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Les progres constants de la technologie en terme de densité d’intégration font qu’il est d’ores
et déja possible de réaliser des systémes micro-ondes totalement intégrés, y compris en gamme
millimétrique, voir au dela.

En corollaire, une conception maitrisée d’un circuit intégré a haute densité d’intégration
nécessite, de nos jours, une premiére phase d’optimisation de la topologie du prototype. La réussite
de cette étape est naturellement conditionnée par I'efficacité du logiciel de simulation utilisé afin de
prédire les performances du circuit.

Compte tenu des phénomeénes physiques mis en jeu, les concepteurs de circuits sont
généralement contraints d’utiliser des modéles électriques issus d’une analyse électromagnétique
rigoureuse ou directement celle-ci, en tenant compte des effets induits par une fréquence élevée des
signaux. Parmi les nombreux phénomenes devant étre pris en considération, sans prétendre étre
exhaustif, nous citerons les couplages localisés ou distribués entre les éléments du circuit, les
problémes de rayonnement ou au contraire les phénomeénes de résonance.

Par ailleurs, les logiciels de simulation électromagnétique permettent 1’accession a des
informations difficilement mesurables. Cette vision des phénomeénes électromagnétiques induits par le
circuit, facilite leur compréhension et par voie de conséquence, leur maitrise. Cette caractéristique
contribue largement a la popularité de ce type de logiciel.

| Enfin, I’essor du domaine de la simulation électromagnétique, observé ces derni€res années, est
a relier étroitement a la spectaculaire progression des performances des calculateurs. Les capacités
accrues des mémoires disponibles aujourd’hui et I'augmentation des fréquences d’horloge des
microprocesseurs, autorisent les concepteurs de codes de simulation électromagnétique, et par
conséquent, les utilisateurs, a travailler avec des ordinateurs de bureau.

Ce dernier point a naturellement contribué a I’évolution des méthodes d’analyses
¢lectromagnétiques des circuits intégrés. Des approches essentiellement numériques se sont

développees. L approche analytique associée a ces méthodes, ne symbolise plus a elle seule, toute la
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difficulté du développement du code, comparativement a I’application des processus numériques. Le
probléme est, ainsi, appréhendé de fagon générale afin que I’étude de structures diverses puisse se
faire sans modification du programme. On congoit facilement que cette stratégie s’applique aux
logiciels de simulation électromagnétique commercialisés, dont le nombre s’est accru
considérablement ces derniéres années. Pour illustrer notre propos, une liste non exhaustive est

présentée ci-dessous.

COMPAGNIE PRODUIT CARACTERISTIQUE
HP- Eesof (version 5) HFSS Eléments finis
Ansoft
VectorFields Opera/Soprano Eléments finis
Infolytica FullWave Eléments finis
IRCOM CEDRAT Flux 3D Eléments finis
HP-Eesof Momentum Equations intégrales
Compact Software Explorer Equations intégrales
ZelandSoftware 1IE3D Equations intégrales
Nittany Nec-win Equations intégrales
IPSIS Saphir Equations intégrales
REMCOM Inc. XFDTD FDTD
ZelandSoftware Fidelity FDTD
EMA EMA3D FDTD
Sonnet Micro-stripes TLM

Tableau 1 :Exemples de simulateurs électromagnétiques commercialisés.

Les méthodes les plus utilisées pour le développement de ces logiciels commerciaux sont
respectivement, la méthode des éléments finis et la technique des équations intégrales (€galement
appelée méthode des moments) lorsque I’étude s’opére dans le domaine fréquentiel, la méthode des

différences finies et la méthode TLM travaillant dans le domaine temporel. Bien que n’apparaissant
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pas dans ce tableau, nous citerons également la méthode des lignes qui suscite de nombreuses
publications dans les revues scientifiques.

A la seule vue de ce tableau, on pourrait imaginer que le domaine de la simulation des
phénomeénes électromagnétiques, pour I’étude et la réalisation de circuits intégrés, est totalement
maitrisé. Cette vision des choses peut encore de nos jour étre fortement contestée.

D’une part, malgré ’évolution des matériels informatiques, les diminutions des ressources
(temps de calcul et espace mémoire) nécessaires a ces outils de simulations généralistes, restent des
sujets d’actualité et justifient encore de nombreux travaux. De plus, la compacité recherchée pour les
futures circuits intégrés micro-ondes renforce ce constat, car elle n’autorise plus une €tude basée sur
la segmentation d’un circuit. Une telle démarche négligerait en effet les couplages éventuels entre les
interconnexions ou les discontinuités élémentaires.

D’autre part, une étude comparative entre plusieurs logiciels commerciaﬁsés, met en exergue
une dispersion sensible des résultats [1]. Ce dernier point justifie que 'on procede encore au
développement d’outils de simulation en recherchant bien évidemment, la précision et la fiabilité¢ des
résultats.

Les motivations que nous venons de présenter sont confortées lorsque nous abordons le
domaine des fréquences millimétriques et submillimétriques. Les quatre méthodes precitees
présentent comme similitude, la division en éléments discrets des structures étudiées. La diminution
de la longueur d’onde entraine naturellement une plus grande finesse de cette discrétisation afin de
traduire correctement les phénomeénes de propagation et de couplage des ondes électromagnetiques.

En restant dans le domaine des circuits intégrés micro-ondes, une autre motivation nous incite
a optimiser nos méthodes d’analyse électromagnétique ; il s’agit de la maitrise des phénomenes de
couplage et conversion intermodales.

L’augmentation de la compacité des circuits induit généralement des changements de direction

des supports de propagation. En technologie coplanaire, la rupture de 1’axe de symétrie de cette ligne
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peut générer un mode fente parasite. Le filtrage de ce mode nécessite 1'utilisation de ponts a air [2].
Une conception maitrisée des circuits intégrés uniplanaires impose que I’on soit en mesure de juger
de 'efficacité de ces filtres de modes. De nos jours, nous ne pouvons pas proceéder a cet examen par
une caractérisation expérimentale des dispositifs. En effet, les mesures des performances des circuits
coplanaires sont généralement menées sous pointes. Ces dispositifs court-circuitent
immanquablement les plans de masse latéraux de la ligne coplanaire. En d’autres termes, un
« immense » pont a air filtre le mode fente si toutefois celui-ci doit €tre présent. Par conséquent cette
information (la présence de ce mode parasite) n’est pas disponible, cela peut conduire a un mauvais
fonctionnement du circuit apres la mise en boitier.

Notre idée consiste a utiliser a la place de cette procédure expérimentale une phase de
simulation électromagnétique apte a juger de I’efficacité des ponts a air.

Cependant, les différents acces des circuits sont généralement considérés monomode par les
logiciels de simulation électromagnétique commercialisés. Il convient de palier a cette lacune afin
d’étre en mesure de juger de ’efficacité des filtres de modes. Il s’agit d’étendre en toute sécurité leur
utilisation en gamme millimétrique et au dela.

Apres avoir décrit en quelques mots nos motivations et objectifs, voyons a présent, quels sont
les outils que nous avons développés et la démarche que nous avons adopté.

La méthode des équations intégrales ne nécessite que la discrétisation de la surface des objets
métalliques (ou diélectriques comme nous le verrons ultérieurement). Par ailleurs, une telle approche
incorpore naturellement une analyse des ondes de surface, des pertes par rayonnement et les effets
d’un substrat multicouche isolant ou semi-conducteur. Ces propriétés constituent des avantages non
neghgeables de cet outil de simulation par rapport aux trois autres méthodes. En effet, elles
nécessitent le calcul des champs dans tout I'espace géométrique et nous obligent a simuler des

conditions aux limites particulieres, telle que la notion de parois absorbantes.
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A la seule énumération de ses spécificités, nous sommes en mesure d’espérer que la méthode
des équations intégrales puisse répondre a nos exigences en matiére de diminution des temps calcul
et de P'espace mémoire prérequis. Cette potentialité n’est envisageable qu’au prix d’un
développement analytique conséquent. Développement, qui nous permet de traduire I’ensemble des
phénoménes physiques que nous venons de présenter succinctement, en repoussant I’application des
processus numériques dans une phase ultime de la description du probleme.

Dans un soucis d’objectivité, il convient, a ce stade de notre exposé, de préciser cependant les
limitations de cette outil d’analyse et les hypothéses retenues.

Les limitations essentielles de cette méthode ont trait au fait que la prise en compte de
métallisations d’épaisseur finie, ne peut étre envisagée qu’au prix d’un alourdissement de la méthode,
qui gréve ainsi fortement ses avantages initiaux [3]. De plus, il n’est possible de prendre en compte
des métallisations de conductivité finie que de fagon approchée, par le biais de la notion d’impédance
de surface [4]. Dans un soucis de clarté, il ne sera pas fait allusion, dans ce document, a ’ensemble
des travaux que I’équipe Electromagnétisme des Circuits a également mené dans ce domaine [5].

Pour compléter le recensement des limitations de la méthode des équations intégrales, il
convient de préciser également que les couches diélectriques ou semi-conductrices, constituant le
substrat sont planes et homogenes. Elles peuvent cependant présenter des propriétés d’anisotropie.
Cette limitation peut aussi étre levée au prix d’un alourdissement conséquent des phases analvtique
et numeérique [6].

Enfin, tout dispositif, tout circuit intégré, présente évidemment des dimensions finies. En
particulier, le plan de masse et le substrat diélectrique sont nécessairement bornés. Cependant, si les
limites du circuit sont placées a des distances grandes comparativement aux dimensions du dispositif
¢tudié, cette inhomogénéité peut étre négligée. D’un point de vue mathématique, cela revient a
¢tendre a I'infinie le substrat et le plan de masse, hypothése retenue lors du développement de la

technique des équations intégrales.
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Apreés avoir sérier les avantages et les limitations de la techniques des équations intégrales, il
nous a semblé opportun de persévérer dans le développement de celle-ci, afin de répondre aux
exigences du cahier des charges que nous avons préalablement dressé.

Les travaux résumés dans ce manuscrit, concernent les « Techniques d’équations intégrales
appliquées a la modélisation électromagnétique de circuits intégrés micro-ondes en technologie
uniplanaire, en bande W ».

En conséquence, le plan de mon mémoire s’articule autour des points suivants :

Dans une premiére partie, nous présenterons briévement la technique des équations intégrales,
afin de préciser les notations que nous emploierons dans la suite de notre exposé. Nous
I’appliquerons pour cela, a 1’étude d’une structure élémentaire du type microruban. Cette partie nous
permettra de présenter les travaux initialement menés sur ce sujet au sein de l’équipe
Electromagnétisme des Circuits.

Les parties suivantes concernent les modifications que j’ai personnellement apportées a la
méthode afin d’atteindre les objectifs présentés précédemment. La simulation de ponts a air nécessite
que I’on soit en mesure de décrire des métallisations dans les trois directions de I’espace. Nous avons
par conséquent étendu le champ d’applications du logiciel (initialement 2D) aux structures « du type
3D ». Les solutions et la démarche retenues sont présentées dans les deuxiéme et troisieme chapitres.

Enfin, dans un dernier chapitre, le code de calcul, optimisé et validé, est employé afin d’eévaluer
I"aptitude des ponts a air réalisés a 'IEMN a filtrer le mode fente parasite au niveau de discontinuites
asymetriques entre lignes coplanaires, en bandes V et W.

Une conclusion, reprenant les points essentiels de nos travaux, termine ce manuscrit.

Introduction 7



Bibliographie de I’introduction générale.

[1] D. SANCHEZ-HERNANDEZ, U. KARACAOGLU, T. GOKDEMIR, A. H. KHALID,
A. REZAZADEH, M. FERRANDO, E. REYES, I. D. ROBERTSON.
« CAD techniques for the electromagnetic design of monolithic millimetre wave integrated

circuits ».

Ann. Télecom., vol. 52, n° 3-4, pp. 164-173, 1997.

[2] N. L DIB, M. GUPTA, G. E. PONCHAK, L. P. B. KATEHI.
« Characterization of Asymmetric Coplanar Waveguide Discontinuities ».

IEEE Trans. On MTT, vol. 41, pp. 1549-1558, september 1993.

[3] M. GIMERSKY, J. BORNEMANN.
« A Modified Method-of-Moments Technique For the Full-Wave Analysis of Imperfect Conductors
on Lossy and Finite-Extend Substrates ».

1996 IEEE MTT-S Digest, pp715-718.

[4] E. PALECZNY.
« Modélisation des pertes métalliques par le méthode du raccordement de modes : Application aux
lignes planaires utilisées en technologie monolithique micro-onde ».

These de Doctorat de I’'Université de Lillel, septembre 1992.

{S] L. B. KENMEIL
« Elaboration d’un code de calcul a éléments finis : Application aux circuits MMIC ».

These de Doctorat de I’Université de Lillel, a paraitre, septembre 1999.

[6] STEPHANE. BELINE.
« La Technique des Equations Intégrales Volumiques : Application a des Antennes de dimensions
finies. »

Thése de Doctorat de I’Institut National Des Sciences Appliquées de Rennes, 3 Décembre 1996.

Introduction 8



Premier Chapitre

« Présentation génerale de la méthode des équations intégrales»




Figure I-1: Structure multi-niveaux, constituée de
milieux diélectriques et magnétiques, excitée par
des sources volumiques de courants électrique et
magnétique.
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I Présentation générale de la méthode des équations intégrales :

I-1 Pourguoi une Approche dans le Domaine Spectral ? :

La technique des équations intégrales, associée a la méthode des moments, a depuis
longtemps démontré ses potentialités pour I’analyse électromagnétique des structures planaires
[1] [2]. Les travaux que nous résumons dans cet expos¢ de synthese, constituent sur bien des
points, la suite logique des travaux menés dans le cadre de leur these d’Université par C.
Delabie, J. F. Carpentier et P.Pannier, sous la responsabilité du Professeur P. Kennis [3] [4][5].

En résumé, cette méthode consiste en la résolution électromagnétique rigoureuse des
équations de Maxwell, en présence des conditions aux limites adéquates, dans une structure
donnée et pour une excitation donnée. Elle résulte finalement dans la seule détermination des
densités de courants électriques et/ou magnétiques [5][6][7][8], réels et/ou fictifs, induits dans
la structure.

Afin d’illustrer notre propos, considérons une structure multiniveaux, présentée figure 1,
dont le substrat présente une inhomogénéité unidimensionnel, dans la direction oz.

Le champ électromagnétique est généré par la présence de sources de courants €lectrique
je et magnétiquejm. L’efficacité de la méthode est fortement conditionnée par la précision
avec laquelle sont calculées les fonctions de Green dyadiques reliant les champs électrique et
magnétique a ces sources de courants.

En exprimant le champ électromagnétique dans le domaine géométrique, la détermination
des fonctions de Green des potentiels vecteur et scalaire fait appel a la théorie des milieux
stratifiés de Sommerfeld. Elles nécessitent le calcul d’intégrales dites de Sommerfeld [9][10].
La détermination précise de ces intégrales nécessite I'utilisation de techniques numériques

performantes qui alourdissent considérablement I’ensemble du processus numérique. Par
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ailleurs, cette étape primordiale dans 1’accomplissement des simulations suscite encore de nos
jours des travaux [11].

En exprimant les champs dans le domaine spectral, les propriétés de la transforme de
Fourier nous autorisent un calcul analytique des fonctions de Green sans engendrer, par
conséquent, des incertitudes supplémentaires inhérentes a toute estimation numeérique
d’intégrales. De plus, I’étude des discontinuités se satisfait de la seule détermination des
courants électriques ou magnétiques et n’exige pas de retour dans I’espace géométrique reel.
Ce constat justifie que I’ Approche dans le Domaine Spectral soit trés populaire pour I'étude
des discontinuités de lignes planaires. Au contraire, le calcul des fonctions de Green, donc les
champs, dans l'espace géométrique est généralement employé a lorigine pour [’étude
d’éléments rayonnants ou I’estimation du diagramme de rayonnement des antennes impose la

détermination du champ électromagnétique dans I’espace réel [12].

1-2 Meéthodologie pour le calcul de la fonction dyadigue de Green :

1-2-1 Présentation du probléeme :

Le calcul des fonctions de Green est loin d’étre trivial. Le maximum de la complexite est
atteint lorsque des sources de courants volumiques (et non surfaciques) doivent étre prises en
compte. Cet impératif impose le calcul des fonctions de Green associées a des dipdles de
courants unités horizontaux et verticaux [13].

Le champ electromagnétique induit au sein du milieu stratifié, présenté figure I-1, par les

densités de courants €lectriques fe (T) et magnétique jm (7). est déterminé directement a partir

des équations de Maxwell, et en appliquant les conditions aux limites imposées par la structure



d’étude, telle que la condition de rayonnement de Sommerfeld, ainsi que les conditions de

continuité du champ électromagnétique aux différents interfaces.
En présence de sources de courant électriques je(f) et magnétique Tm (1), les équations

de Maxwell peuvent étre présentées sous la forme suivante [14] :

VXE(T) = - jopo(F)H(T) - T 1 (F)
VxH(F) = jog,e(T)E(F) + T (F)

V.[e(DEM)] = - VJ_‘(J; f) (I-1)
e V(@
VI(®HE)]=- o,

Le courant magnétique jm () est généralement qualifié de courant fictif. L utilisation de

ce courant ainsi défini permet une symétrisation des équations de Maxwell, comme I’attestent
les relations ci-dessus (I-1).
Les champs électrique et magnétique sont exprimés en fonction des sources de densites

de courants par les relations intégrales suivantes :

E(F) = [Gry (5.7) T ()dF + | G (F.F).T o (70T
A% Vv

B = [Cum(F.F) T (F)dF + | Gy (7). T ()
Vv vV

(1-2)

ot G, G, sont les fonctions dyadiques de Green du champ électrique associées

respectivement aux densités de courants électrique et magnétique et G,,,, G,, sont les

fonctions dyadiques de Green du champ magnétique associées respectivement aux densités de



courants magnétique et €lectrique. T = XX +Yyy +2zZ ou X, y et z représentent les coordonnées
du « point d’observation ». T’ = x'X +y'y +2z'z ou x’, y’ et 2’ représentent les coordonnées du
« point source ». V désigne le volume délimitant les sources.

Nous rappelons que I’équation d’Helmholtz pour le champ électromagnétique [E,ﬁ]i

dans le milieu noté i de la structure présentée figure 1, milieu considéré linéaire homogene et
isotrope, s’écrit :
Vz[fi,ﬁ]i +k12[1:2,ﬁ]i =0 avec kiz :cozsiui (I-3)
Dans I’espace transformé de Fourier, cette €quation devient :

* o o o] Bloky2)
k2 kK

=0 (1-4)
622

H(k . ky,2) i
Le champ électromagnétique dans I’espace réel étant exprimé de la fagon suivante :

H(T,T) 1 ’TTO ﬁ(kx,ky,z,z')
x

BEF) ) @0 =, | By ky.2,2) i

ok P=ivi(z=2)) 4t

(1-5)

ou p évoque le vecteur transverse ; p=(x—x').X+(y-y').y, 121 symbolise le vecteur
d’onde transverse ; Et =k, . X+ ky .y . Cette expression traduit une superposition d’ondes
inhomogenes se propageant dans une direction définie par le vecteur :
ki = kyX+kyy-jyiz (1-6)
Ou x,y,zsont les vecteurs unités suivant les trois directions.

Les équations de Maxwell exprimées dans le domaine spectral et appliquées aux
transformées de Fourier des fonctions de Green sont fagonnées sous une forme équivalente aux
équations des lignes de transmission. Les fonctions de Green dans le domaine spectral sont

ainsi obtenues en utilisant un modéle de ligne de transmission équivalente, selon la direction oz,



aussi simplement qu’un calcul de tension et courant le long de cette ligne[14][15]. Cette
démarche nécessite que 1’on puisse décomposer le champ électromagnétique [E H]i dans
chaque milieu de la structure considérée (figure I-1) en une somme d’onde TE/z et TM/z se
propageant dans la direction donnée par le vecteur Ei. Pour satisfaire a cette condition, apres
avolr remarqué 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 Et, nous effectuons le changement de repere (O, x, y, z) dans (O, u, v, z) décrit par le

biais de la figure I-2a.

\de

Figure I-2a : Nouveau repére pour le calcul des fonction de Green

Les coordonnées u et v s’expriment en fonction des coordonnées x et y de la fagon

suilvante :

u=x8ind—-ycosd 1-7)

Vv=Xxcosd+ysind



Dans ce nouveau repére, les équations de Maxwell peuvent étre fagonnées sous une
forme similaire aux équations des lignes de transmission. Etape que nous allons résume a

présent.

1-2-2 Equations de Maxwell dans le repére (O.uv.z).

I-2-2-1 Cas des ondes TE/z :

Dans le cas d’une onde TE/z, seules les composantes E,,, H,,, H, sont différentes de

zéro. Dans le repére (O,u,v,z), I'équation de Maxwell-Faraday s’écrit alors :

—jopoHy(k,2) = ~viEy(k(,2) (1-8)

On définit alors ’admittance d’onde Yy, relatif au milieu i, comme le rapport :

(1-9)

Apres avoir effectué les simplifications provoquées par la nature des modes €tudies, les

équations de Maxwell, développées dans le domaine spectral, aboutissent aux relations

suivantes :

Euler) o w@ B, 2 - T R 2) (1-10)
Oz
= - _kt = -
H,(k.z) =——L E,(K,,2) (I-11)
onz)



= - 2 2 . -
oM, (k,.2) :J{kt o s(Z)#(Z)jEu(Et,z)—Teu k.z)  (-12)
oz ®.14(2)

avec

2 2 2
ke = k2 +k? (1-13)

Nous allons a présent procéder de la sorte en considérant les modes du type TM/z.

1-2-2-2 Cas des ondes TM/z :

Dans e cas d’'une onde TM/z, seules les composantes H,, E,, E, sont différentes de

zéro. Dans le repere (O,u,v,z), I’équation de Maxwell-Ampére s’écrit alors :
jo£@)E, (k,z)=-y;H, (k{,2) (1-14)
On définit alors ’admittance d’onde Y.z, relatif au milieu i, comme le rapport :

1:51 (E ,2) j0.€(z
Ev(k,,z) Yi

En développant les équations de Maxwell dans le domaine spectral, nous obtenons les

relations suivantes :

= - 5 2 . ~ ~
_8Ev(nkt,z):j.(kt—m 'S(Z)'“(Z))-ﬁu(it,z)— ky T,(k,.,z)-T ,(k.z) (-16)
0z 0.e(z) 0.&(z)



OISIU(IE‘,Z)

- j0s@)E, (K.2)+ 1. (k.z) (1-17)
oz
2 = kt o ) = = ;
Ez(ktﬁz): -Hu(sz)_.—_'-Jez(kth) (1'18)
0e(z) j0.€(2)

L’ensemble de ces équations peuvent étre identifiées aux équations dites, « €équations des
lignes de transmissions ». Ainsi, notre structure d’étude généralisée peut étre schématisee par
une succession de trongons de ligne de propagation dont les propriétés sont schématisées par
les admittances d’ondes Yrg; et Yrui. Nous allons, a présent rappeler ce formalisme des lignes
de transmission [16][17]. Nous serons alors capable, par identification, de calculer les
fonctions de Green recherchées, de fagon similaire aux calculs de tension et courant le long de

cette ligne équivalente.

1-2-3) Formalisme des lignes de transmission :

Dans le cadre de cette présentation générale, il nous faut considérer a la fois le cas
d’une source de courant €lectrique ou magnétique placée en z=z' (point source), source par
ailleurs tridimensionnelle. La structure d’étude généralisée est toujours symbolisée par le biais
de la figure I-1. Elle présente une unique inhomogenéité dans la direction oz.

Considérons, a titre d’exemple, une source de courant €lectrique. La détermination du
champ électromagnétique induit dans tout I’espace, nécessite que 1’on recherche I’ensemble des
fonctions de Green en considérant d’une part le dipdle élémentaire horizontal et d’autre part le
dipdle élémentaire vertical : En remarquant que ce dernier ne contribue, bien évidemment, qu’a
I'existence de composantes TM/z, nous devons prendre en compte les circuits €quivalents

suivants afin de décrire correctement notre probléme :
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(a) (b) (c)

Figurel-2 : Circuits équivalents « TE/z et TM/z » utilisés afin de décrire la
structure d’étude généralisée présentée figurel-1, excitée par une source
de courant électrique tridimensionnelle.

(a) Modes TE/z excités par une source de courant électrique transversale.
(b) Modes TM/z excités par une source de courant électrique transversale.

(c) Modes TM/z excités par une source de courant électrique verticale.

Une représentation similaire peut étre obtenue en considérant une source de courant

magnétique [14].

Compte tenu de cette représentation, nous avons choisi de rappeler le formalisme des

lignes de transmission par le biais du modéle général présenté ci-dessous :

Z)| |IViEz".2) (Dl V(z*.2) Z(z)

Milieu j Milieu i

F
- 1+

V4 z

Figure( I-3): Modéle général d *une ligne de transmission
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7’ représente le plan ou les sources sont placées. Celles-ci sont respectivement, un
générateur de tension placé en série avec les impédances ramenées dans le plan z=z’ et un
générateur de courant placé en paralléle, comme I'indique la figure 1-3.

La tension et le courant le long de la ligne de transmission sont reliés par les relations

suivantes :

dV(z,z)
4z

_ di(z, z')
dz

=vZI(z,z )+vd(z—1z)
(1-19)
=vyYV(z,z)+1d(z—2z)
Z et Y sont respectivement I'impédance et I’admittance caractéristique de la ligne
considérée, y représente la constante de propagation associée a cette ligne de transmission.

Ces relations nous permettent également de définir les termes de sources (v et 7). Par

intégration, nous obtenons les relations de discontinuités suivantes

limg 0| V(z' —0,2") = V(z' +0,2")| = V(z'™,2") - V(' ", 2) = v (1-20)
lima_)o[l(z’ ~o,z")-I(z'+ oc,z’)] =1(z'",z")-Uz'",2) =i (I-21)
<
— (v ) —=
> —
z —o zZ +0o
Figure( I-4):modéle de représentation du point source




Les tensions et courants en z'~ et z~ s’expriment directement a partir des sources

« horizontales et verticales » 7 et v de la fagon suivante :

V(z'+ Zv):_v.Z(z')_ i
’ Z(z) Y@)
V(Z'_’Z'):_*_V.Z(Z')_ i
Z(z ) Y(z) (1-22)
I(z'+ AN _i.?(z')
2z) V()
I(z'_ N/ +i.§—((z')
’ 2(z) Y()
ou nous avons :
Z(z)=72(z)+Z(z) et Y(z)=Y(z)+Y(z) (1-23)

Le calcul de la tension et du courant en toute abscisse z s’opére par le biais des relations
suivantes [17] :

D’une part, au sein du milieu homogeéne i, si z est supérieur a z’, nous avons :

V(z,z')= {v.% + ?(iz,)— . :ch(yj.(z - z'))— ?'(z')sh(yj.(z — z'))] (I-24)

-

I(z,z") = {1221 + Z(\;') o ;ch(yj.(z—z'))—z'<z')sh(yj(z—z'))] (1I-125)

avec: Z =— et Y =—, Z;, v; représentant respectivement, I'impédance
Z. 1 1
1

Z
caractéristique et la constante de propagation du milieu.

D’autre part, si z<z’, au sein du milieu j,il vient :
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Plan de masse

Figure I-5: Structure d'étude généralisée
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V(z,z')=- —v—z—(QnL ! , o[ch(yj.(z—z'))+ S?'(z')sh(yj.(z—z')ﬂ (1-26)

Z(z) Y(@z)
I(z,z") :—L-i.% + Z(Z') o[ch(yj.(z—z'))+2'<z')sh(yj.(z—z‘))] (I-27)

Z
avec : Z =— e Y =
Z;

A il
=
Z

L’ultime étape consiste donc, a identifier les équations de Maxwell aux équations
générales des lignes de transmission, équations que nous venons tres briévement de rappeler.
Cette derniére phase , qui consiste, en fait, a déterminer les fonctions de Green sera détailiée au
fur et a mesure que nous présenterons et construirons notre code de calcul en suivant la
démarche décrite dans I’introduction générale de ce document.

Apres avoir incorporer, au sein des équations intégrales, les fonctions de Green ainsi
déterminées, I’étape suivante consiste a employer la méthode des moments afin de déterminer
les densités de courant. Ces éléments symbolisent a présent, les inconnues du probleme.

Nous avons choisi de développer cette partie en I’appliquant & I’étude d’une structure

académique du type microruban.

1-3 Illustration de la méthode des moments - Etude d'une structure du type microvuban .

1-3-1 L équation intégrale électrique :

A ce stade de I’exposé, nous ne reviendrons pas sur les hypothéses présentées dans
I'introduction générale de ce manuscrit. Nous nous contentons de décrire la structure d’étude
par le brais de la figure I-5.

Pour Iétude de structures planaires métalliques, les équations intégrales sont

généralement obtenues en traduisant la continuité du champ électrique total sur les



conducteurs. La finalité du processus numérique consiste alors a la seule détermination des

densités surfaciques du courant électrique J_ induits au niveau des surfaces conductrices par
les champs d’excitation (E®*,H®)[18] [19]. Les densités de courants (et de charges)
génerent a leur tour des champs diffractés (E.H) venant s’ajouter au champ incident

L’équation de continuité du champ électrique sur la surface des métallisations, en z=zo,

s’écrit :
e X[E+E™]=0 (@28)

Le champ électrique est alors exprimé a partir de la fonction dyadique de Green, il vient :
E(f)= [[ Gy (F,7).T.(F)dF"  (1-29)
S

ou S désigne a présent la surface des conducteurs.

Dans le repére cartésien (0,X,y,z), en z=zo, la fonction dyadique de Green G, est

définie par quatre termes :

XX Xy \/$
S8 El EJ q
(X y) VX vy ( ") (1-30)

EJ EJ

L’approche dans le domaine spectral nous autorise a exprimer le champ électrique. en

z=z0 (figure 1-5), 4 partir des transformées de Fourier G, et J_. Nous avons :

— 1 [o'a)int — = - L -
E@i= [TGr (kT (ke Pdk, @31
e
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ou p évoque le vecteur transverse ; p=(x—x)X+(y—y’)y, k, symbolise le vecteur

d’onde transverse ; k, =k x+k,y.

1-3-2 Expression de la fonction dyadique de Green dans [’espace transformé de Fourier :

La recherche de la fonction dyadique de Green, se résume ici a la détermination de

quatre composantes horizontales : Gy ,Ggy.GLy.GYy . En suivant la procédure présentée

précédemment, nous allons considérer le schéma type ligne de transmission suivant :

A
z
Z 1 * Znp T
Jen 7=70 Jev
(— —y T +———
Z TE1 h Z T™M1

(a) (b)

Figurel-6 : Circuits équivalents « TE/z et TM/z » utilisés afin de décrire la
structure d’étude généralisée présentée figure 2, excitée par une source

de courant électrique horizontale.

(a) Modes TE/z excités par une source de courant électrique horizontale.
(b) Modes TM/z excités par une source de courant électrique horizontale.
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Nous remarquons que le plan de masse en z =0 est symbolisé par un court circuit
électrique. En réalité, toutes les conditions aux limites sont représentés dans ce schéma
équivalent. On peut objectivement considéré que cette configuration est I'une des plus facile.
En effet, le « point d’observation » et le « point source » sont situés sur un méme interface, en

z=z0. Les équations des lignes de transmission sont alors résumé a leur plus simple expression.

Les champs électriques I:Zv et Eu sont alors naturellement reli€és aux courants par les

expressions suivantes :

I?: ,(f( ,z0) = Z33 ? k , ZO
:\ “t ) TM:\(ﬂt ) (1_32)
Ey (ky,z0) = Z7g Iy (k¢ 20)

Les impédances Z$}; et Z7E peuvent étre exprimées a I’aide des admittances vues par

les sources pour z>zo et z<zo. I vient :

ZZO — 1
™ = Yo + Y- coth(y1.h)
(1-33)
ZZO — l
TE YTEO +YTE1.COth('Y1‘h)
avec :
Yi
Yogi = — ——
THT ey i
. (1I-34)
y. L J0.€;
™ Yi
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Yi, €; et u; représentent respectivement la constante de propagation, la permittivite et
la perméabilité du milieu 1.

Le retour dans I’espace (O,x,y,z) se fait naturellement par changement de repére. Nous

avons .

E,(k,,20) = B (K, z0).5in8 + E, (k{,20).cosd

=z - = - - (1'35)
Ey(k¢,zo) = Ey (k¢,z0).cosd + E (ky,z0).sind

ﬁu(ﬁt,zo) =7% (?X(Et,zo) sind — ?y (k{,z0)cosd

- -~ - (I-36)

E, (k{,20) = Zyq (T (K¢, 20) cosd + Ty (k¢,20) sind

par conséquent, les termes de la fonction dyadique de Green s’écrivent :

G (ky,z0) = ZR.cos? & + Z%% sin? &
GE) (k(,z0) = Gy (ky, z0) = sin8.cos8.(Z8 - Z%%) (1-37)

G%(Et,lo) = Z%%,I.sinzé -#Z%%.cos2 S

L’étape suivante consiste a appliquer la méthode des moments afin de transformer

'equation intégrale en un systéme matriciel homogéne.
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Figure I-7 : Structure discrétisée




cellulle de courant Wx
cellule de charge

Figure I-8 : Fonctions de base et de test Jx,Jy




1-3-3 Application d'une méthode des moments, la méthode de Galerkin :

La méthode des moments a été appliquée en électromagnétisme pour la premiére fois par
le Professeur Harrington [20]. Cette technique est naturellement adaptée & la résolution
d’équations intégrales. Nous utilisons une méthode des moments connue sous le nom de
« méthode de Galerkin ». Les grandeurs inconnues (ici la densité de courant J,) sont projetées
sur un ensemble complet de fonctions de base, identiques aux fonctions de tests.

La simulation de topologies de formes arbitraires nécessite I’introduction de fonctions de
base définies par sous domaines (figure I-7). L’efficacité de la méthode repose essentiellement
sur le choix judicieux de ces fonctions. Elles doivent vérifier un certain nombre de propriétés
physiques imposées par les caractéristiques de la structure étudiée. Il s’agit ici :

e Il faut naturellement éviter d’introduire un phénomeéne non physique
d’accumulation de charges locales, qui entrainerait une discontinuité de la densité de
courant.

e La densité de courant Jx (Jy) doit s’annuler sur un bord parallele a I’axe oy (ox).

Notre choix s’est initialement porté sur des fonctions triangulaires définies sur une base
rectangulaire. Présentées par le biais de le figure 1-8, ces fonctions sont couramment appelées
« rooftop ». Une fonction de base est associée a deux cellules élémentaires adjacentes pour
créer une cellule de courant représentée figure I-8. Afin d’éviter tout phénomeénes

d’accumulation de charges locales, ces fonctions de base sont enchevétrées (figure 1-9) [21 ].



>< N

2WX

Figure 1-9 : Fonctions de base enchevétrées.

Par ailleurs, le courant normal & un bord du conducteur est toujours nul (figure 1-10).

Jy Jx

A= A

Figure I-10 : Courant normal au bord de la structure

En suivant la procédure classique de Galerkin dans le domaine spectral, le systéme initial

est transformé en un systéme homogéne de la forme suivante

(zxx (pij) Z\y (pij)j (ijj _ [VX‘j (138)
Zyx(pij> Zyy(pij) ‘ J\J Vy_]

A titre d’exemple :

Zo i) = [ [TGR (k)Ixi(k,)IxE (k) e ™ Pk, (1-39)

[N
Lo




ou p représente le vecteur transverse reliant la fonction de test i et de base j. I et ]y
sont deux vecteurs colonnes regroupant les pondérations inconnues des fonctions de bases. Les

termes Z,, avec u,v =Xy, sont généralement appelés termes de réaction. En régime forcé, le

second membre, non nul, symbolise I’excitation [21] [22].

1-3-4 Calculs des termes de réaction :

Reprenons, a titre d’exemple le terme de réaction précédent :

~ O~ L — = . - =y~ _.El__.

Zo(py) =[] GR (k) Ixd (k)Tx{ (k) e dk, (1-40)
Dans cette expression, on traduit la réaction entre la fonction de base j, et la fonction de test 1.

Dans notre étude, le maillage est rectangulaire, et nous avons choisi deux types de fonctions de

base, une suivant Ox; J, ; et une suivant Oy; .. Il apparait évident, que notre matrice finale

(I-30 ) sera constituée de quatre sous matrices exprimant la réaction entre chaque fonction de

base [ZL\ ]) [z Xy p [Zyx ], [ZYy ] .
Reprenons notre exemple précédent :
Z(py) = [TI768 (k) Ixl (k) I (i) n O0 0 O

(1-41)
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Figure I-11 : Grille de discrétisation
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Nous venons d’exprimer la réaction d’une fonction de base Txc centrée en (Xp,yp), SUT une
fonction test J,. centrée en (x,y)). La figure (I-11 ) présente les positions de ces deux

fonctions.

L’utilisation d’une discrétisation réguliére et les propriétés de translation des fonctions de base

vont nous permettre de simplifier ’expression de Z ..

Txex, v, (X,¥) = Txeq o (x =Xp,y = yp) (1-42)
ou xp=pWx et y,=qWYy , p et q sont des entiers.

Dans I’espace transformé, la translation devient naturellement un saut de phase de la fonction

considérée.

7 L7 j(}zx.p.“’x,}z},,q,“r§y)
Jxe (ky)=1Jxegq.€

KpoYh (I-43)

La distance séparant la fonction de base (b) et de test (t) peut étre symbolisée par un couple

d’entier (m,n) tel que ’on ait : m=p,-p, et n=qy-q,. Il vient, par conséquent :

Zxx (mAWX, nWy)) _ ﬂ:f—: ~ }g} (Et).jxi (Et),TXf: (l‘ét)'e—j(kx-m.Wx+ky.n.W_V)d}—('t

(1-44)

Il convient de remarquer, que ce terme, ne doit étre calculé qu’une seule fois, pour I’ensemble
M 2

des décalages de valeurs mWx et nWy, et que la réaction entre deux fonctions Jy., a la méme

forme. S1, maintenant, nous nous intéressons au calcul de la réaction entre fonctions de types

différents, 1l est indispensable d’ajouter au décalage, un terme constant égal & Wx/2 ou Wy/2.
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En effet sur la figure (I-11) on remarque que les centres des fonctions fxe et j),e ne peuvent

se superposer.

= 1 = 1
=3(ky ,(m—E).Wx-i-ky.(n+5).Wy) ~

Z mWx,n.Wy)) = [T 7GY (k) Tyl (k) TxE (k,)e dk,
(1-45)

—j.(Rx .(m+%).Wx+f(y .(n—%).Wy) -

Zy (mWx,nWy) = [ [ G (k)Ixd (k )Ty (ke dk,

(1-46)

Il a été¢ démontré que ces intégrales traduisent I’ensemble des phénoménes physiques
induits par une discontinuité (Ondes de surface, Ondes rayonnées) [23]. Par voie de
conséquence [’efficacité du processus numérique et la validité des résultats, dépendent
essentiellement de la précision apportée au calcul de ces intégrales. Nos travaux constituent la
suite logique de ceux menés par Messieurs J.F. Carpentier, C. Delabie et P. Pannier. A ce titre,
nous avons bénéficié de leur expérience en matiére d’intégration dans le plan complexe. Afin
de ne pas alourdir notre exposé, nous ne reviendrons pas ici sur la procédure d’intégration

performante, et validée de nombreuses fois, qui a été utilisée dans le cadre de notre étude.

1-4 Application a la caractérisation de discontinuités :

La technique des équations intégrales, associ¢e a la méthode des moments, a depuis
longtemps démontré ses potentialités pour I’analyse électromagnétique de discontinuités. Ainsi,
diverses techniques ont été développées afin d’extraire les parameétres S a partir des densités de

courants obtenues a ’issue de ’application de la méthode des moments. A titre d’exemple, ces
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paramétres peuvent étre déterminés par la méthode de la charge variable [24]. La
caractérisation de standards, associée a une procédure de « de-embedding» constitue
également une voie trés empruntée [25]. Sans pour autant étre exhaustif, nous citons
¢galement la technique basée sur I’application numérique de la méthode d’auto-étalonnage
d’analyseur de réseaux la plus couramment utilisé, a savoir la méthode TRL [26]. la méthode
de l'excitation symeétrique nous permet aussi d'accéder aux parametres S [27].

Ces méthodes nous obligent a conduire plusieurs expériences avant de connaitre les
paramétres de transfert de la structure étudiée. Ce défaut rend difficile leur élaboration
automatique au sein du code numérique.

L’introduction de terminaisons adaptées numériques, mises en ceuvre par C.Delabie[3],
permet de déterminer les paramétres de transfert théoriques de circuits microrubans multipoles
en reproduisant les conditions expérimentales. Sous réserve de considérer des acces
microrubans monomodes, cet outil autorise I’adaptation de toute ligne sans faire référence a
son impédance caractéristique. Il est important de souligner le fait qu’une seule simulation
nous permet de calculer les paramétres de transfert de la discontinuité étudiée.

Nous présenterons plus en détails se formalisme particulier lorsque nous décrirons dans
la suite de ce document, les extensions et les modifications que nous lui avons apporté.

La procédure intialement utilisée afin de déterminer les valeurs des coefficients de
reflexion et de transmission de la discontinuité traitée fait appel a la théorie des lignes de
transmission. La ligne microruban d’acces est le siége d’un régime d’ondes stationnaires,
facilement observable sur le module du courant calculé (figurel-12). les coefficients de
réflexion et de transmission peuvent étre calculés en module et en phase a partir de la
détermination de la position et de I’amplitude d’un extremum de courant et de la valeur du

rapport d’ondes stationnaires [28] [3].



Si nous considérons un circuit microruban comportant N acces, celui-ci est caractérisé
par une matrice S généralisée de dimension NxN. Si nous excitons 'acces not€ k, les N-1
autres lignes sont connectées a une terminaison adaptée numérique. Les N éléments de la

matrice scattering associés a cette procédure peuvent étre déterminés comme suit :

6P|
I Xmin
N (XK ) =—¢ Sl = (1-47)
1)
—= 4]
™)
: mes max
Sik :Fkk(xffax).ejzﬁk(xk ) (1-48)
/Z | I Xmax) eJ'Bl(X{nes‘XinaX)
Sik(12k) =~ &) [1_rkk(xgax)] (1-49)

,ch I(Xi?ax ejBk(Xl?ax—X;(nes)

S

ou Zgy représente I'impédance caractéristique de Paccés k, Xin ® symbolise la

coordonnée longitudinale du plan de référence sur la ligne k (ou plan ou s’effectue la mesure).

max

min . . . \
Enfin, X "7,X}  représentent respectivement les coordonnées des plans ou le courant est

maximum, minimum.

[-3 Nécessité d'un post-traitement:

La méthode de détermination des paramétres de répartition que nous venons de présenter

repose, d’une part, sur la mesure du Rapport d’Ondes Stationnaires, et d’autre part, sur



I’évaluation précise de la position des extremas de courant sur la ligne de propagation. Cette
méthodologie est entachée par plusieurs difficultés que nous pouvons présenter brievement.

En premier lieu, le calcul du R. O. S. est trés difficile lorsque celui-ci présente une valeur
naturellement élevée. Dans ce cas de figure, les valeurs et les positions des minima de courant
sont imprécises étant donné le nombre limité de points d’évaluation du courant. Ce probleme
est illustré par le biais de la figure (1-12).

Une seconde difficulté est inhérente a la longueur des lignes, de part et d’autre de la
discontinuité, nécessaire afin d’évaluer correctement les paramétres de la matrice de
répartition. Cette longueur doit étre d’au moins une demi-longueur d’onde, a laquelle on vient
ajouter une distance de sécurité afin de s’affranchir des modes supérieurs évanescents
naturellement présents aux niveaux des zones perturbées (sources, discontinuités). Cette
contrainte peut entraiﬁer une longueur de ligne totale nécessitant des ressources informatiques
élevées et pénalisantes.

La figure 1-13 est ici reprise de la thése de Mr Pannier [5], de fagon a appuyer ces
remarques. Celle-ci présente I’évolution du module du coefficient de réflexion d’une ligne
microruban en circuit ouvert, paramétre déterminé par le biais de la procédure décrite au
paragraphe I-4. On distingue trés nettement une détermination erronée de ce parameétre aux
fréquences ¢€levées. Nous attribuons ce probléme au fait que les minima sont a ces fréquences
difficilement localisables. Une faible longueur d’onde associée a une valeur du R. O. S.
importante sont a I’origine de cette imprécision.

Enfin, cette méthode directe de détermination des paramétres « S » n’est applicable que
dans le cas ou un seul mode se propage de part et d’autre de la discontinuité, hypothése qui ne
sera pas vérifié lors de notre étude.

En guise de conclusion, ’acces aux paramétres de répartition nécessite une exploitation

précise et critique des tables de courants, obtenues aprés application de la méthode des



Module de S11

0.8-

0.6

0 10 20 30 40 50 60
Fréquence (GHz)

Figure I-13 : Détermination directe du facteur de réflexion
de la ligne microruban en circuit ouvert.




moments, notamment lorsque des comportements multimodaux doivent étre envisages. Nous
avons désigné cette ultime étape du processus numérique par le vocable « post-traitement ».

Philippe Pannier a comparé les performances de deux post-traitements, I’un connu sous
le nom de méthode de Prony[5][29], P'autre sous I’appellation anglaise de « Matrix
Pencil »[30]. Appliquées a I’étude de discontinuités entre différents supports de propagation,
Monsieur Pannier a évalué ces deux procédures d’identification en examinant leur propriété de
convergence, la précision des résultats, leur immunité au bruit.

Sans prétendre résumer en quelques lignes I’étude compléete menée par Monsieur

Pannier, nous pouvons présenter en quelques mots les conclusions issues de ses travaux.

1-6 Supériorité de la méthode de la « Matrix Pencil » :

La méthode des moments permet la résolution de I’équation intégrale considéree
(électrique ou magnétique). Les valeurs de la densité de courant sont alors obtenues en chaque
point de la structure considérée. A titre d’exemple, si x représente la direction de propagation

du support de propagation, la densité de courant J(x y)peut étre décomposée en une somme

finie d’exponentielles complexes. Nous avons :

J(x,y) = %In £.(x.y) (I-50)
=1

Ou les I, sont les coefficients de pondération inconnus associés aux fonctions de base f_

choisies. Le courant sur la ligne peut étre décomposé en une somme de modes propagés et

évanescents. Nous avons :

|99)
W



M
In:E:IA\i'eYiAx (1_51)
i=1

ou M représente le nombre de modes,

A; symbolise ’amplitude modale,

Y ; représente le facteur de propagation du mode 1,

A, est le pas de discrétisation utilisé dans la méthode des moments suivant la direction

de la ligne considérée.

Les valeurs tabulées des coefficients de pondération, In, constituent les données
nécessaires aux deux méthodes étudiées. Celles-ci déterminent le facteur de propagation
complexe et 'amplitude modale de chaque mode véhiculé par la ligne de propagation. Ces
techniques numériques différencient les modes incidents et réfléchis. Il n’est jamais fait
référence au rapport d’ondes stationnaires, par conséquent, le simulateur ainsi développe
permet de prendre en compte les pertes volumiques et métalliques.

Les deux procédures d’identification constituent une ameélioration notoire du post-
traitement permettant la détermination des caractéristiques électromagnétiques des lignes de
propagation et la caractérisation de discontinuités. Il a été démontré que ces techniques
améliorent la précision des résultats tout en minimisant les ressources informatiques
nécessaires. L’information contenue dans les tables de courants est par ailleurs disponible sous
une forme canonique puisque représentée par les seuls facteurs de propagation et amplitudes
complexes. Ceci constitue une compression de I’information et autorise toute exploitation
ultérieure des resultats.

Neéanmoins la méthode de Prony présente un inconvénient majeur qui est de devoir
connaitre a priori le nombre de modes présents. La « Matrix Pencil »[30][31][32] remédie a ce

probleme et semble beaucoup moins sensible aux bruits et perturbations pouvant accompagnés
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le signal a traiter. A titre d’exemple, nous représentons par le biais du tableau 1 une éetude
comparative portant sur la détermination des constantes de phase des deux modes
fondamentaux propagés par deux lignes microrubans couplés présentées figure (I-14). Nous
avons pour cela superposé volontairement une impulsion parasite aux ondes de courant
propagées par les deux lignes métalliques. Ce tableau démontre a lui seul la supériorite de la
« Matrix Pencil ». Quatre constantes de phase sont naturellement déterminées puisque les
lignes couplées fermées par un circuit ouvert vont propagées deux modes incidents et deux
autres réfléchis. La méthode de la « Matrix Pencil » a identifié et séparé la contribution de la
perturbation ajoutée artificiellement. Cette propriété est mis a profit lors de I’étude de
discontinuités. En effet nous sommes a présent capable de séparer les modes supérieurs
évanescents du (ou des) modes propagés a proximité de la discontinuité par le biais de cette
technique. Cela induit une diminution appréciable de I’espace mémoire et du temps calcul
puisque les trongons de ligne de part et d’autre de la discontinuité sont considérablement
réduits.

Nous avons, bien évidemment, dans le cadre de nos travaux, employé la méthode de la

« matrix pencil » afin d’optimiser le code de calcul que nous avons développé.

B (rad/cm) PRONY PENCIL REFERENCE
B incident 5.860 3.600 5.628

B réflechi -5.870 -5.610 -5.628

B incident 73 6.129 6.140

P réfiéchi 1 -6.128 -6.140

AP incident 4.1% 0.5%

AR réfléchi 4.3% 0.32%

AP incident 600% 1.1%

AR réfléchi " 7.4%

Tableau 1 : Détermination des constantes de phase des deux modes fondamentaux de deux
lignes microrubans couplées, en présence d’une perturbation.



[-7 Conclusion :

Nous avons souhaité dans cette premiére partie, présenter succinctement la méthode des
équations intégrales associée a une approche dans le domaine spectral. Ce résumé est le reflet
des travaux menés dans le cadre de leur thése d’Université par Messieurs Delabie et Pannier.
La suite de ce document reprend a présent I’ensemble des modifications apportées aux codes
de calcul initiaux, afin de répondre au cahier des charges présenté dans I'introduction génerale

de ce document.
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II Formulation intégrale mixte (électrique - magnétique) pour ’étude de

structures multiniveaux :

[1-1 Introduction :

L’étude de discontinuités de lignes coplanaires constitue I’application principale des
travaux que nous résumons dans ce document. Les lignes coplanaires présentent de nombreux
avantages par rapport aux lignes microrubans :

Les conducteurs de référence et le conducteur central se situent sur un méme plan, la
ligne coplanaire autorise facilement I'insertion, en paralléle ou en série, de composants actifs
ou passifs [1] Ces connexions ne nécessitent pas I’emploi de trous métallisés, indispensables en
technologie microruban [2].

Structure propageant un mode quasi-TEM, la ligne coplanaire présente une dispersion
fréquentielle de la permittivité relative effective et de I'impédance caractéristique moins
prononcée que tout autre ligne planaire [3]. Il convient de noter également que ces deux
parametres fondamentaux peuvent étre réglés en modifiant les dimensions géométriques de la
ligne, tout particuliérement en ajustant le rapport existant entre les largeurs du ruban central et
des fentes, tout en conservant la méme hauteur de substrat.

Par ailleurs, Pintégration monolithique & haute densité induit la génération de
discontinuités au niveau des lignes coplanaires reliant les fonctions électroniques entre elles.
Des ¢études théoriques et expérimentales tentent a démontrer que les discontinuités de lignes
coplanaires occasionnent beaucoup moins de pertes par rayonnement que les discontinuités de
lignes microrubans [4] [5]. Toutefois, lorsque la discontinuité coplanaire est asymétrique, elle
génere un mode fente parasite. On remédie généralement a cet inconvénient en utilisant un ou

plusieurs ponts a air, situés de part et d’autre de la discontinuité [6].



Cette contrainte technologique se retrouve naturellement au niveau du développement
d’un simulateur électromagnétique apte a caractériser les discontinuités de lignes coplanaires.

Nous devons envisager, d’une part, de prendre en compte la composante verticale du
courant électrique et, d’autre part, considérer une métallisation supplémentaire située sur un
niveau supérieur a la ligne coplanaire.

Pour I’étude de circuits uniquement planaire, le couplage entre les cellules €élémentaires

de courant peut trés vite étre négligé lorsque la distance les séparant augmente. Cela entraine

que de nombreux termes de réaction Zuv (pij) (u,v = x,y) peuvent étre négligés [7].

La description de méta}lisations 3D engendre non seulement un nombre plus élevé de
cellules élémentaires mais induit également des phénoménes de couplage plus importants. Le
systeme homogéne final (équation 1-38) est alors généralement associ¢ a une matrice pleine.

Une maitrise des ressources informatiques implique par conséquent que ’on recherche et
exploite une formulation intégrale qui minimise le nombre des inconnues. Compte tenu des
surfaces métalliques mises en jeu, notre effort s’est porté sur la description de la ligne

coplanaire. Une topologie de base est présentée figure I1-1.

Pont a air

Ligne coplanaire

Etallisation inférieure

Figure II-1 : Ligne coplanaire enjambée par un pont a air.
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Etant donné la complexité du probléme, nous avons séparé le développement du
simulateur en trois étapes successives qui sont respectivement :
o La description optimale de lignes coplanaires.
e La prise en compte d’un niveau de métallisation supplémentaire.
o La connexion des deux niveaux de métallisations par le biais d’'une métallisation verticale.
Ce dernier point constitue I'une des étapes les plus complexes de notre travail. Aussi,
avons nous décider de lui consacrer un chapitre entier de ce manuscrit. L’objectif de ce
deuxieme chapitre consiste donc a résumer la démarche que nous avons suivi afin de simuler
deux niveaux de métallisations décrivant par ailleurs deux topologies différentes, 'une, du type

coplanaire, I’autre, du type microruban.

11-2 Equation intégrale magnétique pour [’analyse de structures coplanaires :

[I-2-1 Présentation du modéle retenu

En technologie coplanaire, la surface des conducteurs métalliques de référence est tres
importante comparativement a celle délimitée par les fentes diélectriques. En conservant la
formulation intégrale présentée dans la premiére partie de ce manuscrit, un nombre important
de fonctions de base doit étre pris en compte afin de décrire avec précision I'évolution des
courants électriques a la surface des métallisations.

Incités en cela par les publications déja parues sur le sujet[8] [9] [10] [S] , nous avons
modifiés notre formalisme intégrale pour I'analyse de structures microfentes et coplanaires. En
résumeé, I’équation intégrale est maintenant obtenue en exprimant la continuité du champ

magnétique au niveau des ouvertures du plan de masse (appelées généralement « fentes »).
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Nous illustrons cette démarche en considérant la structure présentée Figurell-2. La
configuration de cette ligne fente fait apparaitre deux demi espaces a et b séparés par le plan de
masse partiel en z=0.

Le calcul des fonctions de Green est mené en s’appuyant sur le calcul des fonctions de
Green des deux demi espaces a et b par application du principe d’équivalence [11] [12] [13].
Trés utilisée, cette démarche, de nos jours, peut étre qualifiée de classique. Aussi, nous

rappelons ici brievement la méthode.

micrffente

Demi-espace b

Figure II-2: Coupe transversale d’une ligne microfente.
(1) probléme original.
(2) probléme équivalent.

La présence du champ é¢lectromagnétique d’excitation (ESXt H produit par des

sources a distance finie, induit un champ électrique diffracté E dans les fentes en z=0. Par le
principe d’€quivalence, les ouvertures sont remplacées par un conducteur €lectrique infiniment

mince parcouru de part et d’autre par des courants surfaciques magnétiques équivalents, J,,

tels que les montre la figurell-2.

Ces courants sont définis de la fagon suivante :

J& =E®e, TD =-EPxé,, avec i =-T0 =T (II-1)

18



1l s’en suit que I’espace entier se réduit a la superposition des deux demi espaces a et b
dans lesquels s’introduisent les distribution I, et —J;, comme 'illustre la figurell-2.

Les champs magnétiques des deux demi espaces sont reliés aux densités de courant

magnétique par les relations intégrales suivantes :

H(7,2) = [[ Gl (.2 T".2= 0. T4 (', 2= O)F’

Sr

f° (t,z) = ij}m(rzr z_O)Jm(r z'=0)dr’

s'

(11-2)

ou S représente la surface des fentes diélectriques, T =xX +yy, T'=x'X+y'§y.
A présent I’équation intégrale est établie en exprimant la continuité du champ

magnétique dans les fentes. En absence d’excitation locale, la condition de continuité des

champs magnétiques tangentiels en z=0 s’écrit :
ezx[ﬁ"‘ - ﬁb]: 0 (11-3)
En présence d’une excitation, il vient :
oY AP | =g, (I1-4)

Cette relation mise sous sa forme intégrale s’écrit :

LT

(II-5)

Par commodité, nous noterons :

Gipy(F,2=0;7',2'= 0)+ Gl (F,z = 0,F',2'= 0) = Gypy (F.z = 0,7, 2'= 0)
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Le calcul des fonctions de Green s’opére dans I’espace transformé de Fourier. Les
relations liant le courant magnétique au champ électrique sont mises a profit afin de déterminer

les expressions de ces fonctions. Etape que nous pouvons & présent résumer.

II-2-2 Expressions des fonctions de Green :

La structure d’étude peut étre schématisée par le biais de la figurell-3. Bien évidemment,
une ligne coplanaire fera apparaitre deux fentes diélectriques en z=0 sans pour autant modifier

les fonctions de Green. La recherche de la fonction dyadique de Green, se résume ici a la

détermination de quatre composantes horizontales : G&,G&,GYH\I\A,GW}M En suivant la

procédure présentée au sein du premier chapitre, nous allons considérer le schéma type ligne

de transmission suivant :

z

Yrg ¢ * Yoy ©
J mv 7=0 J mu

o—{ : )—@ Tt ‘—@—“
Y 1ga h, Y

[ W W
Y g3 Y1

: . ‘

(a) (b)

Figurell-4: Circuits équivalents « TE/z et TM/z » utilisés afin de décrire

La structure d’étude généralisée présentée figurell-3, excitée par une source
de courant magnétique horizontale.

(a) Modes TE/z excités par une source de courant magnétique horizontale.
(b) Modes TM/z excités par une source de courant magnétique horizontale.




Pour ce cas de figure, le « point d’observation » et le « point source » sont de nouveau

situés sur un méme interface, en z=0. Les équations des lignes de transmission sont alors

résumé 2 leur plus simple expression. Pour z=0+¢ =07, les équations décrites au premier

chapitre nous donnent :

o f o 1LY(0) 107,00
V(0T,0)= - 70 et 1(07,0) = S0 oo —— Y(0) (II-6)
Deméme, en z=0-g=0" il vient :
1.9 _ -Y(0) 11-7)
V(0 .,0)

En identifiant le champ magnétique a 1 et le champ électrique (donc le courant

magnétique) a V, les champs magnétiques H2Y ot H2Y sont alors naturellement reliés aux
gnetiq P gnetq v u

courants magnétiques par les expressions suivantes :

= ,b - a’b = -
Hil, (k¢,0) = Y1E - Ty (k,0) (I1-8)
= .b — a’b = — -
AP (K(,0) = Y T (K (.0)
Les admittances Y%\l,)[ et Y%’Eb p'euvent étre exprimées a 1’aide des admittances vues par
les sources pour z=0" et z=0".

Pour z=0", considérant les modes TM/z, il vient -

H3 (k,0) _ ﬁ%(ﬁtao) _

= = = = Yév = Y1 (11-9)
Ez\l’ (ktao) Jmu (kt70)
Pour les modes TE/z, nous avons :
H2 (k00 H3(k,.0
\( t) ):_. \( 1> ) :Y"?‘E :YTEI (II'lO)

ES(k,0)  Tpy(k(.0)



Considérons a présent z=0", nous obtenons de fagon similaire les expressions

suivantes :

Pour les modes TM/z :

sz + YTM3 .COth(’Yz h ) )
Ym3 + Ym2 -coth(yy hy)

b
=-Y1M = -YTM™M2-

HY (k(,0) _ Hy(k..0)
EY(k(.0) = Jy(k(.0)

(I1-11)

enfin, pour les modes TE/z, nous obtenons :

_IN—IE (Et70) _ —I_NIE)I (f(tvo) _ YTEZ +YTE3.COth('Yz.h2)

== = ——=-Y{g = -YrE2.
ES(k,0)  Tpy(ke.0) YTE3 + YTE2.coth(v2.h3)
(1I-12)
avec
Yi
Yorgi = - -
BT e
. (1I-13)
Voo = — Jo.gj
T™i ¥i

Yi. € et U représentent respectivement la constante de propagation, la permittivite et
la perméabilité du milieu 1.

Le retour dans I’espace (O,x,y,z) se fait naturellement par un changement de repere
identique a celui présenté au niveau du premier chapitre. Sachant que nous avons retenu la

notation suivante :

Ging(f.z=0,7",2'= 0) + Gipy (F,z= 0.7, 2= 0) = Gypy (F.z = 07", 2'= 0)

il vient :

N
(3]



Gf_‘ﬁ\d (k(,0,0) = YTE.cos26 +Y1Mm.-sin 25
G (k(,0,0) = GIj (k,0,0) = sin 8.cos8.(Yg - Yon)  (11-14)
G (k(,0,0) = Y1g sin?8 + Yy cos” 8

avec .

b
Yre = Yie + Y1 (I1-15)

Ymm = Yium + Yium

11-2-3 Application de la méthode des moments :

Apres avoir déterminé I’ensemble des termes de la fonction dyadique de Green, I’étape
suivante consiste a appliquer la méthode des moments afin de transformer I’équation intégrale
en un systeme matriciel homogeéne.

Cette équation intégrale se résout classiquement en suivant la procédure de Galerkin
dans I'espace transformé de Fourier, procédure présentée brievement dans le premier chapitre.
Les fonctions de base représentent maintenant une densité de courant magnétique[14].

Il convient également de préciser que la continuité du champ électrique tangent a la

jb

surface des fentes diélectriques est implicitement vérifiée en prenant J5 =-J .

Le systeme homogeéne final peut étre représenté sous la forme suivante :

m ext
¥ Y] X
[T @]l o |= | o (I1-16)
Y Yi

avec u,v=xy.
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V;?,V;}‘ sont deux vecteurs colonnes regroupant les pondérations inconnues des

fonctions de bases. L’excitation, symbolisée par le second membre est ici un générateur de

courant électrique paralléle localisé au niveau des fentes diélectriques[15] [S].

[1-2-4 Comparaison entre les formulations intégrales électrique et magnétique pour [’étude

de lignes coplanaires -

Le bon sens peut justifier a lui seul ’emploi d’une formulation intégrale magnétique pour
I’étude de structures coplanaires. Néanmoins, nous avons voulu illustrer Iefficacité de cette
approche sur un exemple simple.

Pour cela, nous avons effectué une comparaison entre les formulations intégrales
électriques et magnétiques, tant sur la précision des résultats que sur les ressources
informatiques mises en jeu.

Cette démarche est illustrée par I’exemple présenté figurell-5. 1l s’agit d’une ligne
coplanaire terminée par un court-circuit. La résolution de I’équation intégrale électrique
nécessite la discrétisation des métallisations et par conséquent nous impose de limiter la largeur
des plans de masse latéraux. Les résultats liés a cette approche sont associés a trois largeurs
( Ws ) des plans de masse, qui sont respectivement : Ws = W, 2W, 3W. W représente la
largeur du ruban central. La longueur notée | sur la figurell-5 est choisie afin de ne pas
influencer les résultats.

D’un point de vue mathématique, Ws et | s’étendent a I’infini lorsque I’équation intégrale

magnétique est considérée.
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La détermination de la constante de propagation du mode fondamental coplanaire donne des
résultats similaires quelque soit le formalisme retenu (figurell-6). Par contre, une dispersion
notoire des valeurs du coefficient de réflexion, caractérisant la terminaison, est observée sur la
figurell-7. En technologie coplanaire, les largeurs des rubans latéraux ( notés Ws )sont en regle
générale trés grandes par rapport a celle du ruban central ( noté W ). Nous vérifions qu’une
limitation de Ws a une valeur égale a trois fois W ne suffit pas & décrire correctement le
comportement de la discontinuité coplanaire. Poursuivre dans cette voix et augmenter a
nouveau Ws serait trés pénalisant en matiére de ressources informatiques. Les figures II-8 et
II-9 1llustrent ce dernier point.

Nous démontrons le résultat attendu a savoir que la formulation intégrale magnétique est

la plus performant pour 1’étude de lignes coplanaires.

1I-2-5 Extension du concept de terminaisons adaptées numérigues pour [’étude de

discontinuités entre lignes coplanaires :

11-2-5-1 Principe de la méthode -

Nous ne reviendrons pas, a ce stade de l’exposé sur I’ensemble des avantages
qu’engendre ['utilisation de terminaisons adaptées numériques, présentées au niveau du
premier chapitre. Dans le cadre de notre étude, nous avons étendu avec succés ce formalisme a
I’étude de discontinuités entre lignes coplanaires, faisant intervenir la notion de courant

magnétique [16] [10].
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Le principe repose sur le fait que I’on vient imposer, au niveau des fentes diélectriques, au-dela
d’un plan de référence, une onde progressive. A titre d’exemple et afin de faciliter la
présentation de ce formalisme, considérons une ligne coplanaire ou la composante transversale
du courant magnétique est négligée. Les fentes diélectriques ne supportent pas de fonction de

base dans la direction Oy (figure 11-10).

Une onde progressive se propageant suivant la direction de propagation Ox s’écrira, en

considérant que x=0 au niveau du plan de référence:

. X
~ B - .]27I)—-
I (x,‘y) =J,(0,y)e ® (I1-17)
ou Ag est la longueur d’onde du mode considéré. Les fonctions de base a la limite (au
plan P), seront appelées fonctions d’attache. Les coefficients de pondération des fonctions de

base matérialisant la terminaison vérifient la relation de récurrence suivante :

-j2n va

VAi = VAi_l.e Ag (II-]S)
—j2n¥

VBi = VBi_l.e & (H"lg)

Nous faisons apparaitre au niveau de la figure 1I-10 les différentes fonctions de base
matérialisant la terminaison adaptée numérique.
Comme les pondérations des fonctions de bases sont reliés entre eux, seuls les termes

relatifs aux fonctions d’attache (A0,BO) dans la matrice de réaction seront modifiés [7], il

vient :
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E i (11-20)
1 * *
- Y iA, Y iB, ol Vao |=
: : VBo
0
avec |

% =27 ;“ —-2m n}wx
Y iA, Y1A0+Yi.Ale M o e +Y; A € g
i —2nj‘;—“ -2 j—’;wx
YiBO—YlBO+Yi.Ble MBI < smreseranon v o 5 +YlB e g

(I1-21)

n est égal au nombre de fonctions de base utilisées pour matérialiser la terminaison.

Il a été démontré que la contribution des termes d’ordre élevé peut étre tres vite limitee,
ceci a pour conséquence de limiter le nombre de fonctions nécessaires. Nous avons néanmoins
repris une étude de convergence afin de vérifier les critéres de convergence établis dans le cas

de I’adaptation d’une onde de courant électrique.

[1-2-5-2 Propriété de convergence de la Terminaison Adaptée Numérique Magnétique :

L’efficacité de notre formalisme est vérifiée par I'étude d’une ligne coplanaire fermée a I'une
de ces extrémités par notre terminaison. Celle-ci est réalisée a I’aide de 5 fonctions de base.
Sur la figure II-11, nous tragons I’évolution du module du facteur de réflexion dans la gamme
de fréquence 10-100GHz. La longueur des fonctions de base (Wx) a été fixé afin d’assurer la

convergence du processus numeérique. On constate (figurell-11) que la valeur du coefficient
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de réflexion caractérisant la terminaison, augmente aux fréquences élevées. Ce constat tend a
prouver que notre terminaison n’est valable que dans une faible bande de fréquence. En réalité,

la convergence du processus numérique n’est plus vérifié aux hautes fréquences.

Afin d’illustrer ce phénoméne, plagons nous a une fréquence de 100 GHz, et faisons
varier maintenant le nombre de fonctions de base nécessaires afin de réaliser la terminaison
adaptée. Lorsque la longueur de la terminaison est comparable a une demi longueur d’onde, la
valeur du facteur de réflexion converge vers -60 dB figurell-12. Le critere de convergence
suivant peut étre énoncé : Lorsque la longueur de la terminaison adaptée est de I’ordre de Ag/2
alors celle ci converge. En appliquant systématiquement celui-ci, nous nous assurons de
Iefficacité de la Terminaison Adaptée Numérique Magnétique sur une large bande de

fréquence.

11-2-6 Validation du code de calcul intermédiaire par la caraciérisation de discontinuités

entre lignes coplanaires.

[-2-6-1 Méthodologie pour la déiermination des paramétres de transfert.

La finalit¢ de notre code de calcul est de déterminer la matrice de répartition [S] de
discontinuités. La méthode mise en ceuvre, est basée sur I’étude de la réponse de la structure, a

une excitation par une onde de courant magnétique [17].

Pour cela il est nécessaire de définir :
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un sens positif dirigé vers le quadripdle, représenté ici par le schéma équivalent (figurell-13 ).
un plan de référence pour chacun des ports. Au niveau de la figurell-13 | les termes ai et bi
représentent les amplitudes complexes des ondes progressives incidentes et réfléchies du

courant magnétique sur la ligne 1 [18] [7].

Comme chaque accés est pour le moment considéré monomodal, on peut deéfinir la

matrice de répartition de la maniére suivante :

!ibl}:[sll 812}{a1:} (I1-22)
by ] [S21 Sppjap

Les parametres S sont déduits de I’évolution des densités de courant recueillies sur la
ligne fermée par des terminaisons adaptées. Sur une extrémite, ou I’excitation est situce, celles-
ci sont utilisées afin de réaliser un générateur adapté. Au niveau des autres acces, les
terminaisons sont employées afin de s’affranchir d’éventuelles réflexions occasionnées par une
charge non adaptée a la ligne. Si ’on considére que notre structure est monomode et sans
pertes dans la gamme de fréquence choisie, les facteurs de réflexion Sii peuvent étre calculés a
I’aide du rapport d’ondes stationnaires S sur la ligne i [7]. Comme nous I’avons signalé dans le
premier chapitre, cette démarche engendre de nombreuses incertitudes et s’avére pénalisante
en matiére de ressources informatiques. Nous employons la méthode de la « matrice pencil »
afin de déterminer les amplitudes des ondes de courant magnétique sur chaque trongon de
ligne. Au niveau des lignes d’acceés, ce « post-traitement » a naturellement identifié les deux
ondes, incidentes et réfléchies. L’amplitude complexe (et le facteur de propagation) de I’onde

transmise est également identifiée de fagon trés précise par cette technique.

Ainsi, sur toute ligne d’accés (ou est placée I’excitation), notée i, le facteur de réflexion

Sii est déterminé par le rapport de I’onde réfléchie et de I’onde incidente recueillies sur celle-ci.
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Sy =— (11-23)

ou les 2; et b; sont les amplitudes complexes des ondes de courant magnétique obtenues

par la technique de la matrice pencil.

Dans le cas des paramétres de transmission, notés Sij, nous devons naturellement tenir

compte des impédances caractéristiques de chacun des acceés.

S. =1 [£G (11-24)

Zci et Zcj représente respectivement les impédances caractéristiques des acces i et j. Afin
de s’affranchir de la détermination de ces impédances, dont la définition est arbitraire pour une
ligne coplanaire (impédance en courant, impédance en tension,...) ; nous avons appliqué le

principe de réciprocité afin de normaliser les paramétres de transmission.

Dans la suite de ce manuscrit, nous présentons quelques résultats de simulation que nous
avons compar€ avec ceux publiés dans la littérature. L’objectif, ici, consiste a valider cette

phase intermédiaire de notre simulateur.
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[[-2-6-2 Ligne coplanaire en circuit ouvert.

Dans un premier exemple, nous présentons par le biais de la figurell-14 Pévolution du
coefficient de réflexion d’une ligne coplanaire fermée par un circuit ouvert variable. Le substrat
de permittivité relative égale a 12,9 présente une hauteur de 0,635 mm. Le ruban central et les

fentes diélectriques sont fixés respectivement par les expressions  suivantes :

Les criteres de convergence préalablement établis par Monsieur Pannier ont éte
systématiquement employés. A titre d’exemple, trois fonctions de bases sont utilisées pour
découper les fentes suivant leur largeur. La finesse du maillage dans la direction longitudinale

A

est définie par la relation suivante : \_Né =30. Une terminaison adaptée numérique est placée
X

au début de la ligne afin de réaliser un générateur adaptée. La ligne est excitée par le mode
fondamental coplanaire. Un bon accord est obtenu entre nos résultats de simulations et ceux
pris en référence[19]. Le coefficient de réflexion tend a se stabiliser pour un rapport g/h proche

de 0.2.

[I-2-6-3 Ligne coplanaire en court circuit.

Ce deuxieme exemple est illustré par la figurell-15. Deux fentes gravées dans un plan
métallique infini forment une ligne coplanaire fermée par un court circuit. Ces fentes présentent
une largeur de 0,635 mm , elles sont espacées par un ruban métallique de méme largeur. Les

critéres de convergence ont été évidemment respectés. L’excitation de cette ligne coplanaire
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est similaire & celle décrite précédemment. La comparaison de nos résultats avec ceux pris en
référence est satisfaisante[20].

Ces deux premiers exemples mettent en jeu uniquement un phénomene de réflexion de
I’onde électromagnétique propagée par la ligne coplanaire (les phénomenes de rayonnement,
de couplage sont aussi naturellement prises en compte). Aussi, allons nous a présent, aborder
deux autres exemples ou la transmission de l'onde électromagnétique a travers une

discontinuité est étudiée,

1I-2-6-4 Discontinuité de deux lignes fentes.

La premiére discontinuité étudiée est un gap métallique séparant deux lignes fentes
identiques et alignées. Cette topologie est présentée figurell-16 . La ligne fente diélectrique
est un guide d’onde qui ne propage pas de mode TEM ou quasi-TEM comme la ligne
coplanaire. Nous profitons de cet exemple pour signaler que bien évidemment notre méthode
numérique reste valable car elle est générale. Elle n’a pas nécessité d’approximation TEM voir
quasi-TEM. Les paramétres scattering ont été déterminés en utilisant la procédure décrite au
paragraphe II-2-6-1. Un excellent accord entre nos résultats et ceux pris en référence[21] est
€galement observé. Nous remarquerons ici que le principe de réciprocité n’est pas utile afin de
déterminer le coefficient de transmission, étant donné que les lignes de part et d’autre de la
discontinuité sont identiques donc présentent évidemment la méme impédance caractéristique.

Nous pouvons €galement utiliser cette exemple afin de visualiser le bon fonctionnement

de la terminaison adaptée numérique magnétique. A cette fin, nous présentons, figurell-17.
I’évolution du module normalisé du courant magnétique J .. le long de la ligne fente. Ce

courant est observé au niveau du centre de la ligne. L’amplitude constante du courant

magnétique au dela du gap métallique tend & prouver a nouveau le bon fonctionnement de la
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Figure II-18 : Evolution fréquentielle du module du facteur de
transmission d'un stub coplanaire pour :

w=0.225mm; S=0.45mm; Ls=1.35mm; h=0.635mm; €=99
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Module de Mx

Fréquence : 25 GHz

Figure [I-19 : Evolution du courant magnétique Mx
sur la ligne 4 25 GHz
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terminaison adaptée numérique.

1I-2-6-5 Simulation d’un stub coplanaire.

Nous présentons sur la figurell-18 | I’évolution du paramétre de transfert [S21] d’un
filtre coplanaire en fonction de la fréquence.

Les fentes ont une largeur W=0,225 mm, le ruban central S=0,45 mm déposé sur un
substrat de permittivité relative €, = 9,9, sa hauteur est égale a 0,635 mm.

Deux fonctions de base sont utilisées pour découper les fentes suivant leur largeur. La
longueur Ls du stub est égale & 1.35 mm. Chaque port de la discontinuité est fermé par une
terminaison adaptée numérique magnétique. Celles ci vont permettre la détermination du
parametre de transfert S;;. La ligne est excitée a I’aide du mode coplanaire, et I’on s’assure
qu’un seul mode est propagé dans la gamme de fréquence considérée. Sur la figurell-18 | les
valeurs du facteur de transmission Sy, obtenues par notre code sont comparées avec celles
publiées par d’autres auteurs [22] [23]. Un bon accord est observé entre ces différents
résultats. Nous présentons également par le biais de la figurell-19 [I’évolution du courant
magnétique _fmx dans les fentes a la fréquence de 25 GHz. Nous pouvons ainsi visualiser a
nouveau |’ efficacité de la terminaison adaptée numérique.

La premiere phase du développement du code de calcﬁl étant ainsi achevée, nous allons a

présent poursuivre celui-ci en incorporant un niveau de métallisation supplémentaire.
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11-3 Formulation intégrale mixte (électrique - magnétique) pour [’étude de

structures multiniveaux.

[1-3-1 Principe.

Avec pour objectif la description de ponts a air, en suivant une démarche progressive,
nous avons complété notre simulateur afin de prendre en compte une meétallisation située sur
un niveau supérieur. Cette ligne métallique présente naturellement des dimensions finies. Par
conséquent, cette interface supplémentaire sera incorporée au simulateur par le biais d’une
équation intégrale électrique traduisant la continuité du champ électrique tangentiel sur le
conducteur. Nous sommes a présent, en présence d’'un systeme d’équations intégrales
couplées.

La structure d’étude généralisée présentée figurell-20, est également partagée en deux
demi espaces par application du principe d’équivalence. Le champ électriques aux niveaux des

fentes est matérialisé par les courants magnétiques équivalents.

M étallisation supérieure

micrffente

Demi-espace b

Figurell-20 : Coupe transversale d’une ligne microfente
surmontée par une ligne microruban. .
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(1) probléme originel.
(2) probléme équivalent.

Rappelons que I’application du principe d’équivalence implique que les ouvertures
pratiquées au sein des métallisations soient remplacées par des courts circuits. Ainsi, la
description du champ magnétique a Uintérieur du demi espace noté b ne fait pas intervenir le
courant électrique induit sur le conducteur supérieur, présent uniquement dans le demi espace

a. Nous avons :

ou J. représente la densité surfacique du courant électrique sur le conducteur supérieur.
Les €quations intégrales sont a nouveau obtenues par ’application des conditions de
continuité des champs tangents aux différentes interfaces. Nous avons :

e Aux niveaux des ouvertures diélectriques :

S s =D
eZX[Ha —Hj'

3.1 J =J (11-25)

m

* Sur le conducteur supérieur, en absence d’excitation sur ce niveau, nous avons :

e, x E% - ]:6 11-26
z [ JmJe) ( )
Une excitation Jocalisée modifie cette équation comme suit :

ézx[ﬁ% 3 )+1?:ex1}:6 (11-27)

L’étape suivante consiste a exprimer ces champs, aux niveaux des interfaces ou sont

appliquées les conditions de continuité, en fonction des fonctions de Green. Nous avons :
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A2 (7,2=0)= [[Ghm(f.z=0.7,2=0)T (7', 2= 0).dF"

Sm
HE (F,2=0)= [[GayGz=07.2= h) (7. 2'= hy).dF’
Se
E? (Fz=h)= [[GamG.z= 07, 2= 0)T (7. 2= 0).dF’
Sm
E2 (Fz=h))=[[Gli(F.z=hiF 2= h).Te(F 2= hy).dP
Se
B (f.z=0)= [[-Ghm(E.z=0.7,2=0).T (7. 2= 0).dF"
Sm

ou Sm symbolise la surface des fentes diélectriques. Se représente la surface du conducteur
métallique supérieur, T=xX+yy, T'=x'X+y'y. Nous remarquons que le nombre de
fonctions de Green a calculer, dans le domaine spectral, augmente de fagon significative. La
détermination de certaines de ces fonctions a déja été abordée précédemment. Ainsi le calcul
des termes G%J est résumé au sein du premier chapitre. Les termes Gipy et GI}EIM sont eux
abordés dans ce deuxiéme chapitre, au paragraphe 1I-2-2. Un trongon de ligne équivalente,
d’admittance Yreo et Ymmoe doit simplement étre rajouté. Dans le paragraphe suivant, nous
allons par conséquent résumer la démarche que nous avons suivi pour déterminer 1’ensemble

des autres fonctions de Green.

1I-3-2 Calcul des fonctions de Green.

11-3-2-1 Calcul des termes G?_IJXX,G?_IJ W,G?{J yx,CN}?Uyy :

Contrairement aux cas déja traités, la configuration que nous devons a présent considérer

fait intervenir une source et un point d’observation placés sur deux interfaces situées a des
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niveaux différents. Nous recherchons, en résumé, le champ magnétique créé en z=0
(figurell-21) par une source élémentaire de courant électrique située en z=h;. L application du
principe d’équivalence en z=0 nous autorise a substituer les fentes diélectriques par un court
circuit électrique parfait [5]. Les demi espaces notés a et b étant ainsi isolés, les expressions
des fonctions de Green relatifs au demi espace a ne fera intervenir que les milieux di€lectriques
supérieurs, pour z>0.

En suivant la procédure présentée au sein du premier chapitre, nous allons considérer le

schéma type ligne de transmission suivant :

5 A ?TEO
<o __plande source _
C.CE.
Y1E1 h1
LYV .
plan d’observation
Y
TE2 h,
YTE3
[ ]

() (b)

Figurell-21: Circuits équivalents « TE/z et TM/z » utilisés afin de décrire
La structure d’étude généralisée présentée figure , excitée par une source
de courant ¢lectrique horizontale placée en z'=h.

(a) Modes TE/z excités par une source de courant électrique horizontale.
(b) Modes TM/z excités par une source de courant électrique horizontale.

Intéressons nous, en premier lieu aux modes TM/z, et calculons le coefficient défini par :
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ETM = | = = ~
Teo B )5

L’équation des lignes de transmission pour la configuration considérée s’écrit, pour

z<z’=h; :

N Y(h)
I(z,z') =1 ?(hl)

[eh(y1 by ~Z'(hy).shyhp)] (1128

avec !

Y(hy) = Ypuj-coth(yy.hy)

Y(hy) = Yrmo
Y(h1) = Yrmo + Ymi- coth(y.hy)
=, Z(hy)
Z(h)=7
™I

Par substitution, I’équation (I1-28) devient :

} Y1m-coth(yy.hy) 1
I(O,hl) = I.Y Y. .
™0 + Yrmi-coth(y.hy) ch(y;.hy)
soit :
Y- 1
1(0,h;) =1. Ml (11-29)

Y1mo + Yrmi-coth(yy.hy) sh(vy.hy)
En comparant les équations 1-17 et I-19, nous pouvons effectuer les identifications

suilvantes :

Yl
1}
T

=R

(I1-30)

i
|
=il
2

<

1]

el
<

Par voix de conséquence, il vient :
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ﬁlax(lzt70) :g%l;\l/[ — ~Yrmy . !
Ty (k¢,hy) ¥ o Ytmo + Yrmi-coth(yyhy) sh(yyhy)

(11-31)

Nous pouvons procéder de la sorte pour les modes TE/z et rechercher le terme défini
par :

em | H2(k(,0)
em | Hy(ki,0)

Y (11-32)
Jeu (ktvhl)

va =0

En suivant une démarche similaire et en comparant les équations (I-12) et (I-19) nous

obtenons, apres avoir procéder aux identifications suivantes :

'

HY(ky,0) = Y1E] 1
Tou (ki hy) )5 YrEo + YTE1-cOth(y hy) sh(yphy)

<

_E (I1-33)

—Jeu

v=0

(11-34)

Les composantes du champ magnétique ﬁa et de la densité de courant électrique J.
dans I’espace géométrique (O,x,y,z) s’expriment facilement en fonction des leurs composantes
dans I’espace (O,u,v,z). Nous en déduisons alors ’ensemble des fonctions de Green, nous
avons :

G =sind.cosd.(e5E + 2T)

(N}I?J = sin 2 8.g5Y — cos? 5.5
o (11-35)
Gip = sin? 8¢5 — cos? 5.5y

(N}Iy_IVJ = —sin 8.cos8.(gFE +2T)
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avec .

k.
cosd = —=
k¢

(11-36)
. ky
sind = ——
k¢

N~

1[-3-2-2 Calcul des termes Ggyp- Yoga gLy

a
;Gem " .OpM -OpM

La configuration que nous devons a présent considérer fait également intervenir une
source et un point d’observation placés sur deux interfaces situées a des niveaux différents.
Nous recherchons, en résumé, le champ électrique créé en z=h1 (figurell-22 ) par une source
élémentaire de courant magnétique située en z=0". Nous allons considérer le schéma type ligne

de transmission suivant :
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C.C.E.

(a) (b)

Figurell-22 : Circuits équivalents « TE/z et TM/z » utilisés afin de décrire
La structure d’étude généralisée présentée figurell-20 , excitée par une
source de courant magnétique horizontale placée en z’=0.

(a) Modes TE/z excités par une source de courant magnétique horizontale.
(b) Modes TM/z excités par une source de courant magnétique horizontal

Intéressons nous, aux modes TM/z, et calculons le terme défini par :

Za —
el =| 2eket) (11-37)
Jou (k¢,0) /3
mu( t> ) Jev:()
Cette expression peut étre mise sous cette forme particuliére :
E2 (k. hy) | B2 (k0
g'[In'I\e/I — V( t> 1) | = u( t> ) (II-38)

H3 (k(,0) )\ T (k(,0)

La détermination du deuxiéme terme, liant H?(k,,0) a Jp,(k..0), a été abordé
précédemment, au sein du paragraphe I1-2-2.

Les €quations des lignes de transmission (I-24 & 1-25) pour la configuration considérée

s’écrivent, pour z>z’=0 :
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V(hy,0) = - ?20) Jeneri b - @ shv b))

1(z,0) = —i%%.[ch(yl.z) ~ 7(0)sh(y,.2)]

1(0,0) = —i. gig;
V(h1,0) 1

10,0) 300 -~[ch(v1-h D-Y (O).sh(yl.hl)] (11-39)

avec :

- Y + YTNH . th('ylh )
Y(0) = Yy - 1
Ymr + Ymo - th(vyhy

(11-40)

Y(0) _ Yrmo + Yom - th(vphy)

Y'(0) = o
Y Yrm + YrMmo - th(yrhy

Les identifications présentées au niveau des équations sont ici également valable. Nous

obtenons, par conséquent, les égalités suivantes :

E3(Ky,hy) = S;zg).[ch(yl.hl)—s?'(O).sh(yl.hl)] (I1-41)

B2 (k,,0) = T, .%g; (11-42)

On obtient finalement :

E3(R,hy) I
ﬁi(l;t,()) Ch(’}’l.hl).[YTMO +YTM1'th(y1‘h1)]

(11-43)

Par conséquent, il vient :

Y1 ! (11-44)

me
gT™ ~ ~
Ymo + YTMmi-coth(yphy) sh(yphy)



Si a présent nous nous intéressons aux modes TE/z, nous pouvons procéder de fagon

similaire pour rechercher le coefficient défini par :

Za —
ge =| Sutko ) (I1-45)
T 00 5
Nous obtenons finalement :
gk = YTEI ! (11-46)

Yrgo + Yrgp.coth(y hy) sh(yphy)

Les composantes du champ électrique E? et de la densité de courant magnétique J,

dans I’espace géométrique (O,x,y,z) s’expriment facilement en fonction des leurs composantes
dans I’espace (O,u,v,z). Nous en déduisons alors I’ensemble des fonctions de Green, nous
avons :

G, =sinb.cosd.(g™ + g™

G’BM =sin? 5.g%¢ — cos® 8.7,

(I1-47)

~VX 2 me 2 me
EM = —C08” 0.gTp +sin” d.g Ty

Nyy _ . me me
Gy =-sinb.cosd.(gTy +8TE

11-3-3 Application de la méthode des moments.

L’ultime étape consiste a présent & construire le systéme matriciel final.
Les courants €lectriques et magnétiques sont projetés sur un ensemble de fonctions de

bases du type «rooftop ». Par application de la méthode des moments dans I'espace
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transformé de Fourier, les équations intégrales présentées au paragraphe II-3-1 donnent alors

naissance a un systéme homogeéne d’équations linéaires du type :

X

Vi I3
[Yxlxlxlrm(pij)] [T&n(mj)] Vil |5
P~ > 1oyel | T X
[Toeep)| [Z8ep))| 5| |V
e y

Iyj Vi

(11-48)

avec u,v =x,y.
Jem

Les symboles T(y , Tw représentent ici, les termes de réaction entre une fonction de

base et de test de nature différente, situées par conséquent, & des niveaux différents. A titre

d'exemple:
?xtim (m_Wx, nWy)) _ JMJMGEXM (Et );fx;]n (Et )?X;: (Et )‘e'j(kx-m.\&7x+ky.n.\\7y)d12t
(I1-49)

—j.(l—(x.(m+%).Wx+Ey.(n—%).Wy) -

~ +00 P+00 - = . . =y -
T (m Wx, n Wy)) = Lo L G¥, (k) Txi (k) Ty" (&, )e dk,

(11-50).

[I-3-4_Validation par [’étude de tranmsitions entre_une ligne coplanaire et une_ligne

microruban.

La séparation en plusieurs étapes du développement du logiciel de simulation
électromagnétique 3D nous autorise a procéder a des phases de mises au point et de validation

de fagon progressive. Dans I’état actuel, le programme nous permet de simuler le couplage

87



0,8
TLM [25]

0,6 1 -—— Nos résultats
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Module des paramétres S
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Ligne coplanaire (port 1)
£\

Ligne microruban (port 2)

Figure 11-24:Variation des parameétres S en fonction de la distance d.
F=10 GHz, W=Wm=0,2 mm, H=0,254 mm, g=0,5 mm, £r=9,6.
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Figure II-25: Variation des paramétres S en fonction de la distance d.
F=20 GHz, W=Wm=0,2 mm, H=0,254 mm, g=0,5 mm, €r=9,6.
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entre une ligne microruban et coplanaire situées sur deux niveaux différents. La topologie

retenue est présentée figurell-23.

Ligne coplanaire

Ligne microruban g

Figurell-23 : Transition ligne coplanaire - ligne microruban.

Ce type de transition a été proposée et étudiée essentiellement par Messieurs les
Professeurs Menzel et Vahldieck [24] [25]. L’objectif affiché de ces études est de réaliser des
interconnexions entre lignes de topologie différente par couplage électromagnétique, pour la
conception de circuits intégrés millimétriques. Les longueurs de couplage requises deviennent,
en effet, compatible avec les dimensions des circuits. Ces transitions ne nécessitent plus de
connexions métalliques verticales et réduisent par conséquent les colts du circuit. Un tel
dispositif peut étre également envisager afin de caractériser « sous pointes» un circuit
microruban sans implanter des vias ou trous métallisés afin de connecter les plans de masse aux
poihtes coplanaires de référence. Des filtres ont été réalisés en tirant profit de la sélectivité de
cette transition.

Afin de tester la validité de notre modélisation, nous avons comparé nos résultats avec
ceux issus de la méthode TLM [25]. Cette comparaison, illustrée par les figuresIl-24 et 11-25

s’est averée satisfaisante pour des fréquences allant jusque 20 GHz.
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Figurell-26 : Variations des parametres S en fonction de la fréquence
de la Transition ligne Coplanaire - ligne Microruban pour:

h=0,1mm, g=0,2mm, d=0,075mm, S=0,05mm, w=0,075mm,
wm=0,075mm h1=04mm h2=04mm, er=12,9)
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Nous avons étendu avec succes ( figurell-26) cette gamme de fréquence pour atteindre

la centaine de GHz.[26]

II-3-5 Etude d'une fente réalisée au sein du plan de masse d'une ligne microruban.

Comparaison théorie — expérience.

Nous avons simulé U'influence d’une fente diélectrique réalisée au sein du plan de masse
d’une ligne microruban, sur les caractéristiques de propagation de cette ligne.

Généralement, la fente diélectrique est considérée comme un élément rayonnant. Cette
antenne peut effectivement étre excitée par la proximité d’une ligne microruban. Dans ce cas
de figure, il est évident que I'objectif premier consiste a obtenir le maximum d’énergie
rayonnée par l’antenne. Par voix de conséquence un maximum de couplage entre la ligne
microruban et la fente sera recherché lors de la conception de cet élément.

Neéanmoins, des ouvertures réalisées au sein d’un plan de masse peuvent étre rencontrees
au sein des circuits intégrés, non pas pour bénéficier du caractére rayonnant de cet élément.
mais pour réaliser d’autres fonctions. A titre d’exemple, une ouverture peut étre réalisée afin
de permettre la connexion de lignes situées a des niveaux différents par ’intermédiaire d’un via
[27]. L’ objectif ici consiste a réduire au maximum les phénon;énes de rayonnement. Les effets
parasites de la fente diélectrique doivent cependant étre estimés avec précision.

Nous avons comparé nos résultats de simulation avec la mesure (figure II-27). Ces
résultats expérimentaux sont issus d’une recherche bibliographique. Comme I’atteste la figure
II-27, cette comparaison s’avere trés satisfaisante. Nous démontrons ainsi la validité de notre

code de calcul.
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2y Mesures [10]
0 v v v .
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Fréquence (GHz)
fente

Plan de masse /

Ligne microruban

h=31 mils, Wm=55 mils, L=1 in, Ws=0.05in, €r=4.7

Figure II-27: Fente réalisée au sein du plan de masse
d'une ligne microruban.
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Ces topologies, simulées avec succés, mettent en jeu des phénomenes de couplage et de
rayonnement, phénoménes qui ne peuvent étre pris en compte de fagon précise que par le biais
d’un intégration rigoureuse des termes de réaction. Nous redémontrons ainsi I’efficacité des
procédures d’intégration employées au sein de notre code de simulation numérique.

Sans détailler a ce niveau le calcul des nouvelles fonétions de Green, nous avons souhaité
poursuivre dans la difficulté en ajoutant un niveau de métallisation supplémentaire. Ce
développement nous a permis de simuler les phénomeénes de couplage entre deux lignes
microrubans par le biais d’une fente rayonnante. Ces travaux sont illustrés par les figures 11-28
et 11-29. La comparatson de nos résultats avec d’une part d’autres résultats publiés et la
mesure est tres satisfaisante. Nous démontrons a nouveau que notre méthode et les procédures
de calcul numérique associées sont aptes a décrire avec précision des €léments rayonnants, et

ce, en champ proche.

I[I-4 Conclusion :

Nous avons voulu dans ce deuxiéme chapitre présenté les premieres phases de
construction de notre simulateur électromagnétique 3D. 1l s’agissait d’incorporer plusieurs
niveaux de métallisation. Compte tenu du fait qu’un de ces niveaux doit représenter une ligne
coplanaire, nous avons opté pour un formalisme ou uniquement I’évolution du courant
magnétique au niveau des fentes diélectriques est recherché. En opposition a ce formalisme
intégral, nous avons développé un formalisme d’équation intégrale électrique afin de simuler
une ligne planaire placée sur un niveau supérieur (voir inférieur).

Le programme intermédiaire a été validé par Pétude de topologies particulieres,

proposees dans la littérature.
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Figure II-28: Evolution du parameétre de réflexion en fonction de
la fréquence pour une lignes microruban alimentant une autre ligne
microruban par 1 intermédiaire d une fente rayonnante avec :

W=0.254cm ; L=1.5cm ; s=0.11cm ; h1=h2=0.0762cm; er=2.22
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Figure 1I-29: Evolution des paramétres de Transmission S21 et S31 en
fonction de la fréquence pour une lignes microruban alimentant une
autre ligne microruban par 1 intermédiaire d "une fente rayonnante:
W=0.254cm ; L=1.5cm ; s=0.11cm ; h1=h2=0.0762cm; er=2.22




Le dernier palier qu’il nous faut a présent franchir, avant d’atteindre nos objectifs, consiste a
incorporer une composante verticale dans la description des courants €lectriques.
Compte tenu de la complexité de cette étape nous avons résumé I’ensemble des

développements théoriques dans un chapitre que nous abordons a présent.
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IIT  Application de la méthode des équations intégrales a I’étude de

structures 3D.

1I-1) Introduction.

A ce stade de notre exposé, nous allons détaillé les différentes phases que nous avons
développées afin d’étendre notre formulation intégrale a I’ étude de structures 3D.

Afin de répondre a cet objectif, nous avons naturellement incorporé une composante
verticale dans la description des métallisations. Ce chapitre se veut essentiellement théorique
et sa lecture pourrait étre difficile. Cependant, nous avons souhaité présenter cette phase
théorique de fagon précise afin que ce document puisse étre utilisé ultérieurement.

L’exemple de la structure [1II-1] illustre les potentialités recherchées de notre simulateur.
Elle sera utilisée afin de décrire le formalisme que nous avons utilisé.

Aux hypotheses habituelles, présentées dans le premier chapitre, nous adjoignions
certaines restrictions a la description des métallisations verticales. Nous considérons que les
conducteurs verticaux ne traversent qu’un seul milieu diélectrique. Ils sont représentés par un
parallélépipéde rectangle droit. Nous négligeons les variations transversales du courant
électrique circulant au sein de ces conducteurs, qui ,par conséquent, présenterons des largeurs
tres inférieures par rapport a la longueur d’onde.

Le simulateur développé sera essentiellement utilisé au niveau du quatrieme chapitre, ou
nous ’appliquerons a I’étude de discontinuités coplanaires. Ainsi, ne seront présentés a la fin
de ce chapitre que quelques exemples d’applications afin de valider les développements

théoriques que nous présentons a présent.
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/ S Lo Ligne microruban

meétallisation verticale

h1
fentes »
diélectriques =
8rl '80 h2
S
€:2-€ Plan de masse latéral
Vue 3D
€y
8!‘1'8{) LT JZ S £ |
; : e J:m
D .
~J
h2
€r2-8p
€9

Coupe transversale

Figure I1I-1 : Exemple de configuration 3D
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11-2) Formulation intégrale pour |'analyse de structure 3D.

111-2-]1) Présentation du modeéle retenue.

La configuration générale de la structure d’étude est présentée sur la figure( I11-1a)
Dans une premiére étape le principe d’équivalence [1][2][3]est appliqué pour diviser le
probléme original en deux problemes équivalents. Les fentes sont remplacées par un
conducteur parfait entouré des deux cotés par un courant magnétique surfacique équivalent.

Présenté en détail au chapitre II, nous ne reviendrons pas sur ce formalisme.

Métallisation supérieure

Demi-espace a

Demi-espace b

figure (III-1a)

Ce courant magnétique équivalent satisfait a la relation suivante :

Ims :Es x €, (III-1)
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Avec j?ns :—f?ns =Jns et E, représente le champ électrique tangent au niveau des

fentes, €, est le vecteur unitaire normal a la surface. Le champ électromagnétique total dans

chaque demi-espace peut s’exprimer de la sorte :

Pour le demi-espace noté a , nous avons :

ﬁ?m(iz):ﬁ%‘ (f,z)+I:I? (f,z)+ﬁ§‘ (f,z)
(I11-2)
EZ,(F,2) :E;‘ (?,z)+1:3?j (?,z)+f5%1 (t.z)

Au sein du demi-espace b, il vient :

Hy (f.2) =8, (7.2)
(I11-3)
Eb(f.2)=E" (7.2)

Les équations intégrales électriques et magnétiques [4][5][6](EqIE et EqIM) sont
obtenues en traduisant les conditions de continuités du champ électromagnétique au niveau de

chaque interface :

o Au niveau de [’interface Z=0

Le champ magnétique tangentiel est continu au niveau des fentes diélectriques, on obtient

"expression suivante :

8, x[H2, (F.z=0) - HE, (7.2 = 0)] = T (I11-4)
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e  Au niveau de interface Z=hl

Le champ électrique tangentiel total est nul le long de la ligne microruban il vérifie la

relation suivante :
g, x [E;‘m (f,h])+E™ ]: 0 (111-5)

Eem

En absence de ’excitation le terme est nul.

o au niveau de la métallisation verticale pour 0<Z<hl

Le champ électrique tangent a la métallisation verticale est nul, il vérifie Ia relation suivante :
Byy X [F: (f,z) +E™ ].—. E¥ (F.2)+E! (f,2)+El (f.2)+E =0 (I11-6)

¢, représente la normale au plan (x,y).
€., symbolise la normale au plan (z,x) ou (zy).

I'indice z corespond a la composante du champs électrique suivant la direction

verticale (0z).

En I’absence de DPexcitation, E™ est nul. Les champs électromagnétiques sont

exprimes sous forme d’intégrales par les expressions suivantes[6] :
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[ (70)= [ [Gina (F.0:7,0)7,,(F 0)ax ay’
Sm

B (7.0)= [ [Ghw (F.0:70)7,,(F 0)ax'dy
sm (IT1-7)
“H (7.0)= [ ]Gy 5.0, h1)T (7 h1Jax dy
Se

*H; (F0)=[] [hf@,.,z Fo7.2)7, (. 2)dz 1dx dy

Sez 0

A partir de I’équation (III-4) et (III- 7) on obtient :

Te =&, [y (7.0: 0) + Gl (F0.F 0)T,, (F0)+ Gy (0.7, hD T, (7))
hl__ o L
+ J.Gliuez (r,0,7,2)J.,(r,z)dz ]ds
0

(I11-8)

De méme les champs électriques a la surface de la métallisation horizontale, engendrés par

— — —

les courants électriques et magnétiques, J,,J,,,J

e Yez>

o> S expriment par le biais des relations

sulvantes :

Bt (7.01)= [[G4(FnLF m)T(Fh, Jax'dy

Se

B, @D =]] G (. hs7 0)T, (7 0)ax oy (I11-9)

E5 (Fh) =[] [T——G_EJZ (07,2 )7, (2 )dz 1.dx dy

Sez 0

Par consequent la relation de continuité (III-5) s’écrit :
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- Yooto__ . - , — . - .
E:’d = j J[GEM (F’hla—f >O)Jm(f ’O)+ GEJ (?,h]’f 7h])Je(? 7h1)

hi___ _ o '
+[Ghy, (0, T.2) ], (T,2)dz ]ds
0

(III :10)

De méme les composantes dans la direction oz du champ électrique induit par I’ensemble des

sources s’ écrit :

E'(f.2) = [[ G, (Fz )T (7 hiax gy

Se

Bt (.2)= | [Gil.z:7 0)T, (7 0)ax dy -
Sm

hl_
E%;(?,Z) = jJ[IG;ZJZ(?,Z;?,Z')TCZ(“r",z')dz'].dx'dy'

Sez O

En utilisant (III-6) et (III-11) on obtient la composante verticale du champ électrique

au niveau de la métallisation verticale de hauteur hl, elle s’exprime de la fagon suivante[6] :

— +°c+w: ' — , == ' — '
E = [ [[G y(.2T.00],(F.0)+G} ,(F,2T ,h).JT,(F b))

hi__ S
+ J.GEZJZ (t,h1,7,2)J,, (7T ,z)dz ]ds
0
(I-12)

«S..,S, etS,, sontrespectivement la surface ou est appliqué le courant magnétique,

les surfaces des métallisations horizontale et verticale.
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Les composantes tangentielles des champs électromagnétiques,

Ex(ﬁt,z),}E:y(lﬂc‘,z),EZ(EL,Z),I?IX(IE“Z)etfly(ﬁl,z) sont reliées, dans le domaine

transformé, a celle des densités des courants Ts(lzt,z),f (lzl,z) et }m(f(l,z)par

€z

I’intermédiaire des expressions suivantes :

_— - L
F= 7 u kt,0,0 UVJ kt,O,hl vz kt = .7
@ ] v ( )} { r ( )} ] HJZ( )} @)
E.® || 6u, <f<t,m,0>] {"‘gz (Et,m,hl)} N;ﬁi(l&)} 17..®)
EO| [, - . )1
- - GEZM (kh Z>O)} [ Ez] (kt »Z, hl)} Ezlz (kt > Z):I N -

avec U,v=x,y ; & = (f(t,Z) et £ = (Et,z') sont respectivement la position du point observateur

. ~ 3 .. ]
et du point source et G correspond aux champs électromagnétiques aux niveau des
différentes interfaces, créés par les différents points sources unitaires de longueur

infinitésimale, le long de la métallisation verticale. Le calcul de ces termes est analytique. Ils
~ 1 M -
s’expriment de la fagon suivante :G" = J‘G“Z dz avec G" la fonction de Green
0
correspond aux champs électromagnétique crée par un point source unitaire donné, placé sur

un point z’ quelconque de la métallisation verticale.

hl sera naturellement associé a la hauteur de la métallisation .

1II-2-2 Expression des fonctions de Geen.

La détermination des fonctions de Green s’opére toujours en utilisant un formalisme

du type ligne de transmission[7].
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Au niveau de ce chapitre nous ne présentons que les développements théoriques qui
aboutissent aux calculs des fonctions de Green reliant les champs électromagnétiques au
courant électrique vertical et le champ électrique vertical aux courants horizontaux.

Les autres termes intervenant au sein de la fonction dyadique de Green ont été

déterminés dans les chapitres précédents.

H1-2-2-1 Fonction de Green associé a une source de courant électrique, placée entre 0 et hl.

la source élémentaire peut étre schématisée par un générateur de tension, proportionnel
a la source du courant J, , placée sur la métallisation verticale entre O et h1. On rappelle que
cette source ne contribue pas aux modes TE/z. Sans la présence des courants

électromagnétiques je et jm , la configuration est donc la suivante (figurelll-2) :

A
Yrmo Yo Eo <+——
hit
Yo 1 &1
< z" = L
Z(z) Z(z)
Ak D
z -
z z
0L < CCE
Figurelll-2 : Schéma type ligne de transmission

I1-2-2-1-a : Fonction de Green Gi5;,,Gi,




La détermination des fonctions de Green Gif,,Gjy, revient a calculer le champ

magnétique sur l'interface z=0 créé par la source verticalev (figurelll-2). Dans ce cas on a

(z=0)<z’, 1’équation des lignes de transmission (I-27) devient :

° 1(0,2) :{ Z(VZ,)}[eh(mz')—Z'(z')sh(vlz')]

(11-13)
avec
5 1 Yoy + Yoo th(y,.(h1-z - ,
Z(z)= Yy + Yo (. Z,» et Z(z)=Zpy th(y,z) (I11-14)
Y Yoo + Yoo th(y,.(h1-2))
Onpose: Z(z)=Z(z)+Z(z)
Alors :
5(r) = 1 Youg-€h(y, h1) + Yo .sh(y, h) (I11-15)
Y Yomo €h(y,.(h1—2") + Yy .sh(y,.(h1 -2z )).ch(y,.hl)

en identifiant les équations (I-16) , (I-17) avec I’équation (I-19), pour Tmu =0, on obtient

I’équation suivante:

I=H,
k. =

v=——1" Je (I1-16)
©.£

V=E

alors (II-13) s’écrit de la fagon suivante :
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o Hy(k,0)=—L — L [ch(ylz')—Z'(z').sh(ylz')].?ez(ﬁt,z') (I1-17)
We] Z(z)

La densité du courant Tez ne contribue pas au mode TE/z, par suite on pose :

g = [—Hua‘t’o’)} (11I-18)
:imu

TBZ(EbZ ) Z?ev =0

Par conséquent on obtient:

e,m _ ki Yt sh(yp-(h1 - 2)) + Yrpgo-ch(yy (h1 -2 )
gTM ———.Y'[Ml.

(I11-19)
0eq Y’IM()‘Sh('Yl.hl) + YTMl.Ch('Yl.hl)

En utilisant (I-7), on obtient les relations suivantes :

= = = m = e.m 2 2 =

H, =Hy.sind-Hy.cosd = g%\,l Jez = g1y (cosd+sind).Je, (I11-20)
donc

= N = e.m . . = e.m =

Hy sind - Hy.cosd = (g gy -sind).sin 8.J¢, + (g7jy -c0s8).cosd.J, (I1I-21)

par identification on obtient :

Hy(kp.0) = (e7iy -sin8) Je, (k1,2 ) = G (ky.0.2) T, (ky.2) (IM1-22)
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ﬁy (K0.0) = ~(e55™ c0s8) T, (K(,2) = G{{ZJZ (k,0,2)Tey (k. 2) (111-23)

avec

finalement on obtient les expressions des fonctions de Green suivantes :

‘YTMI.Sh('Yl-(hl— 2))+ Yrmo ch(yy.(h1-2 )

I
« G (k.0,z)=—1Y

111-24
Iz 0E] ™l Yrmo sh(yy-hl) + Y .ch(y;.hl) ( )
C B R0 - x vy YISO ) Vo sh (o) )
z e | Yrmo shiyy-hl) + Y .ch(y;.hl)

[I[-2-2-1-b) ; Fonction de Green: G2, ,GY, .

Dans ce cas, on calcule le champ électrique sur I'interface Z=hl, crée uniquement par
une source verticale de courant électrique placée entre 0 et hl, donc (z=hl)>z’, par

conséquent 1’équation des lignes de transmission (1-24) devient :

V(hl,z)=-v 2(z) [ch(yl(m—z'))—?'(z').sh(yl.(M—z')) ] (I11-26)

PN T -

Z(z

en utilisant I’équation d’identification(I11-16), I’équation (I11-26) devient :
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Eva?t,hl):i Z(Z)[ ch(yy (h1-2)) - ¥ sh(ry (h-2)) | ToRpoz)  (111-27)
ne

Z(z )
et on pose:

J

ZEJZ _{EV(Etahl)}
™ — | = =

Jez(kt’z) Tf =0

eV

on obtient :

ky . Yo ch(y,2)
0.&; Yru-ch(y;.hl) + Yoo sh(y,.hl)

EJ, _
ZTM -

a partir de I’équation (I-7) on a :

E, E cos6+E sind = Z52 (cos? § +sin? 6)]

avec

cosﬁzﬁ et sind=—_
k

t t

En suivant la méme démarche que précédemment on obtient :

(I11-28)

(111-29)

(II1-30)

(IT1-31)

0381 Yy ch(yg h1)+YTM0 sh(yj.hl)

- S '

(111-32)

O] YTMI .Ch(yl.hl) + YTIVIO sh (’Yl .hl)

II1-2-2-1-c ; Fonction de Green (N}EZZJZ .
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Cette fonction de Green correspond au champ électrique vertical E,, en un point

quelconque z le long de la métallisation verticale, créé par une excitation unitaire. Nous

devons distinguer deux cas de figure pour le calcul de ce terme :

er Zéme

1~ cas £ __cas
A 4
hi—+ hl T~
'~ g4——lasource

Z—1—4— l'observateur z

, —T—€—la source z -’—f—l' observateur
0 + 0 L-

0<z <z zSz'Shl

En utilisant les équations des lignes de transmission et en suivant les mémes démarches

utilis€es auparavant on obtient :

1% cas : z>z.

Dans ce cas la source peut se déplacer entre 0 et z donc I’équation des lignes de

transmission (I-25) s’écrit:

o lz,2') =—= V, . [ch(yl(z— z))- Z'(z').sh(yl (z—- z'))] (111-33)
Z(z)

En utilisant I’équation d’identification (III-16) et I’ équation (I-18) :

A
Ez(ktvz):‘—t'Hu(ktaZ)—_eL(_t-l

- .6(2—2‘)
0] joe,
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avec 8(z—z )=0 puisque z#z , on obtient ’expression de la fonction de Green symbolisée

par le terme GE 1, » elle sécrit

275 Yrmo -ch(yy(z—h1)) — Yy sh(y) (z - h1))
G E.J, (k.2 ,2)= ([——] Yrmych(vi2). Yontr ch(rihT) + Yyngo sh(y (1) j

(111-34)

2™ cas: z<z <hj.

dans ce cas la source est située entre z et hl donc 1’équation des lignes de transmission est la

suivante :

o I(z,2') =—

V. [ch(yl(z ~z ) +Z'(z)sh(y,(z - z'))] (I11-35)
Z(z)

En suivant une démarche similaire au cas z>z on obtient I’expression suivante :

KU o by YIMO ch(yy (b1 -2 ) + Yy sh(yy (h1-2))

©E Yy ch(yihD) + Y sh(y;hl
Gzz (kt,zz)— 1 ™1 h(¥1h1) + Yo sh(yihl)

oz - z) )’

joe

(1I1-36)

~__2 . . '
GE,;, symbolise la fonction de Green pourz >z.
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Finalement on a:
GZZI (12 Z)= j'hl G** (12 z z') dz = T(N}ZZ< (E z z')dz' +1}1GZZZ (E z z') dz'
EZJZ L 0 EZJZ e . 0 EZJZ e . z EZJz [ '

(I1-37)

ce terme correspond au champ électrique a un point donné z, crée par les différents points

sources électrique unitaire de longueur infinitésimale | le long de la métallisation verticale.

11-2-2-2) Les fonctions de Green associées aux sources de courants horizontales.

I1]-2-2-2-a) Les fonctions de Green associée a une source placée a ’interface z =0.
Par Iapplication du principe d’équivalence nous devons considérer uniquement une

source horizontale du courant magnétique placée sur I’interface z =0 la configuration est par

conséquent la suivante :
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A o0
Yrmo Yo €0 _ .
hl4 . °
Yrmr 71 &
. 0" Z(0) Z(0)
z :0--_@_ Milieu j Milieu i
<0- . .
Yrmz Y2 €2 0 o*
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Figurelll- 3 : Schéma type ligne de transmission avec une source
magnetiqueJ  pour le mode TM/z

En résumé nous cherchons le champ électrique vertical E, au sein du milieu i, entre 0

et hl, crée par la source magnétique jmu

On pose :

g?;’z = [E_(M] — (fz(j{bz) }(Ev (k_i’hl)J (IH-38)
J’mu (kt ’O) Ev(kt:hl) Jmu (ktao)

Kk, hl
Le terme ———( 1. h) ™= Y1

M
_(k,,0) Y1y -¢h(v1h1) + Y0 sh(v,h1)

tez= Je\ =0

a été calculé au chapitre 1.

. _ E,(k(,z
Dans ce qui suit , I’objectif sera de rechercher le terme Lr—z—g_—t——)J Dans ce cas on

Ey (k. hl)

a:z>z . et par conséquent les équations des lignes de transmission deviennent :

1(2,0) =i E;m@a>2<mmwﬂﬂ
(I11-39)

V(hL,0) = —i. 3?10) [ch(ylhl) e (O).sh(ylhl)]

ona:

121



1z0) _ o) _[ch(YIZ) —Z (0)sh(y 1Z)L (I11-40)

V(h1,0) leh(y,h1) - ¥'(0) sh(y,h1)]

en utilisant ’équation de I’identification (III-16) , I’équation (ITI-40) devient :

ﬁu (Etao)

—— = Yrmo ch(yy(hl—2z)) + Y1mysh(y (hl - z)) (I11-41)
E, (k¢,hl)

De méme en utilisant 1’équation( I-18):

E, =

zZ

H - T sz-2)

e, jog,

En considérant TZ =0 et en combinant (I1-41) et (I-18) on obtient finalement :

E (k.0
= Z(E(" ) Kty o ch(yy(h] = 2)) + Yong sh(vy (h1 - 2)) (IT1-42)
E (k,h) ©F

Par conséquent on a :

me, _ ki Ymo -ch(yy (hl-2)) + Y sh(yy (hl-2))
g™ ~ XYTMmi-
0g ) Yy -ch(yihl) + Yo sh(yphl)

(I11-43)

Le retour dans ’espace géométrique (0,X,y,z) se fait en utilisant I’équation suivante

T, =sin 8.1, —cosdJ,, (IT1-44)

D’aprés les équations (III-38) et (III-44) on a :



E,(K(.0) = g™ 5in 8Ty (K(,0) — g 0088 Ty (K ,0) (I11-45)

avece !

sind = — et 0056‘3:%L

1 t

on sait que :
E,(k,2) = ég‘zM(Et,z,O).Tmu (k(,0) +G§Z a (K. 2.0) Ty (k,0) (111-46)

en identifiant les équations 1I1-45 et I1I-46 on obtient finalement les expressions des fonctions

de Green suivantes :

-~ k . - . -
(1] YTMI . Ch(’Ylhl) + YTMO : sh(ylhl)

G2 (kp.20)= _kx o Yrmo ch(yi(hl-2))+ Yoy -sh(yy (hl - 2)) (I11-48)

og, M Yy - ch(yihD) + Y1pro - sh(y;hl)

[11-2-2-2-b) Les fonctions de Green associées & une source horizontale placée a 'interface

z=hl.

De la méme fagon on cherche le champ électrique vertical EZ, entre 0 et hl, généré

par une source de courant €lectrique horizontale placée sur 'interface z=hl. Dans I'espace

(u,v,z) le champ E, ne peut étre associé qu’aux modes TM/z. Ainsi nous devons considérés

uniquement une source de courant électrique Tev, la configuration est la suivante (figurelll-4).
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Figurelll-4 : Schéma type ligne de transmission avec une source
électrique j - pour le mode TM/z

En suivant une démarche similaire & celle décrite au paragraphe précédent, nous

obtenons les expressions suivantes :

oe;  Ymy-ch(vy-hD) + Yo -sh(yy hl)

* G (ky,zhl) = -

ky . YTMI'Ch(YIZ) (III—SO)
alg] YTMI .Ch('}’l.hl) + YTI\/IO .sh(yl.hl)

«GE ;(ky,z,hl) = -

111-3) Fonctions de base:

L’étape suivante de la procédure consiste a représenter les courants dans la structure par
des fonctions de base dont les coefficients de pondérations seront les inconnus du probléme.

Les fonctions de base peuvent étre regroupées en deux types.



a):la partie horizontale de la structure : cette partie contient la métallisation de la ligne

microruban et les fentes de la ligne coplanaire, qui sont représentées par des fonctions de

base rectangulaire de type rooftop[8], figure(IlI-5), dont les caractéristiques sont décrites au

chapitre I. Elles s’expriment de la maniére suivante :

T, y) =T (x,y)=| 1=

~w, <x<0 ——L<y<—2
i 2 '
Wy W

O<x<w, ———2—<y<—5— (1II-51)

ailleurs

-—w, <y<0 Wy oy < W
0<y<w, —WX<x<V;X (I11-52)
ailleurs

b) :La partie verticale de la_structure : cette partie, la métallisation verticale, est

symbolisée par une densité de courant uniforme volumique[9][10] cette métallisation

représente un lien avec les parties horizontales de la structure, figurelll-5. La fonction de

base utilisée a pour expression :

fez (x,y,z) =

1

O<x<w,
— W A%
Y oy <—2 I11-53
S <Y< ( )
O<z<Az



Ligne microruban

O J ez

Fente

Meétallisation X

J s Ty

FigureIlI-5 :Fonctions de base et de teste :T,,,7

SV EZrT mXo
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111-4) Résolution des éguations intégrales :

Les équations intégrales précédentes sont résolues par la méthode des moments, Elle consiste
a transformer ces équations en un systéme d’équations linéaires qui est ensuite inversé. Cette
approche a été détaillée dans le premier chapitre et on se limitera donc ici a en présenter un

bref résumé.

Les courants J_,J.,J, sont remplacés respectivement par des combinaisons de m,n,v

€Z>" m

fonctions de base :

* In=2 VI,
p=l P
« J =317, (I11-54)
p=1
= k
* Jez :zlzp sz

I5.1,,.V," sont les coefficients de pondérations qui représentent les inconnus de probleme.

L’application de la méthode de Galerkin dans I’espace transformé de Fourier aboutit a un
systeme d’équations homogenes algébriques.

Le systéme obtenu peut étre décrit symboliquement sous la forme matricielle suivante :

[??(Pij] [ - (Py) ] [ eZm(PU)

Vf;’ I‘J-’

fren]  Ezep] Fzeo]|n <|ve|  aoss
)| vr

o) Fen]  Ezeop)
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Les symboles i‘,‘v et Tj'v correspondent au couplage entre les différentes fonctions de

base et de test . Comme latteste la figure III-6 on retrouve cing fonctions de base
différentes ce qui nous donne une matrice de réaction constituée de 25 sous matrices.

Les termes de cette matrice traduisent la réaction entre la fonction de base i et la
fonction de test j.

A titre d’exemple, les termes ou apparait une fonction Jz sont définies par les

expressions suivantes:

“+00 40
A e7zm ~uzI - =2 . =, -
T2 o) = | [Giy (R)T40c0 T (K, dk dk, (II1-56)
~ Rt | I -~ = -~ 2, -
ZZ7 g = | [ GE, (.)T(k)T; (k) dk, dk, (II1-57)
—~ +°°+°°~I -~ = — =, -
Tz og) = [ [GF (Ko Ty (k)T (k, ).k, di, (I111-58)
_ totw g L N
Zu (o) = | [62,(k).T4(k).T (k) dk dk, (II1-59)
+00 400 .
Fegez _ e | B -2
Z72(pg) = | [ G, (k)T4(k)T; (K dk,dk, (IT1-60)
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Figure III- 6: Les termes de réaction entre les fonctions de tests
et les fonctions de bases
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Les différentes fonctions de Green s’expriment de la maniére suivante :

(hl _ C
g - | G;ZJZ (k¢,0,z )dz
GHJZ (kt) 0
1}1 ~uz ' '
~ ] Gy (k¢,hlz)dz
GEZJZ (k) o F
~ 1 hl (I1-61)
Al
GEUZM(kt) =, (j) GEZM(kt>Z’O)'dZ
-~ 1
GZU (k ) hl -
E gt J Gg' j(ky,z hl).dz
. 0
GEZJZ (kt)J bl hi_ L
- [ G}ZEZJ (k¢,z,z )dz 1dz
LO 0 o J
Le calcul de ces termes est analytique a titre d’exemple :
* (N}’EZJIZ k)= ky . Yoy sh(y, -hl) (I11-62)
. ®€.Y; Yrag-Ch(yyhl) + Yy sh(y,-hl)
~ 1 - k
* GEIZ (kt) — Yy YTMI‘Sh(YI'hl) (111-63)

©e1Y; Yra ch(y, 1)+ Yo sh(y, hl)

[1-3) Calcul des termes de réaction :

La figureIll-6 représente les réactions entre différents types de fonctions de base et de
test . Le repérage de ces fonctions se fait de fagon similaire, comparativement aux chapitres

précédents. A titre d’exemple :



—-j(m.Wy kyx +nWy .ky )

~ +°°~ I = 2. -
Tom mw,,nW,) = [ [ G, (k) (k) o (ke

—o0

dk, dk,

(I11-64)

1
)((m+-;—)W>\ -kx+(l’l~5)_“7y l\y )

dk .dk

y

T:Z™ (mW, , nW ):ITGYZI k)T, (K)o, (k)e
yz X2 y EzM\™ /"2 t/my \>t/

(I11-65)

. 1
_J((m-%).wx kyx +(1n+5).wy -ky )

“+on
~me ~ ] = - =2,y -
sz z (mwx:nwy) = j JGHyJZ (kt)'me (kt)Jz (kt)'e

—o0

dk , dk

(I11-66)

i
Ezlz

—j(mWyx kyx +n.Wy .ky

+w — —
ZZ2 (mW,,nW,) = j j GZ, (k)J, k)T (K,)e dk,.dk,

(11-67)

Apres avoir calculer tous les termes du systéme matriciel, nous pouvons extraire les
différents paramétres, qui caractérisent notre circuit étudié. Nous utilisons bien évidement les
charges adaptées numériques magnétiques et électriques, dont le principe a été expliqué dans
les chapitres précédents.

Au niveau de ce chapitre nous allons tenter de valider notre code de calcul. Afin
d’atteindre cet objectif, nous avons comparé nos résultats a ceux disponibles dans la
littérature. Cette phase de validation ne concerne que des discontinuités symétriques ou la
conversion de modes peut étre négligée.

Nous avons utilisé la procédure décrite au premier chapitre. Ainsi, le «post-traitement»
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basé sur I'utilisation de la « Matrice Pencil » est employé afin de déterminer avec précision

’ensemble des parameétres de transfert des discontinuités.

1I]- 6 ) Etude d'une ligne coplanaire enjambée par un pont a air.

La ligne coplanaire présente de nombreux avantages. A titre d’exemple, elle engendre
une faible dispersion, la hauteur du substrat est peu influent sur les caractéristiques de
propagation, si toute fois celui-ci n’est pas métallisé. Toutefois, au niveau d’une discontinuité
asymétrique, la rupture de la symétrie de la ligne coplanaire peut engendrer I’apparition du
mode fente (au mode impair). Ceci constitue I’inconvénient majeur de la technologie
uniplanaire. Afin d’éviter I’apparition du mode fente il est coutumié d’utiliser des ponts a airs
[11][12][13][14][15][4]. Utiliser fréquemment, ce dispositif ne doit pas perturber le mode
coplanaire. Ainsi de nombreuses études ont été menées afin d’étudier 'influence des ponts a
airs sur les caractéristiques de propagation de la ligne coplanaire.

Dans ce premier exemple nous avons repris les travaux de Messieurs JIN et
VAHLDIECK [16]. La structure étudiée est présentée figurelll-7. Cette ligne coplanaire
présente les caractéristiques suivantes : un substrat de hauteur 100um, une permittivité
relative de 12.9, le ruban central et les fentes diélectriques présentent respectivement une
largeur de 15pum et 10um. Le pont a air posséde une largeur de 30um et une longueur de

45um, sa hauteur est variable.
Nous présentons figurelll-8 I’évolution du module normalisé du courant magnétiquejmx le

long des fentes di¢lectriques, pour une fréquence F=40Ghz. la discontinuité constituée par
I'unique pont a air, est excitée par le mode coplanaire. Les perturbations sur ce mode

incident, occasionnées par la présence du pont a air, sont visibles sur le graphe.
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Le rapport d’ondes stationnaires en aval de la discontinuité est voisin de 1. Ce constat
démontre a nouveau toute I’efficacité de la terminaison adaptée numérique magnétique
utilisée ici comme charge. Dans cette exemple, la hauteur du pont a air a été fixée a lum.
Nous avons vérifié I’influence de cette hauteur sur les valeurs des parametres S de la
discontinuité.

La figure(I11-9) présente 1’évolution du module du paramétre de réflexion, S11, en fonction de
la hauteur, d, du pont, pour une fréquence de 40GHz.

11 existe une valeur de d pour laquelle I'influence du pont a air devient négligeable. Pour
I’exemple choisi , une hauteur d de 3um suffit.

Afin de vérifier les effets de la fréquence, nous présentons figure (I1I-10) P’évolution
fréquentielle du paramétre S11 en conservant cette hauteur d=3um. On remarque une
évolution croissante de S11, et donc une dégradation de la transition, lorsque la fréquence
croit. Cette variation peut étre due a un effet capacitif engendré par la présence du pont.

Enfin il convient naturellement de souligner le bon accord entre nos résultats et ceux pris en

référence.

[1-7 Etude d'une lisne coplanaire suspendue.

Lorsque les gammes millimétrique et submillimétrique sont abordées, la conception
de circuits intégrés en technologie microruban est généralement évitée étant donné la
dispersion que présente cette ligne aux fréquences considérées. La ligne coplanaire est
généralement adaptée dés que des fréquences supérieures a 60GHz son prises en compte.

De nos jours, de plus en plus d’applications en gamme submillimétrique sont envisagées, dés
lors Tutilisation de lignes coplanaires conventionnelles n’est plus souhaitable car les pertes

seraient trop importantes et la dispersion ne serait plus négligeable. La conception de circuit
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intégrés submillimétriques nécessite que ’on recherche un nouveau type de support de
propagation.

La ligne coplanaire suspendue est une excellente candidate. Elle a été utilisée la premiére fois
en tant que ligne de propagation non linéaire pour la création et la transmission d’impulsions
tres breves, dans la gamme 0-725GHz [17].

Etant donné la topologie de cette ligne, nous pouvons espérer obtenir de faibles pertes, une
faible dispersion associée a une faible valeur de la permittivité relative effective.[18][19][20].

Dans I’éventualité d’une conception d’un circuit intégré hybride, incluant a la fois des lignes
coplanaires classiques et suspendues, nous avons €tudié une transition entre ces deux supports
de propagation.

Nous présentons, figurelll-11, les variations des paramétres S d’une discontinuité entre une
ligne coplanaire classique et suspendue d’une hauteur e, en fonction de e pour F=100Ghz.
Comme le confirme cette figure, la transmission entre les deux lignes se détériore tres vite
lorsque e augmente. Il est préférable d’éviter cette configuration en prévoyant une intégration
des composants directement sur la ligne coplanaire suspendue.

En utilisant la technique de la matrice Pencil afin de déterminer les parametres S, nous
obtenons directement la valeur de la permittivité relative effective de la ligne coplanaire
suspendue. Nous présentons, figurelll-12a, la variation de ce parameétre en fonction de
I’élévation e du ruban central de la ligne coplanaire. La permittivité effective diminue
naturellement lorsque e augmente, elle tend vers la permittivité de 'air lorsque e devient
important. Ce paramétre peut ainsi étre facilement ajusté. La figureIll-12b tend & démontrer
que la ligne coplanaire suspendue est effectivement tres peu dispersive. Une comparaison de
nos résultats avec ceux issues de la méthode des éléments finis 2D [21] tend a démontrer

’efficacité de notre simulation.
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III-8  Etude d'une transition ligne coplanaire-ligne microruban.

Si nous reprenons la liaison entre la ligne coplanaire classique et suspendue, présentée
figurelll-11, en supprimant la fente diélectrique de la ligne suspendue, nous obtenons une
transition entre une ligne coplanaire et une ligne microruban partageant le méme plan de
masse.

Cette configuration permet de réaliser des circuits intégrés mixtes ou les deux technologies
sont présentes. Cette transition peut étre utilisée afin de mesurer des circuits, réalisés en
technologie microruban, pour le biais de pointes coplanaires.

Nous présentons , figurelll-13, I’évolution des paramétres S, d’une transition entre lignes
coplanaire et microruban, en fonction de la fréquence.

Cette transition se dégrade avec la fréquence. Cependant le coefficient de réflexion présente
une valeur proche de(-10dB) a 100GHz. Cette valeur peut étre considérée suffisamment
faible pour prétendre a la bonne adaptation de cette transition.

L’objectif, ici, consistait a valider notre simulateur sur un autre exemple. Objectif que nous
avons atteint avec succes puisque 1’accord de nos résultats avec ceux pris en référence est tres

bon.
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111-9 conclusion.

Dans ce chapitre, nous avons essentiellement résumé les développements théoriques

que nous avons entrepris afin d’incorporer la troisiéme dimension dans la description des
métallisations.
L’objectif consiste a décrire avec précision les ponts a air utilisés en technologie coplanaire.
Les quelques applications présentées a la fin de ce chapitre ne résument pas la finalit¢ de
notre travail qui réside dans 1’étude du couplage et de la conversion entre modes au niveau
des discontinuités coplanaires. En effet, toute mesure de circuits coplanaires est réalisée
« sous-pointes ». Ces pointes forment un court-circuit entre les plans de masse latéraux de la
ligne coplanaire, filtrant ainsi le mode fente parasite, si celui-ci est présent. Par conséquent
aucune information sur la présence du mode fente parasite n’est disponible par la mesure.
Cependant , un mauvais filtrage de ce mode par les ponts a air peut engendrer un mauvais
fonctionnement du circuit. Afin d’éviter ce genre de désagrément, il convient d’évaluer avec
précision la performance des dispositifs de filtrage par le biais d’une simulation
électromagnétique du circuit.

Cette étude est a présent résumée au sein du quatriéme chapitre.
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Quatrieme chapitre

« Etude de discontinuités coplanaires en bande W - Influence du

couplage parasite entre modes. »
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1V Etude de discontinuités coplanaires en bande W - Influence du

couplage parasite entre modes :

1V-1 Introduction -

La bande W, longtemps allouée aux militaires, est de plus en plus utilisée pour des applications
civiles, dans le domaine des télécommunications. A titre d’exemple, nous citerons la réception
satellite, les communications sans fil, les communications entre véhicules, le radar anti collision
automobile. Par ailleurs, un projet d’imagerie radiométrique a conduit I’équipe « composant faible
bruit microondes » de PIEMN a réaliser un amplificateur faible bruit en technologie MMIC
uniplanaire [1] [2].

Compte tenu du caractére innovant de cette technologie, il nous a semblé capital, a ces
fréquences, d’étudier et de vérifier 1’efficacité des filtres de modes que sont les ponts a air. Cette
étude ne peut étre, comme nous ’avons déja souligné, que théorique. En effet, la mesure du mode
fente n’est guere possible avec les dispositifs de caractérisation expérimentale sous pointes, celles-ci
court-circuitant naturellement ce mode.

Cette étude, menée dans le cadre de ma thése d’Université, nécessite que 1’on utilise le concept de
parametres S gencralisés, et que I'on procéde a des analyses de discontinuités multimodes [3][4].
Avant d’exposer quelques résultats, résumant nos travaux, nous devons présenter les outils que nous

avons développés et utilisés.

IV-2 Notion de parameétres S généralisés :
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Contrairement aux chapitres I, I, et III, les supports de transmission étudiées a présent sont
susceptibles de propager plusieurs modes. Si 'on fait abstraction des modes supérieurs excités, la
ligne coplanaire peut propager deux modes, le mode coplanaire et le mode fente. Si le dos du
substrat est métallisé, un troisiéme mode, qualifié de mode microruban, peut également s’établir [4].
La technologie coplanaire en bande W développée a 'LLE.M.N. évite cette configuration. Nous nous
limiterons par conséquent a I’étude de discontinuités entre lignes coplanaires ou seuls les deux modes
précités sont susceptibles de se propager. Nous rappelons a ce niveau de I’exposé que le mode
parasite fente n’est pas TEM et qu’il présente par conséquent une fréquence de coupure non nulle.

Ce comportement multimodale nécessite la définition et I'utilisation de parametres S généralisés
[5]. Ainst, nous associons un port virtuel & chaque mode présent au niveau de chaque port physique
de la discontinuité [6]. Les paramétres S généralisés relient par conséquent les amplitudes des ondes
associées a chaque mode donc a chaque port virtuel. A titre d’exemple, nous considérons une
discontinuité entre deux lignes coplanaires, figure IV-1. Nous sommes en présence de deux ports

physiques et quatre ports virtuels sont considérés afin de construire la matrice S généralisée :

b, Sii S;p Sz Sy ay
b, _ Sy Sy Sy Sy . 4y (IV-1)
b, Ss1 S; Sy Sy aj
b, Ssi Si2 Si Sa) \ay

Une autre représentation des parametres est possible, ou apparait la notion et différenciation des
ports physiques. La notation est alors la suivante :Sij[m, n] ou les indices i et j identifient les ports
physiques, m et n sont reliés aux ports virtuels ou modes [7]. Nous nous efforcerons a définir les

notations utilisées dans ce manuscrit, afin d’identifier les paramétres S.

Dans le cas de lignes de transmission propageant plusieurs modes, les parameétres Sij, avec 1 # j,

peuvent relier deux modes présentant des configurations du champ électromagnétique trés
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différentes. Dans ce cas, les valeurs des paramétres Sij sont trés sensibles a la définition utilisée de
I"impédance caractéristiques de ces différents modes. Comme les dispositifs étudiés sont passifs,
isotropes, le principe de réciprocité s’applique [8]. Il permet de nos affranchir de ce probleme. Nous

avons .

Sij=Sji  (IV-2)

Nous savons que [lutilisation de terminaisons adaptées numériques nous autorisent une

détermination rapide et précise des paramétres S de discontinuité monomodes [9]. Nous avons

étendu avec succes le formalisme de terminaisons adaptées numériques aux structures propageant

plusieurs modes. Ces travaux ont été menés conjointement avec Monsieur Pannier [10].

1V-3 Terminaison Adaptée Numérigue Multimode -

1V-3-1 Principe -

Afin d’illustrer notre méthode, nous avons choisi de la présenter a I’aide d’un exemple. A cette
fin, nous "appliquons au cas d’une ligne coplanaire sans substrat métallisé au dos (figure TV-2). Les
densités de courant magnétique au niveau des deux fentes sont la superposition des contributions des
deux modes propages, qualifiés habituellement de mode coplanaire (ou mode pair) et de mode fente
(ou mode impair).

En considérant qu’uniquement ces deux modes sont propagés (hypothése généralement vérifiée)
le courant magnétique le long de la ligne coplanaire (suivant ’axe Ox) peut s’exprimer de la fagon

suivante :



PLAN D ’ADAPTATION

Figure IV-2: Discontinuité Coplanaire Asymeétrique
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—2mi(——) 2mi(——) P T 27—y

3 - Y A - . - g
In(y)=a,(e TP +by(ye P +di(y)e B +biy)e B (1V-3)

ou a, et a; sont respectivement les amplitudes des ondes de courant incidentes paire et impaire,

by et Bi représentent respectivement les amplitudes des ondes réfléchies paire et impaire.

Dans un premier temps, afin de ne pas alourdir la présentation de ce formalisme, nous considérons
que la composante fmx (x), figure IV-2. Nous plagons aucune fonction de base dans la direction
transversale.

La terminaison est construite en imposant, au dela, d’un plan P (figure 1V-2), deux ondes
progressives. La difficulté essentielle provient évidemment du fait que ces deux ondes sont associées

a des facteurs de propagation différents. Nous avons d’une fagon générale :

~2mi(-—) iy

T () = ap.e “ep aje Bi Iv-4

Cette relation va nous permettre de construire notre terminaison en suivant une démarche que
nous allons a présent résumer [10][11].
Dans un premier temps, les pondérations des fonctions de base A0 et BO (figure IV-2) sont reliées

par les relations (triviales) ci-dessous :

Vio +V Vo —V
VAOZ( Bo2 Aoj_( 302 Aoj (IV-5)

V- —
Vag :[ BO ';VAO ) +(VB0 2VAOJ (IV-6)



VBo + Vao

)

Gréce aux propriétés de symétrie des deux modes considérés, nous pouvons dire que (

représente 'amplitude du courant magnétique J . associ¢ au mode fente impair et que

Vo -V . . " = . . .
(—BL__TAQ 5 A0y représente ’amplitude du courant magnétique J,,associ€ au mode coplanaire pair.

En utilisant I’équation (IV-4), nous pouvons exprimer les pondérations des deux premieres fonctions

de base au dela du plan P de la fagon suivante :

2mj Wx —27j W
Ve +V - : Voo —V A
Vg :( B0 + Va0 )_e )8 J{ B0 — VA0 j . B (1v-7)
2 2
. WX _27.[‘ WX
Via +Vag) 2857 (Vag -V iy
Va1 = (——~————BO 5 A0 ).e »8i —(—————BO 5 AD j.e “ep (1v-g)

ou Wx représente la longueur d’une cellule élémentaire de charge dans la direction Ox. Apres

simplification, nous obtenons :

\[ —ZKJXEX‘* 27{] )\: V —27['].—“2(‘ —27[.] }\Z\
VBl = BO e gi + P +—M- (< xgl —€ P (IV-Q)
2 2
V —Zﬂjj“i\- - 271:] )\:R V ‘ZT[J——.‘ —27'[_] 7\7(\’/)‘
Val =—2Bi e Bi_e P +——§°. e &iie PP (1v.10)

L’étape suivante consiste a exprimer les coefficients de pondération des fonctions de base A2 et

B2 en fonctions des coefficients de pondération des fonctions de base Al et B1, il vient :



2nj—wl—‘ —27j Wx
Vg, =[BT Val rgi [ VB~ VAl p o (1v-11)
2 2
CWx . Wx
—27j : -V —2m7j "

En utilisant les relation (IV-9) et (IV-10), nous obtenons, a titre d’exemple (Vi) :

. Wx , Wx
V. i P ol BV AL —2m
Vpy =22 e 8i 4o Ep | YAO g &p
4 4
. Wx . Wx
v -2mj Wx —Z“Jr vV -2n k —Z“J}f—‘ ~ 27 W).(
4 4
. Wx : . Wx
—an,ﬂi —271:_]} v —Zﬂj& —21:])——
+| 2XBO e 781 4 -&p 4+ VA0 Agi -&p
L 4 ) 4
¢ . Wx . Wx . Wx
v —an;\& 2m ; v —amj —270)——— —2mj;
_ B0 {, g4 “€p A0 | o rgq te “€p Agp
4 4
Apres simplification, nous obtenons finalement :
: , . Wx
AV —4mj Wx -‘l""cj)_v&”/i \Y —4m }VA —4nj kgx
Vg, = 1230 e iy gp |4 [2\0 e Bl ¢ P

(IV-13)

(IV-14)



(IV-15)

Nous pouvons généraliser ces équations et écrire une relation de récurrence afin d’exprimer les
coefficients de pondérations de I’ensemble des fonctions de base, utilis¢ afin de construire la

Terminaison Adapté Numérique Multimode, en fonction des coefficients Vo et Vgo. 11 vient :

\Vi —2nnj;—N~§ —2nmj gx Vs —2nmj— —2m‘J7g\
Vg, = BO |, 8i 4¢ P |, A0 | rBi e p (IV-16)
2 2
( Wx . WX Wx
Vv -thjr —2nmk vV -2nmj—— -2mr1~>g
vAn:___EO.e 8i _¢ &p +~—§9.e Mite TP (IV-17)

Les coefficients des fonctions de base A1,B1,A2,B2,..., s’expriment en fonction des coefficients
VAO et VBO. Par conséquent, nous n’avons pas besoin d’employer des fonctions de test au niveau
de la terminaison. En d’autres termes, le systéme matriciel final ne voit pas sa taille modifi¢ lorsque
I’on applique une Terminaison Adaptée Numérique Multimode. Dans la matrice de réaction, seuls les

termes relatifs aux fonctions A0 et BO seront modifiés par 'application des relations (IV-16) et

(V17). Nous avons, pour tout i, représentant une fonction de test :



1Yy, (Vi I
12
\Y :
: . , P A=l L ave)
1] »-- e Yl,AO . YlBO : :
: ' VBo
avee |
X Wx Wx
_znjgﬁ -2mj . —Z‘Ejr“i)i —2nj7g
t A 3 /ug' y
Yiag = Yia0 + 7| YiAl{ € Bi te P rYiple i p
(IV-19)
Wx , Wx
—471]—" —47tjxg— _4njivz)1 —4njig—
t-1YiAz]e Bl te P l+Y;pyle Bi e P oilye..
. Wx , . Wx
_m& 21r]—~7 . ~2mj Wx —27r]) .
' hd ;\, e
Yipy =YiBo+5| Yipi{e 'l +e PleYiale "Bi-e P
(IV-20)
' Wx . Wx
1 —4ﬂj.lN—>f *479—-) —4njaw~f '47tj;g
+_,; Yi.B2~ € "8 +e P J+Y1 A2l € - P dvereanes

Les termes de réaction Y; a;j et Y; p;j décroissent rapidement lorsque j augmente. Cela s’explique

en remarquant que la distance séparant la fonction de test i et la fonction de base Aj ou Bj augmente
avec j [9]. Une étude de convergence a été menée par Monsieur Pannier dans le cadre de sa these
d’Université [10]. La structure de test était une ligne microruban couplée et la Terminaison Adaptée

Numérique Multimode €tait construite avec des fonctions de base symbolisant un courant électrique



surfacique. Nous avons étendu ce formalisme aux courants magnétiques. Dans le cadre de notre
travail, nous nous sommes contentés de vérifier les critéres de convergence établis par Monsieur
Pannier, pour ensuite les appliquer de maniére systématique. Le critére de convergence s’énonce de
la fagon suivante :

Une Terminaison Adaptée Numérique Multimode doit étre construite avec N fonctions de base tel

que la relation suivante se vérifie :

L Agi Ae
N=-—avec L= max[i,-illj (IV-21)
Wx 2 2

ou L symbolise la longueur totale de la terminaison. Le choix de la largeur des cellules de charge
Wx obéit au critere de convergence propre a la méthode des Equations Intégrales [10]. Nous devons

considérer :

Ag
W~ 30 avec Ag = max(kgi,kgp) (Iv-22)

Avant de poursuivre notre exposé, nous devons remarquer que la T.AN.M. nécessite la
connaissance des longueurs d’ondes guidées des deux modes. Ces paramétres peuvent étre
déterminés au préalable a ’aide d’un logiciel de simulation rapide basé sur une Approche dans le
Domaine Spectral 2D [12][13]. Une autre alternative s’offre a nous ; dans une premiére phase de
« calibration », nous simulons un trongon de ligne droit. La méthode de la « matrice pencil » est alors
empioyée afin d’extraire les facteurs de propagation de I’ensemble des modes guidés.

On peut facilement imaginer qu’une seule cellule de charge dans la direction transversale n’est pas

suffisante pour garantir la convergence du processus numérique, tout particulierement en gamme
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millimétrique et au dela. L’outil numérique que nous venons de présenter s’applique également a la
composante jmy (x) du courant magnétique. A titre d’exemple, considérons une ligne coplanaire ou
les fentes supportent deux rangées de fonctions de base (figure 1V-3). Les pondérations des
fonctions de base A’0 et B'0 obéissent aux mémes relations de récurrence que les pondérations des
fonctions de base A0 et BO .D’une fagon générale, chaque rangée de fonction de base J, (x) est

associée avec la rangée symétrique de la deuxiéme fente di€lectrique. En ce qui concerne la

composante transversale du courant magnétique, le point de départ est similaire, nous écrivons :

Ve +1 Ve — Vo

Veo + Voo —V
Vco:[ o VDOJ+( co2 Doj (IV-24)

En respectant les propriétés de symétrie du courant magnétique jmy (x), nous pouvons associer

Voo +V . . Veo -V L
le terme (M) au mode coplanaire pair et le terme (—C—Q—E—E—) au mode fente impair.

Une démarche similaire a celle utilisée pour traiter la composante longitudinale nous conduit aux

relations de récurrence suivantes :

. Wx . Wx I
v _ZMJE —2nmj— v "2117‘]§ —2n7tj7“—¥
Ven =C0 e P ie M8 |4 DO J e P e "B (IV-23)
2 2
. . Wx
Veo —2n7r1)g —2mrj} : V —ij7g —2nmj—
Voo = P_g i +—12)£. e Pie /B (IV-26)
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Ces relations sont utilisées afin de modifier les termes de réaction relatifs aux fonctions de base CO et
DO.

Afin de visualiser les performances de la Terminaison Adaptée Numérique Multimode, nous avons
choisi de présenter 1’évolution du module du courant magnétique le long d’une discontinuité
asymétrique d’une ligne coplanaire (figure IV-4). 1l s’agit d’une ligne au niveau de laquelle est placée
un « stub » coplanaire. La présence des trois ponts a air est impératif afin de filtrer le mode fente
parasite. Les contributions des deux modes sont ici séparées par I’application de leur propriété de
symétrie. La technique de la Matrice Pencil est utilisée afin de quantifier trés précisément les
amplitudes des ondes incidentes et réfléchies.

Nous remarquons que le mode fente n’est pas totalement filtré par les ponts a air. Ce constat
justifie donc notre étude. Ce point sera abordé plus en détails ultérieurement. L’objectif; ici, consiste
a valider la Terminaison Adaptée Numérique Multimode. Ce dessein est trés largement atteint,
puisqu’un Rapport d’Ondes Stationnaires inférieur a 1,01 est obtenu en aval de la discontinuité pour
les deux modes de la ligne coplanaire.

Fort de cet outil, nous pouvons envisager a présent 1I’étude de discontinuités multimodes. Avant
de présenter les résultats significatifs relatifs a I’étude de lignes coplanaires en bande V et W. Nous
avons souhaité reprendre le cas de la transition coplanaire-microruban en étudiant 'influence d’un

décalage transversal de la ligne microruban supérieure [14].

V-4 Discontinuités asymétriques entre une ligne microruban et coplanaire -

Nous reprenons a ce niveau la transition coplanaire-microruban présentée en détails au deuxieme
chapitre. Si la ligne microruban est décentrée par rapport a la ligne coplanaire, nous sommes en

présence d’une rupture de I’axe de symétrie de la transition. Par conséquent, le mode fente parasite
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peut étre excité et ainsi perturbé le bon fonctionnement de la transition. L’objectif de notre étude
consiste a examiner I’éventuelle tolérance de la transition a cette rupture de symétrie.

Afin de décrire le comportement du dispositif, nous définissons un modeéle « trois ports » présenté
figure IV-5. Compte tenu des notations utilisés, la matrice S généralisée est définie de la fagon

suivante :

p Top Tpi Tpm | | 3p
b il = l"ip Fii Tim -1 a4 (IV-27)
by Tmp Toi Tim/ \2m

Les indices p, i et m doivent étre associés respectivement aux modes pair, impair (fente) de la

ligne coplanaire et au mode fondamental de la ligne microruban. A titre d’exemple, le paramétre Iy,

est homogene a un coefficient de réflexion. Il relit le mode réfléchi impair au mode incident pair de la
ligne coplanaire.

Nous présentons figures IV-6 et IV-7 la variation du module des parameétres S de la transition en
fonction du déplacement latéral de la ligne microruban, pour une fréquence de 20 GHz. Comme on
pouvait se I'imaginer, le maximum de couplage entre la ligne coplanaire et la ligne microruban se
produit lorsque les deux lignes sont parfaitement alignées (m=0). Cette configuration est optimale.
En poursuivant dans I’évidence, lorsque la ligne microruban est fortement décentrée, la transmission
devient négligeable et la ligne coplanaire se comporte comme un simple circuit ouvert. Ce
comportement se retrouve naturellement aux niveaux de nos résultats.

L’information intéressante est obtenue en examinant les phénomeénes de conversion et de
couplage entre les modes de la ligne coplanaire. D’une part nous remarquons que ces phénomenes,

resumés par les paramétres I'p; et Tyy; restent marginaux quelque soit la valeur de m. D’autre part,

le maximum de conversion entre les modes coplanaire et fente est obtenu lorsque la ligne microruban
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est centré sur une des deux fentes diélectriques. Le niveau faible de la conversion de mode peut étre
expliqué en remarquant que les plans de masse latéraux de la ligne coplanaire au dela de la
discontinuité sont reliés, la ligne coplanaire formant un circuit ouvert. Ainsi le mode fente est
naturellement court-circuité en aval de la transition.

Afin de conclure définitivement sur cette étude, nous avons effectué un bilan de puissance en
considérant deux topologies correspondantes respectivement a une transition parfaitement centrée
(m=0) et & un déplacement latéral de 0,2 mm (configuration pour un maximum de conversion entre

les deux modes). Les résultats sont présentés au sein du tableaux IV-1.

Deéplacement latéral (m) 0,0 0,2
en mm
Puissance transmise a la ligne 45% 22,4%
microruban.
Puissance réfléchie par le mode 54% 75,5%
coplanaire.
Puissance réfléchie par le mode 0% 0,1%
fente.
Puissance perdue par 1% 2%
rayonnement et ondes de
surface.

tableau IV-1 :Bilan de puissance pour la transition coplanaire - microruban a 20 GHz.

Pour cet exemple, le mode incident est le mode coplanaire paire. Dans le meilleur des cas, 45% de
la puissance active incidente est transmise a la ligne microruban. L’observation essentielle réside dans
la valeur de la puissance réfléchie par le mode fente. Pour une discontinuité symétrique, le mode

fente n’est évidlemment pas excité. Pour la configuration qui correspond & un maximum de
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conversion entre les deux modes de la ligne coplanaire (m=0,2mm), seulement 0,1% de la puissance
incidente est transmise au mode fente réfléchi. Ce phénomeéne est donc insignifiant pour la structure
considérée. La configuration du champ électromagnétique associée au mode coplanaire est peu
perturbée par la présence de la ligne microruban, suffisamment éloigné de la ligne coplanaire. Cet
éloignement (h=0,254mm) ne permet pas, cependant, une transmission de la puissance incidente
supérieure a 45%.

Une rupture de la symétrie de la ligne coplanaire engendrée par un changement de direction
(coude, méandre,...) perturbe beaucoup plus la configuration du champ électrom’dgnétique [3][10]. I
convient, a présent, de procéder a une étude similaire de ce type de configuration afin de tester les

performances des ponts a air réalisés a 'TEMN en bande V et W.

1V-3 Discontinuités asymétriques entre deux lignes coplanaires en bandes Vet W :

IV-5-1 Le contexte de | 'étude -

Rappelons que notre objectif consiste a tester une technologie mise en ceuvre a 'TEMN. Celle ci
engendre naturellement des contraintes au niveau du « design » des ponts a air (hauteur, largeur,...).
De nombreux travaux ont été réalisés afin de rechercher une configuration optimale des ponts a air
[15] [16] [17][18]. Ainsi, il a été démontré que I'influence de la hauteur des ponts est négligeable a
condition de considérer une hauteur supérieure a 1 um[19]. Ce critére n’est pas trés contraignant.

En ce qui concerne la largeur des ponts, une valeur trop importante de celle-ci engendre une
capacité parasite également élevée. En conséquence, il en résulte un accroissement du coefficient de

réflexion de la discontinuité induite par la présence du pont, lorsque la fréquence augmente. En
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contre partie, le filtrage du mode fente est supérieur. La largeur des ponts & air réalisés est de 10 pm.
nous devrons par conséquent vérifier les performances de ces dispositifs en examinant a la fois le
filtrage du mode fente et la réflexion du mode coplanaire.

Enfin, il a été démontré que ces ponts a air doivent étre implantés le plus prés possible de la
discontinuité. En conclusion, nous remarquerons que la hauteur et la localisation des ponts ne
semblent pas constituer des entraves trop importantes.

La justification de nos travaux est a rechercher au travers des bandes de fréquence considérées.
En effet, les études que nous avons pris en référence s’ appliquent a des fréquences inférieures a 60
GHz.

Les dimensions des lignes coplanaires ont été choisies afin que le mode coplanaire propagé puisse
s’apparenter a un mode quasi-TEM dans la bande W [1]. Les effets de la fréquence sur le support de
propagation sont ainsi maitrisés [20]. Qu’en est il des performances des ponts 2 air sur le filtrage de

mode 7 C’est a cette question que nous nous proposons de répondre.

1V-3-2 :Modeéle quatre ports de la discontinuité et démarche retenue :

Avant de présenter quelques résultats significatifs, nous devons préciser le modele retenu afin de
caractériser les discontinuités étudiées. Le concept de parameétres S généralisé est naturellement
employ€. Les modes coplanaire et fente sont différenciés par leur propriété de symétrie. Ainsi I'indice
p (pair) sera associ¢ au mode coplanaire, et I'indice i (impair) sera associé au mode fente.

Les dispositifs €étudiés concernent des discontinuités ou les lignes coplanaires en amont et en aval
de celles-ci sont identiques et présentent évidemment la méme impédance caractéristique. Ainsi, la
matrice S généralisée associée au modele quatre ports présenté figure IV-8 sera définie de la fagon

suivante :
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Vue de coté
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W=26um, s=22um, h=400pum, d=3.5um, D=150pm
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Figure IV-8 : modéle quatre ports pour un stub coplanaire.
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1---> Simulation avec une Charge adaptée Monomode
2---> Simulation avec une Charge adaptée Multimodes
3---> Mesures[23]

PARAMETRES Sij
S

L

-16

F(GHz)

Figure I'V-9: Evolution des paramétres S du mode coplanaire

pour un stub coplanaire.
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les termes « I" » sont homogénes a des coefficients de réflexion, les termes « T » sont des
coefficients de transmission.

L’outil de simulation décrit dans le troisiéme chapitre nous autorise une description précise des
ponts a air, description présentée par le biais de la figure IV-8.

Nous rappelons briévement que ces parametres sont déterminés a I'aide du post-traitement
« Matrice Pencil ». Les Terminaisons Adaptées Numériques Multimodes sont également employées.
Afin d’illustrer la nécessité d’utiliser ces outils nous présentons figure IV-9, les évolutions des
parametres de transfert du mode coplanaire pour une discontinuité asymétrique.

Nous avons émis I’hypothése d’un filtrage total du mode fente. Nous procédons alors a I’étude de
cette transition par une « approche monomode ».

La matrice pencil nous permet de ne retenir que le mode principal présent. Le post traitement a
alors identifi¢ naturellement le mode coplanaire. Cette démarche nous a conduit a2 employer une
Terminaison Adaptée Numérique classique (monomode).

Nous remarquons sur le graphe de la figure IV-9 que cette démarche est a I'origine d’un
comportement erratique des coefficients de transmission et de réflexion. Par ailleurs, les valeurs
estimées, par la simulation, de ces coefficients sont plus éloignées des parametres de transfert
mesures, comparativement aux valeurs déterminées en considérant une propagation multimodale
(incluant le mode fente). Procéder a la caractérisation de transitions coplanaires en supposant
totalement filtré le mode fente peut, par conséquent, étre a ’origine d’incertitudes occasionnées par

une mauvaise description des phénomeénes de conversion et de couplage entre modes.
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1V-5-3 Simulation de jonctions coplanaires en T :

Nous avons désiré tester notre programme en comparant nos résultats avec ceux publiés dans la
littérature. De nombreuses études ont été menées afin de caractériser théoriquement et
expérimentalement des discontinuités de lignes coplanaires. En contre partie, trés peu ont abordé le
probléme de la conversion parasite résiduelle du mode fente. Dans bien des cas, 'hypothése d’un
mode fente totalement filtré est retenu. Néanmoins, les travaux du Professeur Wolf abordent ce
probléme[21]. Nous avons repris ces études et avons simulé deux types de jonctions coplanaires en
T. L’une est qualifiée de jonction traditionnelle(figure IV-10), Pautre de jonction modifiée (figure
IV-11). La comparaison de nos résultats avec ceux présentés par le Professeur Wolf est tres
satisfaisante. Les valeurs des paramétres de transfert du mode coplanaire sont tres proches les unes
des autres, comme [’attestent les figures IV-10 et IV-11. Par ailleurs I’ensemble des résultats
théoriques est validé par la mesure.

Les évolutions des courbes tendent a démontrer que le comportement des deux transitions est
similaire puisque les valeurs des parameétres de transfert sont assez voisines. On peut cependant
constater une meilleur transmission du mode coplanaire pour une jonction conventionnelle méme si
cette différence peut étre qualifiée de minime.

Une augmentation perceptible du coefficient de réflexion se produit aux fréquences les plus
élevées. Ce phénomene doit a nouveau étre attribué a la capacité parasite engendrée par la présence
des ponts a air [21] [22].

Les deux topologies considérées ont été confrontées en examinant la conversion du mode
coplanaire incident en mode fente transmis au niveau des autres ports de la jonction. Ce phénoméne
peut étre quantifié par 'intermédiaire du paramétre noté T,;. L’évolution de ce terme en fonction de

la fréquence est présenté figure IV-12.
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1l apparait clairement que la jonction en T modifiée semble la meilleur car moins de puissance sera
perdue par couplage et conversion de mode entre un mode incident coplanaire et le mode fente. Ce
constat peut étre néanmoins atténué en remarquant que les valeurs de T, sont assez faible pour des
fréquences inférieures a 30 GHz.

Une remontée brutale de ce parametre est perceptible aux fréquences plus élevées. Ce dernier
point peut nous inquiéter, étant données les gammes de fréquence que nous comptons aborder, et
justifie pleinement notre étude.

Pour conclure cette étude comparative, il convient de souligner que notre outil de simulations
surestime la conversion de mode par comparaison avec les résultats présentés par le Professeur Wolf.

La mesure du mode fente est trés difficile, voire impossible, en utilisant les procédures habituelles
de caractérisations expérimentales de lignes coplanaires. Il apparait par conséquent étre impossible
de déterminer la solution la plus précise. Nous soulignerons uniquement a nouveau [’efficacité du
post traitement utilisé et les performances démontrées des Terminaisons Adaptées Numériques
Multimodes. Par ailleurs cette démarche a été validée par la mesure [10] en utilisant une procédure
de caractérisation expérimentale de structure de propagation multimode appelée « TRL multimode »
[8]. Le dispositif étudié, constitué de deux lignes microrubans couplés, facilitait cette mesure a
I'instar de la ligne coplanaire.

Enfin, une surestimation d’un phénomeéne parasite que ’on désire évidemment atténuer le plus
possible est naturellement préférable a une sous-estimation, capable d’engendrer une mauvaise
conception de circuits.

Apres avoir validé notre outil théorique, nous allons a présent aborder I’étude de discontinuités

coplanaires en bande W.
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1V-5-4 Estimation des performances des ponts a air en bande W :

Nous illustrons nos travaux par I’étude de la structure présentée figures IV-13,14,15, Il s’agit
d’un stub coplanaire de longueur 150 pum. Les dimensions des ponts a air correspondent a la
technologie mise en ceuvre au laboratoire.

Les criteres de convergence de la méthode numérique ont été vérifiés et respectés. Nous avons
simulé cette discontinuité avec et sans ponts a air afin de vérifier et visualiser le filtrage du mode
fente.

Les évolutions des coefficients de réflexion et de transmission associés au mode coplanaire sont
en accord avec le caractere filtrant du dispositif étudié (figure IV-13).

Sans ponts a air, le coefficient de transmission, Tj,, se dégrade aux fréquences les plus €levées
tandis que le coefficient de réflexion croit. Il est permis d’imaginer que ce comportement est a
associ€ avec une conversion de mode plus prononcée a ces fréquences. Cela se confirme en

visualisant les graphes des termes Tp; et I'p; (figure IV-13).

Sur cette méme figure, nous pouvons apprécier ’efficacité des ponts a air, puisqu’une diminution
des phénomenes de couplage et conversion entre modes proche de 80% est obtenue en fin de
gamme. Ce résultat peut étre qualifié d’acceptable.

Nous présentons a titre d’illustration, les évolutions des coefficients de réflexion et de
transmission du mode fente au niveau de la figure IV-14. Le coefficient de réflexion présente une
valeur proche de 1 en module dans toute la gamme de fréquence. Ce résultat démontre & nouveau
Pefficacité des ponts a air qui forment effectivement un court-circuit pour le mode fente a proximité
de la discontinuité. La transmission naturellement difficile de ce mode explique alors la faible valeur

du coefficient T;;.
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La figure IV-15 résume la confrontation de nos résultats avec la mesure[23]. Nous ne pouvons
évidemment comparer que les paramétres S associés au mode coplanaire puisque la mesure a été
effectuée, par I’équipe « composants faible bruit microondes » de 'TEMN, avec un dispositif de
pointes coplanaires. Cette confrontation théorie - expérience est trés concluante étant donné la
similitude affichée des résultats.

Nous présentons figure IV-16 un autre exemple de discontinuité étudiée. Cette topologie, plus
complexe, représente une ligne a méandre coplanaire. Huit ponts a air ont été placés afin de filtrer le
mode fente.

Nos résultats sont & nouveau trés proches des valeurs mesurées. Un écart significatif semble
toutefois apparaitre entre les valeurs mesurées et simulées du coefficient de réflexion. En réalité, la
détermination de ce terme est trés sensible aux incertitudes numériques car il exhibe une valeur assez

faible. La détermination expérimentale de I'pp est, par ailleurs, également plus vulnérable aux

incertitudes de mesure.
L’information essentielle doit étre recueillie en examinant I’évolution et la valeur du coefficient T,;
symbolisant la conversion de mode (figure IV-16). Nous constatons a nouveau toute I’efficacité des

ponts a air a filtrer le mode fente, et ce, dans toute la bande de fréquence étudiée.

1V-6 Conclusion et perspectives de [’étude :

Il convient & présent de conclure et dégager les perspectives de nos travaux concernant 1’étude
des discontinuités coplanaires en bande W.
Apres s’étre assuré de I’efficacité de notre simulateur électromagnétique, nous avons estimé la

faculté des ponts a air a filtrer le mode fente en bande V et W. Les dimensions nous étaient imposées
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par la technologie développée a 'TEMN. Nos résultats ont démontrés que cette fonction filtrante
était correctement remplie. Compte tenu des valeurs obtenues, nous n’avons pas recherché, dans
'immédiat, si il existait une configuration optimale des dispositifs filtrants. Cette lacune, si elle en est
vraiment une, se doit d’étre comblée, elle constitue I’essentiel des perceptives immédiates de ce
travail. Cette phase d’optimisation ne pourra s’effectuer qu’en étroite collaboration avec les
technologues afin que ceux-ci nous précisent les limites imposées par les contraintes de la

technologie employée afin de confectionner les ponts a air.
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CONCLUSION GENERALE

Un des axes de recherches de ’Equipe Electromagnétisme des Circuits, est la mise au point de
codes de calcul, permettant la modélisation électromagnétique de structures complexes micro-ondes
et millimétriques.

Dans ce contexte, le travail qui m’a été confié consistait a développer, optimiser, valider et
appliquer un simulateur électromagnétique basé sur une formulation d’Equations Intégrales.

L’objectif clairement affiché consistait a étudier le comportement de discontinuités entre lignes
coplanaires aux trés hautes fréquences, puisque les bandes V et W sont concernées. De nombreuses
applications dans le domaine des télécommunications sont d’ores et déja envisagées a ces fréquences.

Ainsi, une technologie uniplanaire a été mise en ceuvre a I'TEMN par I’équipe « composants faible
bruit micro-ondes ». Compte tenu du caractere innovant de cette technologie, il nous a semblé
capital, a ces fréquences, d’étudier et de vérifier 'efficacité des filtres de modes que sont les ponts a
air. Cette étude ne peut étre, comme nous [’avons déja souligné, que théorique. En effet, la mesure
du mode fente n’est guere possible avec les dispositifs de caractérisation expérimentale sous pointes,
celles-ci court-circuitant naturellement ce mode. Ce constat nous a conduit a mettre en ceuvre une
approche théorique originale apte a prendre en compte une propagation multimodale aux niveaux des
différents acces de la discontinuité.

Les études menées dans le cadre de ma thése d’université s’inscrivent dans la continuité des
travaux realisés antérieurement au sein de I’Equipe Electromagnétisme des Circuits de 'IEMN. En
suivant une démarche logique, nous avons résumé dans un premier chapitre ces travaux,
essentiellement menes par Messieurs Delabie, Carpentier et Pannier, dans le cadre de leur these
d’Université.

Une partie essentielle de notre tiche a consisté a créer un logiciel 3D apte a prendre en compte les

métallisations verticales nécessaires a la description des ponts a air. Compte tenu de "ampleur de
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I’ouvrage, nous avons souhaité résumé les différentes phases de la construction de cet outil dans
deux chapitres.

Ainsi le deuxiéme chapitre de ce manuscrit est consacré au développement et a la validation d’un
outil de simulation ou les métallisations horizontales peuvent s’étendre sur plusieurs niveaux du
substrat.

Nous exposons dans le troisieme chapitre les développements théoriques que nous avons du
mettre en ceuvre afin de prendre en compte la composante verticale des métallisations. Cette phase a
€galement ét¢ validée en comparant nos résultats avec ceux disponibles dans la littérature.

En possession d’un outil performant nous avons entrepris, dans un quatriéme et dernier chapitre,
I’étude de discontinuités asymétriques entre lignes coplanaires en bande V et W.

Une propagation multimodale sur les différents accés nous a poussé a développer une
Terminaison Adaptée Numérique Multimode, contribuant efficacement a I’ optimisation du simulateur
électromagnétique.

Les résultats issus de la simulation nous ont permis de valider la technologie mise en ceuvre a
PIEMN. En effet, nous avons démontré que le mode fente, méme si il est toujours présent, est
considérablement filtré par les ponts a air.

En ce qui concerne le comportement des transitions vis a vis du mode coplanaire, nos résultats
ont été validé par la mesure. Nous avons pour cela, bénéficié du savoir faire de 1’équipe
« composants faible bruit micro-ondes » de 'TEMN.

Au terme de notre exposé, il convient de dresser les perspectives de nos travaux.

Nous ne reprendrons pas ici, les perspectives a trés court terme présentées a la fin du quatriéme
chapitre.

A moyen terme, nous envisageons de compléter les potentialités de notre code numérique en
incorporant la prise en compte d’éléments passifs et actifs localisés. Cette stratégie, qualifié

généralement « d’analyse globale » doit permettre d’analyser des circuits comportant des éléments
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localisés et distribués. Cela suppose que soit définie, puis validée avec minutie, une interface entre les
domaines de Maxwell et de Kirchoff.

Dans le domaine des applications, nous envisageons d’utiliser les phénomenes de conversion et
couplage entre modes afin de procéder a la caractérisation de matériaux anisotropes tels que les
cristaux liquides. 1l s’agit de déterminer les propriétés électriques des matériaux par comparaisons
des résultats issus d’une procédure de caractérisation expérimentale et ceux obtenus par le

simulateur électromagnétique.
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