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INTRODUCTION GENERALE

Le développement de dispositifs monolithiques microondes, fonctionnant a
des fréquences élevées, impose des contraintes de plus en plus strictes lors de la
conception des circuits, notamment au niveau de leur simulation. La synthese de
ces circuits repose généralement sur la mise en cascade de quadripdles
¢lémentaires, dont il convient de connaitre avec précision les matrices de
répartition. A ce jour, la plupart des logiciels de simulation disponibles reposent
sur ce principe mais font appel 4 des analyses électromagnétiques plus ou moins

précises, si ce n'est 4 des modéles empiriques.

L'accroissement remarquable des performances des calcﬁlateurs durant la
dermiere décennie permet, a présent, d'obtenir avec précision la matrice de
répartition d'éléments de circuits de complexité moyenne [1][2][3]. Néanmoins, la
simulation dynamique de circuits intégrés complets reste un but a atteindre,
notamment lorsque ces circuits ne peuvent pas étre décomposés en discontinuités

élémentaires sans interaction.

Lorsque la densité¢ d'intégration augmente, ou lorsque les fréquences de
travail atteignent les gammes millimétriques, la diminution des dimensions
transverses des lignes entraine un accroissement des pertes métalliques. La prise
en compte de ces pertes demeure un sujet d'actualité et constitue depuis plusieurs

années un axe de recherche privilégié de I'équipe Electromagnétisme des Circuits
(ELECQIR) de LIEMN [4][5][6][7].

Face aux problémes posés par 1'augmentation des pertes métalliques dans

les structures plaquées, une solution réside dans l'utilisation de matériaux



supraconducteurs. Dans le domaine des microondes, cette €ventualité a surtout
été envisagée a partir de 1987, date a laquelle ont été découverts les
supraconducteurs a haute température critique. La découverte trés récente [8] de
matériaux supraconducteurs a température ambiante, non réellement confirmée,
apporterait une solution idéale a ces problémes, a condition toutefois que leurs
propriétés dans le domaine des microondes sous forme de films minces soient

effectivement déterminées.

L'approche dans le domaine spectral, méthode particulicrement bien
adaptée a la simulation de circuits planaires, ne peut s'appliquer rigoureusement a
l'analyse des pertes dans les conducteurs. Par le biais de la notion d'impédance de
surface, ces pertes peuvent néanmoins étre prises en compte avec précision
[9][10]. Cependant, ceci suppose de modifier cette impédance a partir de la
-détermination préalable de la répartition du champ électromagnétique au sein des .
conducteurs [1 1][12].

Partant de cette analyse, la mise en oeuvre d'une impédance de surface
corrigée d'un facteur de forme géométrique au sein de programmes ADS permet
d'allier rapidité et précision du code numérique. Cette méthode a été, dans

'equipe ELECCIR, appliquée avec succes aux cas des conducteurs métalliques de

lignes microruban et coplanaires [6].

La qualité des films supraconducteurs dépend dans une large mesure des
procédures suivies lors de leurs dépots et de leurs gravures sur des substrats
diélectriques adéquats. De ce fait, la caractérisation des matériaux

supraconducteurs obtenus en fin de réalisation s'impose.



Dans ce contexte, a partir d'une analyse précise du bilan des pertes de
structures supraconductrices, et particulierement de résonateurs, nous avons

développé une méthode de caractérisation de matériaux supraconducteurs.

En conséquence, ce mémoire s'articule autour des points suivants.

Dans un premier chapitre, nous rappelons bri¢vement les principales étapes
qui interviennent lors de la mise en oeuvre de l'approche dans le domaine

spectral, dans le cas simple du résonateur rectangulaire.

Dans le deuxieme chapitre, nous décrivons une extension de ce formalisme
a la simulation de circuits microruban de forme quelconque, et proposons un code
numérique précis et convivial d'analyse de tels circuits. Cette étude nous a amené
- en particulier 4 proposer. une nouvelle méthode de simulation de terminaisons
adaptées. Ceci nous permet sur le plan numérique d'accéder directement a la

matrice de répartition des multipdles.

Dans le troisieme et dernier chapitre de ce mémoire, une méthode originale
de caractérisation de films minces supraconducteurs est présentée. Nous
examinons d'abord la validité de 1'expression analytique classique de I'impédance
de surface sur différents cas. Le facteur de forme relatif a la partie réelle de
I'mpédance de surface précédemment obtenu [6] est étendu a la partie imaginaire,
et donc a un calcul de la puissance réactive stockée dans les lignes microruban
supraconductrices. Les caractéristiques de deux matériaux supraconducteurs
différents (YBaCuO et TIBaCaCuO) sont présentées a partir de 1'étude de

plusieurs résonateurs.
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CHAPITRE PREMIER

I-1 INTRODUCTION

La conception des circuits intégrés monolithiques micro-ondes nécessite de
déterminer avec précision les caractéristiques de chacun des éléments les

constituant.

Au sein de ces circuits les résonateurs, s'incluant facilement avec la plupart
des autres éléments passifs par la technique de photogravure, sont largement

utilisés.

Les méthodes d'analyse simplifiées des résonateurs imprimés
rectangulaires, telles que le modéle 2 ligne de transmission ou a cavite, prédisent
avec une relative précision leur fréquence de résonance. Malheureusement, ces
méthodes ignorent le plus souvent les phénoménes liés a la présence de
l'excitation, ce qui les rend difficilement applicables pour le calcul de I'impédance
d'entrée et imprécis pour calculer les diagrammes de rayonnement des antennes

imprimées.

Dans ce chapitre, nous rappelons les phases essentielles de I'analyse d'un
résonateur microruban, basée sur la résolution d'équations intégrales par la

méthode des moments. .



Incluant dans notre analyse la présence du dispositif d'alimentation, notre
but a été d'accéder avec une précision maximale au comportement de telles
structures. Néanmoins, les phénoménes liés aux valeurs non nulles de la
résistivité des conducteurs employés ( métalliques ou supraconducteurs) ont été,
pour des raisons de présentation, exposés dans le troisiéme chapitre de ce

mémoire.

I-2 L'APPROCHE DANS LE DOMAINE SPECTRAL

[-2-1 PRESENTATION GENERALE

La structure étudiée est présentée figure I-1. 11 s'agit d'un résonateur
" rectangulaire en structure microruban, excité par une ligne microruban ou une
sonde coaxiale. Le résonateur proprement dit (plaque P de surface Sp) est
constitué d'un conducteur métallique d'épaisseur t, séparé d'un plan de masse M
par une couche de matériau diélectrique (région 1) dont la permittivité €1
complexe et tensorielle permet la prise en compte des pertes par effet Joule et

d'une anisotropie éventuelle.

Le demi-espace supérieur est constitué d'un autre matériau diélectrique
(région 2) de permittivité €7 , l'air ou le vide étant généralement considérés. Il
peut étre limité par un court-circuit électrique (CCE) ou magnétique (CCM) en
z=hy.

Le modéele d'étude est représenté figure I-1(b-c). La plaque rectangulaire P,
que nous- supposerons dans un premier temps parfaitement conductrice et
infiniment mince, et déposée dans le plan z=0. Excitée par une ligne microruban
(figure I-1a) ou une sonde coaxiale (figure I-1b) au point E (xE,yE), elle est le
support de la distribution surfacique de courant J p(x,y,0).



| L'analyse fréquentielle du probléme s'opére grace a la technique des
équations intégrales liant le champ électrique diffracté Ep(x,y,z) par le courant
sur la plaque au champ électriqu;? généré par la présence du dispositif d'excitation
E(x,y,2). La fonction dyadique de Green g(x,y,x',y') permet d'exprimer Ep(x,y)

en z=0 par l'intégrale:

Wx/2 Wy/2_

Epoo(xy)= [ | gxy.x.y)JIp(x,y)dx'dy' (1)
-Wx/2-Wy/2

Cette fonction de Green dépend de fagon générale de toutes les constantes
électriques et géométriques du modele d'étude, et nécessite une écriture
mathématique complexe. L'étude du probléme dans le domaine transformé de
Fourier deux dimensions (ou domaine spectral) permet de simplifier dans une
large mesure le développement numérique de la solution en permettant une

expression analytique simple de la fonction de Green [1].

L'expression des différentes grandeurs électromagnétiques dans le domaine

spectral s'opére grice a la transformée de Fourier 2D suivante:

+00 +00 J(ox+By)

Fap)=5- | [Fouye iy
1 +00+00_ -j(ox+By)
F(x,y)=ﬂj [F(a.pe dodp (I-2)

F(x,y) fonction complexe devant satisfaire aux conditions suivantes:



-F(x,y) est une fonction sommable des deux variables x et y;

-F(x,y) est continue et dérivable (de dérivées sommables) -

1-2-2 LEQUATION INTEGRALE A RESOUDRE:

La mise en oeuvre d'une équation intégrale propre a résoudre le probleme
posé s'effectue généralement en considérant pour les conducteurs des courts
circuits électriques parfaits. Le champ électrique présent dans la structure s'écrit
comme la somme du champ électrique généré par le dispositif d'excitation
Eg(x,y,z) et du champ électrique diffracte par la plaque résonnante de surface Sp,.
La distribution de la densité surfacique de courant est identiquement nulle en
dehors de la surface de la plaque P. Une équation intégrale souvent utilisée dans
la littérature est alors écrite en considérant que le produit scalaire entre le champ
électrique total est la densité de courant Tp est nul en chaque point de l'interface
ou se situe le conducteur. L'intégrale de cette quantité sur tout l'interface est elle

aussi nulle et nous obtenons:

+00 +00
[ [(Ep+Es).Jpdxdy =0 (I-3)

-0 =0

Une solution plus simple consiste a utiliser le théoréme de réaction de
Rumsey [2]. 1 décrit les interactions entre deux distributions de courant
volumique par le biais du champ électromagnétique crée par chacune d'elles. En

l'absence de courant magnétique, il s'énonce comme suit:



figure I-1a: Vue en perspective

Y ~—

Ihl
Plan de masse M

figure I-1b: Coupe dans un plan x=cte

%

Plan de masse M
figure I-1c: Modeéle d'étude

Figure I-1: Structures étudiées et modéles d'études




Soit deux distributions de densité de courant volumique J, et Jp
respectivement contenues dans les volumes V, et Vi, la réaction de J 5 sur Ty, est

définie par le complexe:
(T3} = [[[BpTadv (1-4)
Va

ou Ep représente le champ électrique généré par la source de courant Ji,

sur la source A.

A une fréquence donnée, pour des milieux linéaires et passifs, le théoreme

de réaction stipule que pour les sources J 5 et Ty :
(TasTo)=(T6.72) 0-5)

L'application du principe de réciprocité a la structure étudiée nous permet
d'écrire I'égalité (I-5) pour les distributions de courant surfacique sur la plaque Tp

et sur la source Jg.

[[Bp-Tsds= [[Es-Tpds (1-6)

Ssom'ce SPlaque

avec: -J 5 densité superficielle de courant modélisant I'excitation
-Tp densité superficielle de courant inconnue sur la plaque P
-Ep champ électrique crée par Tp sur la surface de la source
-E 5 champ électrique crée par J g sur la surface de la plaque

P, en I'absence de la plaque.

Dans le cas ou nous considérons au niveau de l'excitation un dipdle

électrique orienté suivant I'axe Oz, noté Ts,, cette équation impose de calculer la

10



fonction de Green du champ électrique tangent a la plaque P crée par un dipdle

Es, _ Gx,z( ) 1.7
o lossfo 07

Une simplification de I'équation (I-6) s'impose dans l'hypothése ou les

vertical:

matériaux conducteurs sont parfaits. Le champ électrique tangent 4 la plaque P

est alors nul et donc:

X < Wx.
2

<Y o (Bs(x,y,0) + Bp(x,%,0) x2=0 (-8

soit:

EPX (X,y,O) = _ESX(X9y30) (I 9)
Epy(xay,o) = —Esy(xayao)

L'application de (I-9) nous dispense de calculer la fonction de Green du
dipdle vertical (I-7). Un synoptique résume brievement, figure I-2, les différents
choix possibles quant a la formulation intégrale et au domaine dans lequel est

projeté le probleme.

L'équation intégrale obtenue dans le domaine réel est:

[[Ep Teds+ [[Ep-Tpds=0 (-10)

Ssource SPlaque

L'écriture de l'équation intégrale dans le domaine transformé de Fourier

s'effectue en remarquant que les surfaces d'intégration Sgource €t Splaque

11



peuvent étre étendues a des plans infinis et en appliquant le théoreme de Parseval.

L'équation intégrale dans le domaine transformé de Fourier s'écrit alors:

+wo+0 0 _ +o0+a@_ .
[ ] JEs(a.B)-T5(aB)dadBdz+ | [Ep(a,B)-Jp(a,B)dadp=0 (I-11)
—0—w—h -0 -0

La source de courant d'excitation Jg(a,B) imposée, la résolution de cette
équation intégrale permet l'acces a la répartition totale du champ
électromagnétique, ainsi qu'a l'impédance d'entrée de la structure. C'est le régime

force généralement qualifié¢ de déterministe.

En I'absence de source, J s(a,$)=0 et il résulte de (I-11):

+00+00

J [Ep(c.B)-Tp(c,B)dadB=0 (-12)

—00—00

Dans ce cas, le résonateur évolue de fagon autonome, les solutions non
triviales de (I-12) décrivent l'état découplé du systéme aprés une impulsion
d'excitation: c'est le régime libre. Ces deux types d'étude sont précis€s au

paragraphe 1-3.
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Résolution du probleme par la
méthode des équations intégrales
Théoreme de réciprocité
+Nullité du champ
électrique tangent
aSp

Nullité¢ du champ
¢lectrique tangent a Sp

X=+00,y=+20
[[EpJpdS+//EpIsdS=0 [[(Ep+Es)JpdS=0
Sp Ssource X=-00,y=-00
Domaine Domaine
Spectral Réel
Domaine Domaine Expression Analytique Expression analytique
, de la fonction de Green de la fonction de Green
Spectral Réel Gs(,B) Z5(%,Y,X,Y")

g=TF"(G(o,B))

gs=TF"(Gs(at,B))

Expression Expression

Analytique de G(a,B) Intégrale de g(x,y,x’,y")
Methode Ecriture Méthode | Ecriture
des matricielle des matricielle
moments | moments |

Résolution Résolution

matricielle matricielle

l -
| ]
Impédance d'entrée Ze Ep(x,y)=
Distribution Jp(x,y) TF (Ep(c,B))

Ep(x,y)=llIp.gs(x,y.x.,y)dx'dy

Impédance d'entrée Ze
Distribution Jp(x,y)

Figure I-2: Organigramme des différents choix possibles pour la résolution du
probléme par la méthode des équations intégrales
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[-2-3 LA FONCTION DYADIQUE DE GREEN

On résoud I'équation intégrale en disposant d'une relation liant le champ
électrique Ep(x,y,0) 4 la densité de courant Jp(x.y,0). La fonction dyadique de
Green E(a,ﬁ) exprime,- dans le domaine transformé de Fourier, les composantes
tangentielles de ﬁp(a,B): ]:ipx(oc,ﬁ) et f?‘.py(oc,B), en fonction des composantes
ipx(oc,B) et jpy(oc,B) de la densité de courant jp(oc,ﬁ):

Exm,m):(m(a,ﬁ) ny(a,m)[ix(a,s)) 13
Ey(a.B) Ty (a.B)

Gyx(a,B) Gyy(a,B)
L'intérét de l'approche dans le domaine spectrale réside essentiellement

dans la possibilité de pouvoir exprimer cette fonction analytiquement.

Le calcul des composantes de la fonction de Green dyadique peut se mener

de deux fagons:

- Par l'écriture des champs électriques et magnétiques décomposés
en ondes TE/z et TM/z et application des conditions de continuité aux interfaces

z=-h1, z=0 et en z=+h2 en présence d'un capot métallique supérieur [1].
- Par la méthode de la résonance transverse. Dans ce cas un
formalisme de type "ligne de transmission" permet un calcul rapide du champ

électrique ]flp lorsqu'un courant test fp est placé a l'interface z=0 [3][4].

Dans le cas de substrats anisotropes uniaxes, la méthode de la résonance

transverse reste applicable.

14



En effet, les matériaux supraconducteurs a haute température critique, dont
I'étude fait l'objet du chapitre troisiéme, nécessitent d'étre déposés sur des

matériaux diélectriques présentant les caractéristiques suivantes [5][6]:

-une permittivité électrique élevée, dans le but de réduire les pertes par
rayonnement en méme temps que les dimensions des circuits, en vue
d'applications miniaturisées.

-une bonne tenue des propriétés au cours du vieillissement.

-un bon accrochage des films minces supraconducteurs et des parametres
de maille entre substrat et matériau supraconducteur similaires.

-une tangente de pertes extrémement faible afin de ne pas réduire les

potentialités qu'offrent les matériaux supraconducteurs.

A ce jour, 1l semble [7] qu'un seul matériau remplissent ces conditions: le

composé LaAlO3. Ce matériau uniaxe présente un tenseur permittivité qui s'écrit:

Z= €y (1-14)

avec €//#¢€ |
L'annexe A traite du calcul de la fonction de Green dans le cas de
l'anisotropie uniaxiale suivant z. Considérons en premier lieu le calcul de G dans

le cas d'un substrat diélectrique isotrope.

L'équation d'Helmholtz pour le champ électromagnétique [E,H]; dans le

milieu linéaire linéaire, homogene, isotrope et libre de source s'écrit:
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Appliquons les propriétés de la transformée de Fourier 2D définie par

I'équation (I-2) aux calculs de dérivées:

2
TF(aA)=—jocA; TF a—’:‘— =-a’A
X &x
(I-16)

2
TF[aA)=—jBA; TF —5":‘ =-B’A
oy Oy

Le champ électromagnétique dans l'espace transformé [E,H]; (a,B) est

alors solution de I'équation:

(o.,B,2),H(a,B, z)] =0 (I-17)

—
l )
[()
|
K
(™)
'@
.7+..
w
[kl
=
i

En posant Y22=62/ 8z2 , et en supposant que la région 2 s'étende jusqu'en

z=+o0 , le champ électromagnétique exprimé dans 1'espace réel s'écrit:

EH (x,y,z)=-1——+w+w}§,1;:l (oc Bye iox+Py=ir22) 4o 48 (1-18)
2 2w ° ¢

cette expression traduit une superposition d'ondes inhomogenes se

propageant dans une direction définie par le vecteur:
k=0x+py - jyz (1-19)

ou X,¥,Z sont les vecteurs unités suivant les trois directions.
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Le choix de la solution de:
y.=13 (1-20)

est déterminé par la nécessaire convergence de l'intégrale (I-18) lorsque z tend
vers l'infini, ce qui impose Re(yz) positif. En fait, ce choix obéit a d'autres
conditions examinées en détail au paragraphe I-4, selon que l'on considere un

fonctionnement en régime libre ou en régime forcé.

Pour chaque cduple de valeurs (a.,f), le champ [E,H];(«,pB) est décomposé
en une onde TE/z et TM/z se propageant dans la direction donnée par le vecteur

k (figure I-3).

Figure I-3: Décomposition en ondes TE/z et TM/z
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Afin d'exprimer plus simplement les relations entre la densité de courant
fp(oc,ﬁ) et le champ électrique ﬁp(a,ﬂ), il est utile de remarquer que le champ
magnétique tangent au plan [x,y] dans le cas d'une onde TE/z (respectivement le
champ électrique tangent dans le cas d'une onde TM/z) est colinéaire au vecteur
fq=oc>“<+[3$7; et d'effectuer le changement de repere (0,x,y,z) dans (O,u,v,z)
(figure I-3 et I-4).

Figure I-4: Changement de repére pour le calcul de la fonction de Green

Dans ce repere, l'écriture de I'équation de Maxwell-Faraday dans le cas de

I'onde TE/z conduit a:

—jopeH, =-v;E, (-21)

On définit alors 'admittance d'onde YTE/z comme le rapport:

Yog, = oY = -t (:22)
Eu JOLL
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De la méme fagon; I'écriture de I'équation de Maxwell-Ampere dans le cas

d'une onde TM/z méne a:

T

JOE;
VAN =_J_g (1-23)

v Yi

mnl

Les composantes transverses Eu Ev,HuHv des ondes TE/z et TM/z
satisfont les équations des lignes de transmission de sorte qu'il est possible de
schématiser, pour chaque couple (o), les milieux que l'on considére par des

trongons de ligne de propagation (figure I-5) [4].

S s

YTMZ YTEZ
h, —» »

J, J,
h,

Y o

v
CCC cce

Onde TM/z Onde TE/z

Figure I-5: Schéma de type ligne de transmission pour
le calcul de ZoTE et ZoTM
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L'impédance Z01g,, définie par le rapport: Z0rg/, =Ey/Jy (cf. figure I-3 et I-

5) a alors pour expression:
1

= + —
Yorg/, + YOrg/,

Zy... (1-24)

avec -Yotrg admittance vue par la source J; vers les z positifs

-Yo g admittance vue par la source J;; vers les z négatifs

La théorie des lignes permet d'exprimer Yo'z et Yo rg en termes
d'admittance ramenée par les différents milieux. Dans le cas de la figure I-1-a, ces

admittances ont pour expressions:

(ZOI'E/ = 1
> Yrgp + Yrg; coth(y;hy)
(1-25)
1
ZOTM/ =
> Yrmz + Yo coth(y hy)

En remplagant J;, Jy et Ey,Ey par leurs expressions déduites de 1a rotation
du repere (0,x,y,z) sur 0z, les composantes de la fonction de Green E}_—(a,[}) (1-13)

sont déterminées:

G (@0,B)=(Zg_, cos’8+Z,_ sin®d)

Gy (a,p) =Gy (a,p)= (Zo,,, — 2o, ) sInd-cosd (1-26)
Gyy(0,B)=(Z,, cos’8+Zg  sin’d)

2 2
a” .9 B

. o
sin‘d=—; 2;cosé‘}.sméi= B

oc2+[32’ a“+p oc2+[32

avec: €os’d =
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[-24 RESOLUTION DE L'EQUATION INTEGRALE PAR LA METHODE
DES MOMENTS |

- La résolution de 1'équation intégrale (I-11): |

+oo+c0 0 - +00+00_ _
| ] JEo(aB)-Js(apydadpdz+ | [Ep(c8)-Jp(o,B)dudf =0
—w—o—hy —0—00

s'opere grace a la méthode des moments classique de Galerkin [8] pour laquelle
les fonctions de test sont égales aux fonctions de base. Dans le domaine réel, les
distributions de courant Jpx(x,y) et Jpy(x,y) sont approchées par une somme de

N fonctions de base, associées aux coefficients de pondération I; inconnus:

N
TP,(,y = ZIJP,W (x,y) (1-27)
i=1

La linéarité de la transformée de Fourier permet d'écrire pour I'expression

transformée de Jp(x,y) :
~ N ~
Jpx,y (a,p)= ZIiJEx,y (a,B) (1'28)
i=1

L'équation intégrale se transforme alors en un systéme de N équations par I
écriture du théoréme de réaction entre la densité de courant source et chaque

fonction de base:

21



([ +c0+00 0 +00+00

[ [ [Epi(.B)-Te(o,B)dodpdz+ | [Ep(0,B)-Tpi(a,B)dadp =0
—0—w—h —00 —00
+toto 0 - +o+w_ -
J T [Epa@.B)-Ts(ap)dodBdz+ | [Ep(cuB) Tr(a.p)dudp=0
| —0e (I-29)
to+o 0.. - . +oo+oo= =
J f JEPN(a,B)-ié(a,B)dadde+j jEP(a,B).JPN(a,B)dadp,:o
[ —0—00—ly —o—®

Le champ électrique tangent a la plaque et diffracté par l'ensemble des N

fonctions de base Ep(a,B) se décompose donc comme suit:

= al =
Ep(a,B)=E (a,B)X +E (a,p)y =D Ep;
i=1
(1-30)

N N
= ZGx,x;y ((X’ﬁ) JX;Ypi((LB)X +ZGy,x;y (G,B) JX;Ypi((X:B)y
i=1 i=1

ou Gy x:y et Gy x;y représentent respectivement les composantes de la
fonction de Green relative aux champs Ex et Ey, créés par une densité de courant

Jx ou Jy. Le systeme matriciel final s'écrit alors:
y

[ 11Tn] [vi]
I, Vv,
z, _
1-31
i 1 Und [Wn
NxN Nx1 Nx1
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pour lequel I1,I,... IN;, coefficients de pondération des fonctions de base,

constituent les inconnues du systeme.

Zjj sont quant a eux les termes de réaction entre la fonction de base j et la

fonction de test 1:

+o0+w

Zij= | [Ej(@.B).J;(c,B)ddB
—00 —00 (1_32)

+co+00

=] ] G(a,B)T ;(ct,B).T; (e, p)dordp

—0—0

Le vecteur [V1,V2,...,VN] constitue le second membre du systeme et
traduit les réactions de chaque fonction de test J; avec la densité de courant

d'excitation Jg:
+o+0 0

Vi= | [ [Epi(a.B.2).J5(a,B,2)dadBdz (I-33)

—w—w—hl

[-25 CHOIX DES FONCTIONS DE BASE:

Les fonctions de base utilisées dans ce chapitre définissent chacune la
surface rectangulaire de la plaque résonnante P. Certains auteurs préconisent une
approximation du courant Jp(x,y) sur la plaque par I'utilisation de polynomes de
Legendre, afin de tenir compte des effets de bord du courant. Ils remarquent
qu'alors leurs transformées de Fourier s'expriment en fonctions de Bessel a

décroissance plus rapide que les fonctions sinus et cosinus [9].
La prise en compte des effets de bord, pertinente dans le cas de

conducteur de faible largeur (ligne de propagation microruban), n'est pas retenue

par de nombreux auteurs qui se contentent de fonctions de base plus simples dans
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le cas du résonateur rectangulaire. Les résultats obtenus en régime libre comme
en régime forcé ne varient d'ailleurs presque pas lorsque l'on tient compte des
effets de bord; et une seule fonction de base est souvent suffisante pour retrouver
les résultats expérimentaux [10][11]. De plus le calcul précis des fonctions de
Bessel cylindriques a arguments complexes (comme nous le verrons au
paragraphe 1-4) s'opere par développements limités et prend numériquement un
temps de calcul largement supérieur a celui des fonctions de base exprimées en
cosinus et sinus. La présence de la ligne microruban d'excitation perturbe par
contre fortement la distribution de courant Jp au voisinage de la connexion [12]
et, de fait, brise la symétrie du probléme. Pour cette raison, nous avons
décomposé chaque composante Jpx et Jpy de Jp en quatre groupes présentant

chacun une parité suivant x et y différentes:

y X
J =cos(2(r —1)m——) cos((2s—-1)mT—
Tsa,, = OS2t ~ D) cos(2s- D)
y . . X

J =cos(2(r —1)®r—) sin(2sm—) - 1-34
o, = 08Cr =) sin(Zem o) (1-34)
T =sin(2rm—>) cos((2s—1)m—)

rs W Wx

. y . . X

Txd,, = Sm(szy) sm(ZSnﬂ)
T =cos((2r - )m—=) cos(2(s— 1) ——)

Yars Wy Wx
T =cos((2r — =) sin((2s - )m—)

ybr,s Wy WX

: y X
J = sin(2rmt—) cos(2(s— Nn—
s = SNE) cON2(s= D)

Jog  =sin(2rr—) sin((2s - )m—)
¥ W, Wx

Les expressions transformées de ces fonctions sont réunies dans l'annexe
B. Les fonctions Jxai 1, Jxc1 2, Jyaj 1 et Jycp 1 sont représentées figures I-6 et
17, ‘
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Fonction de Base Jxall(x,y)'

1,00

Jxall(x,y) 0,50

1,00 /7

Jxcl2(x,y) 0,00-4

AY:

VRO

) "'g‘\) T

s

i, vt

N

ity
'v4 ¥ 4 N\ Vv‘?.!.ﬁ..‘ég!..&)@&‘im'"
3 “‘\&i’%““ﬁ"’" Ry

Sy
Y

)
""»A‘i%\'\\ """ w.ﬁ
I 0 ﬁﬁ)‘v}*'«’!’”’i

N

ey

'i N
AR
/] ""‘“l\\,

N
TN

Figure I-6: Evolution des fonctions de base Jxaj1(x,y)
et Jxc12(xy) selonx et y

25




Eﬂ——.
ncti

on

de

bane 3y
all

(x

Y)

1,00-

I
yal
1(xy) 0
950 i

1,00-

Jye
10s3) O
00-

-l’w

Pl "'i%:l‘

//ririzizef'e‘:::!:!:?:?:?%:e%%:;;v,,.‘
'“”v """ ”WM »;«i«”i
"W”""‘W ,,,',u"':':'\\\\
/////""{‘\‘\‘\‘\‘\‘\‘\'\’\\\\\\\\,\ﬁ g
\\\\\\\\‘\\\\\\1"‘{.‘ i "“!‘l?n'r;’\
..|\\\\\\\“\‘i.é,i.il»';'a‘{){f\"\‘\.\m u'l'l';é-!l\\\\
“ % fl fh ‘“\ h\.h\”. |
| 4\\\"""’ “ ”.'ﬁm M;\" v .m" m‘ m“\“‘- U
\\\\\\\\\‘,;w.efr‘..' ,\“‘“‘\'3‘~'.~’eea*.%%’f\\\\\\\\\\‘\\\.\,
\\\‘\\\“‘é’a‘a'a'i'i‘.v‘li . \\\\\\\\\\
i \\"""\ il f‘f'l///
\\ ’” AAAA A ‘.‘:‘:“ﬂ
il i
n"',';/,,fg ,,,,,,
0,50

(A

s
W
00000
{ '? !!!!!!!!!

fi

gur
el
-7
oluti
ion
de
S
fonction
sd
eb
ase
J
ya
11(
X,

Y)

et J
: yc
21
(x,y) selon
X et
y

26




I-3 REGIME LIBRE ET REGIME FORCE

I-3-1 REGIME LIBRE

Le régime libre permet d'appréhender le comportement du systeme en
l'absence du dispositif d'excitation. Dans ce cas, le systeme matriciel (I-31)

devient homoggne et prend la forme suivante:

i T Il i i Vl = OT
I, 0
7. . : .
iJ = (1-35)
L __IN_ _VN =OJ

Il possede des solutions non triviales pour des valeurs complexes de la

fréquence:

fo=frtifi  (1-36)
qui constituent les valeurs propres de la matrice [Z].

La décroissance temporelle des grandeurs physiques au sein du résonateur
est due aux pertes d'énergie par effet Joule dans le substrat diélectrique, ainsi que
par rayonnement. La partie imaginaire de la fréquence complexe f; résulte de ces
pertes. Le choix de la dépendance temporelle des grandeurs électriques en eJot
dans le calcul de la fonction de Green impose le signe de la partie imaginaire de
fo (£>0) afin d'avoir:

lim, ., e’ =0 (I-37)

et donc I'amortissement de l'oscillation du courant Jp.
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Par analogie avec les circuits résonants a constantes localisées, le
coefficient de qualité; par définition égal au rapport de la puissance emmagasinée
sur la puissance dissipée par la structure, s'exprime simplement en régime libre

par [13]:

_f

Q= 5f (39

Afin de trouver les zéros du déterminant de [Z] dans le plan complexe de la
fréquence, il est nécessaire de faire appel a un sous programme spécialisé. Deux
méthodes sont couramment utilisées, I'une basée sur le théoréme des résidus
permet une recherche effective de zéros; tandis que l'autre, plus rapide et
s'appuyant itérativement sur une interpolation polynomiale (méthode de Miiller),

oriente seulement la solution vers un minimum local.

[-3-2 REGIME FORCE

Les deux types d'alimentation des circuits microruban les plus fréquemment

rencontrées correspondent aux solutions technologique les plus pratiques:

[-3-2-1 l'excitation par une ligne coaxiale (figure I-8)

Pour des substrats suffisamment minces par rapport a la longueur d'onde
dans l'espace libre, il est possible de considérer constant le courant sur I'dme de la

sonde. La modélisation de celle-ci se raméne donc simplement a un courant
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uniforme perpendiculaire au plan de masse M. Il est situé sur le pourtour du

conducteur central et occupe ainsi la surface du cylindre de diamétre dg.

La contribution selfique apportée par la sonde est ajoutée a l'impédance
d'entrée calculée. La formule de Bailey permet une approche empirique de cette
contribution [11]:

X1 =60k h; Log(

2
ko dy Veri

X
YJ
E

v

7 W 7ht

plhan ab masse

Figure I-8: Modélisation de I'excitation par sonde coaxiale

Nous ne considérerons cependant dans ce rapport que l'excitation par ligne

microruban

1-3-2-2 'excitation par ligne microruban (figure 1-9)

Une ligne microruban est simplement connectée sur l'un des bords de la
plaque P. A partir du principe d'équivalence, elle peut étre modélisée par un

rideau de courant superficiel Jg occupant la surface définie dans le plan (E,y,z)
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par la largeur W de la ligne d'excitation et la hauteur hy du substrat diélectrique
(figure 1-9).

Dl de masse Plan gk masse

Figure I-9: Modélisation de I'excitation par une ligne microruban

L'équation de réaction appliquée a cette modélisation donne:

[ BpJds= [[B,.Tpds (1-39)
Ssouce Splaque

Un mode TEM étant par hypothése considéré pour la ligne microruban, le
courant Js peut €tre choisi colinéaire a Oz [14]. On peut néanmoins corriger cette
approximation en choisissant une largeur effective Wefr suppléant W. Plusieurs
formules empiriques existent pour le calcul de Weff; voici celle que nous avons

utilisée [9]:

e +0,3 W+0262h, , o
€ —0,258 W +0,813h,

W =(W+0,412 (1-40)
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£off représente la permittivité électrique effective de la ligne microruban,
déterminée & partir d'analyses numériques ou d'expressions approchées désormais

classiques [15][16]. Le courant d'excitation prend finalement la forme:
To(%,y,2) = Js 8(x - xg) u(y - Y, We) u(z+hy,hy) 2 (1-41)

avec: d (x) fonction de Dirac

u (x,1) fonction créneau centrée en x et de largeur 1

Les termes de réaction Vj de I'équation matricielle (I-31) s'écrivent:
1 q

V, = TT{ JQEzi(oc,B,z).J:(a,B,z)}dz dodp (1-42)

— h1

—o0—

Le calcul de la transformé de Fourier du rideau de courant source meéne a:

To(a) = el sin(22e) (1-43)

[-3-2-3 Résolution du systéme matriciel:

La présence de l'excitation assure l'existence du second membre de

I'équation matricielle (I-31), le probléme est de fait déterministe:
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I 1TL]T W]
I, V,
Z,, ]
i 4 LInJ LN
NxN Nx1 Nx1

Le calcul du vecteur solution [I] constitué des coefficients de pondération
des fonctions de base Jp; s'opére numeriquement grace a la méthode du pivot de
Gauss. [I] déterminé, un retour a la valeur du champ électromagnétique
[E,H](X,y,Zz) dans le domaine réel est possible grace a la fonction de Green et a la
transformée inverse de Fourier [17]. Cependant, il convient de remarquer que le

calcul de I''mpédance d'entrée n'impose pas un retour dans l'espace géométrique.

[-3-2-4 Calcul de I''mpédance d'entrée:

Dans le cadre de l'approximation quasi-TEM au niveau de la ligne

microruban, nous pouvons définir 'impédance d'entrée par le rapport:

0
- j E,dz

Zy=—0

e

(1-44)

S

ou Ig représente le courant électrique total transporté par la ligne d'excitation au
‘point E. Le champ électrique total Epz résulte des contributions au champ

electrique Epz; de chaque fonction de base :
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0 N O
~ [Epldz -WY | E,Jdz
-h i=l-h
Z,=—2 = ! (1-45)
) I w22

L'expression de Js(x,y,z) (I-41) permet d'écrire:

0 N +wo+w 0
- [Epldz =Y [ | [EpJTdxdydz
- i=1_p—c0—
Z,=—™" = = v:;lzjz (1-46)
s s

soit, dans l'espace transformé, a l'aide du théoréme de Parseval:

N
_ZIiVi
Z,=—=— (147)
IS

I-4 CALCUL DES INTEGRALES DANS LE PLAN COMPLEXE DES
VARIABLES D'INTEGRATION

1-4-1 POSITION DU PROBLEME

Comme I'a fait remarquer Sylvie Assailly [9], le calcul des intégrales de
reactions Zjj et de Vj dans l'espace transformé a été incorrectement effectué par
différents auteurs. Ce calcul requiert en effet le choix correct de la branche de

coupure lors de la détermination de la racine carrée de l'expression

Y, = J a’+p?- kiz , ainsi que la définition d'un parcours d'intégration complexe
pour les variables o et B qui réponde aux exigences mathématiques et physiques
posé€es par la modélisation du probléme. L'équation (I-18):

+00+ 00

[E,ﬁ]z(x,y,z)=$j | [Eﬁ] (a,B)e X +By=inz)gq 40

—~00—00 2
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impose que la valeur du champ électromagnétique s'annule pour z infini. Cette
condition méne a: Re(yz)>0. Cependant, la partie imaginaire de vz2 peut prendre
des valeurs positives ou négati\;es lors de la recherche des zéros du déterminant
de [Z] en régime libre. Les algorithmes de recherche de zéros par les méthodes
des moments pondérés ou de Miiller nécessitent que det[Z] soit holomorphe sur

un domaine du plan complexe de la fréquence incluant la zone de recherche.

Pour la détermination classique de la branche de coupure de la racine
carrée (axe imaginaire négatif), y, subit une brusque variation lorsque Im(yzz)
passe par zéro, il n'y a donc plus continuité analytique et une nouvelle branche de

coupure est nécessaire.

Apres avoir effectué le changement de variables en coordonnées polaires

pour l'intégrant des intégrales de réaction (figure I-10) (I-31):

Zij= J JEJ(G,B).Tf(a,B)dadB
=] ] G(,B)F; (e, B).J} (o, B)dexdp
" )
Bl---—ox , a=kp cos(0)
2 B=kp sin(0)
0 ‘
0 o g

Figure I-10: phangement de variables pour l'intégration des termes de réaction
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avec: oc=kp cosO
B=kp sind

, les intégrales précédentes prennent la forme:

2T +o
Zi=| [Gji(kp,0);(kp,0)T; (kp,8)kp dkpd6 (1-48)
0 0

Ce changement de variable permet:
- de rejeter les problémes de parcours dans le plan complexe
sur la seule variable kp [9]
- de n'avoir qu'une seule borne d'intégration infinie suivant cette
méme variable
- de pouvoir utiliser les propriétés de symétries de l'intégrant par

rapport a 0.

Les problémes de détermination de la racine doivent étre précisés selon
que l'on considére un fonctionnement en régime libre ou en régime forcé. Nous
nous bornerons ici a rappeler les points essentiels d'une étude explicitée plus en
détail par ailleurs [9][18][19].

I-4-1-1 Cas du régime libre:

En régime libre; il s'agit de rechercher dans le plan complexe de la
- fréquence la solution f=f(y pour laquelle det{Z]=0 (Cf. I-31). En supposant que le
milieu 2 situé au-dessus du résonateur présente de faibles pertes diélectriques,

nous pouvons écrire:
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de sorte que la partie imaginaire:

2

Im(yi2 ) = po(m' 82" —20)'0)"82' - 82”0)”2) (1-50)

peut prendre indifféremment des valeurs positives ou négatives. Au cours de la
recherche de la fréquence solution fp, il est nécessaire de s'assurer de la
continuité du déterminant de [Z] lorsque f évolue et donc Im(y;). Nous pouvons
voir figure I-11 que la branche de coupure de la racine, choisie classiquement
comme l'axe réel négatif, impose une discontinuité sur la détermination de la

phase de v, lorsque Im(y2,) passe par zéro.

Im(y,)
242
I Yzzzkpz-koz Yzz kp 'ko
k) ] Koo tp>o
branche de coupure - > Re(y)) I Rely)
.- B il » 0 EEmmmmmmmm S -e-omtTTTTTT
P(ks) kp-» o kpaa

Figure I-11: Discontinuité lié a la présence de la branche de coupure
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Ainsi, pour une variation continue de Im(k2() menant l'affixe de v2, du
point P1 au point P2, l'on constate un brusque changement de phase de y;. Un
choix différent de la branche de coupure est nécessaire. A ce stade, 1l doit

répondre a deux exigences:

- Re(yz) > 0 pour kp tendant vers l'infini
- Continuité analytique pour la détermination de la branche de

coupure de la racine lorsque Im(k2() varie.

Un choix possible consiste a prendre pour branche de coupure de la racine

I'axe imaginaire négatif; dans ce cas en effet (figure I-12):

- On observe bien la continuité analytique entre les deux
chemins (variation continue de M1 4 M2 possible).

- Re(yz) > 0 lorsque kp grand.

Cependant, il devient nécessaire d'effectuer un parcours complexe pour kp;

afin d'éviter la branche de coupure.

Im(y,)
A Yz2=kp2-k02
P(-k,") kp»
YA N——— > Reft)
P e
branche de coupure

Figure I-12: Nouvelle détermination de la branche de coupure pour le calcul de v,
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I-4-1-2 Cas du régime forcé

En régime forcé, la fréquence de la source d'excitation est imposée et

réelle, on a dans ce cas:
2
1

Im(yz)=oa S"uo >0 (I-51)

Z

De fait, la détermination de la racine carrée ne pose plus de problémes
puisque l'on peut choisir la branche de coupure usuelle (figure I-13), assurant

ainsi la continuité analytique de det[Z] sur l'intervalle:

Im(-—k%) €]0,+o0]
Re(yz) >0 lorsque kp -+ (I-52)

Le parcours d'intégration pour k peut ici €tre pris théoriquement comme l'axe

réel positif.
Im(y,)
A Y22=kp2_k02
Pl('koz) kp +»
R T E »
P(-k,) kp »
.- - .

branche de coupure | 0

Figure I-13: Cas du régime forcé: la branche de coupure usuelle convient.
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I-4-2 PARCOURS DES INTEGRANTS DANS LE PLAN COMPLEXE Kp

[-4-2-1 Singularités liées a la présence de poles

Les composantes Gyxx(kp,8) ;Gxy(kp,8),Gyx(kp,0) et Gyy(kp,6) de la

fonction dyadique de Green peuvent s'écrivent sous la forme:

_ Alk, .0
G(kp,e)=$€ (I-53)

avec: A (kp,0) fonction dyadique holomorphe et:

DTM =g,y, th(y;h;) + &7,
DTE=v, + v, COth(Y1h1) I-54)

Les zéros de DTM et de DTE sont les péles de Gy:y x:y(kp,8) dans le plan
complexe kp. Ils correspondent aux ondes de surface prises en compte dans
l'analyse qui se propagent dans la couche diélectrique et perturbent fortement
I'intégrant. Cependant, pour les cas les plus fréquents, tels que h] << Ag 1l
n'existe en pratique quun seul zéro pour DTM. Son affixe est au voisinage
immediat de kq, qui rappelons-le constitue le point de branchement de la racine
carrée de y2,. La figure I-14 illustre l'allure des plans complexes kp etyzlors du

régime libre.
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Im(kp) kP Im(y) 1= kpz-k,f

b @ X

—>  Re(y)

image de la
branche de coupure

Figure I-14: Allure des plans complexes kp et y,

1-4-2-2 Définition d'un parcours d'intégration

Le parcours d'intégration C dans le plan kp se doit d'éviter I'mage de la
branche de coupure de la racine de y,=(y2,) ainsi que le psle P(DTM), et mener

kp jusqu'au point d'affixe (+0,0).

Différents chemins d'intégration représentés figure I-15a-b-c remplissent
les criteres précédents, seules des considérations pratiques justifient le choix du
parcours de la figure I-15b. Comme de plus:

lim Gx;y,x;y(kp,e) =0 (I-55)

lim kp —>+00

, 11 est possible de retenir le parcours simple représenté figure I-15c.

Dans ce dernier cas, les figures I-16 a-b-c représentent les lieux parcourus
2

p,’Yi et v, dans leur plan complexe.

respectivement par k
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a) C
Z@T™)
& Re(kp)
branche de coupure
Im(kp)
b) C, Parcours B
01 koT' C3 C4 >—» Re(kp)
) P Parcours A
C,
Z@T™) >
C, e’ )
/ branche de coupure

Figure I-15: Quelques chemins possibles pour la variable d'intégration ki,
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0 k"l » Re(kK*)
A
Ibrannh: de coupure
A Im(y’)
b) Ycz=kzp'kzo

/o T—0 > Re(Y)

» Re(y)

Figure I-16: Image du parcours C dans les plans kzp, Y2, et v,
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I-5 CONSIDERATIONS NUMERIQUES

L'implantation numérique de l'analyse théorique présentée précédemment
nécessite de préciser quels sont les difficultés rencontrées, notamment en terme
de convergence des calculs d'intégrales et du nombre de fonctions de base

employées.

[-5-1 CONVERGENCE DES CALCULS D'INTEGRALES

1-5-1-1 Convergence suivant la variable kp:

Apres le changement de variables, les termes Zij définis par I'expression (I-

48) peuvent se mettre sous la forme:

2w
Z;= [1(8)d6 (I-56)
0

avec: 1(6) = [ G (kp,8) Tq, , (kp,0) 3o (kp0) kp dkp  (I-57)

Les figures I-17 et I-18 illustrent les problémes de convergence de l'intégrale I(6)
dans le cas particulier d'une fonction de base et de test Jxay 1 pour les parcours

A et B définis figure I-15 dans le plan complexe kp et pour 6=0, Wx=Wy=1cm.

La convergence de la partie réelle (figure I-17) est de toute évidence plus
rapide est moins accidentée le long du parcours B. La partie imaginaire est moins
sensible a cette différence de parcours; mais converge elle aussi plus rapidement

le long du parcours B (figure I-18).
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Pour cette raison, le parcours B aura dans ce qui suit notre préférence.
L'intégration suivant kp s'effectue par la méthode d'interpolation de Legendre a 24
points, sur un segment de longueur variable. La description des parcours A et B
s'opere en divisant chaque parcours élémentaires C1,C2,C3,C4 en N1,No,N3,Ng
segments ou s'effectue l'interpolation (figure I-19).

Partie réelle de 1
0,50 T
Longueur du parcours (cm-1)

0,00
0,0
-0,50 +

5,00 1000 15,00 20,00

Parcours B

-1,00 +
-1,50 +

2,00 +

Parcours A

-2,50 ~

Figure I-17: Partie réelle de l'intégrant sur les parcours A et B.

Partie imaginaire de I
201

15 ¢

Parcours B

107 Parcours AI
5 +
Longueur du parcours (cm-1)
0 —t + + + + t + t |
2 4 6 8 10 12 14 16 18
-5

Figure I-18: Partie imaginaire de l'intégrant sur les parcours A et B.
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La longueur des parcours C1 et C3, baptisée L1 et L3, est choisie selon un
critére empirique décrit dans [9]. En fait, ce critére répond au compromis suivant:
s'écarter suffisamment de la racine de DTM (L1>Im(ko) ), sans trop s'éloigner
toutefois de I'axe réel. L'intégrand de I(0) diverge en effet de facon exponentielle

avec la partie imaginaire de ko,

La valeur optimale est:

L, =L; =30/m(ko)| (cm™) (I-58)

La longueur du parcours C» n'influe quant a elle quasiment pas sur

I'efficacité du parcours et nous l'avons systématiquement pris égal a:

L, =5Re(ko) (cm™)

i Parcours B
C,

Sl e [Sc

» Re(kp)

image de la branche
de coupure

Figure 1-19: Segmentation du parcours B en parcours élémentaires sur lesquels
s'effectue une intégration par interpolation de Legendre.
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De la longueur du parcours C4 dépend la convergence de l'intégrale de

réaction compléte:
2n

1
ZXX 1t 50,1, = 5 j18)d0 (-59)
0

Pour décrire les problemes rencontrés nous ne considérerons qu'une

fonction de test:

X
J xay = cos(m W—)

X

Tandis que des ordres différents seront affectés aux fonctions de base:

X
Jxal,s =cos((2s— l)nW—)

X

La figure I-20, dans laquelle la partie réelle de Zy est portée en ordonnée,
montre I'imfluence prépondérante qu'a la largeur des fonctions de base J(x,y) sur
la longueur L4 du parcours C4 pour obtenir la convergence. Pour chaque largeur

de Wy, l'abscisse de convergence peut étre déduit de cette courbe.

La longueur du parcours L4 dépend aussi de l'ordre de la fonction de base
utilisée. Sur la figure I-21, nous avons considéré la convergence de l'intégrale
Zxx, reaction de la fonction de base Jxaj r aflec la fonction de test Jxaj 1, pour
plusieurs valeurs de r. Nous constatons que la longueur d'intégration L4 doit étre

proportionnelle a l'ordre de la fonction de base r.
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Re(Zxxall)

1,2 +

Wx=2cm

WX=0,5¢cm
0,6 +
02 T
Longueur du parcours d'intégration L4 (cm-1)
0 t } f t t f f !
0 10 20 30 40 50 60 70 80
Figure 1-20: Influence de la géométrie des fonctions
de base sur la convergence de l'intégration sur le parcours Cy4
Re(Zxxal,r)
1 -+
e
0,9 +
=3
longueur L4 du parcours C4 (cm-1)
0,3 + t 1 t t } {
0 10 20 50 60 70 80

Figure I-21: Influence de 'ordre de la fonction de base
utilisée sur la convergence de l'intégration sur le parcours Cy4
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[-5-1-2 Intégration suivant 0:

La figure I-22 représente la convergence de la méme intégrale que figure
I-21 en fonction du nombre de segments d'intégration Ng de la variable O sur
I'intervalle [0,2n[ ( chaque segment contient 4 aussi 24 points d'interpolation)
pour différentes valeurs de L4. A partir de chaque valeur obtenue pour Ng, nous
tracons figure I-23 la courbe Ng(L4). Nous constatons que le nombre Ng obéit a
une loi quasi-linéaire de L4. La méme étude est menée figure 1-23 en considérant
comme précédemment les termes de réaction relatifs a la fonction de test Jxaji,
et aux fonctions de base: Jxajj, Jyayi et Jycip. Les courbes obtenues sont
semblables a celle obtenue précédemment. Nous en déduisons que la
convergence du calcul d'intégration suivant la variable 6 ne dépend pratiquement

que de la valeur de kp. Le coefficient directeur de la droite D est égal a 1,4. |

Zxxal(Ohms)
3 +
\I
25 T ‘.\ ‘ L4=10 cm-1
Vo e - L4=20 omr1
4 \
2 S - L4=30 om-1
Lo T e L4=40 omr1
L5 1 ' .
'
1 . O EESEOAP
AN /
\ s’
N s’
0.5 e
- Nombre de segments d'intégration
0 : : t i ; ; : : : —
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50

Figure I-22: Convergence du calcul du terme de réaction suivant le nombre
d'intervalles d'intégration Ng de la variable 0, pour différentes valeurs données a
la longueur d'intégration L4.
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1-5-1-3 Elaboration d'un critére de convergence:

Des différents tests que nous avons effectués concernant la convergence
des intégrales de réaction, nous pouvons énoncer, d'un point de vue empirique, le

critére de convergence suivant:

+L, = SUP | 30,00 108
W, W, | (1-60)

*Ng =1,5L,

Nombre d'intervalles d'intégration suivant 8
60 +

50 +
40 +
30 +
20 4 L
z Ajustement
10 + linéaire
L4 (cm-1)
0 — : : : : : : |
0 5 10 15 20 25 30 35 40

Figure I-23: Nombre d'intervalles d'intégration NO nécessaires a la convergence
du terme de réaction suivant la longueur d'intégration de la variable k. La
convergence suivant 0 dépend essentiellement de la longueur d'intégration L4
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[-5-2 INFLUENCE DU NOMBRE DE FONCTIONS DE BASE SUR LA
'CONVERGENCE

Le nombre de fonctions de base nécessaire a la convergence dépend du
régime étudié. D'une mani¢re générale, le régime forcé présente plus de difficultés

pour les raisons suivantes:

- la présence de I'excitation perturbe fortement la distribution de courant sur la
plaque au point de connexion. Cette perturbation est plus sensible lorsque la
résonance du courant Jp s'effectue dans la direction perpendiculaire a la ligne
microruban d'excitation. Dans ce cas l'impédance d'entrée varie trés sensiblement

suivant la position du point d'excitation [20].

- le calcul de I'impédance d'entrée résulte de la détermination des coefficients
des fonctions de base et reste tributaire de la précision apportée a la résolution du
systeme matriciel (I-31). Au contraire, lors de 1'étude en régime libre qui correspond
a un probleme aux valeurs propres classique, le déterminant de la matrice Z accuse

un comportement stationnaire.

Nous avons, en régime libre, tracé sur la figure I-24 1'évolution de la
fréquence de résonance et du coefficient de qualité en fonction du nombre de
fonctions de base employées. Ces courbes attestent de l'excellente convergence des
résultats puisqu'une seule fonction de base permet la détermination de la fréquence
de résonance et du coefficient de qualité a vide avec une précision de quelques pour-

cents.
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Dans le cas du régime forcé, nous avons également analysé l'influence du
nombre de fonction de base sur la convergence des résultats pour deux types
d'excitation du mode TMq], l'un paralléle et l'autre perpendiculaire a l'axe de
résonance. La figure I-25 représente I'évolution de la convergence par rapport au
nombre de fonctions de base de l'impédance d'entrée dans le cas d'un résonateur
alimenté au centre d'un coté rayonnant; la résonance du courant Jp s'effectue alors
suivant le méme axe que celui de la ligne microruban d'excitation. Nous présentons
figure 1-26 la méme étude, dans le cas plus contraignant d'un résonateur mum d'une
excitation décentrée située sur un c6té non rayonnant. Ces deux courbes sont

présentées a la fréquence de résonance respective de chacune des deux structures.

La figure I-25 montre que pratiquement une seule fonction de base peut étre
employée a la détermination de l'impédance d'entrée. La convergence représentée
figure [-26 souligne par contre la nécessité d'utiliser d'avantage de fonctions de base
pour le cas ou la distribution du courant, perturbée par la présence de la ligne

microruban, adopte une configuration complexe et dissymétrique.

1-6 VALIDATION DE L'ANALYSE

Afin de tester la validité de notre code numérique, nous nous sommes attachés
a confirmer plusieurs résultats expérimentaux en régime libre et forcé. Nous avons
pour cela réalisé un résonateur fonctionnant suivant les modes TMq1 a 2,99 Ghz et
TM10 a 4.04Ghz et présentons le coefficient de qualité et la fréquence de résonance
de quelques structures. La fréquence de résonance est dans ce rapport définie par la

valeur minimale du taux d'ondes stationnaires dans l'abaque de Smith.
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fr et Q normalisés
L1t

Fréquence de résonnance

14 T

—

Coefficient de qualité

09 T

08 +

0 5 10 15 20 25 30 35 40
Nombre de fonctions de base

0,7

fig I-24: Convergence en fonction de base en régime libre
Wx=Wy=4,02 cm; £1=2,55¢(; tg6=0,002; h1=0,159 cm

Impédance d'entrée normalisée

L2 1 Partie réelle

1+ o
Partie imaginaire

0.8 1
0.6
04 1
0.2 ¢

0 10 20 30 40
Nombre de fonctions de base

fig I-25: Convergence en fonction de base en régime forcé
Wx=Wy=4,02 cm; £1=2,55¢(; tg6=0,002; h1=0,159 cm,xg=-2,01 cm, yg=0 cm; £=2,27 GHz
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Impédance d'entrée normalisée
12 1

Partie imaginaire

1 ES
08 +
Partie réelle
0,6 +
04 T

02T

0 + t 4 — + + + {
0 5 10 15 20 25 30 35 40

Nombre de fonctions de base

fig I-26: Convergence en fonction de base en régime forcé
Wx=2,2572 cm; Wy=3,078 cm; £1=2,54¢(; tgd=0,001; h1=0,08 cm;
xg=-1,13 cm, yE=0,821 cm; =3 GHz

I-6-1 REGIME LIBRE

Dans le tableau I-27 ont ét¢ reportés nos résultats de mesure de résonateurs en
régime forcé, ainsi que ceux dus a plusieurs auteurs. Ces valeurs ont ét€¢ comparées a
celles provenant de notre programme en régime libre. Nous nous sommes contentés,
pour chacun de ces exemples, d'employer un seul groupe de parité pour chaque
direction Jx et Jy de la densité¢ de courant. Un total de huit fonctions de base est
donc introduit dans la résolution matricielle du probléeme. Nous constatons qu'un
excellent accord théorie-expérience est obtenu, puisque la fréquence de résonance
théorique se situe toujours a moins de 2% de la valeur expérimentale; tandis que le

coefficient de qualité est quant a lui déterminé avec une incertitude de I'ordre de 5%.
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Mode |Fr expérimentale |Fr théorique |Q expérimental |Q théorique
structure A| [1,0] 1,53 GHz 1,55 GHz 97+ 10 105
structure B| [0,1] 2,23 GHz 2,27 GHz 44+ 6 49
structure C| [1,0] 8,61 GHz 8,61 GHz 10,4 12,1
structure D| [1,0] 4,01 GHz 4,04 GHz 56 51,6
structure D| [0,1] 2,99 GHz 3,02 GHz 87 92,2
figure 1-27: Validation des résultats théoriques en régime libre
Wx wy hl permittivité | références
structure A 6 cm 4 cm 0,146 cm 2,56 [9]
structure B 4 cm 6cm | 0,146 cm 2,56 [9]
structure C 1 cm L5cm | 0,158 cm 2,35 [17]
structure D | 2,2572 cm | 3,078 cm | 0,0810 cm 2,54

1-6-2 REGIME FORCE

figure 1-28: Récapitulatif des structures étudiées

Nous avons de la méme facon comparée I'évolution de 'impédance d'entrée de

structures expérimentales avec nos résultats théoriques. Les figures [-(29-32)

reproduisent sur I'abaque de Smith 1'évolution fréquentielle de I'impédance d'entrée

pour différents résonateurs alimentés par une ligne microruban centrée ou non.

Nous présentons tout d'abord (figure I-29) le cas d'un résonateur carré,

alimenté au centre d'un c6té rayonnant et donc dans une direction paralléle a I'axe de

la résonance. Un seul groupe de parité est utilisé pour chaque direction du courant

sur la plaque Jp. Les résultats théoriques sont dans ce cas simple trés satisfaisant,

lorsqu'on les compare aux résultats expérimentaux.
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La position de l'alimentation influe considérablement sur l'impédance d'entrée
et la fréquence de résonance du résonateur. Nous présentons figure I-30 1'évolution
de l'impédance d'entrée du mode TMO1 d'un résonateur alimenté sur un c6té¢ non
rayonnant. Les résultats issus de notre analyse ont été¢ obtenus a l'aide de quatre
groupe de fonctions de base pour chaque direction du courant sur la plaque, soit au
total 32 fonctions de base. La fréquence de résonance se situe approximativement a
1,16 GHz. Le lieu occupé par I'impédance d'entrée aux différentes fréquences vérifie
bien les résultats expérimentaux [22]. Il existe néanmoins un léger décalage
(inférieur a 1%) des points reportés sur I'abaque. Ce décalage évolue en fonction de
la fréquence: il ne peut donc étre imputé a une erreur sur la valeur de la constante

diélectrique du substrat utilis€.

La méme structure est étudiée maintenant sous le méme mode de résonance,
mais avec une alimentation décentrée sur un c6té rayonnant (figure III-31). Une
bonne concordance des résultats est obtenue. Cepéndant la fréquence de résonance
est différente de celle de la structure présentée figure [-30: l'alimentation joue donc

un role primordial dans les caractéristiques de résonateurs rectangulaires.

Le résonateur que nous avons réalisé opére a des fréquences de 3 et 4 GHz
respectivement pour les deux modes fondamentaux TMq1 et TM](. L'alimentation
dans ce cas reste immobile. Nous tragons figures III-32 et III-33 l'impédance
d'entrée théorique sur I'abaque de Smith pour ces deux modes, ainsi que le résultat
de nos mesures. Mis a part un décalage fréquentiel constant et inférieur a 1% , ces
courbes sont confirmées par notre analyse théorique avec une excellente précision,
lorsque nous développons la densité de courant sur de nombreuses fonctions de base

(ic1 quatre groupes, soit trente-deux fonctions de base).
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Le faible écart relevé entre les résultats théoriques et expérimentaux atteste,
comme dans le cas du régime libre, de la validité de notre analyse en régime force.
Notons que cet écart est généralement crée par un léger décalage fréquentiel de
l'impédance d'entrée. En réalité ces variations en fréquence sont minimes (de l'ordre
de 1%) et peuvent étre imputées a la sensibilité du phénomeéne de résonance aux

incertitudes liées aux paramétres matériaux ( électriques et géométriques).

¢ expérience

O théorie

02

Figure 1-29: Comparaison des résultats théoriques et expérimentaux [11] pour un
résonateur carré alimenté au centre d'un c6té. 1 groupe de symétrie pour Jx et Jy.
Wx=Wy=4,02cm, £1=2,54¢,; h1=0,159cm; xg=-2,01cm; yg=0cm
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Figure I-30: Comparaison des résultats théoriques et expérimentaux [22].

4 groupes de symétrie pour Jx et Jy. W¢=11,4 cm; Wy=7,6 cm, €1=2,60¢;
h1=0,159cm; xg=-5,7 cm; yg=-1,83 cm

o expérience
a théorie

0.2

Figure I-31: Comparaison des résultats théoriques et expérimentaux [22].
4 groupes de symétrie pour Jx et Jy. Wx=7,6 cm; Wy=11,4 cm, £1=2,60¢;
h1=0,159cm; xg=-3,8 cm; y=8,38 cm
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Figure I-32: Comparaison des résultats théoriques et expérimentaux.
4 groupes de symétrie pour Jx et Jy. Wx=2,2572 cm; Wy=3,078 cm,
€1=2,62¢4; h1=0,08cm; xg=-1,13 cm; yg=0,821 cm

e expérience
0 théorie

Figure 1-33: Comparaison des résultats théoriques et expérimentaux.-
4 groupes de symétrie pour Jx et Jy. Wx=2,2572 cm; Wy=3,078 cm,
€1=2,62¢4; h1=0,08cm; xg=-1,13 cm; yg=0,821 cm
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I-11 CONCLUSION

Nous avons dans ce chapitre présenté une analyse compléte, basée sur la
résolution d'équations intégrales par la méthode des moments, du résonateur

rectangulaire imprimé en structure microruban.

Nous avons d'abord présenté 1'équation intégrale a résoudre. Parmi le choix
de deux formulations intégrales, nous justifions l'utilisation du théoréeme de
réaction dans le domaine transformé de Fourier 2 dimensions. L'application de ce
théoréme ne nécessite en effet pour la résolution du probleme en régime forcé

qu'une seule fonction de Green.

La fonction de Green peut dans le domaine spectral étre calculée
analytiquement par une méthode reprenant les résultats de la théorie des lignes.
Cette méthode est utilisée ici dans le cas d'une couche diélectrique posée sur un
plan de masse, et peut étre trés facilement généralisée a des structures
multicouches et multiconducteurs. Le cas des substrats de permittivité présentant

une anisotropie uniaxiale est également évoqué.

Apres avoir brievement décrit la méthode des moments utilisée (méthode
de Galerkin), nous décomposons les distributions inconnues de densités de
courant de maniére a pouvoir appréhender le comportement de résonateurs
perturbés par leur excitation. Ces distributions sont en effet approchées par un
ensemble de fonctions de base regroupant les quatre groupes de symétrie
possibles suivant les axes Ox et Oy. Ce choix permet la reconstitution des
densités de courant non symétriques rencontrées, en régime forcé, pour des
dispositifs d'excitation décentrés et perturbant fortement le courant sur la plaque

rectangulaire.
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Le calcul des constantes de propagation dans le domaine spectral necessite
la détermination de la branche de coupure de la racine carrée de y,. Il devient en
conséquence nécessaire d'imposer aux variables d'intégration un parcours dans le
plan complexe. Un autre probléme réside dans la présence de péles dans le plan
des variables d'intégration. Ces singularités traduisent la génération d'ondes de
surface conséquemment prises en compte dans la formulation. Plusieurs parcours

sont proposés et un critére de convergence heuristique est dégagé de nos essais.

En France les demniers développements significatifs sur ce type d'étude ont
été publiés en 1990 [9]. La présentation du calcul des intégrales de réaction dans
le plan complexe n'a en soi rien doriginale, elle constitue cependant une
illustration caractéristique des problémes rencontrés lors de la conception de

codes de calcul basés sur I'approche dans le domaine spectral 2 dimensions.

Dans cette premiere partie la méthode des moments est appliquée en
utilisant des fonctions de base définies chacune sur la surface totale de la plaque
P. Cette description manque de flexibilité et ne permet pas d'appréhender le

comportement de résonateurs de topologie quelconque.

L'introduction de fonctions de base définies par sous-domaines permet de

répondre a ce type d'exigence, et constitue I'objet du deuxiéme chapitre.
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CHAPITRE DEUXIEME



CHAPITRE DEUXIEME

I1-1 INTRODUCTION

Les difficultés relatives a l'application de I'approche dans le domaine
spectral ont été répertoriées et étudiées dans le premier chapitre. Cette méthode
ayant, au travers d'une implantation numérique, révélé de bonnes potentialités
quant a la précision des résultats obtenus, nous nous sommes dans ce chapitre

donné pour but de simuler des circuits microrubans de formes quelconques.

En effet, la description de résonateurs rectangulaires ou circulaires par la
méthode de la cavité [1], voire par la théorie des lignes [2], permet une prédiction
relativement précise de leurs caractéristiques (2 condition toutefois que soient
definis leurs domaines de validité). De fagon similaire, les caractéristiques des
lignes de propagation microruban classiques, depuis longtemps accessibles par le
biais de relations empiriques [3], n'imposent en pratique pas le recours a des

programmes lourds et coliteux.
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La simulation de structures plus complexes n'est cependant pas accessible
a ces méthodes: les phénomeénes de couplage entre €éléments ne peuvent par
exemple qu'étre difficilement analysés. Il en va de méme de la prise en compte

des discontinuités.

L'étude de structures microruban par la méthode des équations intégrales et
introduction de fonctions de base définies par sous-domaines, a été utilisée sur
l'exemple simple du dipdle imprimé en 1984 [4] dans le domaine réel. Cette étude
a suscité de nombreux travaux concernant la simulation de résonateurs décrits a
l'aide de fonctions de base définies sur des domaines constituant chacun une
fraction de la surface totale des conducteurs, tant dans le domaine réel [5][6] que

dans le domaine transformé de Fourier [7][8][9].

L'utihsation de fonctions de base défimies par sous domaine de formes
différentes a d'abord permis une économie sensible de 'effort numérique a fournir
pour la simulation de‘problémes électromagnétiques. Ainsi, Splitt et Maradovitz
[9] résolvent le probléeme du résonateur rectangulaire alimenté par une ligne
microruban, en employant sur la surface du résonateur des fonctions de base du
type de celles décrites au premier chapitre (définies sur la surface du résonateur),
tandis que des fonctions de base triangulaire a base rectangulaire (rooftop)

décomposent le courant sur la ligne d'alimentation.

L'accroissement des performances des calculateurs a ensuite offert au
concepteur la possibilité de décomposer ces conducteurs en fonctions de base
¢lémentaires, c'est a dire identiques mais occupant des espaces différents. Méme
si la grande majorité des travaux publiés jusqu'a récemment concernent

uniquement l'dnalyse de discontinuités microruban élémentaires (sauts de
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géométrie, coudes, fins de ligne, résonateurs,...[10]{11][12]), cette fagon de

procéder révele de réelles potentialités.
Nous présentons dans ce chapitre une étude détaillée de Il'analyse de
circuits microruban multipdles de forme quelconque s'appuyant sur une telle

décomposition.

I1-2 CHOIX DES FONCTIONS DE BASE

Dans le cadre de cette étude, nous avons utilisé des fonctions de base
triangulaires (figure II-1) ne préfigurant absolument pas le circuit étudié. Ces
fonctions de base constituent un bon compromis entre la simplicité des calculs et

la précision des résultats.

A ce niveau il est utile de préciser, pour des fonctions définies par sous
domaine, quels sont les critéres présidant a ce choix. La fonction de base doit
nécessairement vérifier les conditions de continuité liés a la présence physique du

courant sur le conducteur; ce qui impose:

- apres la résolution du probléme, la continuité de la densité de courant
totale Jx (respectivement Jy) suivant la direction Ox (resp. Oy); ceci afin
d'éviter d'introduire un phénomeéne non physique d'accumulation de

charges locales.

-]' annulation du courant Jx (resp. Jy) sur un bord parall¢le a Oy

(resp.Ox)
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Les fonctions de base élémentaires de type rooftop Jx(x,y) et Jy(x,y)

vérifient ces conditions. Centrées a l'origine du repére (O,x,y), elles ont pour

expression:
r W
142 i -Wx<x<Oet|y]<—2
Wx “2,
X : y
J (X,y)=<¢1-— s10<x<Wxet|y|<—;
(y) =1 yI==
0 ailleurs
(.Y

I+ — si -Wy<y<Oet {xls—%
Wy 2

y : Wx
J ={1-—= O<y<Wyet|x|<—; (-1
sy =fl-gh si0<y<Wyetls =5 (D)
0 ailleurs

Ix,Jy

Figure II-1: Fonctions élémentaires Jx et Jy

Afin de satisfaire a la premiére condition, la densité de courant présente sur
une surface de forme quelconque doit étre décomposée par un assemblage

régulier de fonctions de base enchevétrées (figure II-2). Chaque fonction de base
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Jx et Jy, définie sur deux cellules élémentaires du quadrillage, est placée de fagon

a ce que toutes occupent l'ensemble de la surface S.

La deuxiéme condition, comme nous le voyons sur l'exemple traité figure
II-3, ou chaque fonction de base est représentée par un losange, est toujours
respectée. En effet, la nullité du courant perpendiculaire a un bord du conducteur

est vérifiée de part I'absence méme de fonction de base adjacente.

Dans cet exemple, la largeur de I'élément central est égale a la largeur
d'une case élémentaire du quadrillage. Pour cette raison, il n'est pas possible
d'introduire des fonctions de base traduisant le courant Jy. Ceci n'est pas critique
dés lors que les dimensions d'une cellule élémentaire sont faibles devant la

longueur d'onde guidée Ag [7].

Jx
y

&5
.00\
» X

v

> X

Figure II-2: Enchevétrement des fonctions de base
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a) surface complexe a analyser

Jx
%E
> X

b) décomposition en fonctions de base Jx

v

c¢) décomposition en fonctions de base Jy

> <

Figure II-3 Décomposition en fonctions de base élémentaires
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[I-3 PROBLEMES NUMERIQUES LIES A L'UTILISATION DE
FONCTIONS DE BASE TRIANGULAIRES.

L'emploi de fonctions de base définies par sous domaine ouvre a I'approche
dans le domaine spectral un champ d'application plus large, et permet d'analyser
des circuits plaqués de forme arbitraire. On congoit aisément que les capacités de
calcul nécessaires a la résolution de problémes complexes peuvent rapidement
devenir prohibitives. En effet, la finesse du quadrillage nécessaire a 1'étude d'un
circuit dépend non seulement de ses dimensions par rapport a la longueur d'onde

guidée mais encore de sa forme spécifique [13].

De fait, la diminution des dimensions du quadrillage accroit trés

rapidement les capacités de calcul a mettre en oeuvre.

- par l'augmentation du nombre de fonctions de base que cela implique

pour décrire géométriquement la structure étudiée.

- par l'étalement du spectre a prendre en considération lors du calcul des
intégrants des termes de réaction lorsque les dimensions des fonctions de base

diminuent.

Avant d'aborder la phase d'exploitation de nos codes de calcul, nous
préciserons ici l'ensemble des problémes numériques spécifiquement attachés a
l'emploi de fonctions de base définies par sous-domaine, ainsi que les solutions

retenues.
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[I-3-1 MISE EN EVIDENCE DE LA TOPOLOGIE DE LA MATRICE DE
REACTION:

Le terme général Zjj de la matrice [z] du systéme I-30 est défini de la
méme fagon qu'au premier chapitre par le calcul de 1a réaction entre la fonction de

base j a la fonction de test 1 (I-31):

Zij=| [Ej(0.B)J; (o, B)dodp
eome (11-2)

+00+00

- J’ J.E(a’ﬁ)jj(a,B).j?(a,B)dadB

—0—00

Dans le cas d'une fonction de base Jx centrée au point (Xp,yp) et d'une

fonction de test Jx centrée au point (x¢,yt), ce terme s'écrit:

+00+00
ZXXt,b = j J.GXX((X’B)JX(a’B)J:(a,B)e—j((xb—xt)a'*'(Yb'"Yt)ﬁ)dadB (II-3)

—0—®0

avec Jx(o,B) transformée de la fonction Jx(x,y) centrée au point O de

coordonnées (0,0).

Ce terme Zxx ne dépend que de la position relative de la fonction de base
par rapport a la fonction de test. L'arrangement régulier des cellules sur le

quadrillage de dimensions Wy, Wy permet d'écrire:

+00+o00 )
Zxx p = Zxx(mW, ,nW) = [ [ Gooe(a, B)T (0, BT (cu, B)e W 1P g

—00 — 00

(m,n) eZ? (II-4)
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Il n'a donc, pour I'ensemble des décalages de valeurs mWx et nWy, qu'a

étre calculé qu'une seule fois.

Le calcul des termes de réaction entre fonctions différentes (Jx et Jy)
s'obtient de la méme fagon. Il est cependant nécessaire, puisque les centres des
fonctions de test et de base ne peuvent se superposer, d'y ajouter un terme de

décalage constant:

+00+00

Zxy(mW, ,nW,)= [ [Gxy(a,B)T, (o,B)y(ct,B)e

—00—00

1 1
= i((m=2) Wea+(n+-) W)
2 2° " dadp

(1I-5)

Les autres termes admettent pour expressions:

+0+00

Zyx(mW,.nWy) = | [Gyx(aB)J (o, BW; (ct.B)e

~0—0

1 1
—i((m+ ) Wat(n=—) W,B)
2 2”7 dadp

+o0+00

Zyy(mW,,nW,) = | [Gyy(a,B)T, (o, B} (o, B)e ™" WPgqdp

-0 -0

(II-6)

Afin d'illustrer les propriétés de la matrice de réaction nous considérons
maintenant le cas typique du terme Zxx(mWy,nWy). La figure II-4 montre
'évolution de la norme de Zxx(mWx,nWy), calculée par intégration dans le plan
complexe kp, suivant les valeurs prises par le couple (m,n) correspondant

chacune a un décalage entre fonctions de base et de test.

Il apparait que le terme |Zxx(mWy,nWy)| décroit rapidement lorsque |m| et

In| croissent, de fagon a ce qu'il est possible de négliger, dans la construction de la
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matrice [Z], l'apport des fonctions de base seulement éloignées de quelques

cellules élémentaires de la fonction de test.

Ainsi, et quelque soit 1'étendue et la topologie du circuit a modéliser, un
nombre limité de termes de réaction suffit a la construction compléte de la

matrice [Z].

| 2XX(MWX.NWy) |
3,00E-01
2,50E-01
2,00E-01
1,50E-01
1,00E-01 =
5,00E-02 alyilz2s

0.00E+00 &0 220 m

&2 LD

7
oy

<z
TS5

Figure II-4: Norme des intégrales de réaction suivant 1'éloignement
(m et n) de la fonction de test et de la fonction de base.

Wyx=Wy=0,1 cm, h=0,159 cm, f=10 GHz, £=2,55

I1-3-2 Etalement du spectre des fonctions de base

L'intégration des termes de réaction, effectuée comme précédemment sur
un parcours dans le plan complexe des variables o et B, nécessite le changement
de repere en coordonnées cylindriques, pour les raisons décrites au paragraphe I-
4. Dans le cas d'une fonction de base Jx et d'une fonction de test Jx, l'intégrale

prend la forme suivante:
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+0027

Zxx, p(mW,,nW, ) = | [ G (kpcos(8),kpsin(8))J, (kpcos(6),kpsin(8))
0 0

J% (kpcos(0), kpsin(0)) ¢ P cos@FnWesin®y o qicnde
(1I-7)

Nous déterminons, comme dans le cas des fonctions de base entiéres, les
valeurs de kp permettant la convergence des intégrales. Nous tragons pour cela
figure II-5 la partie imaginaire de l'intégrant pour différentes valeurs de la largeur
d'une fonction de base Wx, en prenant comme parcours l'axe réel du plan
complexe kp, et en fixant 6=0. L'étalement du spectre lorsque les dimensions des
fonctions de base diminuent impose la poursuite de I'intégration vers des valeurs

de kp données empiriquement par la relation:

12 12
k = —,—) (I-8
pmax Sup(WX’Wy) ( )

Partie imaginaire normalisée de l'intégrant

1 me
Wx=0,05 cm

0.8 +

0.6 +

0.4 1

0.2 +

( 100 200 300 400 500 600

Figure II-5: Evolution de l'intégrand suivant kp (6=0).
Wy=Wx, er=9,6, h1=400 um, F=10 GHz
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Les faibles valeurs de Wx aménent donc a poursuivre l'intégration vers
d'importantes valeurs de kp et provoquent alors de trés rapides oscillations de
l'intégrant suivant l'angle 0, diies essentiellement a I'évolution de I'argument de la
fonction exponentielle, et ceci d'autant plus sensiblement que la valeur du

décalage (m et n) augmente.

La figure II-6 et 7 montre, pour deux valeurs de kp (60 et 600 cm-1) et
pour un décalage entier entre fonctions de base et de test m=n=3, I'évolution de
I'intégrant suivant 6 appartenant 3 l'intervalle [0,2x]. Les oscillations sont telles
qu'elles rendent extrémement difficile la détermination des termes Zij. Ainsi le
calcul des termes de réaction associés a des fonctions de base de dimensions
inférieures au millimétre ménent avec cette méthode d'intégration a des temps de
calcul prohibitifs, de l'ordre de la dizaine d'heures sur station de travail HP-735.
Cette difficulté est levée par l'application d'une autre méthode d'intégration, objet:

du paragraphe suivant.

Im(Zxx)
0.000007 ¢

s |

N

0| Al!\- i AAM. AM Il .m“k il ©

v M U T vV M u

2n

-0.000007 L k é= 60 cm-l'

Figure II-6 et 7: Evolution de la partie imaginaire de l'intégrand sur l'intervalle
0< 0 < 2n pour deux valeurs de la seconde variable d'intégration: kp
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I1-4 CALCULS DES INTEGRALES PAR UNE TRANSFORME DE
FOURIER RAPIDE

[I-4-1 MISE EN OEUVRE

L'intégrale de 1'équation (II-7) a, de par la présence du terme exponentiel
lié aux décalages des fonctions de base définies par sous domaines, la forme

d'une transformée de Fourier:

+00+00 )
Z (mWx,nWy) = | [A (a,p) e ™" Pdodp  (11-9)

—0—0

N'ayant besoin de connaitre les valeurs de lintégrale Zyy que pour des
valeurs réguli¢rement espacées de Wy et de Wy, il est possible d'appliquer
l'algorithme de Cooley-Tuckey [14] au calcul de la transformé de Fourier rapide.
Cet algorithme permet, a condition de prendre:

Aa=—2" Ap=—2"_ qLi0)
MW, NW.

et de rendre périodique de périodes:

T, = MAa, Tg =NAB (1I-11)

la fonction Ayx(ct,), d'approcher la valeur de l'intégrale (II-9) par la somme:

Am? M-1 N-1 (m_k _nj)

“2m(—+
P — A a,lAB)e "M N
MNWny lé) E) Xx(kA B) (II- 1 2)

avec: 0<m<M; 0<n<N; A, (kAa+T,, IAB + Tg) = A, (kAa,1AB)

7, (mWx,nWy) =

ou M,N sont des puissances de deux.
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L'avantage de cet algorithme réside dans le fait quiil suffit d'évaluer la
fonction Ayxx(kAo,JAB) pour chaque valeur du couple (k1) pour accéder a
I'ensemble des valeurs de Zyx(mWy,nWy). Dans ce cas, le spectre lié aux ondes
de surface adopte une configuration discréte, et le probleme du franchissement de

la branche de coupure évoqué au paragraphe I-4 ne se pose plus.

L'algorithme utilisé repose sur la "périodisation” et I'échantillonnage des
fonctions Axx dans le domaine spectral, et de Zy dans l'espace géométrique.
Une premiére contrainte, liée au recouvrement éventuel du spectre de

Axx(kAg,1AB) et du "spectre” de Zyx(mWyx,nWy) doit étre consideree.

Nous avons montré précédemment figure II-4 que les fonctions
Zyx(mWx,nWy), de période Ty=MWx=2I Wy et Ty=NWy=2% Wy décroissent
tres rapidement suivant M et N. De fait la contrainte sur le recouvrement de Zxx

n'est pas critique, et seule celle relative au recouvrement du spectre de

Axx(kAq,lAp) pose probléme.

1I-4-2 RECOUVREMENT DES SPECTRES DE LINTEGRANT ET
CONVERGENCE DES CALCULS D'INTEGRATION PAR TRANSFORMEE
RAPIDE

Les périodes Tg et Tp de Axx(kAoc,lAB)‘ne dépendent que du choix de Wy
et de Wy, donc du quadrillage employé pour décrire le modéle d'étude dans

l'espace géométrique:

T, =% T,=2% @-13)
W, P wW,

La figure I1-8 représente 1'évolution de Axx(c,p) périodisée.
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Axx(mA a,0)
2,0E-08_ partie réelle x 10

<

T ,.,‘dl L o 1
s
. - 100.00 150.00
0.00 50.00 s M x Ao
g mxAa
< Tq P >
partie imaginaire
-6E-057

Figure II-8: L'intégrant est rendu périodique.
Wx=Wy=0,05cm, £=9,6, =10 GHz, h1=400pm

On voit sur cet exemple que la période Ty, trop courte induit un

phénomene de recouvrement du spectre.

Afin de rendre cette période plus importante, nous considérons les valeurs
prises par Zxx pour des décalages inférieurs aux décalages élémentaires et

posons:

de cette fagon, le calcul des termes:

' ' tW. sW,
Z,, (TWy,sWy ) = Z“(T",—ky—) (TI-15)

77




nous permet d'obtenir les termes Zxx pour des nombre entiers de décalages

(mWx,nWy), tout en ayant:

v 2 21k \
T, =——=—-=kT,; To =kT; 1I-16
* Wx Wx @ P P ( - :

sW,
I\Z" ,——k—y) pour des rapports r/k et s/k

non entiers sont laissés de cdté apres le calcul de transformée rapide.

Les termes supplémentaires Z., (

La détermination de la valeur 2 donner au nouveau parameétre k dépend des
périodes choisies dans l'espace transformé. Celles-ci (T'g, et T'g) doivent étre

égales a (cf. paragraphe II-3):

Ty =Tg =2 Kppay
et comme (I1-8):
12 12
KPmax = SUP({N—;,W;) (1I-17)

nous en déduisons:

(11-18)

Nous montrons figure II-9 I'évolution de la fonction Axx(mA'g, ,nA'g) sur
la période T'y pour cette valeur de k et vérifions que le recouvrement de spectre
permet une intégration précise dans ce cas. Les périodicités spatiales T'x et T'y

prennent alors les valeurs:

T, o+ T
T, =-X%T, == (W19
x =Y T (I-19)
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Axx(mW'x,0)

1.00E-04
T =MW'xzkT
< >
5.00E-05 -
partie réelle x 100
A/ mx W'x
0.00E+00 4 : ! ' 1
0 1 300 400 00 600
partie imaginaire
-5.00E-05 +

Figure II-9: Périodisation de la fonction Ayx. k=4.
WX=Wy=O,OSCm, €r=9,6, =10 GHz, h1=400um
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I1-5 MODELISATION DE L'ALIMENTATION

I1-5-1 DESCRIPTION DU MECANISME D'EXCITATION

Le régime forgé nécessite la définition du second membre de I'équation I-

30:
i 17 I, i i \A i
I, v,
Zi,j . —
(11 - 20)
i J Un] [N
NxN Nx1 Nx1

Chaque composante Vi du second membre résulte de la réaction entre un
courant de source Jg et un courant de test placé sur la plaque conductrice. La
dimension de ce vecteur est égale au nombre de fonctions de base sur la plaque.
Dans le cadre de l'utilisation de fonctions de base définies par sous-domaines, le
calcul de nombreuses composantes V; peut étre évité par une autre solution au

probléme posé par la modélisation de l'excitation.

Celle utilisée ici repose toujours sur I'application du principe de réaction.
En considérant comme source une fonction élémentaire de courant Jx sur la ligne
microruban d'excitation, on calcule la tension induite par la distribution de
courant sur la p{aque ou le circuit, aux bornes de cette fonction appelée fonction
d'excitation (figure II-10) [5]. Cette tension est, dans le modele théorique,

imposée; de sorte que le second membre [V] de I'équation matricielle (II-20)
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s'écrit en mettant simplement a 1 le terme du vecteur d'excitation correspondant a

la fonction de base d'excitation (Jexcitation):

<
Il
<
n -

(I-21)

Dans ces conditions nous pouvons écrire dans l'espace transformé:

+00 + Nombre de fonctions de base

Vj = J. J. ZEi"-I.:xcitationdo“l(3 =1 (II-22)

—00—00 i=1
ou E; représente le champ diffracté par chaque fonction de base i

Soit (dans le domaine réel):

+o0+oNombre de fonctions de base

Vj - .[ J ZEX (X=Y)~‘T:xcitation(xaY)dXdy =1 (11'23)

-00 =00 i=1

Le calcul de la différence de potentiel créée au niveau de la fonction test

d'excitation peut s'effectuer en introduisant deux approximations:

a) Le champ électrique diffracté par la distribution de courant sur le circuit

est constant sur la largeur 2 Wx de la fonction test d'excitation.
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b) Ce champ electrique total est principalement orienté suivant la direction

de la ligne microruban d'excitation soit, ici, la direction Ox.

On impose alors sur la fonction d'excitation le champ:

EXiota (X, y) = cte = (II-24)
xVy
JX J
A excltation
» X
EX gt 2W,
1
Wi, T —
» X
Vexclt
) A
Wy __________
/I > X

Figure II-10: Modélisation du dispositif d'excitation

La différence de potentiel crée aux bornes de la fonction d'excitation est

alors égale a (figure II-10):

Vit = jExdx -2 (11-25)
W,
_Wx Yy
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Aprés résolution du probleme en régime forcé et obtention des coefficients
de pondération des fonctions de base (et plus particulierement du coefficient
lexcitation de la fonction de base d'excitation), 'impédance d'entrée s'exprime en
fonction du courant présent au niveau de la fonction test d'excitation par le

rapport:

V. 2 _
Z, =—X= > =2y +Z, (l-26)

T T W

excitation ¥y

La figure II-11 reproduit, a partir du modele d'étude, le schéma obtenu
dans le cadre de la théorie des lignes, ainsi que le schéma équivalent basses
fréquences. L''mpédance d'entrée Zo, donnée par l'expression (II-26), est égale
suivant ces schémas a la somme des impédances ramenées (Zet et Ze-) par la

ligne microruban de part et d'autre des plans AA' et BB'
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Lgne microruban d’excitation

o A =] g ctration VW o
[ o—i] i |
A" B

A B 1
el
_ Vexch‘cmon
Z6 2}
.- —
A’ B’

Figure II-11: Description du dispositif d'excitation
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I1-5-2 DETERMINATION DE L'TMPEDANCE D'ENTREE D'UN DIPOLE

On détermine théoriquement l'impédance d'entrée d'un dipdle en insé€rant
dans la ligne microruban d'accés une fonction d'excitation comme décrit figure

II-12.

L'impédance Z présentée aux bornes du générateur de tension est égale a la

somme des impédances ramenées par la ligne microruban de chaque coté du

geénérateur.
ligne microruban d'excitation
Dipdle M . . Dipbéle
connu | " fonction . inconnu

. /d'excitation .

Figure II-12: Mesure théorique de I'impédance d'entrée d'un dipdle

En plagant par exemple sur le coté gauche du plan d'excitation (figure II-
12) une impédance connue, la valeur de I''mpédance d'entrée du dipdle étudié

dans le plan du générateur est égale a:

Z:=2-2, (U-27)
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Il est donc nécessaire de connaitre la valeur de l'impédance Ze- dans le
plan MM'. La détermination de l'impédance d'entrée du dipdle dans le plan de

l'excitation s'effectue grace a deux expériences [16] (figure II-13):

a) Le dipdle a caractériser est placé d'un cote du générateur, tandis qu'un
pseudo circuit ouvert, constitué d'un arrét brusque de la ligne microruban, est

branché de l'autre cote. Dans ce cas:
Z=Za=27Z! +Z; =Zcoypy + Zdype A1-28)

avec Zcoyy impédance ramenée du stud dans le plan MM'

b) Deux circuits ouverts identiques sont placés de part et d'autre du
geénérateur:
Zb =7} +7Z, =2Zco,,, (11-29)

L'impédance d'entrée du dipdle étudié s'exprime alors dans le plan MM'
par:

Zdypy =Zg — % (11-30)

Afin de ne pas perturber la mesure de I'impédance ramenée par le dip6le, et
d'améliorer la précision sur la détermination de Zd, il est souhaitable d'avoir

Zcoyq, aussi faible que possible, ce qui impose:

A
¢=—£ @31
4 (II-31)

Cette méthode est trés pratique 3 mettre en oeuvre, mais elle présente les

désavantages suivants:
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fonction d'excitation

a) C.O| m‘ | dipd Za=7cop 2\,
"
M
fonction d'excitation
by C.O| i | C.0 Zb=27c0,y,
44—t
[ [4
M

7d.,~Za-7b/2

Figure II-13: Utilisation d'un circuit ouvert d'étalonnage

a) Il est nécessaire de conduire 2 expériences avant d'arriver au résultat

final

b) Lors d'une étude fréquentielle, la structure d'étude doit étre modifiée

constamment pour remplir la condition € =Ag /4.

c) Enfin, cette méthode est, comme nous le verrons au paragraphe 1I-6-2
(figure II-21), peu précise pour les structures que nous avons considérées, et ne
donne de bons résultats que lorsque les approximations utilisées au paragraphe I1-
5 dans le calcul de la tension de court-circuit sont valides [16], c'est a dire lorsque

la fréquence ou les dimensions des cellules du quadrillage sont faibles.
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Une autre méthode utilisée par Katehi [4] et permettant d'obtenir de
meilleurs résultats consiste a mesurer sur la ligne d'excitation le TOS et la
position d'un minimum de courant (figure II-14), afin de construire sur l'abaque
de Smith le point représentant I''mpédance normalisée du dipdle. Katehi montre
que dans cette configuration, la présence du stub ne perturbe pas I'évolution du

coefficient de réflexion sur la ligne entre le générateur et le dipodle.

M
. fonction d'excitation

/\/

vers le dipble

» X

Kain

Figure II-14: Impédance d'entrée par mesure du TOS et de
la position d'un minimum de courant

Il est cependant nécessaire d'introduire entre le générateur et le dip6le une
ligne microruban d'excitation de longueur minimale égale a Ag et d'utiliser des
fonctions de base assez fines; ceci pour permettre, aprés résolution et
détermination des coefficients des fonctions de base [16], une mesure précise de
la position d'un minimum de courant et de la longueur d'onde guidée par la ligne,
en dehors des zones perturbées proches du dipéle et du générateur. Un autre
inconvénient réside dans le fait qu'il est difficile d'implanter ce type de mesure
dans le code numérique sans nuire a la généralité des géométries pouvant étre

analysées.
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II-6 REALISATION DE TERMINAISONS - ADAPTEES
NUMERIQUES

Afin de rapprocher les conditions de simulation des conditions
expérimentales, il nous a semblé opportun de définir numériquement une charge

adaptée.

La réalisation de terminaisons adaptées numériques offre une excellente
solution aux problemes de détermination de l'impédance d'entrée d'un dipdle en
fournissant une impédance de référence égale 4 l'impédance caractéristique de la
ligne. L'introduction de terminaisons adaptées numeériques permet de plus de
déterminer, comme dans le cas de dispositifs expérimentaux, les parameétres de
transfert théoriques de circuits microruban multipdles. D'autres méthodes existent
pour accéder a ces parametres, parmi lesquelles il faut citer: la méthode de
l'excitation symétrique [18], ou celle de la charge variable [6]. Ces méthodes
présentent le défaut qu'il est nécessaire de conduire plusieurs expériences avant
de connaitre les parametres de transfert de la structure étudiée et de plus
alourdissent souvent le systéme matriciel final, ou rendent difficile son

¢laboration automatique au sein du code numérique.

Afin de garder a notre application numérique toute sa généralité, nous
avons developpé une méthode de simulation originale de terminaisons adaptées

qui ne nécessite pas d'imposer une relation locale du type [17]:

Wy *J = —ZY- (I-32)

C

,ou encore d'introduire des fonctions de base semi-infinies qui décrivent

analytiquement le comportement d'une ligne microruban sur laquelle se propage
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une onde progressive [13][10][8]. La méthode que nous proposons repose
simplement sur la simulation de lignes microruban d'extension infinie, a I'aide de
fonctions de base triangulaires, et peut étre facilement implantable dans une

formulation classique de la méthode des moments.

[1-6-1 MISE EN OEUVRE ET EXEMPLE D'APPLICATION

I1-6-1-1 Mise en oeuvre: Pour adapter l'extrémité de la ligne microruban montrée

figure II-15a, nous considérerons qu'elle est de longueur infinie vers les x
positifs. Pour arriver a ce résultat en employant un nombre fini de fonctions de
base,v on ajoute a l'extrémité de la ligne quelques fonctions de base simulant le
comportement réel d'une ligne d'extension infinie (figure II-15b). Ce
comportement est connu: en supposant un unique mode se propageant dans la
direction Ox sur une ligne non dissipatrice, les densités de courant Jx et Jy sont
de la forme:
~2mi()

Ty (60 =T, (0y) e 5 (11-33)

avec Ag longueur d'onde guidée de l'onde progressive pour le mode considéré.
Les coefficients de pondération des fonctions de base ajoutées sur la ligne
doivent donc vérifier cette équation et présenter un module constant. Ces
coefficients sont exprimés de fagon récurrente a l'aide de la relation (II-33) et sont
reliés au coefficient de la fonction de base -baptisée fonction d'attache-, située a
la frontiére entre la terminaison adaptée et le systéme étudié. Aucune fonction de
test n'est donc ajoutée sur la terminaison adaptée et la taille du systéme matriciel

a résoudre reste constante.
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Le champ électrique diffracté par les fonctions de base de la terminaison
adaptée participe au champ électrique total en tout point du systéme. Celle-c1 est
équivalente a la densité de courant d'une onde progressive sans support matériel.
L'absence de fonction de test sur la terminaison adaptée justifie que nous
appelions désormais fonctions de base "fantomes", les fonctions de base

introduites sur la terminaison adaptée.

[I-6-1-2 Exemple d'application: Nous traitons figure II-16 I'exemple complet de

l'adaptation d'une ligne microruban par quatre fonctions de base fantémes. Dans
cet exemple, la largeur de la ligne microruban a adapter est égale, comme sur la

figure II-15, a deux cellules élémentaires du quadrillage.

Le modele théorique utilisé se compose donc de deux rangées de fonctions
de base Jx selon la direction Ox, et d'une rangée de fonctions de base Jy suivant
Oy. Le systéme matriciel II-20 est transformé de fagon a ce que les coefficients
de pondération des fonctions de base fantdmes vérifient la relation (II-33)

traduisant la présence d'une onde progressive:

IBi = IB(i—l) € g (II'34)

Ces relations permettent par récurrence de relier les coefficients de
pondération de chaque fonction de base fantdbme a la fonction d'attache

correspondante: Ao, Bo ou Co (figure II-16).
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ligne microruban a adapter | terminaison adaptée

o N
- | - =

/-\/'}
onde incidente

Q)

onde incidente

terminaison adaptée
— pté

Figure II-15: Modélisation de la terminaison adaptée

Dans la matrice de réaction seules les colonnes relatives aux fonctions de
base d'attache sont modifiées par la présence des terminaisons adaptées.
L'écriture de la nullité du champ tangent diffracté par I'ensemble des fonctions de
base d'indice j (fonctions de base fantomes sur la terminaison adaptée incluses)

sur chaque fonction de test indicée 1 méne au systéme matriciel:
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ligne microruban | terminaison adaptée
|
|
fonction de base Jx :

< B,B
AJAAALA,

I
| » X
|

7
¥
=

fonction de base Jy |
L C,C,C,C,|C,

Figure II-16: Réalisation d'une terminaison adaptée

Ao Bo Co
| |
/ : : i Y 11 0 excitation
L | BRSO
| | | ! ]
: | | [Ao 0
| | |
o | [Bo|=I1| (35)
- @- (00— || |
| : : ICo :
| | | I
| | | ! \O

Pour la fonction de test de rang i, les termes (a), (b) et (c) s'expriment par:
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. W,
1Ao-—(a) ZipotZin, © ® +Ziar € i S VANV 8
W, W, . W,
2y 4 R
1. —
ZI,BO=(b) - Zi,Bo + Zi,Bl € ¢+ Zx B2 © f +Zl Ba4 © £
W, W W,
—Dmi—x —4 X —8mi—=
Loy mj iy

A,
1Co—(0) Z ot Zl,Cl e g+ Zi,C2 e g +---+Zi,C4 e g

Dans ces relations Zi,j représente la réaction entre la fonction de testi et la
fonction de base j. Les termes Zi,j tendent rapidement vers zéro lorsque les
fonctions de test et de base s'éloignent (figure 1I-4). De fait, les expressions (a),
(b) et (c) convergent rapidement vers une valeur limite lorsque le nombre de

fonctions de base fantomes constituant la terminaison adaptée augmente.

Nous avons tracé figure II-17 I'évolution de l'i'mpédance d'entrée d'une
terminaison adaptée suivant le nombre de fonctions fantdmes ajoutées (pour
chaque rangée). Ce calcul a été effectué en plagant un générateur de tension entre
deux lignes de longueur infinie. L'impédance présentée au générateur est alors
théoriquement égale & deux fois celle ramenée par une terminaison adaptée. Nous
constatons sur cet exemple que la terminaison adaptée numérique obtenue est
d'une grande efficacité, puisqu' avec quelques fonctions de base fantémes (4-5), le
régime de propagation en onde progressive est obtenu sur la ligne microruban
(figure II-18). La partie réelle de I'impédance présentée par une terminaison
adaptée est quasiment égale a I'impédance caractéristique de la ligne. La partie
imaginaire est quant a elle proche de zéro. Le coefficient de réflexion de la

terminaison adaptée est lui aussi satisfaisant: -30,4dB.
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ligne M
microruban

términaison
adaptée

terminaison
adaptée

AW
i%&?é@&%#%
- 7N

ATATACA T & & A

|  [Wx=Wy=0,574 cm

Inw/2Zc £r2,55: h1=0.159 cm
- rg=8,71 cm; Zc=25Q

partie réelle |F=2,27 GHz

05 + partie imaginaire

3 4 5

nombre de fonctions
de base fantdmes

-0B L

Figure II-17: Convergence de 'impédance réduite de la terminaison adaptée
suivant le nombre de fonctions de base fantomes.
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Norme de Jx(x,y)

Nombre de fonctions de base
4.00E-02 suivant la direction y

ter m m d eﬂ]l 7 adﬂpte Nombre de fonctions de base

suivant la direction x

Figure II-18: Mesure de I'impédance d'entrée d' une terminaison adaptée.
Wx=Wy=0,574cm, €~=2,55, h1=0,159cm, kg=8,7lcm, Z:=25Q, £=2.27 GHz

La terminaison adaptée que nous avons décrit repose sur la simulation
d'une ligne de longueur infinie et il n'est pas utile pour sa réalisation de connaitre
son impédance caractéristique Zc. Seule la longueur d'onde guidée de la ligne doit
étre déterminée avant la formation du systéme matriciel II-35, et nous voyons
figure II-19 que la précision a apporter a cette valeur n'est pas critique, puisque
le TOS reste inférieur a 1,1 pour une variation de Ag supérieure a 10%. Le calcul
de la longueur d'onde guidée de la ligne peut pour cette raison étre réalisé par
l'application d'un modele empirique [19], pouvant étre inclu dans le code

numérique.
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7\, g obtenue par le nodéle de Gupta
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Figure 1I-19: Evolution du taux d'onde stationnaire en fonction de la longueur

d'onde guidée introduite dans la modélisation de la terminaison adaptee
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[1-6-2 APPLICATION A IA DETERMINATION DE LTMPEDANCE
D'ENTREE D'UN DIPOLE

La détermination de l'impédance d'entrée d'un dipdle s'effectue en utilisant
la méthode décrite figure II-13 (expérience a) ), mais en remplagant le circuit
ouvert par une terminaison adaptée (figure II-20). L'impédance présentée au

dispositif d'excitation et dont nous calculons la valeur est alors égale a:
Z=7Zc+Zdpgyp (I-36)

La simple connaissance de Zc permet donc d'accéder a la valeur de

l'impédance ramenée par le dipdle au plan MM'.

Comme nous l'avons indiqué en conclusion du paragraphe II-5-2, la
détermination de l'impédance d'entrée d'un dipdle par I'application de la loi dOhm
au niveau de la fonction test d'excitation ne donne de bons résultats qu'en basses
fréquences. Il est beaucoup plus précis d'identifier la valeur de l'impédance
d'entrée a l'aide de la théorie des lignes, par la mesure du taux d'ondes

stationnaires.

Pour vérifier cette assertion, nous avons tracé figure II-21 1'évolution du
taux d'ondes stationnaires ramené par une terminaison adaptée pour chacune des
deux méthodes et constatons la dégradation de la détermination de l'impédance
d'entrée par la formule (II-26) lorsque la fréquence croit. D'autres simulations
nous ont suggéré une relation empirique entre la longueur d'onde guidée par la
structure et la taille maximale d'une cellule élémentaire du quadrillage, ceci pour

une détermination de 1'impédance d'entrée avec une précision de l'ordre de 10%:
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Wx

max —

T (11-37)
15

L'utilisation de terminaisons adaptées dans la définition d'une structure
d'étude permet, sous réserve de considérer des accés microruban monomodes, le
calcul des paramétres S d'un multipdle comme il est fait expérimentalement. La
facon dont nous les avons modélisées permet de plus d'adapter n'importe qu'elle
structure de propagation planaire, sans faire référence a son impédance
caractéristique, ni a la fagon dont elle est définie. La connaissance de I'impédance
caractéristique des différents accés d'un multipdle demeure naturellement

nécessaire a l'expression des paramétres de transfert.

MM’ plan d'excitation
M

. .
ligne | microruban

vers le dipole

terminaison
adaptée

=7 c+Zdmmr

Figure II-20: Détermination de 1'impédance d'entrée d'un dipole par
l'utilisation d'une terminaison adaptée numérique
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Taux d'onde stationnaire
257

2 T Valeur obtenue par la mesure de l'impédance d'entrée

157

r

Valeur obtenue par la mesure de Imax et de Imin

4 Il | — ! )
O T T T L T

0 0 15 2 25 0
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Figure 1I-21: Mesure théorique du taux d'onde stationnaire sur une ligne

microruban terminée par deux terminaisons adaptées (cf Figure I1I-15), en fonction

de la fréquence. Wx=Wy=484um, £=9,6 , h1=500um

[I-6-3 DETERMINATION DES PARAMETRES DE TRANSFERT DE
QUADRIPOLES:

La détermination des paramétres de transfert d'un quadripdle s'effectue en
considérant I'évolution des densités de courant sur les accés en ligne microruban.
Les accés 1 et 2 ont respectivement pour impédance caractéristique Z¢1 et ZgD.
Des terminaisons adaptées numériques sont placées sur chaque accés du
quadripdles et des fonctions test d'excitation sont disposées sur une des lignes
microruban. Lorsque l'on s'éloigne des perturbations liées aux discontinuités du
quadripdle, les densités de courant sur la ligne sont associées a un systeme d'onde
quasi-TEM, ce qui permet l'identification des paramétres de transfert par le biais
de la théorie des lignes. Le schéma équivalent correspondant a l'expérience

numérique est représenté figure I1-22.
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—>,  ligne 1
e
2o poy BB inw 1
i(x)=“i'(x)+i"(x) dl

Imm ; |

Figure II-22: Schéma type "ligne de transmission" relatif a la détermination des
parametres de transfert de quadripdles

Le parametre S11 peut étre dédwuit comme précédemment de la mesure de
I''mpédance d'entrée du quadripdle au niveau de I'excitation; ou bien de la mesure
du taux d'onde stationnaire S sur la ligne L. Dans ce demier cas, la position d'un

minimum de courant sur L. détermine la phase de S11:

s |=s-1_S Lo
TS S
s

arg(S;,) = argl e sl (II-38)

ou dq est la distance séparant un minimum de courant du plan de référence
Pj. Le paramétre S71 est quant & lui déduit de la mesure du courant sur la ligne

Ly en dehors des perturbations apportées par le quadripdle. Sa norme est €gale a:

S21|=+ 2 ‘1 2‘ °2 (11-39)
cl
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La phase de S71 est quant a elle déduite de la phase du signal i'1 au plan
P1, et de la phase de i'7 au plan P7. Sur le noeud de courant, la phase de i'] est
égale a la phase du courant total i'1+i"]. Elle est aussi égale a la phase du
coefficient de pondération de la fonction de base située au noeud de courant:
L, L,

arg(S,;) =arg(i',) —arg(iyne)) — 27‘[—‘ + "‘—) (11-40)
7"g1 7“g2

ou d) est la distance séparant le plan de référence P2 de l'endroit arbitraire
ou s'effectue la mesure de i'7, en dehors des perturbations proches du quadripéle

(cf. figure I1-22).

La méthode de détermination des parametres de transfert décrite ci-dessus
est directement extensible aux circuits comportant un nombre quelconque d'acces.
Le nombre de paramétres de transfert déterminés par cette méthode est égal pour

chaque calcul aux nombres d'accés du circuat.

II-7 METHODE ASYMPTOTIQUE

Nous avons vu au paragraphe II-4 que la lente convergence du calcul des
intégrales de réaction imposait dans nombre de cas l'utilisation d'un calcul de
transformée de Fourier discréte. A priori beaucoup plus rapide que l'intégration
dans le plan complexe, son efficacité et sa fiabilité sont remise en question dés
que l'on aborde la bande K, lorsque les faibles dimensions des cellules ménent a
des spectres élargis de l'intégrant; ou lorsque l'on prétend analyser finement
l'influence des modes de surface.

Pour conserver les avantages propres a l'utilisation d'algorithmes de FFT,
nous avons adapté les méthodes de développements asymptotiques utilisés dans

les analyses 1D.
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La méthode asymptotique présentée ici calcule la valeur des intégrales de

réaction Zij en deux temps:

- Intégration de la partie asymptotique de l'intégrant par une

transformée de Fourier rapide.

- Intégration du reste de l'intégrant dans le plan complexe des variables o

et B.

Cette méthode allie les avantages des deux méthodes d'integration: rapidité
pour la FFT et précision pour l'intégration dans le plan complexe. Les
transformées de Fourier des fonctions de base triangulaires s'expriment en termes
de sinus et cosinus, il n'est donc pas possible d'isoler une expression
asymptotique de l'intégrant complet, ni de calculer l'intégrale asymptotique une
fois pour toutes. Il est néanmoins possible d'utiliser ce calcul, a géométrie (Wx et
Wy) et permittivités fixées, pour une fréquence de travail quelconque. La
séparation de la fonction dyadique de Green (cf. §1-2-3, relation (I-26) ) en deux

termes:

[G]=[G-GA] + [Ga] @41

ou GA(o,B) représente la fonction de Green asymptotique, permet le calcul de

I'intégrale de réaction Zij (i fonction de test, j fonction de base):
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Zij= | [Ji(eB) Ji(c,B) G(at.B) dadB =y, +7x, (I-42)

X1 = J. _[Jj(oc,B) J{(a,B) [G(a,B) — G o (a,B)] doudP = plan complexe

-0 —00

+00+00

2= | [T(0.B)Ji(2,8) Ga(ct.p) dadp = FFT

—o0—00

Lors du calcul de la fonction de Gréen asymptotique Ga(a, B), l'on

considére:;

a) limgp i (vi =0 +B% —g, ko) =a® +p> (1-43)

b) Iim .5 ;.0 COth(Ylhl) =1

Les composantes de la fonction dyadique de Green asymptotique ont éte
choisies de maniére a ne pas présenter de fluctuations liées aux pdles et branche
de coupure de l'intégrant complet en y=0, grice a la relation a). Les pdles ayant
ainsi été rejetés a l'origine, nous avons ajouté aux expressions de la fonction de
Green asymptotique les fonctions th(ay) et th(By), de sorte qu'elles présentent

une limite finie en o=p=0:

2 2
G B)=G L) = o . @ pof " th(ory ) th(By)
An (@)= 0, () jo(e +82) (@2 +p*)12 i 2(a? +p2)>2
Gao_ (.B)=Ga (0,B)=- ap _ . opoopth(ay)th(By)
Ay (@P)=Ga  (@.B) io(e; +£0)(a2 + p2) 12 22 +p2)32
(I1-44)

104



Dans le cas d'une fonction de test Jx superposée avec une fonction de base Jx,
nous montrons figure II-23 ['évolution de l'intégrant complet Axx(a,B), ainsi que

son expression asymptotique, et leur différence, suivant la valeur de la variable «.

*
Axx(a,B)= Gxx(awﬁ)Jx(aaﬂ)Jx(a’B)
Partie imaginaire de Axx(q, 3=0)
2.00E-07 1

1

) Aasymptotique

0.00E+00 i\

0

A asymptotique
( Intégration plan complexe)

-2.00E-07 -

F1gure I1-23: Décomposition de Axx a l'aide de son expression asymptotique.
Wx=Wy=0,01 cm; h1=0,04 cm; €,1=9,6; =40 GHz

La partie asymptotique de l'intégrant définie par I'équation II-41 présente
bien une évolution trés peu accidentée sur tout l'intervalle d'intégration. Son
intégration est de ce fait extrémement rapide et précise par une transformée de
Fourier discréte. Le reste de l'intégrant (intégrant-partie asymptotique) présente
quant a lui les mémes perturbations que l'intégrant complet au voisinage du pdle.
La convergence du calcul d'intégration dans le plan complexe est néanmoins
amplement facilitée par une abscisse de convergence kpmax de quatre a cing fois

moins importante que pour l'intégrant complet (figure I1-24).
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Partie imaginaire de I'intégrant de Zxx(0,0)
3.00E-07 +

2.00E-07

1
T

Intégrant copplet - expression asymptotique

Il
T

1.00E-07

3M
0.00E+00 + - f . } —4

T T T T

? 100 200 300 400 500 600

-1.00E-07
AN

-2.00E-07

i
T

Intégrant complet

Il
T

-3.00E-07

Figure II-24: Evolution de l'intégrand de Zxx(0,0) et du reste suivant a

De fait, et en vertu du critere de convergence (1I-60), l'application de cette
méthode asymptotique d'intégration méne a des temps de calcul de 20 a 30 fois
inférieurs 4 ceux (proportionnels 3 kp2p,,x ) rencontrés lors du calcul unique
d'intégrales par un parcours dans le plan complexe, et ceci avec une précision

équivalente.
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I1-8 VALIDATION DE L'ANALYSE SUR DES GEOMETRIES
COMPLEXES

Afin de valider nos codes de calcul basés sur l'utilisation de fonction de base
définies par sous-domaine, nous avons considéré différents éléments de circuits de

géométries complexes, mais aussi des discontinuités élémentaires.

[I-8-1 ANALYSE DE RESONATEURS RECTANGULAIRES EN REGIME
LIBRE

Les résonateurs rectangulaires présentés dans le cadre de la validation de
notre programme utilisant des fonctions de base définies sur toute la surface du
conducteur (cf. § I-7), sont maintenant réexaminés par le biais d'une décomposition
.. en fonction.de base triangulaires (rooftop) . Dans ce second cas, nous avons utilisé
10 fonctions de base par dimension. Les paramétres d'intégration sont choisis de

facon a respecter les critéres de convergence.

Le tableau 1 de la figure II-25 compare les fréquences de résonance
obtenues pour chaque type de décomposition, tandis que le tableau 2 regroupe les
résultats relatifs au coefficient de qualité. Les dimensions Ix et ly des différents
résonateurs, les caractéristiques des substrats (permittivité et épaisseur hl) et

références bibliographiques sont quant a elles indiquées dans le tableau 3.

Tableau 1 | Mode | Fr expérimentale Fr théorique (entiéres) Fr théorique (triangulaires)
structure A | [1,0] 1,53 GHz 1,55 GHz 1,56 GHz
structure B | [0,1] 2,23 GHz 2,27 GHz 2,27 GHz
structure C | [1,0] 8,61 GHz 8,61 GHz 8,59 GHz
structure D | [1,0] 4,01 GHz 4,04 GHz 4,05 GHz
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Tableau 2 | Mode | Q expérimental Q théorique (entiéres) Q théorique (sous-domaines)
structure A | [1,0] 97_10 105 102
structure B | [0,1] ﬁ= 6 49 : 51
structure C | [1,0] 10,4 12,1 9,7
structure D | [1,0] 56 51,6 53
structure D | [0,1] 87 92,2 91

Wx wy hl permittivité | références
structure A 6 cm 4cm | 0,146 cm 2,56 [9]
structure B 4 cm 6cm | 0,146 cm 2,56 [9]
structure C 1cm I,5cm | 0,158 cm 2,35 [17]
Structure D | 2,2572 cm [ 3,078 om | 0,0810 cm| 2,54

figure I1-25: Comparaison des résultats obtenus en régime libre
pour les deux types de fonctions de base.

Il apparait a I'examen de ces résultats une grande similitude dans les valeurs
obtenues pour la fréquence de résonance, ainsi que pour le coefficient de qualité,
lorsque nous les comparons aux valeurs déterminées expérimentalement, quelque

soit le type de fonctions de base utilisé.

Signalons toutefois que I'utilisation d'une transformée de Fourier discréte dans
le cas de fonction de base triangulaires permet de réduire sensiblement les temps de
calcul, et ceux-ci restent de ce fait comparables a ceux obtenus pour une
décomposition en fonction de base entiéres et ceci malgré la taille trés différente des

systemes matriciels a résoudre.

11-8-2 ANALYSE DE RESONATEURS DE SURFACE COMPLEXE EN
REGIME LIBRE

Pour mettre en évidence de facon plus pertinente l'interét et la fiabilité du
programme utilisant des fonctions de base définies par sous-domaine, nous avons \

analysé le comportement d'éléments résonnants difficilement descriptibles dans un
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repére cartésien rectangulaire et vérifions pour cela le comportement muitimodal

d'un résonateur microruban de forme pentagonale en régime libre.

La discrétisation nécessaire a la simulation d'un résonateur dépend d'une
maniére générale de sa forme et du mode de résonance considéré. Afin de préciser
de facon empirique la discrétisation nécessaire, nous étudions successivement trois
modes de résonance du résonateur pentagonal [20], et ce pour deux quadrillages

différents.

La figure II-26 résume I'expérience. Il est reporté sur l'histogramme, pour
chaque mode étudié, les valeurs obtenues pour la fréquence de résonance en
fonction du maillage (A ou B) utilisé. Les écarts obtenus en pourcentage entre
valeurs expérimentales et théoriques sont reportés au-dessus de chaque barre de
'histogramme On vérifie alors naturellement que la précision obtenue est bien
tributaire de l'ordre de résonance du systéme, et qu'un quadrillage peu précis
(quadrillage A) n'est pas capable de modéliser les évolutions spatiales rapides des
densités de courant aux modes de résonance supérieurs. L'application d'un
quadrillage fin améne cependant 4 un systéme matriciel final important (#700
variables pour le quadrillage B), dont le calcul du déterminant prend un temps de
calcul important. La recherche des zéros de ce déterminant n'est d'ailleurs pas
facilité par la perte de précision imposée, pour la méthode du pivot de Gauss utilisée
ici, par la dimension du systéme matriciel; et ce dernier exemple constitue un cas

limite.
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Figure [1-26: Etude en régime libre du résonateur microruban pentagonal.
Influence du niveau de discrétisation sur la précision des résultats obtenus [20].
€1=2,55¢q; tg06=0,001; h1=0,32 cm
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[1-8-3 ETUDE DE RESONATEURS EN REGIME FORCE

Dans une deuxiéme étape nous avons cherché a valider notre analyse en

considérant le comportement en régime force.

Nous présentons figure I1-27 et II-28 deux exemples typiques de résultats, le
premier relatif a un résonateur rectangulaire que nous avons fabriqué et mesuré, le

second a un résonateur semi-circulaire [21].

En ce qui conceme le résonateur rectangulaire (figure 11-27), l'utilisation de
fonctions de base entiéres ou définies par sous-domaine fournit des résultats en

excellent accord avec les valeurs expérimentales.

Pour cette position de l'excitation, nous mettons en évidence deux fréquences
de résonnance a 3 et 4 GHz correspondants respectivement aux modes TMj( et

T™)p1.

A titre d'illustration nous avons également représenter la répartition des

densités de courant pour ce dernier mode.

Dans le cas du résonateur semi-circulaire (figure II-28), les résultats
demeurent satisfaisant pour les deux modes de résonnance considérés bien que la
structure se préte mal a une discrétisation dans un repére cartésien. L'utilisation de
fonctions de base triangulaires permet en conséquence I'analyse en régime forcé de
structures complexes, pourvu que la finesse du quadnllage permette une
modélisation précise des conducteurs. Nous présentons pour le premier mode €tudié

I'évolution spatiale des densités de courant sur les conducteurs.
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Figure I1-27: Simulation d'un résonateur rectangulaire et comparaison
des résultats théoriques et expérimentaux pour les deux types de

fonctions de base.e1=2,54¢; tgd=0,001; h1=0,0810 cm
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Figure [I-28: Simulation d'un résonateur semi-circulaire et comparaison des
impédances d'entrées théoriques et expérimentales [21].
€1=2,62¢,; tg0=0,001; h1=0,159 cm
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[I-8-4: ANALYSE DE MULTIPOLES:

Un autre interét de I'analyse que nous avons developpée, notamment par
l'adjonction d'une charge adaptée numérique, est qu'elle nous permet de simuler le
comportement de circuits élémentaires dans des conditions proches des
conditions expérimentales. Pour illustrer cet aspect nous considérons d'abord

l'exemple simple d'une discontinuité constituée par un coude microruban.

I1-8-4-1 Simulation d'un coude en structure microruban

Nous représentons figure II-29 la simulation d'un coude droit de ligne
microruban de largeur 0,3 cm déposé sur un substrat Duroid de permittivité
relative égale a 4,5 et d'épaisseur 0,159 cm. Les conducteurs ont été
grossiérement discrétisés par I'emploi de deux fonctions de base sur une largeur
de ligne. La présence de la terminaison adaptée suivant la direction y permet, en
supposant qu'un mode quasi-TEM se propage en dehors de la zone perturbée,
l'acces aux parameétres de transfert de la structure, par l'analyse des densités de
courant présentes sur les accés comme décrit précédemment. Nous retrouvons,
malgré la simplicité du modéle d'étude, les mesures effectuées avec une bonne

précision sur toute la bande de fréquence [22].
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Figure I1-29: Simulation d'une discontinuité coudée microruban
et confrontation des résultats expérimentaux [22] et théoriques.
Wx=Wy=0,15 cm; €1=4,5 £,; h1=0,159 cm

115




[1-8-4-2 Simulation d'une lignhe microruban 8 méandre

Le comportement d'un circuit résulte essentiellement de l'interaction entre
des discontinuités élémentaires, caractérisées par leur matrice de répartition. En
général, l'analyse d'un dispositif revient a "chainer" ces discontinuités
¢lémentaires par l'intermédiaire de trongons de lignes monomodes, grace a la
théorie des lignes.

Lorsque les discontinuités élémentaires sont proches et en interaction, cette
méthode classique est mise en défaut. Au contraire, le code de calcul que nous
avons €laboré, comprenant les effets dus aux couplages et aux pertes par
rayonnement aux discontinuités, se préte particuliérement a l'analyse de ces
circuits. Pour illustrer cette assertion nous avons étudi¢ le cas d'une ligne a
méandre. Cette structure présente des caractéristiques - couplage fort entre ligne,
coudes successifs trés rapprochés- , qui ne peuvent étre correctement simulés par
l'approche classique. La figure II-30 montre le mode¢le d'étude proposé ainsi que
la densité¢ de courant Jx obtenue a la fréquence de 16 GHz. Les parametres de
transfert de la structure sont ici définis dans les plans de raccordement du
méandre avec les deux lignes microrubans d'accés; la mesure de ces paramétres
est effectuée comme précédemment par I'étude des densités de courant sur ces
acces. Notre analyse rend a nouveau parfaitement compte des résultats
experimentaux [23]. Le temps de calcul associé a la détermination de S1] et de
S21 pour chaque fréquence est de l'ordre d'une demi-heure sur une station de
travail HP-735 équipée d'un processeur HP-PA-RISC cadencé a une fréquence
dhorloge de 99 MHz, tandis que la mémoire vive nécessaire au stockage de la

matrice de réaction [Z] est 4 peu prés égale a 40 M-octets.
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Figure II-30: Simulation d'un double méandre en ligne microruban et comparaison
avec les résultats expérimentaux [23].hauteur du substrat: h1=635um, £=9,978.
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I1-9 CONCLUSION -

Nous avons décrit, dans les deux premiers chapitres de cette thése, un
formalisme théorique permettant la simulation de circuits microruban
multicouches. L'utilisation de fonctions de base définies par sous-domaines, ou
fonctions de base élémentaires, a permis de simuler des conducteurs de forme

arbitraire.

L'introduction d'un modéle simple et performant pour l'excitation par une
ligne microruban, ainsi que le développement de terminaisons “adaptées
numériques, a permis une extension du formalisme a I'étude en régime forcé
d'éléments de circuit microrubans multi-accés de forme complétement arbitraire,
tels que résonateurs rectangulaires, semi-circulaires et discontinuité de lignes

microrubans.

Bien siir, le régime libre, permettant une simulation du comportement
propre des circuits, bénéficie lui aussi des potentialités d'une décomposition des
conducteurs en surfaces élémentaires comme nous l'avons montré sur le

résonateur pentagonal.

Le programme issu de notre étude constitue donc un outil de choix pour le
concepteur de circuits intégrés micro-ondes, intégrant dans les calculs les pertes
par rayonnement dans l'espace libre (pour les structures ouvertes), par

rayonnement d'ondes de surface, ainsi que les pertes dans le substrat diélectrique.
Lorsque les épaisseurs de métallisations sont faibles devant I'épaisseur de

peau, les pertes par effet Joule dans les conducteurs peuvent étre prépondérantes.

I nous est apparu nécessaire d'inclure ces pertes dans notre analyse, ainsi que les
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phénomeénes de conduction propres a l'utilisation des nouveaux matériaux

supraconducteurs a haute température critique.

De fait, nous présentons dans le troisiéme chapitre de cette these une étude
relative a une meilleure évaluation des pertes induites a l'intérieur des conducteurs
et proposons une modification de I'approche dans le domaine spectral propre a la
prise en compte de ces phénoménes. Ce formalisme est appliqué a la

caractérisation des matériaux supraconducteurs.
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CHAPITRE TROISIEME

I-1 INTRODUCTION

Depuis l'avénement en 1987 des supraconducteurs a haute température
critique, les physico-chimistes n'ont cessé de proposer de nouveaux matériaux
supraconducteurs, avec pour principal critére d'obtenir des températures de
transition de plus en plus élevées. Ces matériaux a base d'oxyde de cuivre, tels

que le YBaCuO ou le YBaCuO ont des températures critique proches de 100 K.

Des résultats annoncés récemment [1], et non encore confirmés, font état

de températures critiques proches de I'ambiante.

Lorsque que 'on envisage l'utilisation de ces matériaux supraconducteurs
sous forme de films minces, pour réaliser des circuits passifs microondes, les
problémes rencontrés sont liés & une maitrise imparfaite des dépots et de la
gyavme. De ce fait, la caractérisation des matériaux supraconducteurs, par
exemple par des méthodes de cavité résonante [2][3], ne permet pas de définir les

propriétés de ces films dans les conditions réelles d'utilisation.

Dans cette optique la caractérisation des films supraconducteurs au moyen

de résonateurs plaqués, en prenant en compte. les caractéristiques du substrat
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diélectrique, et du supraconducteur a l'issu du processus de réalisation, constitue

une réponse plus appropriée aux impératifs imposés par l'ingénierie des circuits.

 Ce troisiéme chapitre s'inscrit dans ce contexte: notre objectif est de
proposer un outil d'aide a la caractérisation de films supraconducteurs basé sur
l'analyse de résonateurs plaqués a partir des codes de calcul présentés dans les

deux premiers chapitres.

Cette approche inclut dans l'analyse du circuit étudi€é les pertes par
rayonnement dans l'espace libre situé au-dessus de la structure, ainsi que les
pertes liées a la propagation d'onde de surface dans 1'épaisseur du diélectrique. En
considérant une permittivité complexe pour ce matériau, les pertes par effet Joule

dans le diélectrique sont prises elles aussi en compte.

Dans le cas de structures résonantes ouvertes, la valeur du coefficient de
qualité est essentiellement fixée par les pertes par rayonnement, ceci explique que
les concepteurs de circuits se satisfont de modélisations simplifiées pour prendre

en compte l'influence des pertes métalliques.

La conception de circuits monolithiques micro-ondes travaillant a des
fréquences élevées ou comportant, pour des impératifs technologiques, des
épaisseurs et des largeurs de métallisations réduites, nécessite par contre la prise
en compte des pertes liées au caractére non parfait des conducteurs. Il en est de
méme pour les résonateurs encapsulés par un boitier métallique et déposés sur un
substrat di€lectrique a treés faibles pertes, pour lesquels le coefficient de qualité

devient essentiellement tributaire des caractéristiques des conducteurs.

L'approche dans le domaine spectral est a priori mal adaptée au traitement

des phénoménes internes aux conducteurs. En effet, la décomposition du champ
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électromagnétique en ondes TE/z et TM/z au sein de la structure ne peut
s'effectuer dans le domaine transformé de Fourier que pour des couches de
matériaux empilées et d'extension infinie selon les directions paralleles aux
interfaces diélectriques, propriétés que ne vérifient évidemment pas (excepté le
plan de masse) les conducteurs définissant la topologie du circuit. Nous avons
donc modifié cette approche en lui adjoignant la notion d'impédance de surface;
ajoutant ainsi une relation locale supplémentaire entre le champ électrique tangent

aux conducteurs et la densité de courant superficielle.

Auparavant, précisons comment nous pouvons inclure cette notion dans le
schéma général de la résolution de problémes électromagnétiques a l'aide de

l'approche dans le domaine spectral.

III-2 APPROCHE DANS LE DOMAINE SPECTRAL ET IMPEDANCE
DE SURFACE

II-2-1 PRISE EN COMPTE DES PERTES CONDUCTEURS AU MOYEN DE
LTMPEDANCE DE SURFACE |

Le champ électrique tangent a une surface métallique n'est nul qu'a
condition de considérer un conducteur de conductivité infinie. En réalité, il existe
un champ électrique tangent a cette surface. Nous l'appellerons champ électrique

résiduel E;.

Dans la version classique ou simplifiée de I'approche dans le domaine

spectral, ce champ est ignoré en imposant au champ électrique tangent total,
somme des contributions EPr,i (x,Y,0) au champ électrique générées par chacune

des fonctions de base Ji(x,y) et du champ électrique d'excitation Es(x,y,0), une

valeur nulle (N nombre de fonctions de base):
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N
E,(x,y,0)=D Ep (x,y,0) + Es(x,y,00=0 (II-1)
i=1

Dans ce cas, le champ électrique Ept,i(x,y,O) s'exprime en fonction de la

densité surfacique de courant sur la plaque .Tp(x,y,O)e

Lorsque que les pertes conducteurs sont considérées, le champ électrique
résiduel E; peut étre directement associé a la densité volumique du courant dans
le conducteur, et obéit dans l'espace réel a la relation locale définissant

I'impédance de surface Z(x,y):

0
E, (%) =2(6y) T (xy) = Z(xy) [T,(x,y,2)dz  (U-2)
-t

d'ou:

B (3,0 . E(x%.0) s

Z(x,y) = -2
(x,¥) T, (%) j’j (x.y.2)dz
—t

avec J(xy,z) densité volumique de courant parallele a Ep, t épaisseur du
conducteur. Z(x,y) a la dimension d'une impédance et est appelée impédance

surfacique. Elle dépend de la géométrie du conducteur.

La prise en compte du champ résiduel E; seffectue en premiére
approximation dans l'espace transformé [5] en considérant Z(x,y) constant suivant
x et y. La modification de la fonction de Green (I-13) dans le domaine spectral

nous mene alors a la formulation suivante:
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(EX(Q,B))_[Gxx—Z Gxy )(Jx(a,ﬁ)

Ey@p)) | Gy  Gyy-z Jy<a,s>) S

11-2-2 CALCUL DE LTMPEDANCE DE SURFACE D'UN CONDUCTEUR
METALLIQUE

Cest au niveau de l'estimation de l'impédance de surface que sont
introduites les principales approximations. Dans le cas simple d'un conducteur
occupant un demi-espace et éclairé par une onde plane monochromatique,
I'impédance de surface peut €tre calculée analytiquement. Nous rappelons ici

brievement les étapes et hypothéses essentielles conduisant ce calcul.

air ¢

Rlg

meétal %

Figure III-1: Conducteur plan soumis a un champ magnétique uniforme

Considérons figure ITI-1 une interface plane métal-air excitée par une

onde plane monochromatique telle que:

E(x,y,zt)=% E, (z)e* '
H(xy,zt)=yH, (e  (I-5)
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En multipliant chaque membre de l'équation de Maxwell-Faraday par la

conductivité o du matériau,

Rot oF = -G%]—f— (111-6)

le rotationnel de Il'expression (III-6) s'écrit (en négligeant le courant de

déplacement):

Rot(Rot oE) =-Gu§ Rot H=-cjopJ (III-7)

11 vient facilement en régime harmonique une expression solution de (III-7)

pour la densité volumique de courant de conduction Jx(z):
AT, (z) - jopcT, (z)=0 (III-8)

La résolution de cette €équation dans le cadre du probleme posé méne a [4]:

.Z

Z
T, (z)=T (z-0) e 3¢5 (I-9)

Cette formule permet de définir la pénétration superficielle du courant dans le

métal, exprimée par le biais de 1'épaisseur de peau:

5= |2 @1-10)
OUc

Dans ces conditions, I'impédance de surface, obtenue par intégration (III-3)

du courant Jx(z) pour z appartenant 4 [0,+oo|, prend la forme:
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Z=R¢+jX; Rg=X = 1 (I-11)
cd

D'autres études [5][6] ont permis de dériver des formules pour une
épaisseur t quelconque du conducteur. L'impédance de surface est dans ce cas
égale a:

Z= j—“"ﬁcoth(,/jmuoct) (I-12)
(o)

Les formules (III-11) et (III-12), établies dans le cas d'un métal (o réel),

sont applicables aux matériaux supraconducteurs (¢ complexe).

11-2-3 EXPLOITATION DE LTMPEDANCE DE SURFACE

La notion d'impédance de surface doit néanmoins étre employée avec
précaution: il est en effet des cas ou celle-ci ne traduit qu'imparfaitement les
situations réellement rencontrées sur des structures planaires [7]. Nous avons
représenté¢ figure III-2 plusieurs cas limite de structures microruban, avec
différents rapports de la largeur W sur la hauteur du substrat W/h et épaisseurs de

conducteur t.

Pour le premier cas ( cas a) ), I'épaisseur du conducteur de la ligne est trés
faible par rapport a la profondeur de pénétration du champ électromagnétique d (t
<<9). Dans ce cas, les faces supérieures et inférieures du conducteur sont
couplées et le champ électromagnétique est présent dans toute son épaisseur.
L'impédance de surface obtenue au moyen de l'expression III-12 constitue alors
une bonne approximation pour la prise en compte des pertes conducteur. Sa
valeur se rapproche d'ailleurs, pour des épaisseurs de conducteur tres faibles, de
celle de l'expression quasi-statique:

Z = L (II-13)
ot
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W

Figure [1I-2: Cas limites concerant la validité d'une modélisation des pertes
- conducteurs par I'impédance de surface.

Pour vérifier cette assertion, nous avons réalisé un résonateur constitué
d'une fine couche d'or de 0,1um d'épaisseur et comparé l'évolution de son

impédance d'entrée théorique et expérimentale.

Nous avons utilisé, pour la réalisation du résonateur, un substrat
diélectrique en duroid de permittivité relative €~2,54 fabriqué par la firme
Rogers. L'impédance d'entrée de ces résonateurs a été mesurée comme décrit au
chapitre I en étalonnant la référence des phases sur un bout de ligne microruban
de longueur égale a celle de la ligne d'excitation du résonateur, de fagon a obtenir

les impédances dans le plan de connexion de la plaque P.
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La simulation de ces structures a été effectuée pour les deux modes
considérés au moyen de fonctions de base triangulaires (cf. chap.Il). L'impédance
de surface est calculée par la formule III-12. La conductivité de la fine couche

d'or a été fixée a 4,6105S/cm.

L'examen des lieux des impédances dentrées dans l'abaque de Smith
(figure III-3) montre quun bon accord théorie-expérience est obtenu pour
chaque mode, et permet de valider l'emploi de la formule (III-12) pour la
simulation de résonateurs microruban ouverts comportant des conducteurs minces

et de largeur comparable a la longueur d'onde guidée.

Dans le deuxieme cas de figure ( figure III-2) ( cas b) ), I'épaisseur de la
couche conductrice est arbitrairement grande devant la profondeur de pénétration
des champs (t >>3), et I'épaisseur du substrat est tres faible devant la largeur de la
ligne (W/h >>1). On montre alors [7][26] que le champ électromagnétique est
confiné sous la face inférieure du ruban, et que la face supérieure en est
découplée. Pour ce type de structure, la configuration du champ
électromagnétique a l'intérieur du conducteur permet de nouveau l'usage de la
formule 1II-12; la valeur obtenue pour I'impédance de surface est alors celle d'un
plan conducteur infiniment épais. Cette situation se rencontre, par exemple, pour
des résonateurs constitués d'un segment de ligne microruban d'impédance

caractéristique tres faible, fonctionnant a des fréquences telles que t >>d.
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22572 ¢cm
—>

3,078 cm

0,2052 cm (5082)

O expérience | or
O théorie t=0,1um

® expérience } cuivre
m théorie | 3

O expérience | or
o théorie

. expérience} i
m théorie

Figure III-3: Simulation des pertes conductrices d'un résonateur. Comparaison des
résultats théoriques (A.D.S +impédance de surface) et expérimentaux.
er=2,54; h=0,0795 cm.
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L'impédance de surface d'un conducteur soumis a la présence d'un plan de
masse peut donc, dans certaines conditions, prendre une valeur double de celle du
méme conducteur isolé. Reza Faraji-Dana et Y. Leonard Chow [7] font d'ailleurs
remarquer qu'a hautes fréquences et pour des conducteurs larges, €pais et tres
rapprochés du plan de masse, la densité de courant du plan de masse se concentre
sous le conducteur et adopte une configuration identique a celle de la face
inférieure du ruban. La résistance linéique de ces lignes de propagation peut alors
approcher une valeur quatre fois supérieure a celle du méme conducteur isolé du

plan de masse.

Le troisieme cas de figure ( cas c) ) est le plus souvent rencontré: une ligne
microruban présente une hauteur de substrat habituelle ( 0,1 < W/h < 10) et le
conducteur a une épaisseur plusieurs fois égale a I' épaisseur de peau. Ce type de
structure est largement rencontrée car elle correspond, en ce qui concerne le
rapport W/h, a des impédances caractéristiques habituelles; tandis qu'un ruban
épais permet aux concepteurs de minimiser les pertes conducteurs. La figure I1I-2
montre que le champ électromagnétique adopte la forme d'une couronne dans une
section droite du conducteur. L'impédance de surface calculée par la formule III-

12 est dans ce cas largement surévaluée et ne peut pas étre utilisée telle quelle.

Pour pallier a cet inconvénient, nous présentons dans le paragraphe suivant
une définition de l'impédance de surface équivalente, calculée a partir de la
~détermination du champ électromagnétiques & l'intérieur des conducteurs

metalliques ou supraconducteurs.
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HI-3 DEFINITION D'UN FACTEUR DE FORME POUR LA PRISE EN
COMPTE DE RUBANS METALLIQUES OU SUPRACONDUCTEURS

Nous présentons dans ce paragraphe une analyse du champ
¢lectromagnétique présent a l'intérieur des conducteurs. Cette étude nous
permettra de calculer des coefficients de pondération propres a prendre en

compte de fagon plus précise les pertes métalliques ou supraconducteurs.

I1I-3-1 RAPPELS SUR LA SUPRACONDUCTIVITE ET APPROXIMATIONS
EMPLOYEES

I1I-3-1-1 Historique et généralités

Certains matériaux a 1'état condensé présentent, au dessous d'une certaine
température critique T, une résistivité nulle. Ce phénoméne, découvert
fortuitement en 1911 sur le mercure par H. Kammerlingh Onnes, est appelé
supraconductivité. La premiére interprétation théorique de la supraconductivité
date de 1957, ce qui valut a ses trois auteurs, J.Bardeen, L. N.Cooper et JR.
Schrieffer, le prix Nobel en 1972.

La faible valeur des températures critiques pour les métaux et alliages
(Tc<23 Kelvins) a longtemps limité les applications de la supraconductivité.
Cependant, la découverte récente d'une nouvelle famille de matériaux
supraconducteurs par K.A Miiller et J.G.Bednorz (prix Nobel 1987) a relancé de
maniere spectaculaire les travaux dans ce domaine: des températures de transition
supé€rieures de quelques dizaines de Kelvins a la température d'ébullition de
l'azote (77 K) permettent d'élargir considérablement le champ d'application de ces

nouveaux matériaux, notamment dans le domaine de I'électronique micro-onde.
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En appliquant un champ magnétique a un matériau supraconducteur
maintenu a une température inférieure a Tc, on observe que le matériau retourne a
son état normal pour une valeur du champ supérieure a un seuil B¢. Ce champ

critique suit une loi représentée, avec une bonne approximation, par I'équation:

2
B, = Bco(l - —TT—j (III-14)

C

dans laquelle B¢, est une grandeur caractéristique du matériau. Ce phénomeéne
constitue une limitation des supraconducteurs quant aux puissances pouvant étre
mises par exemple en jeu par des structures de propagation. A l'existence de ce
champ critique B peut étre associée l'existence d'une densité¢ volumique de
courant critique J.. Les effets de bord existant le long d'une ligne de propagation
microruban laissent ainsi supposer qu'ils sont responsables de la dégradation des
caractéristiques de systémes supraconducteur pour des puissances élevées [19].
Ces non-linéarités ne sont cependant pas prises en compte dans cette étude, ce

qui revient a ne considérer que des signaux d'amplitudes faibles.

Les expériences de W.Meissner et R.Oshsenfeld en 1933 ont eu pour but
de statuer sur la nature de la résistivité nulle des matériaux supraconducteurs. I
convenait a cette époque de déterminer si 1'état supraconducteur d'un matériau
¢tait simplement caractérisé par une conductivité infinie. Les expériences de
Meissner et Oshsenfeld montrent que I'état supraconducteur est entiérement
caractérisé par la relation de milieu (Bj, champ magnétique interne au

supraconducteur):

B, =0 (I-15)
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, alors que le champ magnétique interne & un conducteur parfait n'est

théoriquement soumis qu'a:
B,, =Cte (IlI-16)

Tout se passe donc comme si un matériau supraconducteur était un
diamagnétique parfait. Aprés la découverte de 'effet Meissner, F. et H. London
ont proposé d'adjoindre aux équations de Maxwell des relations de milieu afin de
rendre compte de cet effet et de la conductivité infinie dans un supraconducteur.
Les fréres London reprennent I'hypothése de Goster et Casimir qu'une partie des
porteurs de charge de densité ng constante ( 4 une température donnée inférieure
a Tc) forme un fluide non-visqueux, i.e pour lequel aucune "force de frottements"
n'intervient. Appliquant la relation fondamentale de la dynamique ‘2‘1 i’un de ces

porteurs il apparait que [20] si la quantité:
rot(v) + 9Bin 1-17)
m
v: vitesse du porteur supraconducteur

m: masse du porteur supraconducteur

prend a un instant une valeur nulle; alors elle est constante. L'hypothése des fréres

London consiste précisément a admettre que:

rot(¥v) + Bin _j (I1I-18)
m
d'ou les 2 équations de London:

-

- B.
rot(J, )=——""
-.( m) }\:211-0
Otin _ 12Em (I1-19)
ot pok
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m

“Oqzns

ou: A= (II1-20)

est un paramétre, homogéne a une longueur, connu sous le nom d'épaisseur de

pénétration de London.

L'équation différentielle vérifiée par le champ magnétique a l'intérieur d'un
supraconducteur s'obtient en combinant (II1-19) avec 1'équation de Maxwell-
Ampere et s'écrit (en négligeant le courant de déplacement):

= 1

ABin = '7? B in (III'2 1 )

L'analyse de la topographie de Bj, au voisinage de la surface plane d'un
supraconducteur (avec la méme topologie que dans la figure III-1) permet d'écrire

Bin sous la forme:

z

B, (z)=B(0)e * (III-22)

Le champ s'atténue donc exponentiellement: a une profondeur de quelques
dizaines ou quelques centaines d'Angstroms, il est pratiquement nul et I'effet

Meissner est alors total.

Lors d'une étude en régime harmonique, il est courant de traduire
phénoménologiquement l'existence du courant constitué des porteurs
supraconducteurs par le biais d'une conductivité complexe 6=c1—jo) . Dans le

cadre du modele physique de Goster et Casimir, 6] est associé¢ aux électrons
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normaux, tandis que 67 traduit la présence des paires d'électrons constituant le

supracourant Jg.

De nombreux modeles empiriques existent pour la modélisation de cette
conductivité complexe. Nous adopterons dans ce travail le modele le plus
populaire parmi la communauté des électroniciens: le modele a deux fluides; ainsi

que son extension récente [18][21] en un modele a trois fluides.

Les nouveaux supraconducteurs a base d'oxyde de cuivre présentent une
anisotropie liée a leur structure cristalline, encore mal quantifiée [12]. Nous la
négligerons dans cette étude. Cependant, la méthode de caractérisation que nous

proposons reste essentiellement applicable dans le cas anisotrope.

Les impuretés présentes dans tout cristal, les défauts, hétérogeneités et -
vortex seront aussi négligés, ainsi que les phénomenes d'hystérésis propres a

certains cristaux supraconducteurs.

En résumé, nous ne considérerons que les films supraconducteurs
1sotropes, linéaires et homogenes, uniquement définis par leur conductivité
complexe en fonction de la température, au travers de modéles analytiques

macroscopiques.

Le concept d'impédance de surface décrit au paragraphe II-2 est
directement applicable au cas des matériaux supraconducteurs, au travers de la
formule III-12, dans laquelle o est une grandeur complexe. Dans ce cas,
'épaisseur de peau 6, donnée par l'expression III-10, prend aussi une valeur
complexe. L'épaisseur de peau dans l'état supraconducteur est alors égale a
lI'inverse de la partie réelle de l'inverse de 8, et correspond, dans le cadre de

l'approximation 61<<c6?, 4 I'épaisseur de pénétration de London A [12].
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[11-3-1-2 Le modéle 3 deux fluides

Le concepteur en électronique hyperfréquences a besoin, pour la simulation
de circuits microruban supraconducteurs, de modéles simples pour la description
de la conductivité complexe 6=61-jc2 du matériau supraconducteur, laissant de
coté toute interprétation microscopique approfondie, laquelle nécessite ‘
l'utilisation d'une théorie quantique. Le modéle a deux fluides, prdposé par Goster
et Casimir et s'appuyant sur la vision théorique de London permet, grice a
l'utilisation de trois paramétres, d'exprimer les composantes réelles et imaginaires

de la conductivité en fonction de la température:

T 4
C1=0One E

-] =
G, =—NI¢/
2 0)},1}»2(0)
avec: -Tc température critique ou de transition

-Op¢ conductivité normale 3 une température immédiatement
supérieure a Tc

-A(0) profondeur de pénétration de London 2 T=0°K

; Ce mode¢le est couramment accepté par la communauté scientifique comme
une bonne description phénoménologique des propriétés de conduction des

matériaux supraconducteurs dans les limites suivantes:

-T<0,9Tc |
-f fréquence < fgap ou fgap, de l'ordre du terahertz, est la fréquence

pour laquelle il y a franchissement de la largeur de la bande interdite.
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Pour ce modéle, la densité électronique totale n est indépendante de la
température et représente la somme des densités d'électrons dans [l'état

supraconduéteur ng et dans I'état normal ny:
n=ng+np=cte(T) ([I-24)

Les densités d'électrons ng et n, sont données par les relations de Goster-

Casimir;

Le calcul de la densité volumique de courant J=Js+Jn s'effectue apres
résolution de I'équation de Driide-Lorentz pour la vitesse moyenne Vg et <V >
de chaque type de porteur. Les électrons supraconducteurs sont libres

d'interactions avec leur environnement, il en résulte:

-pour les électrons supraconducteurs: m aavt‘ =—qE (111-26)
o0 (¥ v _
-pour les électrons normaux: m 8vtn> +m (%) =—qE (I-27)
Tn

avec: q charge électrique élémentaire
T temps de relaxation des électrons normaux

m masse de l'électron
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[I1-3-2 DESCRIPTION DU CHAMP ELECTROMAGNETIQUE DANS UNE
SECTION DROITE DU CONDUCTEUR

Nous proposons ici une détermination plus rigoureuse de calcul de
I'impédance de surface par une description plus précise de la répartition du courant
au sein de la section droite du conducteur imprimé. Cette analyse s'appuie sur la
technique de séparation de variables associées a une méthode des moments [24].
Pour ce probléme résolu dans la section droite du ruban, nous adopterons un

nouveau systéme d'axe.

Le calcul de I''mpédance de surface du conducteur supérieur de la structure
microruban représentée figure III-4 est lié par I'expression de la puissance stockée
ou perdue en son sein a la distribution de courant J(x,y). Le courant dans le
conducteur résulte de l'application d'un champ électrique d'excitation et peut, pour

des largeurs de rubans trés inférieures a la longueur d'onde guidée }»g, étre
facilement identifié a sa seule composante longitudinale J,(x,y).

II-3-2-1 Formalisme

Le champ d'excitation E;, est en premiére approximation supposé uniforme,
constant, et ne comporte qu'une seule composante E;. Nous ne considérerons
aucune dépendance des grandeurs électriques suivant l'axe de propagation 0z. Le

champ électromagnétique peut alors s'écrire:
[Ei.Hi](x,y,2) =[Ei, Hi] (x,y)e ™ (-28)

Cette approximation est couramment acceptée par la communauté
scientifique [25] dans le cadre d'une détermination des pertes par conduction.

Wheeler [4] l'utilise et remarque que la présence méme du diélectrique peut étre

ignorée.



W
h substrat diélectrique

Figure [I1-4: Structure microruban étudiée

Le champ électrique interne au conducteur Eiz(x,y) obéit a I'équation:
VZEL(%,y) = jopeoE} (x,y) (1-29)

avec comme conditions aux limites sur les bords du ruban (cf. figure II-5):

EP(x) y=0, -W/2<x<W/2
El(x,y)={E},(x) x= +W/2, 0<y<t  (II-30)
EY(x) y=t -W/2<x<W/2

Le champ électrnique E-g(x,y) sur les bords B{,B3,B3 du ruban

conducteur est inconnu et résulte de la superposition du champ externe d'excitation

et du champ crée par la densité de courant J,(x,y).
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Figure III-5: Probléme interne et conditions aux frontiéres

En utilisant la fonction de Green g(x,y,x',y") donnée dans I'annexe C [24], ce
champ est exprimé par la relation:

W/2 t

Ej(xy)=ES+ [ [1(xy) g(x,y.xy") dx'dy’ (I-31)
-W/20

Soit, en introduisant la conductivité ¢ du matériau:

W/2 t
ES(x,y)=ES*+ [ [oEL(x,y)g(x,y,x.y") dx'dy' (T-32)
~-W/20

La résolution simultanée des équations III-29 et III-31 nous permet de

déterminer la répartition du champ électrique interne E'. Pour ce faire, la section
droite du conducteur est divisée en surfaces élémentaires. Afin de mieux décrire
I'évolution des grandeurs au voisinage des bords du ruban, et d'optimiser les temps
de calcul nécessaires a la résolution du probléme, les surfaces élémentaires seront

choisies plus petites dans les régions proches des effets de bord (cf. figure ITI-6).
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¥

Figure IT1-6: Décomposition de la section droite du
conducteur en surfaces élémentaires (pas variable)

La solution de I'équation différentielle (III-29) peut s'écrire en terme d'une
somme de fonctions orthogonales définies sur la section droite du conducteur. Les
coefficients inconnus de ces fonctions sont alors exprimés par le biais de la valeur
du champ électrique au bord du conducteur, Eb. La projection des conditions aux

limites sur un ensemble de fonctions de base Pi nous permet d'écrire:

Ny .
E%(xouy)=) E% P(xouy); k=123 (II-33)
i=1

Les fonctions de base Pi décomposent chaque frontiere métal-diélectrique en

autant de segments sur lesquels le champ électrique ED est constant:

- éme
p _{l sur le i*"" segment (II1-34)

0 ailleurs
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Le champ ED est maintenant approché par un vecteur de NT éléments dont
chaque composante est égale a Ebzk,i (figure II-7). Le nombre total de segments
NT est quant a lui égal Nj+2N>+N3, ou N1,N2,N3 correspondent respectivement

au nombre de segments définis sur les frontiéres 1,2 et 3.

N3 segments
- ——
y
' .
E’3.i
N2 segments< Eb2,,i . Ebzz,i }NZ segments
ol ELi -

N1 segments

Figure III-7: Projection des conditions aux limites
sur I'ensemble des segments Pi

Le champ électrique au centre de chaque surface élémentaire peut de cette
fagon étre exprimé en fonction de la valeur du vecteur (Ebz) par la relation

matricielle ([A] est donnée dans I'annexe D):

(BL)=[a] (E})

Nx1 NxNT Ntxl

(I-35)

L'équation (III-31) peut de méme étre discrétisée en considérant les
contributions élémentaires au champ Eb, du champ El, présent sur chaque surface
¢élémentaire:

(E%)=(Es*)+ 8] (E})

(III-36)
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En combinant ces deux derniéres équations, nous écrivons le systéme
permettant, pour un champ d'excitation donné, de déterminer la valeur du champ

électrique EY, en tout point du bord du conducteur:

(1] - [B] [A])(E)=(ES¢)

NTXNT NpxN NxNt Ntxl Nrxl

(TI-37)

ou [I] est la matrice identité de dimension NTxXNT. La derniére étape consiste
en la résolution numérique du systéme (I11-37), permettant d'aboutir a la répartition

du champ électrique a I'intérieur du ruban.

HI-3-2-2 Calcul de I''mpédance de surface équivalente Z§

Une fois déterminée la répartition du champ électrique interne au conducteur
Eiz(x,y), 1l est facile d'exprimer le champ magnétique Hjx(x,y) et Hiy(x,y) déduit de
I'équation de Maxwell-Faraday:

Hix=.—1 aaEiz

jopy 0y

—1055 (I-38)
Hiy = 12

Jop, 0x

L'impédance de surface telle qu'elle est définie au § III-2 peut étre exprimée
dans le cas d'un conducteur de largeur W, d'épaisseur t, et de longueur L par le
rapport [27]:

z=2—§§lw (T1-39)

il
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avec <P> puissance moyenne dissipée dans le volume du conducteur

I courant véhiculé par une section droite S=W .t du conducteur

Le terme de puissance <P> est le flux du vecteur de poynting a travers la
surface englobant une longueur L unitaire du conducteur. Il est égal, en vertu du
principe de conservation de I'énergie, a l'accroissement des énergies €lectrique We
et magnétique Wy, contenues dans le conducteur, auxquelles il faut ajouter les

pertes par effet Joule:

<P>=5£§EXH 'dS=5Q’jJ®(B'H -D -E)dv+5jich-E dv (11140)

<P> =P, +JjQ

En introduisant la permittivité complexe du matériau (cas supraconducteur),

on peut exprimer les parties réelle et imaginaire (par unité de longueur L):

P, puissance active dissipée dans le conducteur:

P, =% [Jor [E[ds (1u-41)
S

Q représente le bilan des puissances réactives liées aux énergies électriques

et magnétiques. Dans le cas d'un matériau supraconducteur, le calcul de la

puissance réactive nécessite que I'on détermine la répartition du champ électrique au

sein du ruban, et ce d'éutant plus que l'effet Meissner limite I'influence de I'énergie

magnétique Wm. Dans ces conditions:
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2 2
Q =9;—OJSNH| ds +(922——8—39)J!]E| ds=20(Wy, —W,) (I-42)

Les parties réelles et imaginaires de I'impédance de surface équivalente sont

alors exprimées par les relations:

2W P, 2W Q
= X, =222 (I11-43
e e
avec:
2
1 =|[[ oE ,ds

S

I11-3-2-3 Définition d'un facteur de forme

La détermination de I'impédance de surface équivalente d'un conducteur par
le calcul de la répartition du champ électrique interne permet d'introduire dans notre
analyse'de circuits microruban métalliques ou supraconducteurs une impédance de
surface déterminée plus précisément qu'avec un modéle analytique. La notion de
facteur de forme, introduite pour le calcul d'impédances de surface, se justifie
principalement par le principe de similitude [24] permettant d'identifier les
caractéristiques des conducteurs ayant en commun les paramétres normalisés

sutvants (P fréquence normalisée):

ww P=(-t—)\/§\/E (IIT-44)
t h o/Vn\V t

La généralisation de notre analyse aux matériaux supraconducteurs ne permet

plus d'utiliser la méme définition de la fréquence normalisée P et nous n'emploierons
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donc pas ces parametres. Nous définissons par contre un facteur de forme pour la

partie réelle et imaginaire de l'impédance de surface par les rapports [34]:

Xs

s K. =

) SO

(I1-45)

Rgo et Xgo sont ici les parties réelle et imaginaire obtenues par le calcul
classique de l'impédance de surface (III-12). Cette approche, limitée au calcul de
Ky, a été utilis€ée avec succés [26] sur des lignes microruban et coplanaires a
conducteurs métalliques. Nous I'emploierons ici a la caractérisation des matériaux

supraconducteurs.

1I1-3-2-4: Validation du calcul de I'impédance de surface équivalente

a) Cas de rubans métalliques

Le calcul de l'impédance de surface équivalente a déja donné dans une
précédente étude [26] un facteur de forme basé sur 1'évaluation de la puissance

active dissipée dans le ruban métallique de lignes microruban.

Nous avons défini dans ce rapport la partie imaginaire de ce facteur de forme,
relativement a la puissance réactive stockée dans le ruban, et donc a la partie

imaginaire de l'impédance de surface équivalente.

Sur la courbe représentée figure III-8, nous tragons les valeurs de Ky et de
Kj a 10 GHz pour un ruban en cuivre de largeur W=50um, suivant son épaisseur
normalisée /6 (8 =0,72um) . La hauteur du substrat a été choisie de facon a ce que
le rapport W/h=1. Ces courbes sont accompagnées dés valeurs obtenues par

l'approche statique du probléme de 1'impédance de surface par la formule (I1I-13):
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1
Z,=— (W-46)

Pour des épaisseurs t trés faibles (t<<d), les valeurs prises par la partie réelle
de l'impédance de surface calculée au moyen des trois formulations (facteurs de
forme, formule statique (III-46) et formule dynamique simplifiée (I1I-12) ) sont
théoriquement égales. Nous vérifions figure III-8 qu'il en est bien ainsi puisque le

facteur de forme K tend vers 1 lorsque t tend vers zéro.

Le facteur de forme relatif a la partie imaginaire, K;j, tend vers des valeurs
infinies lorsque t tend vers zéro: ce comportement est imputable au fait que la
réactance du ruban n'est pas nulle méme lorsque t est trés faible. Cette réactance est
due aux effets de bord dans la direction Ox responsables du champ magnétique
interne Hiy(x,y) ( formule (III-38) ). La partie imaginaire de I'impedance de surface,

placée au dénominateur de l'expression (II1-45), tend quant a elle vers zéro avec t.

Lorsque I'épaisseur du conducteur augmente, la formulation statique donne
les mémes résultats que I'approche dynamique, mais ne correspond pas aux valeurs

trouvées pour Kr.

Le courant prend, lorsque 1'épaisseur t du conducteur augmente encore (t>>0)
la forme d'une couronne dans la section droite du conducteur. L'impédance de
surface obtenue au moyen de la formule (III-12) est dans ce cas surévaluée d'un
facteur 2 (cf. figure II-2-c) et les facteurs de forme K; et K; sont

approximativement égaux a 1/2.
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2.5 +
24
Ls 4
1 4
0.5 L formulation statique /
0 t t — t/0
0.01 0.1 1 10

Figure I1I-8: Evolution des facteurs de forme Kr et Ki selon I'épaisseur du
conducteur. W=h=50um, f=10GHz, 6=4,4105S.cm-1

En conclusion, les valeurs obtenues grice a notre analyse numérique de
I''mpédance de surface équivalente dans le cas du métal coincident avec celles
déduites de formules analytiques pour des valeurs extrémes de 1'épaisseur du ruban t
( t<<d ou t>>38 ). La formule (III-12), amplement utilisée dans la littérature, donne
quant a elle de bons résultats en ce qui concerne la résistance de surface lorsque t
est tres inférieure (/6 <0,1 ) a I'épaisseur de pénétration du champ
électromagnétique 5, mais ne convient pas dans les cas ou t>>8 et W/h proche de

l'unité. Ces cas sont, rappelons-le, les plus fréquemment rencontrés en pratique.

b) Cas des matériaux supraconducteurs

Nous avons, de la méme facon que précédemment, effectué¢ une étude du
comportement des facteurs de forme Kr et Ki selon I'épaisseur du ruban

supraconducteur. Dans cette partie, 1a conductivité du matériau supraconducteur est
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calculée a la température de 77K a partir du modele a deux fluides avec comme

paramétres: 6,c=2000 Scm-1, 4,=1500 A, et T,=90K.

La courbe présentée figure III-9 comprend les deux facteurs de forme, ainsi
que les valeurs obtenues 4 partir de l'expression statique (III-46), pour une ligne
microruban de rapport W/h=1 (W=50um) a 10 GHz ( 6=0,44um).

Le raisonnement appliqué dans le cas de rubans métalliques reste valable
pour des rubans supraconducteurs. Ainsi, nous retrouvons pour les facteurs de
forme Kr et Ki la méme allure générale que la courbe de Kr dans le cas du métal
(figure III-8). Nous constatons que les formulations analytiques, données par les
formules (III-11) et (III-12), ne donnent de bons résultats que pour t/6 < 0,1 ;

tandis les facteurs Kr et Ki tendent bien vers 0,5 lorsque l'épaisseur du ruban

augmente.
Kr,Ki
1.50 +
1.00 +
formulation statique: -partie réelle
0.50 + -partie imaginaire
0.00 —+ f —+— — t/d
0.01 0.10 1.00 10.00 100.00

Figure I1I-9: Evolution des facteurs de forme Kr et Ki selon l'épaisseur
du ruban supraconducteur (6=0,44um). W=h=50um, f=10GHz,
modele 3 deux fluides: 65c=2000S.cm-1, A,=1500A, Tc=90K, T=77 K
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calculée a la température de 77K a partir du modele a deux fluides avec comme

paramétres: oc=2000 Scm-1, 1,=1500 A, et To=90K.

La courbe présentée figure III-9 comprend les deux facteurs de forme, ainsi
que les valeurs obtenues a partir de l'expression statique (III-46), pour une ligne

microruban de rapport W/h=1 (W=50um) a 10 GHz ( =0,44um).

Le raisonnement appliqué dans le cas de rubans métalliques reste valable
pour des rubans supraconducteurs. Ainsi, nous retrouvons pour les facteurs de
forme Kr et Ki la méme allure générale que la courbe de Kr dans le cas du métal
(figure III-8). Nous constatons que les formulations analytiques, données par les
formules (ITI-11) et (I1I-12), ne donne de bons résultats que pour t/6 < 0,1 ; tandis
les facteurs Kr et Ki tendent bien vers 0,5 lorsque le rapport t/5 tend vers 10.

Kr,Ki
1.50 T
1.00 +
formulation statique: -partie réelle
0.50 + -partie imaginaire
0.00 + + : f { t/8
0.01 0.10 1.00 10.00 100.00

Figure I1I-9: Evolution des facteurs de forme Kr et Ki selon I'épaisseur
du ruban supraconducteur (6=0,44um). W=h=50um, f=10GHz,
modeéle 4 deux fluides: 6,c=2000S.cm-1, A;=1500A, T=90K, T=77 K
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Les facteurs de forme Kr et Ki dépendent aussi de la distance au plan de
masse et plus particulierement du rapport W/h. Nous avons tracé figure ITI-10 et
figure III-11 ['évolution de ces facteurs suivant l'épaisseur t du ruban
supraconducteur et ceci pour différentes valeurs du rapport W/h. Afin de pouvoir
exploiter ces résultats pour des valeurs habituellement rencontrées du rapport W/h,
nous avons calculé les facteurs de forme de trois structures de rapport W/h
respectivement égaux a 1, 10 et 1/10. Nous constatons que la valeur du maximum
local dépend de W/h, mais surtout que les facteurs de forme sont presque

indépendants de ce rapport pour des épaisseurs t supérieures a 3 3.

1.50

1.00 A

0.50 -

0.00 t t -+ —t —t +- —i /3

0.00 2.00 4.00 6.00 8.00 10.00 12.00 14.00

Figure I1I-10: Evolution du facteur de forme K, selon I'épaisseur du ruban
supraconducteur et le rapport W/h (6=0,44um). W=50um, f=10GHz,
modele & deux fluides: 6,c=2000S.cm-1, Ao=1500A, T,=90K, T=77 K

La présence du plan de masse n'influe sur la configuration du champ
électromagnétique et donc sur les facteurs de forme de l'impédance de surface que

pour des rapports W/h grands. Nous avons vu au paragraphe III-2 que pour des
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valeurs importantes du rapport W/h et pour une grande épaisseur du ruban
supraconducteur le champ électromagnétique dans la section droite du conducteur

prend l'allure d'une onde plane pénétrant dans un demi-espace. Pour un éloignement
important du conducteur au plan de masse, soit pour un rapport W/h faible, le
champ électromagnétique sur la face supérieure tend par contre a devenir le
symétrique de celui de la face inférieure [24], et I'impédance de surface équivalente

s'approche de celle d'un ruban épais isol€ , i.e Zo/2.

Il est important de pouvoir déterminer a partir de quelle hauteur h du substrat
ce phénoméne survient. Nous avons dans ce but tracé figure III-12 1'évolution des
facteurs de forme Kr et Ki d'un ruban supraconducteur d'épaisseur égale a 10 o
(0=0,44pm), et de largeur W=30um selon le rapport W/h. Pour deé valeurs de W/h
habituellement rencontrées, ces facteurs de forme varient peu avec W/h et sont
proches de 1/2 (figure III-13, cas A, kr=0,52 et Ki=0,36). Pour des valeurs W/h
plus élevés (W/h=40), les facteurs de forme évoluent vers I'unité. Nous obtenons au
point B de la courbe les valeurs kr=0,82, et Ki=0,72. Dans ce cas, la présence du
plan de masse parfait concentre le champ électromagnétique sur la face inférieure
du ruban supraconducteur. Ceci est bien illustré par la distribution du module du

champ électrique (figure III-13 cas B).

o
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1.50 -

1.00 -

0.50 4

g

W/h=1
0.00 —- —— —+ —+— t t : i t/8

0.00 2.00 4.00 6.00 8.00 10.00 12.00 14.00

Figure I1I-11: Evolution du facteur de forme K;j selon 1'épaisseur du ruban
supraconducteur et le rapport W/h (6=0,44pum). W=50um, f=10GHz,
modeéle a deux fluides: 65c=2000S.cm-1, A;=1500A, T,=90K, T=77 K

KrKi
0.9 +

W/

1 10 100 1000

Figure I1I-12: Evolution des facteurs de forme Kr et Ki pour
un ruban supraconducteur de largeur W=30um et d'épaisseur
t=4,4um en fonction de la hauteur du substrat.

modéle 4 deux fluides: 65,c=2000S.cm~1, Ay=1500A, T,=90K, T=77 K
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Cas B (W/h=50) Kr=0,82, Ki=0,72

Figure I1I-13: Distribution du module du champ électrique pour un ruban éloigné
(cas A) ou rapproché (cas B) du plan de masse.t=4,4um, f=10GHz.

modéle a deux fluides: 6,c=2000S.cm-1, A,=1500A, T,=90K, T=77 K
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III-4 APPLICATION A LA CARACTERISATION DES MATERIAUX
SUPRACONDUCTEURS

II-4-1 RAPPEL SUR LES METHODES DE CARACTERISATION
HABITUELLES

Nous nous proposons, dans cette partie, d'appliquer l'analyse théorique

développée dans cette thése a la caractérisation des matériaux supraconducteurs.

La caractérisation des matériaux supraconducteurs s'effectue le plus
souvent par la mesure des performances d'une cavité métallique ou d'un
résonateur di€lectrique [11][12][13] (figure ITI-14) dont une ou plusieurs parois

est constituée du matériau supraconducteur testé.

ﬁlrfx supraconducteur

irisde |
D);ouplage: |

ll

{IT1)

|
|

|
I
|
» |
cavite | parois
resonnante | métalliques
|
film suprafonducteur
sonde coaxiale
I
résonateur {
diélectrique '

Figure I1I-14: Structures généralement utilisées pour la mesure de l'impédance de
surface d'échantillons supraconducteurs
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Dans le cas de la cavité cylindrique , le coefficient de qualité, défim
comme le rapport de I'énergie stockée dans la structure par unité de temps sur la
puissance dissipée, s'écrit [39]:

Q= oW _ oW (11-47)

Py Pey +Psc

W: énergie maximale stockée dans la cavité

o: pulsation de résonance

P(: puissance dissipée dans les parois

PcUu: puissance dissipée dans les parois métalliques

Pg: puissance dissipée dans les parois supraconductrices

1l s'exprime en fonction du champ électrique interne a la cavité E et du
champ magnétique Ht tangent aux parois métalliques de résistance de surface

Rscy ou supraconductrices de résistance de surface Rsgc par le rapport:

o [|E[* dv
v

- . _ (0-48)
Rscy [[H,|[ ds+Rsge [[H,| ds

sCU SSC

Ces champs sont obtenus aprés la résolution analytique des conditions de
résonance de la cavité et s'expriment dans ce cas en fonction de Bessel
cylindriques. Une premiére expérience sans échantillon supraconducteur permet
de déterminer Rscyy, tandis qu'une seconde ou est placée une paroi
supraconductrice donne accés a la résistance de surface de I'échantillon

supraconducteur RsgC et ce avec une précision de l'ordre de 0,1mQ.
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La détermination de la partie imaginaire de l'impédance de surface Xs est
plus difficile. Plusieurs méthodes permettant cette mesure ont été récemment |
présentées [13]. Elles utilisent une expression théorique de la fréquence de
résonance et du coefficient de qualité d'une cavité ou d'un résonateur diélectrique

cylindrique, obtenue par une méthode des perturbations.

D'autres méthodes de caractérisation de matériaux supraconducteurs
existent, parmi lesquelles il faut citer celle développée a I'TEMN. Elle consiste a
mesurer le coefficient de transmission d'une onde au travers un milieu stratifié
composé du film supraconducteur et du substrat diélectrique dans un guide d'onde
rectangulaire [14][15]. Une autre méthode repose sur les résultats issus d'un

résonateur en structure microruban [16][17].

Dans ce dernier exemple, la fréquence de résonance du résonateur
microruban, ainsi que son coefficient de qualité, sont comparés aux valeurs
obtenues théoriquement. L'ajustement des courbes théoriques aux courbes
expérimentales permet lidentification de grandeurs macroscopiques telles que

I'mpédance de surface ou la conductivité complexe.

Les mesures exécutées jusqu'a présent sur de nombreux échantillons
supraconducteurs révelent la forte dépendance de leurs caractéristiques physiques
aux choix technolbgiques retenus lors de leurs dépdt [18]. L'étude de résonateurs
microruban supraconducteurs présente de ce fait l'avantage d'appréhender
I'ensemble film supraconducteur- substrat diélectrique dans les conditions réelles

de conception et d'utilisation.

La méthode des perturbations est généralement utilisée, dans les méthodes
de caractérisation, pour quantifier les pertes sur les surfaces conductrices et

supraconductrices d'une cavité fermée. Cette méthode est 4 notre avis mal
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adaptée dans le cas d'un résonateur supraconducteur en structure microruban.
L'exclusion du champ magnétique a l'intérieur du supraconducteur (effet
Meissner), l'inductance cinétique du film supraconducteur a priori é€levée, la
faible valeur de la partie réelle de la conductivité a basse température sont
difficilement assimilables a de légeéres perturbations par rapport au cas d'un
conducteur idéal de conductivité réelle infinie. Ceci justifie une analyse théorique
plus compléte, qui permet la détermination des parametres des matériaux

supraconducteurs en ajustant ces valeurs théoriques aux valeurs expérimentales.

111-4-2 PRESENTATION DE LA STRUCTURE EXPERIMENTALE

Dans le but d'accéder a une meilleure détermination possible des
caractéristiques des matériaux supraconducteurs, il est nécessaire de considérer

une structure expérimentale facilement descriptible théoriquement.

Pour valider notre démarche, notre choix s'est porté sur des résultats
mesurés en 1991 au laboratoires Dupont de Nemours, qui concernent la
fréquence de résonance et le coefficient de qualité de résonateurs droits
microruban a 5 GHz [23], excités par un couplage capacitif lache et encapsulés
dans un boitier métallique en cuivre. Deux matériaux supraconducteurs a haute

température critique sont considérés: YBaCuO(123) et TIBaCaCuO(2212).

Chaque résonateur supraconducteur est réalisé (figure II-15 et III-16)
par empilement de deux substrats sur lesquels sont déposés un plan de masse et
un ruban supraconducteurs. Les films, déposés par épitaxie, révelent a I'analyse
par diffraction de rayons X un haut degré d'alignement sur la structure cristalline
du substrat [23], est une bonne homogénéité dans l'orientation suivant I'axe ¢ du

substrat diélectrique LaAlO3 (correspondant a la direction z de la figure III-15).
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Les épaisseurs des films supraconducteurs constituant le résonateur et le plan de

masse sont de 10000 A pour le TIBaCaCuO et de 3500 A pour 'YBaCuO.

Les deux grandeurs mesurées (fréquence de résonance et coefficient de
qualité) du résonateur chargé s'obtiennent facilement et avec précision par

l'intermédiaire du parametre de transfert S entre les deux acces.

boitier
métallique

Z X
YJ

film
su;}wraconducteur

h, couplage
capacitif
h, ¢
s ;
Y . plan de masse
substrat diélectrique supraconducteur

LaAlO,
Figure II1-15: Structure expérimentale [23]

L 295

0,055cm

lcm

A

Figure TII-16: Structure expérimentale: dimensions des conducteurs [23]
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Les coefficients de qualité en charge des résonateurs expérimentaux sont
tracés figure II-17 en fonction de la t'empératum. A basse température, les
coefficients de qualité sont élevés ( entre 15000 et 22000 ) mais ne décroissent
pas de la méme maniére avec la température. Alors que le résonateur en YBaCuO
voit son coefficient de qualité se dégrader continuellement jusqu'a 90 K, celui dum
résonateur en TIBaCaCuO reste pratiquement constant sur une large plage de

température et s'effondre entre 85 et 95 Kelvins.

La fréquence de résonance expérimentale de chaque résonateur est

reportée sur la figure ITI-18 sous une forme normalisée:

f(T) — fo

(o]

£ (T) = (I11-49)

avec fy valeur asymptotique de la fréquence de résonance lorsque T tend vers
zéro. La fréquence de résonance est beaucoup moins sensible aux variations de
temperature que le coefficient de qualité, et ne décroit franchement que pour des

valeurs de T proches de la température critique.
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Figure I1I-17 : Coefficients de qualité expérimentalement obtenus pour
chacun des résonateurs en fonction de la température [23].
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Figure I1I-18: Mesure du glissement de la fréquence de résonance normalisée en
fonction de la température pour chacun des résonateurs [23].
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[11-4-3 MODELISATION DU DISPOSITIF EXPERIMENTAL

La modélisation des résonateurs expérimentaux repose, pour des raisons
numériques lors du processus d'ajustement, sur une décomposition du courant sur

~ le résonateur en fonctions de base entieres, définies sur toute sa surface.

La prise en compte des flancs métalliques verticaux du boitier ne peut,
- d'autre part, s'effectuer dans le domaine transforme de Fourier qu'en considérant
des courts-circuits électriques parfaits. Dans ce cas, la structure théorique est
| équivalente a une structure périodique, et le spectre des intégrants prend la forme
d'une série de Fourier [28][29]. Les temps de calcul en sont considérablement

réduits ( de l'ordre de 20 fois moins).

II1-4-3-1 Prise en compte des parameétres électriques

‘Le film supraconducteur qui constitue le résonateur proprement dit est
modélisé par 'impédance de surface équivalente déduite de l'analyse exposée au
paragraphe III-3. Elle s'écrit en fonction des facteurs de forme Kr et Ki et des

parties réelle et imaginaire de I'impédance de surface par l'expression:

Zseg. =K, R(Zs,) + jK; I(Zs,) (II-50)

avec Zsg I'mpédance de surface calculée au moyen de 1'équation (I1I-12):

Zs, = jcoﬁcoth(,/j(m,toc t) (III-51)
c

ou ¢ est la conductivité complexe du matériau supraconducteur, t son épaisseur
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Le plan de masse supraconducteur est trait€é comme une couche
diélectrique supplémentaire (couche indicée 3) dans le calcul de la fonction de
Green, la valeur de sa permittivité relative complexe est calculée a partir de la

conductivité o:

(o)

ey =(1-j—) (II-52)

O,

Les pertes sur les faces métalliques horizontales supérieure et inférieure du
boitier sont quant a elles simulées par l'adjonction de milieux 4 pertes dans le
calcul de la fonction de Green, par l'intermédiaire de I'impédance de surface d'un

conducteur en volume (formule III-12 avec t infini).

Le schéma pour le calcul de la fonction de Green (cf. §I-2-3) est

représenté figure ITI-19.

Zcuivre

A
h2

A4
diélectrique LaAlO3 ! hi
[ plan de masse supraconducteur h3
diélectrique LaAlO3 ! m

. 3
ha

v

Zcuivre

Figure III-19: Schéma pour le calcul de la fonction de
Green du résonateur supraconducteur
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Les pertes du substrat diélectrique peuvent jouer un rdle significatif lors de
la détermination du coefficient de qualité de la structure. Ces pertes nécessitent
d'étre quantifiées. Nous montrons figure III-20 une mesure de ce parametre a
5GHz effectuée par E. Mage des laboratoires de recherche Thomson [30]. La
tangente de perte du substrat décroit pour des températures de plus en plus basses
vers de trés faibles valeurs et se stabilise aux alentours de 50K. Le matériau
diélectrique LaAlO3 est connu pour étre relativement neutre chimiquement, et
conserver ses propriétés au cours du temps [31]. Nous avons pour cette raison
fixée la valeur de tgd a la valeur asymptotique mesurée a basse température:
tg8=2,510-6. Cette valeur n'influe pas sur le résultat des mesures du coefficient de

qualité en charge du résonateur.

angle de pertes (urad)

100

10 -
2,5 | — | |LaAlO,
1

0 50 100 150 200 250 300
Température (K)

Figure I1I-20: Mesure de I'angle de perte du matériau LaALO3
en fonction de la température.
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111-4-3-2 Influence des paramétres géométriques

a) hauteur du boitier

La présence du plan métallique supérieur du boitier, placé a une hauteur
h4 du ruban supraconducteur, perturbe les caractéristiques du résonateur. Nous
avons reproduit figure II-21 l'influence de ce boitier en cuivre sur la fréquence
de résonance et le coefficient de qualité en régime libre du résonateur en
YBaCuO . Pour ce tracé, la conductivité complexe est calculée par
l'intermédiaire du modeéle & deux fluides a 77K, avec les parametres suivants:
00c=2000 Scm-1, A;=1500 A, et T,=90K. La tangente de perte du substrat a été
fixée 4 une valeur de 2,5urad. L'impédance de surface du plan métallique en

cuivre est calculée pour une conductivité égale 3 61,=5,8103S.cm-1.

La fréquence de résonance du systéme décroit naturellement lorsque la
hauteur du boitier croit, et converge plus rapidement que le coefficient de qualité.
Ce demier se stabilise pour une hauteur hy égale a 7-8§ mm a une valeur
légerement inférieure a 1/tgé= 400000. Nous en déduisons que les pertes
métalliques de la face supérieure du boitier sont négligeables vis a vis des pertes
par effet Joule dans le matériau diélectrique LaAlO3, et donc, a fortiori, vis a vis

des autres pertes.

b) Influence du dispositif de couplage

Le coefficient de qualité propre du résonateur Qo peut €tre directement

calculé par une simulation en régime libre ( figure II1-22).

Le coefficient de qualité obtenu expérimentalement est global. Il inclut

nécessairement la présence des lignes d'accés et du dispositif d'excitation (figure
[I1-16).
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La modélisation d'une charge adaptée , présentée au paragraphe 1I-6,
permet de simuler, en régime libre, la structure expérimentale, en y incluant le

dispositif d'excitation.

F(GHz),Q/100000

o7

5+ k Fréquence de résonance

Coefficient de qualité

h2(cm)
0 f f f t f t t t f ~
0.00 0.10 0.20 0.30 0.40 0.50 0.60 0.70 0.80 0.90 1.00

Figure III-21: Influence de la proximité du plan métallique supérieur du boitier sur
la fréquence de résonance et le coefficient de qualité du résonateur YBaCuO

Par cette méthode, le coefficient de qualité obtenu Qp, est directement

comparable au coefficient de qualité en charge expérimental.

Afin de préciser I'influence des dispositifs de couplage, nous définissons un
coefficient de qualité équivalent Qp par la relation:

1 1 1 . QLQ,
= II1-53 t: =——==2— (III-54
# o7 (IS3)  soit: Qg = =L (LS4

QL Qo Qﬁ o L
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Le coefficient de qualité relatif aux pertes par couplage au dispositif de
mesure Qp est représenté figure IMI-23 pour quelques largeurs du gap. Les
faibles valeurs trouvées pour Qp expliquent que ce phénoméne soit le premier

responsable de la dégradation du coefficient de la qualité de la structure.

L'effet du couplage diminue naturellement lorsque la largeur du gap croit,
et dans ce cas QB augmente. Pour la largeur de gap (g=550um) de la structure
expérimentale, il est de l'ordre de 27000. L'expérience numérique précédente,
menée pour des conducteurs constitués de différents matériaux, confirme cette
valeur de Qp. La présence du boitier métallique n'intervient pas non plus sur Qg,

lorsqu'il est suffisamment €éloigné du résonateur.

Nous utiliserons cette valeur de Qp pour corriger, 4 l'aide de la formule
(III-53), le coefficient de qualité a vide déterminé en régime libre, et obtenir le
coefficient en charge Qp, lors du processus d'identification des parametres

supraconducteurs.

Le coefficient de qualité relatif aux couplages capacitifs Qf peut aussi,
lorsque 'on a acces aux valeurs des éléments localisés du schéma équivalent en 7t
des couplages, s'obtenir par I'étude de la transmittance en tension du schéma

équivalent du résonateur chargé.

Cette étude a ét¢ menée figure III-24, ou l'on considére un résonateur
déposé sur un substrat MgO de permittivité £=9,6 et d'épaisseur 500um. Les
valeurs des capacités Cp et Cg du schéma en n des couplages capacitifs du
résonateur sont déterminées a partir d'abaques [42].

La comparaison des résultats obtenus par la méthode des moments et par
l'utilisation d'un schéma équivalent montre une bonne concordance dans les

évolutions de QP.
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Afin de quantifier l'influence de la largeur du résonateur sur le coefficient
de qualité QB, nous tragons I'évolution de ce paramétre en fonction de la largeur
du gap g, et ceci pour deux valeurs W. Nous constatons figure III-24 que la
largeur W du résonateur influe considérablement sur Qf, puisque celui ci semble
prendre des valeurs inversement proportionnelles a W. Comme précédemment, le
coefficient de qualité QP croit de facon exponentielle avec la largeur du couplage

capacitif g, ceci quelque soit W.

Remarquons enfin que la largeur du gap résulte d'un compromis permettant
d'obtenir d'une part un coefficient de qualité en charge suffisamment éleve, tout

en autorisant d'autre part un niveau de puissance transmis suffisant.

résonateur

Q

couplages capacitifs
g (gap)

<>

resonateur

terminaison adaptée terminaison adaptée
numérique QL numérique

Figure I1I-22: Modé¢le d'étude adopté pour la détermination en régime libre du
coefficient de qualité relatif aux pertes par couplage QB.
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Figure I11-23: Influence de la largeur du gap sur la valeur du coefficient
de qualité relatif aux pertes par couplage Qp.

I1l-4-4 DETERMINATION DES PARAMETRES DU MODELE A DEUX
FLUIDES '

[11-4-4-1 Précisions sur la méthode d'ajustement

a) Meéthode d'ajustement: L'ajustement des résultats théoriques aux

résultats expérimentaux s'opere au terme d'une séquence automatique de
minimisation d'une fonction d'erreur E(y1,%2,%3,---) calculée par la méthode des
moindres carrés sur la courbe du coefficient de qualité en charge Q(T) ou sur la
fréquence de résonance normalisée fN\(T). Chaque paramétre y inconnu du
modele a deux fluides injecté dans le programme subit une variation de part et
d'autre de sa valeur initiale yq; les erreurs obtenues dans chaque cas sur la courbe
expérimentale nous donne trois points par lesquels passe univoquement une
courbe d'équation:
E(x)=ay?+b (II-55)

Une nouvelle valeur initiale y'q pour y est calculée au sommet de la

parabole et l'on applique la méme procédure au parameétre suivant. Cette

séquence est répétée jusqu'a la convergence de tous les paramétres ;.
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Figure I1I-24: Comparaison des valeurs de Q3 obtenues par la méthode des
moments et par I'étude du schéma équivalent du résonateur suivant la largeur du
gap, et ceci pour deux largeurs de ligne différentes. h=500 um

b) Calcul des facteurs de forme Kr et Ki: Le calcul des facteurs de forme

est trop long pour étre incorporé au processus d'ajustement des courbes, lorsque
la conductivité complexe ¢ du matériau supraconducteur évolue. Pour résoudre
ce probleme 1l suffit, pour une géométrie donnée, de calculer auparavant la valeur
des facteurs de forme K et K; sur un ensemble de points régulierement espacés
dans le plan de la conductivité complexe, comme il est montré figure III-25 . les
valeurs de K; et de K; sont ensuite interpolées suivant les valeurs de o1 et de o2

par une courbe d'équation:

Kr;i = aGI + bGz + 00'10'2 + d (III"56)
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Figure I1I-25: Interpolation des valeurs de Ky et de K; a partir de
valeurs précalculées dans le plan de la conductivité complexe.
Exemple du facteur de forme Ky

Les valeurs des paramétres ab,c,d sont calculés a partir des valeurs

précalculées les plus proches de Kr et de Ki.

I11-4-4-2 Résultats

Avec les hypotheses décrites plus haut, le bilan des pertes du résonateur

comporte:
- les pertes par couplage au dispositif de mesure
- les pertes dans les conducteurs (supraconducteur ou métal)

- les pertes diélectriques dans le matériau LaAlO3

173




A basse température, et dans le cadre du modele a deux fluides, les pertes
supraconductrices disparaissent (61 —> 0) et les pertes sur la face supérieure du
boitier métallique ne sont pas capables (figure III-21) de limiter le coefficient de
qualité du systéme aux valeurs trouvées expérimentalement. Ces pertes
résiduelles sont rejetées sur la tangente de perte du substrat. Les paramétres a
déterminer sont donc: Ao, opc, T €t la valeur de la tangente de perte du substrat
supposée indépendante de la température: tg 8. Le dispositif de couplage et les
pertes diélectriques définissent seuls, a basse température, le coefficient de
qualité:

1 1
— =tgd+— (III-57)
Q

o p

ou Qg est la valeur asymptotique du coefficient de qualité en charge expérimental

QI lorsque la température tend vers zéro.

La température de transition a quant a elle été fixée a la valeur déterminée
par l'expérimentateur [23], soit 90K pour 1'YBaCuO et 101K pour le TIBaCaCuO.
I ne reste plus a déterminer que la profondeur de pénétration A, et la

conductivité a 'état normal oy pour chacun de ces matériaux.
a) Ajustement de la fréquence de résonance

La fréquence de résonance est trés peu sensible aux variations de la partie
réelle de o; de fait, un ajustement de la fréquence de résonance théorique pour la
détermination de opc ne semble pas judicieuse. La fréquence de résonance
théorique est par contre tributaire de la valeur de 7, et permet une détermination
de la profondeur de pénétration Ay. Cette étude est menée figure ITI-26 et ITI-27
dans les cas de 1"'YBaCuO et du TIBaCaCuO. Nous avons pour ces courbes fixé

onc 4 la valeur standard de 3000 S.cm-1.
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Figure I11-26: Ajustement de la courbe théorique de la fréquence de résonance
d'un résonateur YBaCuO en vue de 1'obtention de la profondeur de pénétration de
London. La valeur trouvée pour A est égale 4 A,=4080A
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Figure I1I-27: Ajustement de la courbe théorique de la fréquence de résonance
d'un résonateur TIBaCaCuO en vue de l'obtention de la profondeur de pénétration
de London. La valeur trouvée pour A est égale 3 Ag=6114A
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Dans le cas de I'YBacuo, la longueur de pénétration Ao -trouvée égale a
A0=4080A-, est plus importante que celle généralement admise dans la litterature.
Elle est par contre inférieure & la valeur obtenue par C.Wilker (6800A) avec
l'utilisation d'une méthode des perturbations sur les mémes résultats

expérimentaux.

Dans le cas du matériau supraconducteur le moins connu, le TIBaCaCuO,
la valeur trouvée est égale 3 A;=6120A. Cette valeur est par contre plus élevée
que celle trouvée par les expérimentateurs (4700A), et peut témoigner des défauts

cristallins du supraconducteur.
b) Ajustement du coefficient de qualité

Le coefficient de qualité en charge est naturellement sensible a la partie
réelle de la conductivité complexe o, ce qui permet de déterminer la valeur de la
conductivité normale op¢. L'ajustement du coefficient de qualité en charge peut
s'effectuer en utilisant la valeur de A, déterminée comme précédemment au
moyen de la fréquence de résonance. Cet ajustement du coefficient de qualité

peut aussi étre réalisé sur I'ensemble des parametres, en incluant A,.

Les parémétres de I'YBaCuO sont ainsi déterminés figure III-28. La
longueur de pénétration Ao obtenue est plus importante que celle trouvée
précédemment. Elle est dans ce cas trés proche de la valeur trouvée par C. Wilker.
La conductivité a I'état normal du supraconducteur, op¢ , égale a 1600 S.cm-1,

confirme par contre les valeurs précédemment mesurées sur ce matériau [32][33].
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Figure III-28: Ajustement du coefficient de qualité en charge d'un résonateur
YBaCuO pour l'obtention des parametres du modele a deux fluides ainsi que de la

tangente de perte du substrat diélectrique:
tg8=11,710"6, L0=71784, 6,=1605S.cm"1, T=91K
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Figure 111-29: Ajustement du coefficient de qualité en charge d'un résonateur
TIBaCaCuO pour I'obtention des parameétres du modéle a deux fluides ainsi que
de la tangente de perte du substrat di€lectrique:

tg6=30,210-6, .0=59204, 0 =5519S.cm"1, T,=100K
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ADS+IMPEDANCE DE SURF. Valeurs Publiées
Ao (A) | onc(S/em) | Tc (K) Ao (A) | one(S/ecm) | Te (K)

YBaCuO 7180 1600 91 1500-8000 | 2000-5000 90

TIBaCaCO 5920 5520 100 2200 2000-5000 90-110

Tableau I11-30 Résultats relatifs au modele a deux flwudes

La méme étude a été effectuée pour le supraconducteur moins connu au
thallium. (figure II1I-29) La profondeur de pénétration a O K est de nouveau plus
importante que celle obtenue par 1'ajustement de la fréquence de résonance, avec
une valeur de A;=5920A. La conductivité normale est pour ce supraconducteur
trois fois plus élevée que pour 1'YBaCuO (cnc=552OS.cm'1) mais reste dans
l'ordre de grandeur des valeurs habituellement rencontrées [40][41]. Les résultats
~ sont consigné dans le tableau ITI-30.

La tangente de perte du substrat diélectrique déterminée, dans le rcadre du
modele a deux fluides, au moyen de I'équation (III-57) est différent suivant le type
de résonateur considéré (11,7urad pour 1'YBaCuO, 302urad pour le
TlBaCaCuO). Les deux expériences ayant été conduites de 1a méme fagon, sur
des structures identiques et a la méme fréquence, il suffit de poser I'hypothése que
les substrats ne présentent pas de disparités dues, par exemple, 4 une dégradation
de leurs caractéristiques durant le dép6t et la gravure des supraconducteurs, pour
en conclure qu'une partie des pertes a basse température provient de ces mémes
supraconducteurs, et justifier I'emploi d'un nouveau modéle phénoménologique a
trois fluides pour traduire la présence de pertes résiduelles a basse température

dans les milieux supraconducteurs a haute température critique.
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1I-4-5 DETERMINATION DES PARAMETRES DU MODELE A TROIS
FLUIDES

I11-4-5-1 Présentation du modéle a trois fluides

A la lumiere des expériences effectuées récemment sur la mesure de la
résistance de surface Rg, il apparait que méme les meilleurs échantillons de
matériaux supraconducteurs a haute température critique, déposés par croissance
épitaxiale, présentent a basse température une conductivité réelle non nulle: 120
[18][21]. La présence de cette conductivité résiduelle a basse température oreg
est en contradiction avec limage habituelle de 1'état supraconducteur (a laquelle
correspondent les matériaux tels que NbN ou Mg); et infirme donc les prédictions

du modéele a deux fluides.

L'origine de cette conductivité résiduelle reste obscure. Parmi les raisons
principalement évoquées, il faut citer: la présence d'impuretés, de défauts
cristallins, ou quelque inhomogéneité, surtout pour les supraconducteurs en
volume. Cependant, méme les meilleurs films, déposés par croissance épitaxiale,
tres purs et parfaitement orientés, présentent une conductivité résiduelle
mesurable. ( remarquons, méme si G.Miiller écrit [21]:"... la réduction des pertes
de ces matériaux aux fréquences micro-ondes semble difficile, sinon impossible.",
qu'a notre connaissance personne ne met véritablement en cause les qualités
intrinséques de ces nouveaux matériaux; la présence de pertes résiduelles n'étant

imputée qu'a des insuffisances technologiques).
Quoi qu'il en soit, la permittivité relative complexe de ces matériaux doit

obéir au principe de causalité entre champ et excitation électriques. Ses parties

réelle et imaginaire se soumettent donc aux équations de Kramer-Kronig:
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g (0)=¢'(0) - je" ()

g'(w)=1+— PT ”(&)dg (III - 58)

£"(0) = - PT 8-l

La permittivité complexe déduite du modele a deux fluides [22]:

©nTy

T )
1 Jm(cozrz—i-l)

2
n

2 2
o o

g (0)=(1-—=- a
! > 2

(I1-59)
o7

ne vérifie pas ces relations.

Pour remédier a cette situation, il faut considérer le cas limite ou, dans le
modele de Driide-Lorentz, un temps moyen de relaxation tg , associé aux

électrons appairés dans I'état supraconducteur, tend vers une valeur infinie:

in

s (I1-60)
ot ot

. o(v v _
lim _Hw(m < s>+m< s>=—qE]
S ,cs
Il en résulte ainsi théoriquement qu'aucun matériau supraconducteur ne

peut étre considéré absolument sans pertes.

Le modele a trois fluides, proposé par G.Mullér en 1992 repose sur I'étude
d'un ensemble de résultats de mesure d'impédance de surface montrant clairement
la présence d'une conductivité résiduelle irréductible. Pratiquement indépendante

de la température, elle est modélisable par l'adjonction d'une densité constante
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d'électrons non appairés (dans I'état normal) nyeg , imitant a basse température la

conductivité réelle totale a la valeur:

2
n.q°1
Cres = m(;;T : :1) (I11-61)

Pour ce modé¢le, le nombre total d'électrons n=ng+tnptnpeg est une
constante de la température et représente l'ensemble des électrons appairés ng
(état supraconducteur), normaux np, et "normaux non appairables" nregq. Ces

nombres sont toujours reliés par les relations de Goster-Casimir (1II-25).

La conductivité complexe G est alors exprimée par les relations:

G =0 - ]0,

T
G, = (Gnc ~ Ores )(—

T

C
4
-z
_ Tc

G, =
0)}17\,2(0)

4
J +6, (II-62)

L'impédance de surface a 0°K, calculée dans le cas d'un supraconducteur

en volume, méne alors a (61<<62)[21]:

ZSO = limT_)ooK (ZS(T)) = RSO + jXSO

oMo es (I-63)

2
Rsy = ®H 5 ; XS = OHgA
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[11-4-5-2 Résultats

L'application du modéle a trois fluides nécessite de déterminer la
conductivité résiduelle oreg, mais aussi de préciser a basse température
l'influence respective des pertes résiduelles supraconductrices et de la tangente de
perte du substrat. Nous nous sommes appuyés sur des mesures récentes de la
tangente de perte du substrat LaAlO3 (cf. II-4-3-1) et fait évoluer a basse
température la conductivité résiduelle oreg jusqu'a obtenir 1'égalité des
coefficients de qualité théorique et expérimentaux. La détermination des autres
parametres du modeéle a trois fluides, Ag,onc et T¢ est représentée figure HI-31
dans le cas de 1'YBaCuO, figure III-32 dans celu du TIBaCaCuO. Elle conduit

au tableau III-33, ou sont regroupés les résultats de caractérisation.

Coefficient de qualité en charge

25000 1
20000 + ADS + facteurs de forme
15000 +
Expérience A

10000 +

5000 +

O I ' ! ! 1
0 20 40 60 80 100

Température (K)
Figure III-31: Ajustement du coefficient de qualité en charge d'un résonateur
YBaCuO pour 'obtention des parameétres du modéle a trois fluides.
10=80624, Gy ¢=1095S.cm1,0,.05=350S.cm1, T,=91K
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Coefficient de qualité a vide

18000 -
16000 +
14000 +
12000 -
10000 +
8000

6000 -+
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0
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]
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Figure I11-32: Ajustement du coefficient de qualité en charge d'un résonateur
TIBaCaCuO pour l'obtention des parametres du modéle a trois fluides.

A0=57604, G;,=4600S.cm™1,6,.0s=2574S.cm-1, T,=100K

ADS+IMPEDANCE DE SURF. Valeurs Publiées

Ao (A) | onc(S/em) | ores(S/em) | Ao (A) | onc(S/em) | Rso (mQ)
YBaCuO 7460 1100 350 1500-8000 | 1000-6000 |  0,1-1
TIBaCaCO | 5760 4600 2570 2200 | 1000-3000 | 0,1-1

Tableau I11-33 Résultats relatifs au modele a trois fluides

Les parameétres déja obtenus a l'aide du modéle a deux fluides sont

essentiellement retrouvés dans le cadre du modéle a trois fluides.

Les conductivités résiduelles ont été trouvée égale a 350S.cm-1 dans le cas
de 1'YBaCuO, et a 2600 S.cm-1 dans la cas du TIBaCaCuO. Ces valeurs

semblent trés élevées et peuvent, si l'irréductibilité de la conductivité résiduelle se

confirme, constituer une limitation aux potentialités de ce type de matériau.

183




La densité volumique d'électrons "non appairables" nreg et la densité totale
d'électrons n .du modele a trois fluides sont respectivement proportionelles aux
conductivités Gyreg €t Opc. Pour un échantillon de matériau supraconducteur
YBaCaCuO, Y.Kobayashi [21] propose une valeur de 0,18 au taux d'électrons
non appairables défini par le rapport:

n c

r=-ts = Jres (]][.64)

n LS

Nous obtenons, pour notre part, une valeur 7=0,32 dans le cas de
'YBaCuO, et une valeur de t égale a 1=0,56 dans le cas du supraconducteur au
thallium TIBaCaCuO.
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I11-4-6 RESULTATS SUR D'AUTRES STRUCTURES EXPERIMENTALES

Nous nous sommes également intéressés a des résultats de mesure obtenus
au sein de I'TEMN [35][36]; ils concernent deux résonateurs ouverts de type
microruban. Ces deux résonateurs sont composés d'un film mince d'YBaCuO
déposé sur un substrat MgO. Ils sont excités par des couplages capacitifs
d'environ 250um de largeur. Les cellules de mesure en laiton sont placées, sans

boitier, dans le cryostat.

[11-4-6-1 Résonateur 6 GHz sur film F18361

Ce résonateur comporte un plan de masse supraconducteur provenant du
méme dépdt que le conducteur supérieur. Le contact du plan de masse a la cellule
de mesure s'opére mécaniquement au moyen de deux brides, suivant le schéma ci-
dessous (figure III-34):

Figure I1I-34 Montage du résonateur dans la cellule de mesure

La longueur du résonateur est égal 4 1 cm, 1'épaisseur des deux couches de -
substrat di€lectrique sont chacune de 250um. La largeur de la ligne est de 252um.
Les pertes métalliques de la cellule en laiton, large de 14 mm, sont prises en

compte par l'intermédiaire de la fonction de Green.
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La fréquence de résonance normalisée de ce résonateur est représentee sur
la figure III-35. L'ajustement de cette courbe par notre analyse théorique fournit

la longueur de pénétration de London, trouvée égale a Ao=6670A.

0 20 40 60 80 . 100
0 * } : —
Température (K)
-0.01 +
-0.02 +
ADS + facteurs de forme
-0.03 +
YBaCuO (3000A) / MgO (SOOum)I
'004 T /v n
Expérience
-0.05 +

Fréquence normalisée

Figure I1I-35: Ajustement de la fréquence de résonance normalisée
du résonateur F18361. Wx=1 cm, Wy=252um, £=9,6.
Ao=6670 A

L'ajustement du coefficient de qualité de la structure nécessite, comme
précédemment, de préciser l'influence des pertes autres que les pertes
conducteurs. Dans ce cas, c'est a dire en l'absence de boitier, le rayonnement du
résonateur est pris en compte dans I'analyse par la fonction de Green calculée,

comme au premier chapitre, pour un demi-espace supérieur constitué par de l'air.
Dans le tableau ITI-36 sont regroupées les valeurs du coefficient de qualité

total de la structure en présence et en l'absence du boitier, en tenant compte du

couplage QB=3850 et des pertes diélectriques évaluées a tgd=110-4 pour un
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résonateur parfait (CCE) de dimensions identiques au résonateur

supraconducteur.

avec boitier sans boitier

Coefficient de qualité total 2400 150

Figure I11-36: Coefficient de qualité total avec et sans boitier

Nous constatons que le coefficient de qualité théorique de la structure sans
boitier est principalement limité par le rayonnement dans l'espace libre a4 une
valeur inférieure au coefficient de qualité expérimental a basse température. Ce
raybnnement est donc limité¢ dans le dispositif expérimental par la présence du

cryostat.

Nous présentons sur la figure II-37 une étude de la sensibilité de la

méthode de caractérisation a la conductivité normale op.

Nous tracons sur cette figure les résultats théoriques obtenus pour trois
valeurs de la conductivité normale 6p¢. Pour une structure entourée d'un boitier,
le coefficient de qualité a basses températures résulte de la valeur imposée a la
tangente de perte du substrat diélectrique. L'évolution générale de la courbe
experimentale entre 50 et 75 K correspond mieux au cas 6pc=1000S/cm qu'aux
autres cas considérés. Les valeurs expérimentales sont cependant trop faibles

pour pouvoir employer la procédure de caractérisation décrite plus haut.

[1-4-6-2 Résonateur 8 GHz sur film 1327

Ce résonateur a été congu avec un plan de masse en or évaporé sous vide
sur une épaisseur d'environ 1um [36]. L'épaisseur du ruban supraconducteur est

de 0,2um, la longueur de résonance de 0,73 c¢m, la température de transition T

187



est approximativement égale & 86 K. La largeur de la ligne, de 250um dans un

premier temps, est réduite dans un deuxiéme temps a 100um.

Coefficient de qualité en charge
900

800 +
700 1 T
600 -+
500 +
400
300 +
200 + 6nc=3000 S/cm
100 + 6nc=5000 S/cm

0

onc =1000 S/cm

30 40 50 60 70 80 90
Température (K)
Figure III-37: Evolution du coefficient de qualité en charge Qr, en fonction de la

température pour différentes valeurs de opc. Ag=6670A, T=86 K, h=470 um.

La détermination de la profondeur de pénétration de London, effectuée par
ajustement de la fréquence normalisée du résonateur, donne (figure III-38) la
valeur Ag= 4450A.

Les pertes par rayonnement du résonateur sont tributaires de la largeur de
la ligne. Pour cette raison, lors de I'étude expérimentale, cette largeur a été réduite
de 250um a 100 um. Le tableau III-39 regroupe les valeurs théoriques obtenues
pour les coefficients de qualité de la structure ouverte , ainsi que le coefficient de

qualité relatif aux couplages capacitifs, et ce pour les deux largeurs de la ligne.

188
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0 : -—

Température (K)

-0.005 +

-0.01

ADS + facteurs de forme

-0.015 +
-0.02 + YBaCuO (2000A) / MgO (470um)I
-0.025 +
/'I
2003 L Expérience
Fréquence normalisée

Figure I1I-38: Ajustement de la fréquence de résonance normalisée
du résonateur L.327. Wx=0,73 cm, Wy=252um, £~=9,6.

Ao=4400 A
W=100 um W=250 um
Qp 5560 3240
Qravonnement 352 138

Figure III-39: Coefficients de qualité relatifs aux pertes par rayonnement et aux
couplages capacitifs pour les deux largeurs de ligne.

Dans ce tableau, nous constatons que la largeur de la ligne influe
naturellement [37][38] sur les pertes par rayonnement. Il en est de méme avec le
coefficient Qﬁ, pour lequel nous obtenons une valeur double lorsque la largeur de

la ligne est réduite a 100 um.

Nous tragons sur la figure ITI-40 I'évolution des coefficients de qualité des

deux structures en fonction de la température. Comme précédemment, les valeurs
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du coefficient de qualité expérimental & basses températures a dans chaque cas
permis une évaluation de la tangente de perte du substrat. Les pertes etrangeres
aux rubans supraconducteurs (pertes diélectriques, par rayonnement dans le
cryostat) semblent limiter le coefficient de qualité total jusqu'a des valeurs €levees
de la température, c'est 4 dire proche de Tc. Le modele a deux fluides n'est, pour |
ces températures, plus valable (cf. I1I-3-1-2). Les courbes expérimentales sont
cependant assez bien vérifiées en utilisant la valeur de A,=4400A déterminée
grice 4 la fréquence de résonance, et une conductivité normale standard de 2000

S/cm.

Coefficient de qualité en charge
1200

1000 ¢ w=1fo um (ADS)

800 +

600 + ~

W=100 um (expérience)

400 1
»

200 + :7‘F

W= 250 pm (expérience)

W=250 pm (A+DS)

0 . | ‘ : , :
72 74 76 78 80 82 84 86
: Température (K
Figure 1II-40: Evolution du coefficient de qualité en charge en fonction de la
température pour différentes largeurs du résonateur.
Ao=4400 A, 61,c=2000S.cm-1, T,=86,5 K.
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II-5 CONCLUSION

L'objectif de ce trbisiéme chapitre consistait 4 proposer une méthode de
caractérisation des films minces supraconducteurs déposés sur un substrat
diélectrique. Rappelons briévement les motivations de cette étude. La fabrication
de motifs microruban supraconducteurs s'opére par le dépot, puis par la gravure
des matériaux déposés. La sensibilité des caractéristiques du ruban obtenu aux
procédures technologiques employées est connue. Contrairement a la technique
de mesure par cavité résonante, la caractérisation des films minces
supraconducteurs par la mesure du coefficient de qualité et de la fréquence de
résonance de résonateurs microruban permet la connaissance du matériau a l'issue

de toutes les étapes technologiques, gravure comprise.

Dans ce but, il fallait développer un outil numérique pouvant prendre en
compte avec une précision maximale les différents phénomeénes de pertes. Il ne
nous restait, a lissue du deuxiéme chapitre, qu'a traiter le cas des pertes

conducteurs.

Apres avoir effectué dans ce chapitre une étude critique des cas ou
I'impédance de surface convient au traitement des pertes métalliques, nous
présentons une analyse numérique du champ électromagnétique présent au sein
des conducteurs. Cette analyse repose sur une méthode de séparation des
variables associée a une méthode des moments (point matching technique). Elle
nous permet l'accés au bilan des puissances et a l'impédance de surface

équivalente de barreaux métalliques ou supraconducteurs.
Un nouveau facteur de forme géométrique, relatif a la partie imaginaire de

I''mpédance de surface équivalente, est ensuite défini. Quelques résultats typiques

sont présentés.
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L'application du formalisme & la caractérisation des matériaux
supraconducteurs s'opére par le biais de modeles simples pour la conductivité
complexe dont nous déterminons les parameétres pér ajustement des courbes
théoriques aux courbes expérimentales. Les valeurs trouvées pour le cas de deux
résonateurs différents: YBaCuO et TIBaCaCuO, sont de l'ordre de grandeur des
valeurs habituellement publiées. Les profondeurs de pénétration du champ
électromagnétique 4 T=0K, ou profondeurs de London, sont néanmoins plus
importante que celles généralement acceptées dans la littérature. Ces valeurs,
proches de celles déterminées par l'expérimentateur, peuvent provenir des défauts
de cristallisation des supraconducteurs, ou de leur pollution par les produits

réactifs de gravure.

Les pertes par effet Joule dans le substrat diélectrique n'expliquent pas les
relativement faibles valeurs expérimentales du coefficient de qualité en charge
trouvées a basse température. L'introduction d'un nouveau modele pour la
conductivité, le modele a trois fluides, permet la prise en compte a basse
température des pertes résiduelles des supraconducteurs a haute température
critique. Dans ce cas un nouveau paramétre est déterminé: la conductivité
résiduelle, définie comme la valeur asymptotique de la partie réplle de la
conductivit¢ du supraconducteur lorsque la température tend vers zéro. Les
valeurs trouvées pour ce dernier parameétre sont elles-aussi proches des valeurs

publiées précédemment.
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CONCLUSION GENERALE

Notre objectif consistait a développer un code numérique propre a simuler des
circuits microrubans de forme quelconque, et d'inclure dans cette analyse une
modélisation précise des pertes conducteurs, en vue dune application a la

caractérisation des pertes supraconductrices.

Nous avons rappelé dans le premier chapitre les principales étapes de la mise en
oeuvre de 1'Approche dans le Domaine Spectral dans le cas simple du résonateur
microruban rectangulaire. Ceci a permis de nous familiariser aux problémes posés par
le régime libre , -ou le résonateur évolue selon son comportement propre-, et par le
régime forcé déterministe; notamment en ce qui concerne les parcours dans le plan

complexe des variables d'intégration.

La précision des résultats obtenus pour 1'évolution fréquentielle de I'impédance
d'entrée aussi bien que pour la fréquence de résonance et le coefficient de qualité nous
a amenés a reconsidérer au deuxiéme chapitre la décomposition de la densité de
courant sur la plaque, de fagon a pouvoir traiter le cas de résonateurs de surface

quelconque.

Dans ce but, une décomposition des conducteurs en éléments de courant
élémentaires permet d'approcher le modele d'étude a la structure étudiée. Une
décomposition en fonctions de base triangulaires a base rectangulaire ( fonctions de
base de type rooftop) régulierement disposées sur un quadrillage autorise l'utilisation
d'algorithmes rapides (FFT) pour le calcul des intégrales de réaction, et ainsi d'obtenir

des temps de calcul convenables pour des résultats précis.

L' utilisation de terminaisons adaptées numériques présente de nombreux

avantages pour la détermination théorique des paramétres de transferts des multip6les.
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Nous avons présenté un formalisme original permettant la modélisation de
terminaisons sans réflexion basé sur la simulation de lignes de longueur infinie a l'aide
de fonctions de base fantdmes. L'application de cette technique a la détermination de

l'impédance d'entrée d'un dipéle ou aux paramétres S de multipdles est présentée.

La simulation d'éléments de circuits de complexité moyenne, tels que le double
méandre microruban, et autres discontinuités microruban, peut ainsi étre effectuée sur
les mini-ordinateurs de type "station de travail", avec un temps de calcul d'environ une

heure par point de fréquence.

En termes généraux, les performances de la simulation dépendent de l'efficacité
de la description des conducteurs par les fonctions de base. Nous présentons 1'étude en
régime libre du résonateur pentagonal, difficilement descriptible dans un repere
cartésien, et vérifions que la précision obtenue sur les résultats se solde dans ce cas par
une quantité importante de fonctions de base, et ce d'autant plus que l'ordre de la

résonance est élevé.

Le régime forcé d'une antenne semi-circulaire, décomposée en fonctions de base

triangulaires, confirme cet état de choses. Les résultats dans ce cas sont bons.

Apres avoir effectué au troisieme chapitre une étude critique portant sur la
fiabilité des résultats obtenus lors du calcul des pertes métalliques par l'utilisation de
l'impédance de surface, nous présentons une analyse numérique qui permet de préciser

la répartition du champ électromagnétique au sein du ruban.
Quelques résultats typiques sont présentés. Nous disposons deés cet instant d'un

outil capable de prendre en compte I'ensemble des phénomeénes de pertes présentes

dans les structures microruban.
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Dans le cas d'un ruban métallique, le calcul de la puissance active dissipée dans
le conducteur suffit en général pour définir un facteur de forme qui corrige et améliore
1a fiabilité des résultats obtenus, par I'approche dans le domaine spectral, au moyen de

l'impédance de surface.

Lors de notre étude nous avons affiné cette analyse en définissant deux facteurs
de forme, 1'un pour la résistance, l'autre pour la réactance, ce qui suppose le calcul des

puissances active et réactive.

L'application de ce formalisme & la caractérisation des matériaux
supraconducteurs s'opére par le biais d'un modéle a deux fluides dont nous
déterminons les paramétres par ajustement des courbes théoriques aux courbes
expérimentales (fréquence de résonance expérimentale et coefficient de qualité). Les
valeurs trouvées pour le cas de deux résonateurs différents: YBaCuO et TIBaCaCuO,
sont de l'ordre de grandeur de celles habituellement publiées. Les pertes par effet Joule
dans le substrat diélectrique n'expliquent pas les résultats expérimentaux du coefficient
de qualité en charge a basse température. L'introduction d'un nouveau modele pour la
conductivité, le modele a trois fluides, prend en compte a basse température les pertes
résiduelles des supraconducteurs a haute température critique. Dans ce cas un nouveau
paramétre est déterminé: la conductivité résiduelle, définie comme la valeur
asymptotique de la partie réelle de la conductivit¢ du supraconducteur lorsque la
température tend vers zéro. Les résultats concernant ce demier parameétre sont eux-

aussi proches des valeurs publiées.

A ce stade, par rapport a l'objectif que nous nous étions fixé, a savoir proposer
un outil d'aide 4 la caractérisation de matériaux supraconducteurs, 1'étude de faisabilité
a été réalisée. Pour que cette méthode de caractérisation puisse se pérenniser il importe
de mener une comparaison aussi exhaustive que possible entre résultats théonques et

expérimentaux.
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Cela suppose de mieux intégrer les conditions expérimentales réelles, mais aussi
de mieux connaitre certaines caractéristiques physiques, par exemple I'évolution des

pertes diélectriques avec la température.

En conclusion, nous avons présenté dans ce mémoire une méthode complete de
simulation de circuits planaires, prenant en compte l'ensemble des pertes: pertes dans
les matériaux isolants, pertes par rayonnement dans l'espace libre et par génération

d'ondes de surface, et enfin pertes conducteurs.

Une décomposition des densités de courant sur les conducteurs en fonctions de
base élémentaires a permis de traiter des circuits microruban de forme quelconque et
nous présentons les résultats de simulation de structures de forme diverses ( résonateur

pentagonal, rectangulaire, semi-circulaire et discontinuités microruban).

Les limitations de cette méthode sont, comme pour toute méthode numérique,
liées au matériel informatique disponible. L'Approche dans le Domaine Spectral
conserve cependant sur la plupart des autres méthodes numériques l'avantage de
présenter un développement analytique important, grace a l'utilisation d'une fonction

de Green. Ceci se traduit naturellement par des contraintes numériques moindres.

L'accroissement des performances des calculateurs doit permettre dans l'avenir
d'adapter les formulations présentées dans ce mémoire au cas de structures de
topologies plus complexes, notamment pour les circuits multiniveaux regroupant des

lignes planaires de type différents.
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ANNEXE A

Calcul de la fonction de Green pour substrats anisotropes

Pour le mil.ieu anisotrope considéré, le vecteur excitation électrique D s'écrit:
D=¢g,E X+ €ywE ¥ +€,E 2
comme exx=¢yy, employons l'écriture plus synthétique suivante:
D=¢,E +¢,E,; avec E, =E,X+E,§
avec ef=exx=tyy €t €]#€7. ‘
Avec cette écriture, 1'équation de Maxwell-Ampere devient:

V xH= jog,E, + joe | E,
ou encore:

. SH, - . "
V, xH, +'z'x(—‘—VtHz] =Jo)(8tEt +'z‘£lEz)
z

de sorte que:
V,xH, =joe,E,Zz (A-1a)

- - 8H, . -
V.H,-—t=jogzxE, (A-1b)
oz
L'équation de Maxwell-Faraday:
VxE=-jopH

donne quant a elle:

(vt + 2%) X (Et + zEz) = —jﬂ)uo(ﬁt + zI_Iz)

qu'il est possible d'écrire par le systéme:
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?t x B, =—jopoH,z (A -2a)
VtE -—§§—t—=—ja)p02x H, (A-2b)
z

z

En prenant la divergence transverse de (1b); on obtient:

_ & = = . = o=
ViH, - g;vt -H{ = jog,V, '(Z X Et)
soit:
2 d (& = 2
ViH, - g(vt ’ Ht) =-0"neeH, (A-3)
L'équation du flux magnétique nous donne par ailleurs:
V-B=0
d'ou:
200 : SRS ERN
oz

En exprimant (A-3) a l'aide de (A-4); nous obtenons:
2

)
V2H, + éz_sz =—o’peeH,

En éliminant la solution triviale H,=0 (onde TE/z); cette équation permet
d'écrire dans I'espace transformé:

ONDE TE/z: Y.2=02+p2K2; K2=02ppe

Calculons maintenant la divergence transverse de (A-2b):

- § /1~ -
ViE, _gg(vt ’Et) =-0’nee, E, (A-5)

L'équation de Maxwell-Gauss; dans un milieu exempt de charge d'espace;
devient:
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V-D=0
d'ou:
¥, =%z (s
g, oz

En exprimant (A-5) a I'aide de (A-6), nous obtenons:

g, &

VIE, +
t~z £ 822

E,= —mzuoaLEz

En supposant E; non nul (onde TM/z), nous arrivons dans le domaine
transformé a:

ONDE TM/z: y22=(8t/a D2+ k2 ;. kK2=w’ppe;
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ANNEXE B

Expressions des fonctions de base Jpi(x.v)
dans l'espace transformé de Fourier:

Les fonctions de base Jx et Jy ont pour expressions dans l'espace réel:

y X
Ja  =cos2(r—1Dn—) cos((2s—1)m——
a (2(r-1) Wy) ((2s-1) WX)

y ) X
J =cos(2(r - 1)xr—) sin(2smt—
0., = COSr ~ D) sin(2sm)

) y X
J =sm(2rri—) cos((2s—-1n—
s =SIU2) coS((28= D)

) V. . X
J = sin(2rr——) sin(2st—
xd ;g ( Wy ) ( WX)

y X
Jya,, =cos((2r-m Vy) cos(2(s— l)nw—x)

y ) X
J =cos((2r —1)mt—) sin((2s - DNDn—
s = 00N D) sin(2s - D)

i y X
J =sin(2rn—) cos(2(s—- Nwt—
o p = SR cOSAs = D)

) y i X
J =sin(2rr——) sin((2s — x—
s, =S sin((2= D)

Leurs transformées de Fourier, calculées par application de la
formule I-2, sont égales a:
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Txa, (0,B) = 511;(81 +8,)(S5 +8,)
Fxb, (ct.B) =2—ftj<s1 +8,)(Ss —S6)
x¢, 4(0,B) =2inj<s7 —Sg)(S5 +S4)

T o(6,8)= (87 =55)(S5 =S¢)

avece:

W,
Sin(—zy—(Ay +B))

W,
Sin(—il(-z"xy +B))

. 1

Jya, ((a,B)= 5(57 +85)(So +Sy9)

- 1

Jyb, ((a,B) = ‘2‘5(37 +85)(S5 -S4)
1

Jye, s(a,B) = ‘2%(511 =512 )(Sg +544)

- -1
Jydr,s(aaﬁ) = E(s” —S512)(S5-54)

sm(v—Z—(B +a))

Sl = . SZ = ; SB =
A, +P -Ay +PB B, +a
sin( Wi (-B, +a)) sin(&(cx +a)) sm(—W—( C, +a))
S, = 2 .S = 2 . S = 2
-B, +a ’ C, +a ’ -C, +a
W W, . W,
S sm(T(By +B)) q Sm(—2_(—By +B)) Sm(?(Ax +a))
7 By +B 8 -By, +B ? A +a
W, . W,
sin( 5 (FAc+a) Sln(-—z—(Cy +B)) Sm(—( -C, +B))
Si0 = 0 S = : -
WA ta H C, +P 12 —cy +B
et:
Ax=2(s-1)n/Wx Ay=Cy=2rn/Wy
Bx=(2s-1)n/Wx By=2rn/Wy
Cx=2snt/Wx Cy=2rn/Wy
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ANNEXE C

Fonction de Green
Matrice [A] et [B]

L'équation différentielle a résoudre dans le conducteur s'écrit:

O’Ey(xy) , O°Ei(
ox? dy

X, . ;
%Y) _ jopyoEL (x,y) (C-1)

avec comme condition aux frontiéres:

EL () eny =0,

x\s—g]—
i ot W
Ez(x,y)—<Ezz(y)enx—i2,OSySt

x]SE

Exs(x) eny=t;

On applique le théoréme de superposition; cherchons ez(x,y) solution de (C-1)

avec pour conditions:

e, (x,0)=e,(x,t)=0Vx € [-¥’th—]

ez(—\g{’y\)=ez(—%’}')=}3£2(y} Vy e [Oat]

Posons e (x,y)=f(x)g(y). Il vient:

fH H

— + == JOWo
T JOR

Soit:
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f'"+mf =0 _
avec: -(m+p)=jopc

g'+pg=0
*g'(y)ytp g(y)=0 avec g(0)=g(t)=0

On montre aisément que les solutions telles que p<O et p=0 ne sont pas

envisageables, donc p>0. Soit p eR*" tel que u2=p, alors:

g(y)=a cos(uy) + b sin(uy)

La condition g(0)=0 impose: a=0. Une solution de I'équation différentielle s'écrit

alors:

g(y)= sin (kmy/t)

* ')+ mf(x)=0 avec: m=-[(kn/t)2+jopc] m=j2pi2

La solution générale s'écrit:
f(x)=a cos(j wx) +b sin(j MyX)
Les fonctions ez(x,y), de la forme f(x)g(y), sont donc:
e (%,3) = [a C05(j1ix) + by sinCi)] sin(Z)
Cherchons a déterminer les ak et bk solution du probléme, de sorte que:

e (x,y) = 3 ex(x,y)
k=1

quelque soit y, ez(i—\g—,y) =EL,(y)=2b, =0

_ A W, . kn
donc: EL,(y)= D a; ch(p, ?) sm(Ty)
k=1
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Soit Egz (¥)la fonction impaire de période 2t égale a Egz (y) sur [0.t]:
. [0,t]
" Vye [O,t] 2(}’) =-Ef 22(¥)

On prolonge par périodicite:
kn
(V)= ZAk Sm(—y)

avec:

et ag =

Finalement, il vient:

ey (xy) =Y 2-R ( )JE 2<y>sm( )dy'
(%)

2
ou:
2 kn 2 .
Hg = Y + JOUC
La solution générale du probléme interne s'écrit:

B ()=, 20 g 1y jEzz(y>sm(—y]dy
k=1 Ch(“kx—)

L5 2 Y).sinkn(x+ﬂ). | E;(x')sink—“(xurﬂ) dx'
=1 W Sh(ukyt) W 2] Nin w 2
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Ww/2
Sh(uky}I)smW( j J E 3(X )Sll'l (X'-‘-E) dx!

2 2
kn : 2 km .
avec:. Ui =|— | tJouc et Hiy = W + JOUC

La projection des conditions aux limites sur un ensemble de fonctions de base P;j

s'exprime sous la forme:

Ny
Ef (xouy)= ZEgk,i.Pi(x ouy); k=1,20u3
i=1

Les fonctions Pi sont telles que:

Pi = 1 sur le i*™ segment
0 ailleurs

La discrétisation de la section droite du ruban, associée a cette projection des

conditions aux limites permet d'écrire:

LNy
' £
E;(Xm>Ym) = ZEzl,i Ay XY moXisXir1)
i=1

N, N,
£ £
+ D Eri Agi (XY YioYis ) + 2. B23i Al (Xms>YmsXisXis1)
i=1 i=1

avec:
W

|

=§sin[£t—(x
ko1 LW E

sh(pgt) kn/2
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kn kn
I:COS(Tyi) - COS(TYiH)] R

2® . kn ch X
Ay = Zsm(—t‘}’m) (o \;,n)-
k=1

(b ) /2
cosg(x- +K —cosl—(ﬁ(x- +K}
2 Tkn W Ish(HiyYm) w2 W g
A3i =Zsm W(Xm'l'?) h .
=1 sh(pyt) krn/2

L'équation intégrale suivante:

Ef =g +j0‘ g(x,y,x,y") EL (x',y") dx'dy’
S

devient dans ces conditions:

N .
Eg(xi’Yi) = EZXt' + ZO' g(xiaYi’Xm:Ym)Elzmsm

m=1
Sm correpond a l'aire de lanl€Me djvision interne.

La fonction de Green g de notre probléme s'identifie au cas d'une ligne de courant

située au dessus d'un plan de masse a pertes, elle s'exprime par [*]:

: . 2 o 2 +0 5 -AVnm
8(X0,Yi X Vi) = 20 In \/ (% %) +Oi=Ym) |y 1728 7 o o (x; — )
2z (X —=Xm)" +(¥i +Ym) o Yotuz

avec:

Up =+ W — 0’og

[*] JR Wait: "Electromagnetic Waves in Stratified Media". Pergamon Press,
1970.
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Cette étude a pour objectif de développer un code numérique propre a simuler des
circuits microruban de forme quelconque, et d'inclure dans cette analyse une modélisation
précise des pertes conducteurs, en vue d'une application a la caractérisation des pertes
supraconductrices.

Nous avons rappelé dans le premier chapitre les principales étapes de la mise en oeuvre
de I'Approche dans le Domaine Spectral dans le cas simple du résonateur microruban
rectangulaire. La bonne précision des résultats obtenus nous a amenés a reconsidérer au
deuxiéme chapitre la décomposition de la densité de courant au moyen de fonctions de base
définies par sous-domaines, afin de pouvoir traiter des structures de forme quelconque.

Nous présentons dans ce chapitre un formalisme original permettant la mod¢lisation de
terminaisons sans réflexion basées sur la simulation de lignes de longueur infinie a l'aide de
fonctions de base "fantomes". L'application de cette technique a la détermination de
l'impédance d'entrée d'un dipdle ou aux paramétres S de multipoles est présentée.

Dans le troisiéme chapitre nous présentons une analyse numérique qui nous permet de
préciser la répartition du champ électromagnétique au sein d'un ruban métallique ou
supraconducteur.

Cette analyse permet de définir une impédance de surface équivalente en effectuant les
bilans de puissances active et réactive au sein du ruban. Quelques résultats typiques sont
présentés. Nous disposons dés cet instant d'un outil capable de prendre en compte l'ensemble
des phénoménes de pertes présentes dans les structures microruban.

L'application de ce formalisme a la caractérisation des matériaux supraconducteurs
s'opére en procédant par ajustement des courbes théoriques et expérimentales. Quatre
résonateurs différents en YBaCuO et TIBaCaCuO ont été étudiés. Les parameétres des modéles
a deux et trois fluides sont déterminés pour la conductivité complexe des matériaux
supraconducteurs. Nous obtenons dans chaque cas des valeurs proches de celles
précédemment mesurées par d'autres méthodes sur les mémes échantillons.



