fig. 6(a), respectively.

figure IV.S : diagramme de dispersion du mode E}(l obtenu par la formulation H sans

fonction de pénalité, résultats tirés de la référence [6] : M. Koshiba, K. Hayata et M.
Suzuki : " Improved finite-element formulation in terms of the magnetic field vector for

dielectric waveguides.", IEEE Trans. on MTT, vol. 33, mars 1985, pp 227-233, W=t,
n=15.



Cette comparaison, quoique positive quant a la convergence, est trop limitée pour
que 'on puisse en tirer des conclusions de portée générale. A cette fin, elle devrait étre
au moins complétée en la comparant a d’autres formulations, telle que la formulation H,
mais aussi en retenant des éléments d’ordre plus élevés. Pour obtenir une précision
relative inférieure a 0,2 %, 35 noeuds ont été nécessaires ; ceci réclame une occupation
mémoire de 350 Koctets et un temps de calcul raisonnable, inférieur a la minute sur un
IBM3090. Il n’en demeure pas moins qu’aucune solution parasite n’apparait.

Pour que ce dernier aspect soit traité de fagon plus pertinente, nous avons

appliqué notre code de calcul a une structure de type guide diélectrique.

IV.2 Tests effectués sur un guide diélectrique

L’élimination des solutions parasites est une préoccupation permanente lors de

I'utilisation d’une méthode d’éléments finis.

Rappelons que dans la formulation H, certains auteurs ont proposé, a partir de
1984 [S] [6], de modifier la fonctionnelle initiale afin d’éliminer les solutions parasites
qui peuvent apparaitre en lui adjoignant une fonction de pénalité. On montre que ces

solutions parasites ne vérifient pas en particulier la relation div(H)=0

D’autres auteurs, comme Svedin [2], ont préféré utiliser d’autres moyens afin
d’éliminer ce type de probléme.

Pour illustrer ce point plus en détail, nous avons retenu les travaux de Koshiba et
al [6] qui présentent le phénoméne d’apparition de solutions parasites sur un guide
diélectrique. |

La structure étudiée est présentée, figure IV.4, ol nous avons adopté W =t = 0,5
cm. La permittivité du diélectrique est prise égale a 2,25, ceci correspond a un indice de

réfraction n de 1,5.



0.2 o

figure IV.6 : évolution de la permittivité effective normalisée b en fonction de la

fréquence normalisée v pour le mode Eil, W=t=0,5 cm,n=1,5.

A)’

mur électrique . 0.5cm

mur magnétique
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Définissons la permittivité effective normalisée b par I’expression :

2
b= (kZO /ko) -1

6
21 (6)

ainsi que la fréquence normalisée v par :
v=k0-2t-\/n2—1/1t @)

Pour le guide considéré, une formulation H classique, c’est-a-dire ne faisant pas
intervenir de fonction de pénalité est extrémement sensible & I'apparition de solutions
parasites comme l’atteste la courbe de dispersion reproduite figure IV.5, relative au

mode E, 11,

Afin de retrouver les résultats obtenus par Koshiba lorsqu’il utilise une fonction de
pénalité, notre formulation réclame un maillage de 157 triangles, figure IV.6, chaque
point en fréquence nécessite un temps CPU d’environ 3 mn sur IBM 3090 et correspond

a une occupation mémoire de 1,4 Moctets.

Cette comparaison atteste de l'efficacité de la formulation EH quant & la
suppression des solutions parasites. Elles serait cependant incomplete si nous
n’abordions pas le probleme de la convergence. Sans présenter, sur ce point, une étude
détaillée, il convient cependant de mettre en évidence quelques exemples

caractéristiques.

A cet effet, nous avons considéré I'évolution des modules des deux principales
composantes de champ du mode E,!, & savoir Ex et Hy. La fréquence est ici fixée a 14
GHz. Les maillages 1 (114 triangles) et 2 (157 triangles), présentés respectivement
figures IV.7 et IV.§, ne se traduisent que par une variation de 3% de la permittivité

relative effective sans que ’apparition de solutions parasites ne soit notée. Néanmoins le



figure IV.8 : maillage 2, 157 triangles.
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figure IV.9 : évolution du module de Ex pour le mode E}‘l, en considérant le maillage 1.
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figure IV.10 : évolution du module de Hy pour le mode Eil, en considérant le maillage 1.
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figure IV.11 : évolution du module de Ex pour le mode Eil, en considérant le maillage 2.
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figure IV.12 : évolution du module de Hy pour le mode Eil, en considérant le maillage 2.
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maillage le plus lache n’aboutit pas a une description satisfaisante des champs Ex et Hy
(figures IV.9 et IV.10), la discontinuité de la composante normale du champ électrique,
correspondant au saut d’indice, n’est obtenue que pour un maillage plus dense, ici
constitué de 175 triangles (figures IV.11 et IV.12). Signalons que ce calcul de la
répartition des champs a été effectué pour une fréquence relative v proche de 1. Pour
cette valeur la permittivité effective est égale a 1,2 ; ceci explique que les champs ne
soient pas confinés au sein du diélectrique.

Apres avoir effectuée cette phase de test, il convient & présent d’envisager

I'application de la méthode des éléments finis de type EH a des structures moins

conventionnelles.

IV.3 Etude de la ligne microruban a partir de la formulation éléments finis EH.

La méthode des éléments finis, que nous venons de présenter, peut paraitre de
prime abord, disproportionnée lorsque 'on envisage son application au cas de la ligne
microruban ou de tout autre ligne plaquée réelle, c’est a dire constituée de rubans

conducteurs d’épaisseurs non nulles.

En effet, nous avons montré dans la premi¢re partie de ce mémoire que nous
pouvions adapter, de fagon tres efficace, 'approche dans le domaine spectral a I’analyse
de telles lignes. Les résultats acquis, au prix d’'un effort numérique modeste
comparativement a la mise en oeuvre de toute méthode d’éléments finis, se sont avérés

excellents.

Aussi notre propos est-il ici de tester notre formulation et de statuer dans quelle
mesure elle permet d’étudier des structures plus réalistes, notamment afin de cerner ses
limites d’utilisation imposées plus par des contraintes d’ordre informatique que des

restrictions d’ordre théorique.
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figure IV.13 : ligne microruban étudiée



Naturellement, nous avons retenu comme structure test une ligne microruban pour
laquelle nous disposons de valeurs expérimentales [7].

Cette ligne est constituée d’'un ruban de largeur W égale a 10 pum et d’épaisseur t
de 1 pum déposé sur un substrat de permittivité €, = 12,9 ; nous avons adopté pour la

conductivité du ruban o= 4,1 105 S/cm (figure IV.13).

Dans le ruban, la discrétisation géométrique A liée au maillage doit étre inférieure
a la profondeur de peau dans le métal. L’analyse étant menée dans une bande de

fréquence allant de 3 GHz a 20 GHz, la valeur minimale de A est fixée a 0,5 pm.

Nous présentons figures IV.14 et IV.15, les résultats obtenus tant pour la constante
de phase que pour I'atténuation.

Pour la premiére caractéristique, la comparaison effectuée avec les valeurs
expérimentales s’avere tout a fait satisfaisante. Le test le plus critique concerne
naturellement le calcul des pertes. La encore, le bon accord observé atteste de la
validité de notre description. Ces résultats relatifs a I’atténuation sont cependant acquis
au prix d’'un accroissement conséquent des moyens informatiques. Une description
correcte nécessite la définition d’un maillage de plus de 400 triangles dont la moitié est
affectée a la représentation du ruban lui-méme et de son voisinage immédiat. Ceci
demande un espace mémoire important, de I'ordre de 25 Moctets pour des calculs
effectués en complexe double précision. Les temps de calcul croissent quant a eux de

fagon excessive pour atteindre SO minutes par point sur un IBM3090.

Pour cette structure, o W = 10 um et t = 1 um, la détermination des pertes
métalliques ne peut étre envisagées par un calcul de perturbation. Des méthodes de
simulation plus rigoureuses, raccordement de champ, éléments finis, peuvent sembler
démesurées par rapport aux objectifs visés, notamment dans le cas de la méthode des

éléments finis (voir tableau ci-dessous)
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figure IV.14 : évolution fréquentielle de la constante de phase d’une ligne microruban
ot W=10 um, t=1 um, 6=4,1 105 S/cm, H=250 um, €,=12,9 , comparaison entre les
résultats issus de la méthode des éléments finis et les valeur expérimentales [7].
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figure IV.1S : évolution fréquentielle du coefficient d’atténuation d’une ligne
microruban ot W=10 pm, t=1pm, 6=4,1 105 S/cm, H=250 pm, &;=12,9 , comparaison
entre les résultats issus de la méthode des éléments finis et les relevés expérimentaux

[7}.
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figure IV.16 : évolution du module de Hx, en y=0,9 um, pour une ligne microruban avec
W=10 um, t=1pum, 6=4,1105 S/cm, H=250 um, £,=12,9.
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Temps de calcul moyen

Espace mémoire requis | pour un point en fréquence

sur un IBM 3090
Raccordement de champs [7] 10 Mo 20 minutes
Formulation EH 25 Mo 50 minutes

Il convient cependant de tempérer ce constat en rappelant que le but de notre
étude consiste principalement a tester la formulation EH dans des conditions extrémes,

nonobstant tout souci d’efficacité et de rentabilité.

Pour confirmer ce test, il importe de déterminer les composantes du champ
électromagnétique. Dans cet esprit, nous donnons, a titre d’exemple, 1’évolution en
module de la composante Hx, figure IV.16.

Ce calcul est effectué pour une ordonnée de 0,9 um, de fagon a visualiser le champ
au sein du ruban, en adoptant une fréquence de 10 GHz.

La courbe présentée, met effectivement en évidence les effets de bord habituels
sur le ruban, au moins d’un point de vue qualitatif, une discontinuité peu satisfaisante
reste néanmoins visible sans pour autant nuire.a la qualité du résultat global.

A ce stade de notre travail, il nous a semblé opportun d’appliquer notre
formulation éléments finis EH, & des structures de géométrie plus complexes pour
lesquelles 'approche dans le domaine spectral ou la méthode de raccordement de
champ ne pourraient apporter que des réponses partielles.

Le choix d’étudier le comportement de quelques topologies de modulateurs

électrooptiques nous a semblé répondre a ces impératifs.



101

IV.4 Analyse de quelques modulateurs électrooptiques & ondes progressives par la
méthode des éléments finis

Nous n’avons pas pour but d’aborder de fagon détaillée le fonctionnement de
modulateurs électrooptiques a ondes progressives; cet aspect est amplement décrit dans
de nombreux travaux spécifiques, relatifs a ce type de composants [8] [9] [10] [11]. Nous
ne souhaitons en rappeler que les principes généraux de fagon a justifier le choix de
quelques structures retenues dans nos simulations. Nous mettrons l'accent, en
particulier, sur la détermination des propriétés de ces structures dans le domaine des

microondes.

Notre objectif est de préciser 'apport d’'une méthode d’analyse par éléments finis,
par rapport a d’autres approches moins rigoureuses (approche dans le domaine
spectral), en cherchant & nouveau a cerner les avantages et inconvénients du code de

calcul élaboré.

Deux types de modulateurs ont été pris en compte 'un de type "rib" réalisé sur un
substrat GaAs, l'autre de type coplanaire fabriqué & partir d'un substrat anisotrope

LiNbO3.

IV.4.1 Principe de fonctionnement des modulations électrooptiques a ondes
progressives.

Le principe de fonctionnement de ces dispositifs repose sur I’effet Pockels, celui-ci
se traduit par une variation de I'indice optique effectif du milieu No proportionnelle &

I'amplitude du champ électrique E appliqué [12]

1
AN = ;an,rE ®)
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r représente le coefficient élecrooptique, il dépend de I'orientation du cristal et de
la direction du champ électrique appliqué. m exprime le recouvrement ou la

superposition des champs électrique et optique.

Deux caractéristiques essentielles d'un modulateur sont la bande passante et la

tension de commande V= requise pour obtenir une variation de © de la phase.

La détermination de la bande passante peut étre appréhendée en adoptant pour

les signaux optiques et microondes des variations de la forme :

N
e, (z,t)=E, -cos[coo(t— 2 z)j'
¢ )
en(z,t)=E .cos[mm(t_ N Z)],e(-a-z)
c

(10)

ou () et Wy correspondent respectivement aux pulsations des ondes optique et
microonde, N, et Ny, représentent les indices de réfraction effectifs pour chacun des
deux milieux de propagation, tandis que o est le coefficient d’atténuation que présente

la structure aux fréquences microondes.

Supposons, a linstant t = t,, une perturbation de 'onde optique a I'entrée du
: 4 : 310 NO
modulateur (z= 0), celle-ci se répercute enz a l'instant t=t, +—=-z
C

Dans ces conditions, I'expression du champ électrique microonde devient

em(z,a)m)=Em-cos[(z)m(to+§—°—_Ln-z)]-e(—a'z) (11)
c

La variation de phase A¢ a la sortie du modulateur de longueur L s’écrit :
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27 (L 2r L[1 3 1
A¢mm)=37%ANoummyh=;T%L;m%-rgﬂmmmnm (12)

En tenant compte de I'expression (11), nous aboutissons a :

3 ~-aL 2 -alL .2
» N -r-L (e -1)" + 4e -sin”u
Ap(w )= —>—E -sin(® .t +8) (13)
m y " (@L)? + 2u)? e

avec :
e L .sin2u ) (L)
0 =Arctg 1 - Arctg, —
Le -cosZu—lJ \2u)
et
® N, N
u= m_ o m L
2 C

Dans le cas des pertes faibles, nous obtenons :

(93]

nNo-r.L, sinu
A¢(‘Dm)=—_—k ‘Ep cos(w t+u) (14)
u

Ces éléments nous permettent d’établir 'expression de la bande passante a -3dB

(dans le cas de pertes faibles) :

1,4c¢

Af =
n|N, - N L

(15)
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La tension de commande V nécessaire pour obtenir un déphasage de n s’exprime

quant a elle sous la forme :

d 6
N2 .r L (10)

La grandeur Vr dépend de la distance d qui sépare les deux électrodes, mais aussi
de la topologie du modulateur par 'intermédiaire du facteur de recouvrement . Les
expressions (12) & (16) mettent en évidence la nécessité de connaitre précisément les
parameétres microondes des modulateurs, en particulier 'indice de réfraction effectif et
atténuation présentée par ces lignes.

A titre d’exemple, nous indiquons dans le tableau ci-dessous les paramétres

caractéristiques du GaAs et du LiNbO3 :

0 No3r No N
GaAs [8] 1,15 49 345 3,6
LiNbO3 [8][13] 12 328 2.1 42

Pour le cas GaAs, la quasi adaptation des vitesses de propagation des ondes
optiques et microondes permet de réaliser des modulateurs électrooptiques possédant
des bandes passantes tres larges, il permet également d’envisager une intégration en
structure monolithique. Cependant, les pertes en volume induites par le GaAs restent
élevées vis a vis du LiNbO3. Ce dernier matériau, grice 3 un produit Ng3r trés

important, autorise des tensions de commande faibles.

Dans la suite de ce travail, nous proposons donc d’analyser deux structures
typiques de modulation électrooptique : une structure "rib" réalisée sur GaAs et une

structure coplanaire définie sur un substrat LiNb03.




/p_GaAlAs \

i_GaAs

n_GaAlAs

n+_GaAs

figure IV.17 : exemple de modulateur électrooptique sur semiconducteur

W=6Mm

h1=1,2 ym

h2=2,8 bm

:
i »

h3=200 Mm

figure IV.18 : modulateur électrooptique "rib" étudié
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IV 4.2 Analyse d’un modulateur en structure rib par la méthode des éléments finis

Une structure typique pour cette catégorie de modulateur est représentée figure
IV.17. Compte tenu des objectifs de notre étude, nous nous limiterons & analyser un

dispositif moins élaboré réalisé€ sur un substrat GaAs, figure I'V.18.

Ses caractéristiques sont résumées ci-dessous :
- largeur durib W = 6 um
- hauteur du rib h1 = 1,2 um
- hauteur h2 = 2,8 um
; hauteur du substrat h3 = 200 pm, permittivité relative &, = 12,9
- dopage de la couche o° : 101 at/cm3

- dopage de la courbe n* : 2,10 at/cm3

Pour ces valeurs usuelles de dopage, nous pouvons négliger les pertes ochmiques
liées a la présence des électrodes métalliques. Pour une longueur d’onde A, de 1,3 pum,

cette structure ne propage qu’un seul mode : le mode TE [14].

Dans ces conditions, nous avons entrepris de confronter I’approche dans le
domaine spectral et la méthode des éléments finis.

Afin d’analyser ce dispositif a partir de ’approche dans le domaine spectral, il nous
faut définir un modele de type planaire qui peut paraitre éloigné de la structure réelle
figure IV.19; au contraire la méthode des éléments finis prend en compte la géométrie

réelle du rib.

En supposant la zone n- totalement désertée, nous avons étudié I’évolution de
'indice effectif microonde et des pertes en fonction de la fréquence, ces résultats sont

illustrés figures IV.20 et IV.21



mur électrique

figure IV.19 : modeéle utilisé dans ’approche dans le domaine

spectral pour étudier le modulateur électrooptique de type "rib"
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figure IV.20 : évolution fréquentielle de I'indice effectif microonde d’'un modulateur de
type "rib", comparaison entre 'approche dans le domaine spectral et la méthode des
éléments finis.
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figure IV.21 : évolution fréquentielle du coefficient d’atténuation d’un modulateur de

type "rib", comparaison entre I'approche dans le domaine spectral et la méthode des
éléments finis. ’
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Ils mettent en évidence une prédiction plus faible de la permittivité effective, de
I'ordre de 6 % lorsque 1’on considére les valeurs issues de la méthode des éléments finis
par rapport a I'approche dans le domaine spectral. Ceci est assez naturel au regard du
modele planaire utilisé dans cette derniére méthode : il ne permet pas de traduire
correctement le comportement des champs au niveau du "rib".

Les évolutions du coefficient d’atténuation, figure IV.21 , obtenue par ces deux
simulations appellent les mémes remarques : la encore, 'approche dans le domaine

spectral surestime les pertes en volume d’environ 5 %.

De cette comparaison, nous ne prétendons nullement faire un état de l'art
concernant les performances de modulateurs intégrés.

Depuis plusieurs années, de nombreux travaux théoriques et expérimentaux ont
permis d’améliorer les caractéristiques de ces dispositifs, en définissant notamment des
topologies plus sophistiquées que celles utilisées dans notre exemple. Notre propos n’est
pas non plus de nous immiscer entre les tenants des structures intégrables réalisées sur

substrats semiconducteurs et les supporters de structures "large bande" sur LiNbO3

Toujours dans le dessein de tester notre code de calcul éléments finis, nous allons,
a présent, 'appliquer a cette catégorie de modulateur de topologie plus complexe que le

modulateur "rib"” décrit auparavant.

1V.4.3 Etude d’un modulateur électrooptique A ondes progressives sur LiNbO3

La géométrie du modulateur étudié est illustrée figure IV.22 [15]. 1l s’agit d’'une
ligne & rubans coplanaires dissymétrique déposée sur un substrat anisotrope LiNbO3

caractérisé par un tenseur de permittivité :

4 0 0
£.=|0 274 0
0 0 44
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figure IV.22 : modulateur électrooptique sur LiNbO 4



10 ym 10 pm 30 ym

e-_-lum L//////////////////////// W ]

§i0,

44 0 0

h=200 pm Er =3,9

LiNbO3 ¢ {0 27,4 0
' 0 0 44

figure IV.23 : modéle de modulateur électrooptique sur LiNbOg3

utilisé dans ’approche dans le domaine spectral

10pm 10 ym 30pm

e=1ym ' t=0

§i0,

h=200 pym Cr =3,9

figure IV.24 : modéle simplifié de modulateur électrooptique sur LiNbO3

utilisé dans la méthode des éléments finis
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figure IV.25 : évolution fréquentielle de I'indice effectif microonde d’un modulateur sur
LiNbO;, en supposant des métallisations parfaites (t=0), comparaison de notre
formulation éléments finis et de ’approche dans le domaine spectral.
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Le guide optique est défini sous le ruban le plus étroit par diffusion de titane sur
une profondeur voisine de 100 nm. Aux fréquences microondes, I'influence de cette

couche est naturellement négligeable.

En revanche, la présence de la couche tampon de SiOp (g;= 3,9) ne peut étre
ignorée. Elle isole le guide optique des métallisations et posséde typiquement une
épaisseur de I'ordre du micron. Elle intervient dans la diminution de l'indice effectif
microonde de fagon & approcher la valeur de l'indice optique (No = 2,1).

En fait pour ce type de structures, 'accord entre les vitesses de propagation des
signaux optiques et microondes repose non seulement sur le choix de I'épaisseur de la
couche de silice, mais aussi sur celui de la topologie des électrodes. C’est ce que nous
allons mettre en évidence en considérant des structures évoluant progressivement d’un

mode¢le simple vers la structure réelle.

Dans une premiére étape, nous avons cherché a préciser I'influence de la couche
de SiO7 en comparant nos résultats a ceux obtenus & partir de I'approche dans le
domaine spectral, et ce en supposant des épaisseurs de métallisations nulles. Les

modeles utilisés sont présentés respectivement figures IV.23 et IV.24.

Dans ces conditions, nous montrons, figure IV.25, I’évolution fréquentielle de
Pindice effectif microonde. Ces courbes, comme nous pouvions le supposer, sont
caractéristiques d'un mode quasi-TEM. Sans couche tampon, I'indice microonde serait,

en premiére approximation, donné par :

Ilz\/,/44><§7,4 140
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figure IV.26 : modulateur électrooptique sur LiNbO;
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figure IV.27 : évolution de I'indice effectif microonde en fonction de I'épaisseur de
métallisation t pour un espacement inter-électrodes W de 10 pum, modulateur sur
LiNbOj3, f=10 GHz. Les métallisations sont assimilées a des murs électriques.
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figure IV.28 : étude comparative de la méthode des éléments finis et de la méthode des
lignes [16] portant sur Pévolution de lindice effectif microonde en fonction de
I’épaisseur de métallisation 't, W=10 pm. Les électrodes sont assimilées a des murs

électriques.
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En fait, la valeur obtenue, comprise entre 2,75 et 3, dépend de 1’épaisseur de la
couche de SiO, et de espacement entre les électrodes.

Les valeurs calculées a partir de la méthode d’éléments finis apparaissent étre
inférieures de 9 % a celles prédites par 'approche dans le domaine spectral. Cette
différence traduit 'influence des dimensions finies des plots de SiO,, caractéristiques

géométriques effectivement prises en compte par la méthode des éléments finis.

Dans une deuxi¢me étape, nous avons cherché a quantifier 'effet de I’épaisseur de
métallisation. Pour effectuer cette analyse, nous avons supposé que les différentes
électrodes étaient constituées de courts-circuits électriques d’épaisseur t. La structure

considérée est cette fois représentée figure IV.26.

Les résultats, reportés figure IV.27 , indiquent naturellement une nette diminution
de I'indice effectif lorsque I'’épaisseur de métallisation augmente. Pour une épéisseur de
dimension voisine de I'espacement entre les électrodes, cet indice effectif atteint des
valeurs proches de la valeur définie en optique. Cette perturbation amenée par les
électrodes ne peut, bien entendu, étre prise en considération par une analyse planaire
telle que I'approche dans le domaine spectral (figure IV.27).

Lorsque Iépaisseur t des métallisations est égale & 'espacement inter-électrodes,
soit 10 um, il convient de préciser les moyens informatiques & mettre en oeuvre ; les
temps de calcul dépassent 60 minutes pour une occupation mémoire de 30 Mo (IBM

3090).

Sur un plan qualitatif, la validité de notre simulation est confirmée si nous
comparons nos résultats & ceux obtenus a partir d'une méthode des lignes [16], figure
IV.28. La différence observée s’explique aisément ; en effet, la structure étudiée par la
méthode des lignes ne prend pas en compte la couche tampon en silice. Dans le cas ot
nous considérons également 'absence de cette couche tampon et en retenant des

électrodes infiniment minces, nous retrouvons effectivement un indice microonde de 4,2.
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figure IV.29 : modulateur électrooptiqﬁe sur LiNbO3 étudié.
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figure IV.30 : évolution fréquentielle de I'atténuation d'un modulateur sur LiNbO;, t=1
um, o =4,1 105 S/cm.
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Pour ces modulateurs réalisés sur niobate de lithium, les pertes en volumes dans le
substrat sont négligeables par rapport aux pertes métalliques. Il nous reste par
conséquent a aborder cet aspect a partir de la méthode des éléments finis. Conscient de
la gageure de cette démarche, afin que les conditions imposées ne soient pas trop
critiques, nous avons sciemment considéré des épaisseurs de métal faibles, de facon a

exalter ces pertes.

Au regard de l'expérience acquise lors de 1'étude de la ligne microruban, il
importe, dans les rubans, que les dimensions des éléments soient au plus égales a
I’épaisseur de peau; on congoit aisément ce que cela implique au niveau des espaces
mémoires, lorsque 1’on a traiter le cas de rubans de largeur importante par rapport a
cette épaisseur de peau (S2/0 # 40 a 10 GHz). Pour minimiser cette contrainte, sur le
ruban large (S2 = 30 pum), figure IV.29, nous n’avons respecté ce critére que sur le bord

interne, c6té ou s’exerce I'effet de proximité du ruban étroit.

Compte tenu de ces remarques, le maillage retenu comporte 430 triangles dont la
moitié est utilisée pour définir les électrodes et leur voisinage immédiat.

Les résultats obtenus pour des métallisations d’épaisseurs t = 1 um sont présentés
figure IV.30 et comparés a 'approche dans le domaine spectral. A ce stade de I'étude,
les différences observées sont difficile a interpréter. D’une part parce que la
convergence en champ de notre code de calcul éléments finis n’est pas suffisamment
affirmé sur une structure aussi complexe et d’autre part parce que les pertes
métalliques estimées par l'approche dans le domaine spectral sont certainement
majorées puisque nous utilisons implicitement un facteur de forme égal a I'unité.

Pour cette structure, il est sans aucun doute plus raisonnable d’aborder le calcul
des pertes métalliques a partir d’'une approche dans le domaine spectral modifiée, a la
condition toutefois de déterminer précisément la valeur du facteur de forme, en

considérant la présence des deux rubans couplés.
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IV.S Conclusion

Le travail exposé dans ce chapitre, relate la phase d’élaboration d’'un code de
calcul, basé sur une méthode d’éléments finis, ayant pour objectif de caractériser dans la

gamme des fréquences microondes un certain nombre de structures de type planaire.

Cette étude présente un caractére de "pionnier”, au moins au sein de ’Equipe
Electromagnétisme des Circuits de I'LE.M.N. Cette phase préliminaire est ingrate
puisqu’aucun résultat novateur ne peut étre dégagé; elle constitue cependant une étape
incontournable dés l'instant ou s’affirme la nécessité d’analyser des structures de
topologies complexes qui imposent de développer des méthodes de simulation

sophistiquées.

La premiére motivation de notre étude visait a tester une formulation par
éléments finis, qualifiée de EH, quant a ses possibilités d’éliminer toute solution
parasite. Des études analogues ayant été proposées dans le cas de structures simples,
guide rectangulaire chargé, guide diélectrique, nous avons cherché a I'étendre au cas de

dispositifs moins conventionnels.

Procédant par étapes successives, nous avons progressivement appliqué ce
formalisme a des structures de plus en plus complexes, pour aboutir finalement a I’étude

de modulateurs électrooptiques sur niobate de lithium.

L’emploi de l'analyse éléments finis de type EH, s’avére efficace quant a la
suppression de solutions parasites. En ce sens, nous pouvons qualifier nos résultats de
positifs, et ce d’autant plus que les différents tests effectués affirment la qualité des
valeurs obtenues tout au moins en ce qui concerne les constantes de phase et les

coefficients d’atténuation.
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Lorsque I'on aborde le calcul de la répartition des champs électromagnétiques nos
conclusions sont pour I'instant plus mitigées. Ceci est particuliérement sensible dans le
cas de la topologie considérée pour I'étude d’'un modulateur électrooptique sur niobate
de lithium; une convergence satisfaisante au niveau du calcul des champs ne peut étre
atteinte, ceci nous interdit, pour l'instant, d’accéder a une information fiable sur

P'adaptation présentée par ce modulateur au signal microonde.
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CONCLUSION

L’objectif initial de notre travail consistait & définir les potentialités d’application
de films supraconducteurs & haute température critique, lors de la réalisation de

dispositifs microondes.

Pour que la portée de notre étude ne soit pas trop limitée, il importe de considérer
des structures (lignes microrubans, lignes coplanaires) présentant des dimensions

compatibles avec les technologies monolithiques.

Dans ce contexte, chiffrer Papport potentiel d'un ruban supraconducteur par
rapport & une métallisation classique impose que nous prenions en considération les
dimensions effectives des rubans ; ceci rend plus ou moins caduques les modélisations

usuelles de lignes planaires.

La comparaison des résultats issus de logiciels de simulation professionnels, avec
les valeurs relevées expérimentalement conforte nos a priori. Nous avons, en particulier,
mis en évidence les carences de ces logiciels, dans le simple cas de rubans métalliques,

des que leur largeur avoisine 10 um et que leur épaisseur approche I’épaisseur de peau.

Ce constat nous a amené a développer des méthodes de simulation qui font
abstraction de la notion de calcul de perturbation ; deux démarches ont été retenues : la
premiere repose sur la modification et 'extension de I'approche dans le domaine

spectral, I'autre s’appuie sur une formulation par éléments finis.

La premiére partie de ce mémoire rappelle de fagon succincte les principales
phases de la mise en oeuvre de 'approche dans le domaine spectral. Dans cette analyse,

la prise en compte simultanée de la conductivité des rubans et de leur épaisseur
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nécessite que I'on introduise la notion d’impédance de surface pour traduire au niveau

de l'interface rubans-substrat, la relation entre champ électrique et densités de courant.

Dans le second chapitre, la comparaison entre nos résultats de simulation et les
valeurs expérimentales pour diverses topologies de métallisation, nous confirme que la
régle reposant sur le seul rapport entre I'épaisseur de métal et la profondeur de

pénétration constitue un critére peu fiable.

Le choix de fonctions de base classiques évoluant notamment en r1/2_ pour J,
associées a la notion d’impédance, ne traduit pas avec précision l'influence des
dimensions transverses finies des rubans. Pour améliorer la qualitéyde n0s résultats, soit
nous avions & modifier les fonctions de base, soit nous corrigions ’expression de
Iimpédance de surface. Nous avons retenu la seconde option en introduisant un facteur

de forme qui prend en compte toutes les dimensions de ruban.

Un calcul préliminaire de la répartition des champs au sein du ruban, pour une
topologie simplifiée, permet de déterminer ce facteur de forme en nous basant sur
I'estimation de la puissance dissipée par effet Joule dans le métal.

Cette démarche conserve les avantages initiaux de ’approche dans le domaine
spectral ; elle s’avere fiable et précise dans tous les cas ol nous I’avons testée, que ce
soit pour les lignes microrubans ou les lignes coplanaires.

Appliquer cette méthodologie aux lignes supraconductrices est prématuré, au
regard des incertitudes propres aux modeles phénoménologiques utilisés pour décrire
ces matériaux. Ainsi, avons-nous simulé la présence de rubans supraconducteurs en

utilisant un facteur de forme égal a I'unité.

Dans cette étude prospective, le manque d’informations fiables relatives aux
aspects matériaux mais également la maitrise insuffisante de leur croissance ou de leur

dépot, ne nous ont pas invité a réaliser une comparaison exhaustive entre structures
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métalliques et supraconductrices. Nous nous sommes davantage attaché a préciser les
effets du premier ordre, notamment au niveau du facteur de ralentissement plutot que

des effets du second ordre propre au calcul de I'atténuation.

Dans cet ordre d’idées, une réduction sensible de ’encombrement des circuits
passifs, par l'utilisation de matériaux supraconducteurs n’est guére envisageable dans
une technologie microruban puisqu’elle nécessiterait des dimensions de ligne et
notamment d’épaisseurs de substrat peu compatibles 'avec les technologies microondes
habituelles.

Cet objectif peut étre atteint avec des contraintes géométriques moins séveres dans
le cas de lignes coplanaires puisque I'on peut espérer, en bande X, une réduction des
dimensions d’environ 20 % tout en conservant une bonne adaptation de la ligne en

considérant un supraconducteur a haute température critique tel que le YBaCuO.

Poursuivre plus en avant cette étude en recherchant de meilleurs compromis entre
ladaptation, le facteur de ralentissement et les pertes n’est, pour linstant, guére
crédible ; il semble plus raisonnable de regarder nos logiciels de simulation comme une
aide a la caractérisation de matériaux supraconducteurs. La sensibilité de nos calculs a
la nature des modeles retenus pour décrire ces matériaux, mais aussi aux valeurs des
parameétres caractéristiques injectés dans ces modeles doit faciliter la caractérisation des

films supraconducteurs.

L’approche dans le domaine spectral peut difficilement &tre appliquée a la
modélisation de structures dont les géométries s’écartent trop de celles de lignes
planaires. Pour aborder des topologies plus complexes, nous avons développé et

présenté dans la troisi¢me partie une analyse de type éléments finis.
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Dans la formulation retenue, les six composantes de champ sont approximées sur
un élément par une interpolation nodale classique. Cette méthode constitue un moyen

pour assurer I’élimination des solutions parasites.

Les différents tests effectués pour éprouver la fiabilité de notre algorithme sont
présentés dans le quatrieme chapitre. Notre démarche est progressive, partant d’une
structure trés académique, le guide rectangulaire chargé, nous aboutissons finalement a
I'analyse du comportement d’un modulateur électrooptique réalisé sur niobate de

lithium.

Apres avoir constaté la non apparition de solutions parasites pour les différents cas
considérés, nous nous sommes surtout attaché & définir, pour chaque structure, les
limites d’utilisation de cette formulation en intégrant les contraintes informatiques, c’est

a dire les temps de calcul et espaces mémoire.

Pour un dispositif complexe tel que le modulateur électrooptique, notre étude met
en évidence les limites d’utilisation du formalisme retenu. L'emploi de moyens de
calculs performants (IBM3090) permet effectivement d’aboutir a des résultats
satisfaisants quant aux diagrammes de dispersion, mais n’autorise pas une convergencé
suffisante au niveau du calcul de la répartition des champs et, par voie de conséquence,

ne permet pas d’obtenir d’informations fiables sur une grandeur telle que 'impédance.

Les espaces mémoires requis, en utilisant des polyndmes d’interpolation d’ordre
un laissent difficilement présager une extension de la formulation & des éléments

d’ordre plus élevé.

Dans le cas de métallisations parfaites (CCE) et épaisses, la convergence des
champs au niveau des angles "ré-entrants" doit cependant pouvoir étre améliorée par

I'emploi d’éléments singuliers.
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D’un point de vue plus théorique, une interrogation demeure : rien ne prouve que
la formulation EH élimine radicalement les solutions parasites ou qu'elle les éloigne
sensiblement des solutions physiques.

En conclusion , Pexpérience acquise lors de cette étude et les difficultés
rencontrées, totalement ou partiellement surmontées, loin de nous inciter a porter un
jugement négatif sur les méthodes de simulation par éléments finis, nous incite au
contraire a encourager nos collegues de 'Equipe Electromagnétisme des Circuits a

poursuivre plus avant ces investigations.

Il convient, & présent, d’envisager l'utilisation de méthodes plus performantes
basées sur le concept d’éléments mixtes ou d’arétes, tout en tirant profit des conclusions,

positives ou négatives dégagées de notre travail.
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figure a2.1 : évolution simplifiée des premiéres fonctions de base

utilisées pour la densité de courant Jx.
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figure a2.2 : évolution simplifiée des premiéres fonctions de base

utilisées pour la densité de courant Jz.
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