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Résumé

La conception de circuits a haute intégration associée a une miniaturisation de plus en
plus avancée constituent les principales tendances actuelles dans [I’industrie des
radiofréquences (RF) et micro-ondes, conduisant a des contraintes séveres lors de la
réalisation de ces circuits en raison du rdle prépondérant que joue la propagation des ondes
¢lectromagnétiques (EM). En parallele avec ces avancées, de nombreuses méthodes
numériques ont ét¢ développées pour l'analyse et la conception des circuits passifs dans la
gamme des fréquences RF/micro-ondes. Une fois ces circuits réalisés, il devient difficile
sinon impossible de les retoucher en cas d’imperfection d’ou la nécessité de disposer de
méthodes précises de caractérisation qui incluent les effets des matériaux dans la conception

de ces structures.

C’est ainsi que le caractére anisotrope peut €tre introduit involontairement lors du
processus de fabrication ou de manicre délibérée pour réaliser certaines fonctions
électroniques en hyperfréquences (circulateurs, les isolateurs, certains déphaseurs ou encore
les filtres accordables). Négliger 1’anisotropie des substrats conduit a introduire des erreurs
significatives dans la conception. D’ou la nécessité de décrire précisément les caractéristiques
anisotropes de ces structures dans le but d’obtenir un modele le plus précis possible.

Dans ce cadre, notre travail a consisté a proposer une modélisation globale des circuits
passifs hyperfréquences anisotropes en configuration multicouche incluant notamment les
coupleurs et les résonateurs. La modélisation de ces circuits a été effectuée par la méthode
d'approche dans le domaine spectral (M.A.D.S) qui est basée sur I’écriture des champs en
mode hybride et des conditions de continuité aux interfaces aboutissant a des systémes
généralement traités par la méthode de Galerkin. Cette méthode présente 1'avantage de fournir
un bon compromis entre la précision, 1'encombrement mémoire et le temps de calcul.

L’approche développée a été largement validée par comparaison des résultats numériques
obtenus avec ceux disponibles dans les revues spécialisées des micro-ondes et a fait I'objet de
plusieurs communications et publications internationales.
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INTRODUCTION GENERALE

Dans ce siecle de I’information, le monde connait une course frénétique vers les hautes
technologies. La conception de circuits a haute intégration associée a une miniaturisation de plus en
plus avancée constituent les principales tendances actuelles dans 1’industrie des radiofréquences (RF) et
micro-ondes, conduisant a des contraintes de plus en plus séveres lors de la réalisation de ces circuits
en raison du rdle prépondérant que joue la propagation des ondes électromagnétiques (EM).

Les circuits intégrés micro-ondes (CIMs) sont généralement constitués de différents niveaux de
conducteurs et de diélectriques superposés. Depuis leur apparition dans les années cinquante, ils ont
joué un rdle important dans I’avénement des technologies radiofréquences (RF) et micro-ondes. Ces
progrés n'auraient pas été possibles sans le développement des dispositifs a semi-conducteurs et des
lignes de transmission planaires (TLs). En parallele avec ces avancées, de nombreuses méthodes
numériques ont été développées pour l'analyse et la conception des circuits passifs dans la gamme des
fréquences RF/micro-ondes. Une fois ces circuits réalisés, il devient difficile sinon impossible de les
retoucher en cas d’imperfection d’ou la nécessité de disposer de méthodes précises de caractérisation
qui incluent les effets des matériaux dans la conception de ces structures.

C’est ainsi que le caractére anisotrope peut étre introduit involontairement lors du processus de
fabrication ou de manicre délibérée pour réaliser certaines fonctions €lectroniques en hyperfréquences,
tels que les circuits non-réciproques servant a réaliser des dispositifs de traitement du signal tels que les
circulateurs, les isolateurs, certains déphaseurs ou encore les filtres accordables. Négliger 1’anisotropie
de certains substrats conduit a introduire des erreurs significatives dans la conception. D’ou la nécessité
de décrire précisément les caractéristiques anisotropes de ces structures dans le but d’obtenir un modele
le plus précis possible.

Dans la pratique, la conception et le développement de tels circuits se heurtent a une multitude
de problémes liés a la complexité de leurs structures ainsi qu’a la nature hybride du champ

¢lectromagnétique mis en jeu.

La méthode d’analyse dans le domaine spectral constitue 1’une des méthodes les plus utilisées
pour I’analyse des circuits planaires en raison des performances qui seront mises en avant dans cette
thése. La méthode spectrale est une technique parfaitement adaptée a 1’étude des circuits planaires
hyperfréquences. Elle résout les équations de Maxwell par la technique des transformées de Fourier,
permettant de ramener les problémes complexes rencontrés dans le domaine spatial conventionnel a des
formes simples et faciles a manipuler dans le domaine spectral. Les composantes du champ
¢lectromagnétique peuvent tre exprimées en termes de spectre continu ou discret selon que la structure

étudiée soit ouverte ou fermée.



En ce qui concerne les structures anisotropes, la formulation spectrale correspondante n’étant
pas encore généralisée a ce jour pour le cas multicouche, nous devons développer une théorie générale
qui doit prendre en considération cet aspect en régime dispersif ou les modes de propagation supportés
par les circuits seront purement hybrides et dans lesquels aucune hypotheése simplificatrice sur les
composantes du champ ne sera admise a priori.

Dans le premier chapitre, nous passerons en revue les différents effets présents dans les substrats
anisotropes utilisés dans les circuits intégrés micro-ondes parmi lesquels, le nitrure de bore, I’Epsilam
10 et le saphir. Des formules de conception pour les circuits congus a base de ces matériaux existent
mais présentent 1I’inconvénient d’étre empiriques et spécifiques a une bande fréquentielle donnée ou a
une gamme de variation ciblée pour Z.. De plus, elles ne peuvent étre généralisées a tous les types de
substrats anisotropes. Par ailleurs, d’autres facteurs aussi importants que le blindage, le couplage et
I’influence des métallisations doivent &tre pris en compte dans la modélisation de ces circuits, tout
comme leur aspect multicouche. Bien siir, ceci exige une étude rigoureuse basée sur des méthodes
numériques appropriées susceptibles d’assurer la meilleure précision possible dans des temps de calcul

raisonnables et non contraignantes pour la conception.

Ainsi, la premicre étape consistera a passer en revue, dans le deuxiéme chapitre, les différentes
techniques numériques de modélisation électromagnétique capables de calculer de tels effets dans les
CIMs, en mettant en évidence leurs avantages et inconvénients, pour ensuite choisir la méthode
optimale selon des critéres qui seront mentionnés et dont dépend I’efficacité de ces méthodes pour
I’application envisagée. Nous montrerons ainsi que la méthode d’approche dans le domaine spectral
(MADS) est apte a monter en fréquence et permet de réaliser un bon compromis entre la précision, le
temps de calcul et I’encombrement mémoire pour I’application spécifique aux circuits multicouches
anisotropes. Cette méthode a été retenue pour 1’analyse en mode hybride. Un programme a base de la
MADS sera développé pour 1’analyse des CIMs.

Par contre, la méthode variationnelle dans le domaine de Fourier a été choisie en régime quasi-
statique. C’est ainsi que dans le chapitre trois, nous nous intéresserons au volet modélisation de ces
circuits en régime quasi-statique a 1’aide de la méthode variationnelle dans le domaine de Fourier.
L’application concernera les coupleurs unilatéraux et les coupleurs a deux niveaux de métallisation (a 2

ou 4 rubans).

Notons qu’en dépit du fait que ’analyse quasi-statique présente I’avantage d’avoir des temps de
calcul faibles et ne nécessite pas de gros moyens informatiques (économique), il n’en demeure pas
moins qu’elle reste limitée en fréquence (inférieure a 10 GHz en général) et ne prend pas en
considération un facteur important qui est la dispersion. C’est la raison pour laquelle il est impératif



que I’analyse effectuée soit étendue au mode hybride. Ceci a fait I’objet du chapitre quatre qui ciblera
les circuits hyperfréquences sur des substrats anisotropes biaxiaux (a anisotropie diagonale).

Cette étude sera ensuite étendue, dans le chapitre cing, aux circuits a anisotropie non diagonale
notamment les circuits a ferrites.

Enfin, le chapitre six nous permettra de présenter des résultats de simulation permettant de valider
notre travail. La validation se fera par comparaison de nos résultats avec ceux obtenus par un outil de
simulation de réseaux de neurones et par les résultats publiés dans la littérature spécialisée.
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Chapitre 1 : Notions générales sur la propagation des OEM dans les milieux anisotropes

1.1. Introduction

Les propriétés électromagnétiques des matériaux utilisés dans les circuits RF et micro-ondes

sont définies a partir de deux parameétres constitutifs : la permittivité € qui traduit la réaction

du milieu face a une excitation électrique (champ E de l'onde électromagnétique) et la

perméabilité qui décrit le comportement du matériau vis a vis d'une excitation magnétique

(champ H de l'onde électromagnétique). Afin de tenir compte des effets dissipatifs (pertes)
inhérents a tout matériau, la permittivité et la perméabilité¢ peuvent tre représentées par des
grandeurs complexes £ et p° conduisant ainsi a une expression généralisée des équations de
Maxwell. La réponse électromagnétique d’un milieu dépend donc du comportement de ces

deux parameétres complexes vis-a-vis des grandeurs pouvant les influencer.

Si de plus le milieu est hétérogéne (inhomogene), sa réponse électromagnétique peut étre
représentée par une permittivité et une perméabilité effectives a condition que la taille des
hétérogénéités du matériau reste faible devant la longueur d’onde. Par contre, dans le cas de
milieux aux propriétés ¢électromagnétiques anisotropes, la permittivité et/ou la perméabilité
sont représentées par des grandeurs tensorielles [1]. L’anisotropie traduit la variation des
propriétés électriques et/ou magnétiques (généralement la permittivité et la perméabilité) en
fonction des directions.

1.2. Importance de la caractérisation des propriétés des matériaux

Une conception fiable d’un circuit haute fréquence repose essentiellement sur une
caractérisation précise du comportement de chaque composant électronique qui le constitue.
Or, ces composants sont souvent fabriqués avec des matériaux plus ou moins difficiles a
caractériser selon leur bande de fonctionnement et la disponibilit¢ des moyens nécessaires
pour mener a bien les mesures correspondantes. Comme de tels matériaux sont de plus
en plus utilisés dans des domaines aussi divers que Il'aérospatiale, les micro-ondes
(300 MHz-300 GHz), la microélectronique et les industries des télécommunications et ce, tant
dans les secteurs civils que militaires, leur caractérisation revét une importance primordiale
pour les concepteurs de circuits RF et micro-ondes. Il est donc nécessaire de mettre au point
des procédures de caractérisation qui permettent de prédire efficacement leur comportement
sur la plus large gamme fréquentielle possible.

C’est ainsi qu’une conception rigoureuse des Circuits Intégrés Microondes (CIMs) réalisés
sur des substrats anisotropes est étroitement liée a la précision de mesure de la permittivité et
de la perméabilit¢ de ces matériaux et aux techniques de caractérisation de ces deux
parametres [2]-[8]. Le choix d'une technique de caractérisation est d'abord déterminé par la
bande de fréquence exploitée, puis par les propriétés physiques du matériau : magnétique ou
non, transparent ou absorbant, isotrope ou anisotrope, homogene ou hétérogene, dispersif ou
non. La connaissance de ces propriétés est trés importante dans 1'étude de certains
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phénomenes comme l'absorption de 1'énergie ¢lectromagnétique devenue d'actualité dans le
développement d'activités telles que la furtivité avec l'apparition de nouveaux corps
absorbants et de structures chirales. Malheureusement, la caractérisation expérimentale de tels
phénomeénes nécessite un appareillage a la fois cofliteux et peu disponible. C'est pourquoi nous
avons orienté notre travail vers une conception basée sur une modélisation rigoureuse des
circuits anisotropes avec 1'hypothése que les caractéristiques des substrats anisotropes ont été
préalablement obtenues avec une bonne précision. Nous n'avons donc pas mesuré la
permittivité et la perméabilité des différents substrats qui seront utilisés dans le présent
travail, surtout que de tels parameétres peuvent étre des grandeurs complexes pour de
nombreux matériaux. Néanmoins, pour ne pas diminuer ’impact de notre approche, nous
avons plutdt opté pour les valeurs déja obtenues lors de mesures expérimentales de substrats

commercialement disponibles.

Le principe de mesure de la permittivité et la perméabilité complexes d'un matériau consiste a
prélever un échantillon de matiére et le placer sur le trajet d'une onde électromagnétique
progressive, a l'intérieur d'une structure de propagation (ligne de transmission ou guide
d'onde). Il est possible également de positionner I'échantillon a I'emplacement d'un ventre du
champ ¢lectrique ou du champ magnétique d'une onde stationnaire, par exemple dans une
cavité résonante. Les coefficients de réflexion et de transmission du dispositif expérimental
dépendent directement des propriétés ¢lectromagnétiques du matériau.

A partir de la mesure de ces coefficients et de 1'analyse électromagnétique des discontinuités
créées par l'échantillon, il est possible d’en déduire la permittivité et la perméabilité de
I'échantillon en comparant les valeurs calculées du coefficient de réflexion a celles mesurées.
Le matériau utilis€¢ dans ces mesures doit se trouver uniformément dans la méme section que
celle de la ligne qui le supporte dans le but de s'assurer que I'analyse en mode dominant est

suffisante et précise pour déterminer les propriétés complexes du matériau (& et ).

Si I'échantillon sélectionné n'est pas de section uniforme ou s'il n'occupe que partiellement la
section droite de la ligne de mesure, une analyse électromagnétique compléte est nécessaire
pour calculer précisément ces propriétés. Cette analyse est plutdt compliquée et il faut avoir
recours & des méthodes numériques rigoureuses telles que la méthode des éléments finis
(M.E.F) [9] ou encore la méthode d'approche dans le domaine spectral (M.A.D.S) [10] pour
tenir compte des modes d'ordre supérieur.

Dans ce qui suit, nous exposerons de facon non exhaustive la théorie électromagnétique des
champs liée a la propagation des ondes et leur interaction avec la matiére anisotrope. Les
parameétres €lectriques et magnétiques (& et ) sont supposés étre préalablement mesurés et

connus avec une bonne précision.



Chapitre 1 : Notions générales sur la propagation des OEM dans les milieux anisotropes

1.3. Rappels sur la théorie du champ EM

La propagation d’une onde électromagnétique est régie par les équations de Maxwell ; le
champ électromagnétique dans I’espace est décrit par les vecteurs champ électrique E et
magnétique H . Pour tenir compte de I’interaction avec la matiére, il convient d’introduire un

second couple de vecteurs D et B (induction électrique et magnétique). Ces quatre vecteurs
sont reliés par les équations de Maxwell:

TAE+8 2 (1.1a)
ot

— — aa:_:

VAH-S2=], (1.1b)

VD=p (1.1¢)

V.B=0 (1.1d)

ou ]c (densité de courant) et p (densité de charges électriques libres) jouent le role de

sources du champ ¢électromagnétique. Ces quatre ¢€quations représentent les lois
fondamentales de 1’¢lectricité et du magnétisme, leur sens devient plus clair lorsqu’elles sont
réécrites sous forme intégrale:

0

§E.di = B.ds (1.2a)
§ H.dl =%Iﬁ.d§+jjc.d§ (1.2b)
§Dds =0 (1.2¢)
3§z§.d§ =0 (1.2d)

L’équation (1.2a) exprime la loi de Faraday, 1’équation (1.2b) exprime la loi d’Ampére
généralisée qui décrit ’induction du champ magnétique par un déplacement de charges;
I’équation (1.2¢) est équivalente a la loi de coulomb et 1’équation (1.2d) postule I’absence des

monopoles magnétiques.

Aux équations de Maxwell, s’ajoutent les relations constitutives qui caractérisent les
propriétés ¢lectromagnétiques de la matiere par I’intermédiaire de la permittivité diélectrique

¢ et la perméabilité magnétique u :

D:gE:gaE+1§ (1.3a)

B=uH =y H+M (1.3b)
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ol p est le vecteur de polarisation et M est le vecteur d’aimantation; &,,u, sont

respectivement la permittivité et la perméabilité¢ du vide. En général, il est le plus souvent

question de matériaux non magnétiques ou u = g, la permittivité diélectrique reste alors la

seule grandeur qui détermine les propriétés électromagnétiques des matériaux ; ainsi, il est

possible de classer les matériaux (ou les phénomenes a étudier) selon leur caractére:

anisotrope (& est un tenseur) ou pas (& est un scalaire).
e inhomogene (¢ dépend de la position) ou homogene.
e absorbant (¢ est complexe) ou non.

o dispersif (¢ dépend de la fréquence /) ou non .

e linéaire (& ne dépend pas du champ E ) ou non

Un paramétre connu sous le nom de susceptibilité diélectrique y est souvent introduit dans

les équations des champs. Il est défini comme suit:

p=g,yE (1.4)

Il s’ensuit des équations (1.3a) et (1.4) que la relation entre & et y s’écrit :
e=¢,(1+y) (1.5)

Dans un milieu isotrope, la polarisation p et I’induction électrique D sont toujours paralléles

au champ électrique E . Leur amplitude est donnée par un facteur de proportionnalité scalaire

qui est indépendant de la direction de E :
D=¢E=¢,(1+ )E (1.6)

Ceci n’est plus vrai dans un milieu anisotrope (sauf dans des directions particuliéres). Ainsi,
par exemple, un substrat cristallin anisotrope qui est composé d’un réseau régulier de groupe
d’atomes possédant leurs propres propriétés de symétrie, peut étre polaris¢ dans une direction
plus facilement que dans une autre.

La direction de la polarisation induite p , aussi bien que son amplitude, dépendront alors de la

direction du champ électrique et il vient alors d’apres (1.4) :
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p. =& E, + 1nE, +25E.),
p, = (X E, +ZZZEy +1»E.), (L.7)
p. =& E, +1nE, + xE.)s

Cette équation peut aussi s'écrire sous forme matricielle selon la forme suivante :
P=¢&XE (1.8)
ou y estle tenseur de la susceptibilité diélectrique.

De fagon analogue, nous pouvons écrire I’expression suivante pour I’induction électrique D :
D, =Y ¢,E =Y e(+x)E, (i,j=14a3) (1.9)
j j

ou g, est le tenseur de la permittivité diélectrique. Notons qu'il est possible de montrer que &,

est un tenseur symétrique, et par conséquent, qu’il posséde au plus six composantes
indépendantes. En effet, le nombre de composantes indépendantes peut étre souvent réduit
grace aux propriétés de symétrie du milieu [Annexe A].

Le tenseur € peut étre exprimé dans différents systémes référentiels, en pratique on utilise une
des deux possibilités suivantes: (7)- systemes d'axes principaux diélectriques dans lequel les
composantes non-diagonales s'annulent- mise a part les groupes tricliniques et monocliniques,
ce systeme d'axes est identique au systéme cristallographique, (ii)- systetme d'axes dits de
laboratoire, li¢ a la direction de propagation (on choisit d'habitude 1'axe z). Les formes du
tenseur de permittivité électrique pour différentes symétries cristallines sont résumées dans le
tableau I.1 en supposant que 1’axe de symétrie (appelé aussi axe optique) d'ordre le plus élevé
est parallele a I’axe z cristallographique. Notons, par ailleurs, que pour les systémes
cristallins, cubiques, hexagonaux, tétragonaux, trigonaux et orthorhombiques, le systéme
d’axes optiques coincide avec le systeme d’axes cristallographique, le tenseur diélectrique est
identique dans les deux systéemes [11].

Comme la direction du vecteur champ électrique E est différente de celle de I’induction
électrique D, la direction de propagation de la phase est différente de celle de la propagation
de I’énergie électromagnétique P (vecteur de Poynting). De ce fait, nous avons: k LD et

PLE, donc le vecteur d’onde £ n’est pas paralléle a P.
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Tab. 1.1 Différents types de symétries cristallines anisotropes

Systéme cristallographique Tenseur diélectrique
Systéme d’axes cristallographiques
0 0]
Isotrope Cubique e=¢g, 0 0
0 0
Hexagonal _né 0 0]
Uniaxe Tétragonal e=¢)| 0 ng 0
Trigonal 00 n ]
n j 0
Orthorhombique e=¢, 0 n: 0
v
0 O nz2
o 811 12 0
Biaxe Monoclinique =g, &, O
0 &,
L 811 12 13
Triclinique e=sg,l&, &, &,
831 832 833

1.4. Cas des cristaux électriquement anisotropes

L'existence de propriétés €lectromagnétiques anisotropes dans certains cristaux est liée a la
symétrie de ces derniers. Leurs propriétés dépendent de 'orientation considérée, & est dans ce

cas un tenseur de rang 2, d’ou :
D=¢E ouencore Dkzz(ekjE i
J

Le résultat est que D ne sera pas, en général, paralléle & E .

Dans le cas isotrope, les équations de Maxwell démontrent que dans la configuration d'une

onde plane, le plan d'ondes contient les champs E et H, alors que l'énergie se propage
suivant des directions perpendiculaires a ce plan (fig. 1.1).

10
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Fig. 1. 1 Structure d’'une OEM plane dans un milieu isotrope

Néanmoins, dans le cas ou D n'est plus paralléle a E, les équations de Maxwell montrent

= — - 0D -
que c'est D qui est dans le plan d'onde (rotH = E) et que par conséquent £ ne le sera pas

en général. De méme, les rayons (trajectoires de 1'énergie), qui sont perpendiculaires a E,ne
le seront pas au plan d'ondes (fig. 1.2). Le vecteur de Poynting P=EAH n’est plus paralléle

au vecteur d'onde % .

Fig. 1.2 Structure d’une OEM plane dans un milieu anisotrope

Nous aurons alors une configuration trés spéciale : c'est un premier point important dans les
milieux anisotropes. Dans I’expression v = ¢/n (ou ¢ est la célérité de la lumiere et n ’indice
de réfraction du milieu anisotrope), la grandeur » est un tenseur (déduit de £). Un second point
est que la vitesse de propagation des ondes (qui dépend de &) n'est plus la méme dans toutes
les directions. Nous imaginons aisément que ceci va introduire de nouvelles perturbations (en
particulier, les différences d'indice).

Dans certains cas, il y a intérét a tenir compte de la symétrie du tenseur dié¢lectrique pour
faciliter les calculs. Nous optons alors pour des changements d’axes dits axes principaux (ou

axes optiques) [Annexe A] dans lesquels les vecteurs D et E sont paralléles contrairement au
repere initial (x, y, z) ou ces deux vecteurs ne le sont pas.

11
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1.4.1. Symétrie du tenseur de susceptibilité diélectrique

Le tenseur de susceptibilité diélectrique est d’ordre deux car il relie un vecteur, la polarisation

D, aun autre vecteur qui est le champ électrique E . De 13, il vient :

—

P=¢1 c’estadire p, = ‘9027(ij (1.10)
J

ioujvarient de 1 a 3 (ou de x a z); il y a donc a priori neuf coefficients indépendants dans le

cas général.

Le tenseur de constante di¢lectrique (ou de permittivité) a les mémes propriétés :

D, =355, +2,)E,  (i,j=143) (1.11)
J

d;; est le symbole de Kronecker (1 sii = et 0 dans le cas contraire).

Cela étant, il est possible de démontrer que la variation d’énergie libre par unité de volume

d’un diélectrique est donnée par [11] :

SW =E.D (1.12)

La thermodynamique nous apprend que W étant un potentiel thermodynamique, et 1’entropie

¢tant fixée, alors la forme quadratique [11]:

2
Za—WéDlﬁDj (1.13)
— 0D,0D,;

est nécessairement définie positive.

I en résulte d’abord que &; = g;;, c’est a dire que la matrice correspondante est symétrique et

qu’apres intégration de (1.12) (en milieu linéaire), nous obtenons:

1
W:ZEEigijEj (1.14)

i

12
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De maniére trés générale, il existe un changement d’axes dans lequel cette forme quadratique

définie positive est diagonale dans le nouveau repére d'axes (u, v, w) telle que:
1
W:E(guEllz-"_gVEVz-"_gWEvz\)) avec 8u’8v:gw >0 (1.15)

Les axes (u, v, w) sont appelés les "axes principaux" du tenseur & D et E ne sont paralléles

que si E est paralléle a I’'un des axes principaux ou que les trois valeurs principales sont
identiques (cas isotrope pour un tenseur d’ordre deux). Nous appellerons indices principaux

£,
. ., 2 N .
les trois quantités n :—81 ou (j =u,vouw).
0

Dans les cas les moins symétriques, les axes principaux n’ont aucune raison de coincider avec
les axes cristallographiques; et méme, leur orientation dépend des valeurs numériques des
constantes diélectriques et donc de la température puisqu’en général ces coefficients en

dépendent.
1.4.2. Structure d’une onde EM plane dans un diélectrique anisotrope

La structure de ce type d'ondes EM est régie par les équations de Maxwell dans un milieu
di¢lectrique anisotrope (absence de courants et de charges).

<
!
[l

o o

(1.16)

gl
oo
Il

(1.17)

Ce qui entraine d’abord que D et B (et donc H ) sont perpendiculaires au vecteur d’onde k.

De plus, la relation :
VAE=—" (1.18)

entraine que £ est dans un plan perpendiculaire & B (ou H ) ¢’est a dire dans le plan (D, k ).

Dans un diélectrique anisotrope E fait un angle & avec D; cet angle est déterminé par le
tenseur des constantes diélectriques.

13
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Chapitre 1 :

Enfin le vecteur de Poynting P=EAH fera le méme angle & avec le vecteur k que D et E
entre eux. Ainsi, dans un milieu anisotrope la direction de I’énergie n’est pas perpendiculaire

aux plans d’onde (fig.1.3).

Fig. 1.3 Configuration des champs : cas anisotrope

1.4.3. Vitesse d’énergie et vitesse de phase
La densité d’énergie électromagnétique se calcule [11] selon la relation:
(1.19)

1l pilp g 3
(/) =3E.D+3B.H (J/m’)
et les équations de Maxwell, permettent d'écrire en régime harmonique
WH:%-D = k xH=-wD (1.20a)
t
WE:-%—B k xE=w.B (1.20b)
t
L’équation (1.19) devient alors, aprés quelques manipulations algébriques:
<f>:l£2k0.(f«?x1:[):£40f’ (1.21)
2 w
ce qui donne:
_ 17 p F—l I
(f)=—k.P avec  k=k.k,

lgo ¢tant le vecteur unitaire porté par le vecteur d’onde k.
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Ainsi, la vitesse d’énergie (ou radiale) dans le cas anisotrope est définie par :

L R 1.22
’_<f> = r T cosé (1.22)

¢ étant I’angle formé entre les deux vecteurs D ef E (de méme qu’entre Petk ). La vitesse
de phase est la projection de la vitesse d’énergie sur le vecteur d’onde. Par conséquent, avec

les mémes équations de Maxwell, en combinant (1.20a) et (1.20b), il vient:

B=-—"& x[k, <] (1.23a)
W H
Oou €ncore
2
b=2"[E-k (k .E) (1.23b)
W Hy

Le deuxiéme terme de (1.23b) étant la composante de E paralléle a k, la partie entre

crochets dans (1.23a) en est la composante perpendiculaire.

1.5. Cas des matériaux anisotropes magnétiques

Un matériau magnétique est composé d'un ensemble de cristaux. Chaque cristal est une
structure spatiale périodique d'ions d'éléments simples. Chacun de ces ions étant formé d'un

noyau et d'un nuage d'électrons, la théorie du magnétisme doit étudier :

le magnétisme des particules élémentaires,

le magnétisme d'un ensemble organisé de particules : atome ou ion,

le magnétisme d'un ensemble régulier d'ions (cristal), et enfin,

le magnétisme d'un ensemble ordonné ou désordonné de cristaux.

Cette ¢étude est basée sur la mécanique ondulatoire et constitue une partie importante de la
physique du solide. Le but de cette thése n’étant pas d’approfondir les aspects physiques de
I’anisotropie magnétique mais plutét de se concentrer sur le volet de la modélisation des
circuits anisotropes, nous nous contenterons de donner des définitions générales. Le lecteur

peut néanmoins se référer aux références [12], [13] pour plus de détails.
1.5.1. Les différentes classes de matériaux

Tout d'abord, il est nécessaire de présenter les différentes relations décrivant un matériau

magnétique soumis a un champ magnétique extérieur H .
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L'induction magnétique B a l'intérieur du matériau est liée au champ magnétique H, a

l'aimantation M et & l'intensité d'aimantation J,, de la fagon suivante :
B=u,(H+M)=p, H+J (1.24)

ol o représente la perméabilité magnétique du vide (47 107 Hm™).

Par définition, un milieu magnétique placé dans un champ magnétique, acquiert un vecteur

aimantation M tel que :

— —

M=y H (1.25)

ou Ym est la susceptibilitt magnétique du milieu. Nous pouvons aussi exprimer la

perméabilité magnétique relative du matériau a partir de cette susceptibilité :
=1+ 7, (1.26)

A partir des valeurs de X, il est possible de définir les principaux groupes de matériaux

magnétiques :

- diamagnétiques : x,<0, de l'ordre de -10°°,
- paramagnétiques : ¥ >0, inférieur a 107,
m
- ferromagnétiques : existence d'une aimantation spontanée ou permanente trés élevée,

X, esttres grand et varie avec H.

Dans le cas des matériaux anisotropes magnétiques, X, estun tenseur d’ordre 2 (matrice

3x3). Ainsi la perméabilité magnétique, u, dépendra des directions x, y et z et s’écrira sous
forme d’une matrice 3x3 comme suit :

:uxx :uxy :uxz
[i.] = My My My (1.27)
zuzx quy quz
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1.5.2. Perméabilité magnétique

Sous I'effet d'un champ magnétique, la polarisation de la rotation des €électrons autour de leurs
noyaux est caractérisée par le tenseur perméabilité magnétique [p] (en H/m), qui décrit le

pouvoir de polarisation du milieu. Le vecteur d'induction magnétique (en Tesla) est une

fonction du champ magnétique H (en A/m) et s'écrit:

B=p1[u, JH (1.28)

Pour un matériau homogene isotrope, seules les composantes diagonales de la perméabilité
sont non nulles et égales. Les parameétres non diagonaux représentent l'anisotropie

géométrique.
1.5.3. Exemple d’application des matériaux anisotropes magnétiques : cas des ferrites

Les ferrites aimantés présentent en hyperfréquences des propriétés physiques particuliéres qui
sont mises a profit pour réaliser des dispositifs de traitement du signal tels que les
circulateurs, les isolateurs, certains déphaseurs ou encore les filtres accordables. Ainsi, par
exemple, 1'anisotropie qui apparait dans un ferrite soumis a l'action d'un champ magnétique
statique engendre la non réciprocité de la propagation d'une onde électromagnétique dans le
matériau. C'est ce phénomene qui est exploité dans la réalisation des isolateurs et des

circulateurs en hyperfréquences.

1.6. Cas général des ondes hybrides dans les structures bi-anisotropes

Les substrats di¢lectriques peuvent étre naturellement (résultant du processus de fabrication)
ou artificiellement anisotropes Dans ce cas, la constante di¢lectrique de ces matériaux est un

tenseur du second ordre (ou dyadique), et s’exprime par:

i €12 &3
gz[gij]: €y En én (1.29)

€31 €3 &33

Pour les cristaux sans pertes, le tenseur € est symétrique et peut toujours étre transformé en

une forme diagonale :

e, 0 0
e=l0 ¢ O (1.30)
0 0 ¢
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ou les éléments diagonaux g, &, &, sont les valeurs propres de & et leurs directions
constituent les axes principaux du cristal. En outre, le tenseur ¢ est défini positif, et par
conséquent admet une matrice inverse. En général, les valeurs de g, &, &, sont distinctes,

dans ce cas le cristal est dit biaxial [14].

Par ailleurs, la plupart des substrats cristallins sont caractérisés par un simple axe de symétrie
(axe optique) ou d’une manicre équivalente par un tenseur diagonal ayant deux de ces

¢léments égaux. Ces cristaux sont dits uniaxiaux.

Mais dans le cas général, la forme tensorielle la plus générale de la permittivité est:

Exx Xy 0
e=|e, €, 0 (1.31)
0 0 ¢

Les éléments &, et &, représentent la déviation dans I'alignement du systéme de coordonnées

du substrat par rapport a celui du circuit a analyser.

Pour les substrats anisotropes magnétiques soumis a un champ magnétique statique externe
dans la direction x, le tenseur de perméabilité peut prendre la forme suivante:

zuxx /uxy 0
H=|Hy Hy 0 (1.32)
0 0 .
ou encore:
/uxx O ILIXZ
=0 u, O (1.33)
ILIZX 0 ILIZZ

si le champ magnétique externe est appliqué dans la direction y.

Lorsque le milieu de propagation est caractérisé par une double anisotropie électrique et
magnétique (bi-anisotropie), la propagation devient trés complexe et nous avons recours aux
équations de Maxwell qui sont a la base de I’évaluation des équations des champs EM
hybrides dans les circuits planaires anisotropes. Ce type d’anisotropie sera traité plus en détail

dans les prochains chapitres.
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1.7. Applications des substrats anisotropes dans les circuits planaires hyperfréquences
1.7.1. Introduction

L’utilisation de substrats & base de matériaux anisotropes dans les applications des circuits
intégrés micro-ondes peut introduire un certain nombre d’erreurs de conception lors de la
modélisation des caractéristiques de ces circuits. Ces erreurs deviennent plus importantes avec
'augmentation de la fréquence. Un certain nombre de méthodes quasi-statiques, dynamiques,
et empiriques ont été présentées dans la littérature pour s’affranchir des caractéristiques de
propagation des structures planaires sur substrats anisotropes. Parmi les méthodes quasi-
statiques, nous pouvons citer la méthode des différences finies [15]-[16], la méthode des
moments [17]-[23], et le principe variationnel [24]-[33]. Parmi les solutions numériques
proposées en mode hybride, nous avons la méthode TLM (Transmission-Line Modeling
Method) [34]-[39], la technique spectrale de Fourier [40]-[45], et la méthode des lignes [46].

La plupart des matériaux employés comme substrats dans les circuits micro-ondes ont une
anisotropie diélectrique qui est présente naturellement dans le matériau ou bien introduite
pendant le processus de fabrication. Le développement des techniques précises d'optimisation
et de conception des circuits intégrés micro-ondes exige au préalable une connaissance
précise de la constante diélectrique du substrat. La variation de la valeur de la constante
diélectrique dans un méme lot de matériaux introduit des erreurs lors de la conception ce qui
réduit la possibilité de reproductibilité en série de ce circuit. Pour ces raisons et parce que
dans certaines applications, l'anisotropie sert a améliorer la performance des circuits, elle doit

étre prise en compte de fagon précise et efficace.

La quasi-totalité des matériaux employés dans les circuits intégrés micro-ondes appartiennent
a la famille de l'alumine. Les variations de la permittivité se produisant d’un lot a un autre
rendent nécessaire des mesures répétées pour la détermination précise de la constante
diélectrique [47]. En outre, ces matériaux sont légerement anisotropes [48]. Les substrats de
type Téflon sont habituellement imprégnés d’une fine couche de céramique, ce qui introduit
un comportement anisotrope. Ainsi, par exemple, le téflon imprégné de céramique E-10
(généralement connu sous le nom d'Epsilam 10) est anisotrope; il présente une constante
diélectrique relative &, = 10.3 perpendiculairement a la surface du substrat et une constante
&x = &; = 13 parallélement a cette surface. Des anisotropies similaires sont présentes dans
une autre variété téflon recouvert d’une fine couche de verre destinée a le protéger ou a

améliorer ses propriétés mécaniques [49].

Parmi les substrats cristallins, le saphir monocristallin (.= &. = 9.4, g, = 11.6) a suscité une
attention considérable [47]-[48]. Le saphir présente des propriétés trés intéressantes: il est

optiquement transparent, compatible avec le silicium de haute résistivité. Ses propriétés
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¢lectriques sont reproductibles d’un lot & un autre et sa conductivité thermique est de 30%
plus ¢élevée que celle de l'alumine [48]. D'autre part, il est produit sur des ¢échantillons de
faible surface (environ 22 mm?) mais sa fabrication revient plutdt chére. Le nitrure de bore
pyrolytique est un autre matériau anisotrope (&.= &: = 5.12 et &, = 3.4) conseillé pour les

applications en micro-ondes [50], [51].

Dans certaines applications spécifiques, l'anisotropie magnétique est exploitée dans les
dispositifs non réciproques comme c’est le cas des matériaux a ferrites. Dans ce cas, les
¢léments du tenseur p dépendent du champ magnétique statique extérieur, de la fréquence,
ainsi que des propriétés physiques inhérentes a ce matériau [52]. La ligne microstrip [53], [46]

et la ligne a ailettes [54] y ont ainsi été analysées.

1.7.2. Principaux types de substrats anisotropes pour les CIMs

Le développement de méthodes de conception des CIMs sur des substrats ou l'anisotropie est
significative, est possible seulement si les paramétres électriques et/ou magnétiques décrivant
I'anisotropie (¢ ou W) sont déterminés avec précision. Pour les cristaux uniaxiaux, les

paramétres g et €, sont définis comme étant les composantes paralléle et perpendiculaire de

la constante diélectrique relative par rapport a 1'axe optique du cristal (axe 0y).

Parmi les substrats a matériaux cristallins, les propriétés du saphir ont ét¢ mesurés aux basses
fréquences [55], aux hyperfréquences [56], [57], aux infrarouges [58], ainsi qu’aux fréquences

optiques [59]. A 1 KHz, les valeurs de la permittivité relative sont données par € L =9.395 %

0.005 et g =11.589 +0.005. Alors qu’a 3 GHz, ¢, =9.390 et g = 11.584 [56].

Des résultats plus récents concernant le saphir dans la gamme (2 —12 GHz) donnent £, =9.34

et g = 11.49 avec une erreur de £ 0.5 % [60]. Dans le dernier cas, les mesures ont été
effectuées sur des substrats de saphir partiellement ou complétement métallisés dont la
découpe dans 1’axe optique a été faite dans une direction parallele ou perpendiculaire a la

surface de substrat. La formule:

g, = Zlecfm (0> +m?) (1.34)

a été utilisée pour le calcul de la composante normale &, par rapport aux larges parois de la
cavité, ou /, est la longueur de chaque coté d'un échantillon carré de substrat et f,,, la
fréquence de résonance mesurée pour le mode (n, m). Il a été constaté qu’avec ce type de

procédé, la fréquence de résonance mesurée est inférieure a la fréquence réelle avec une
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erreur relative estimée a Af/f = 120, ou Q est le facteur de qualité du résonateur chargé du

matériau anisotrope [61].

En raison des pertes par rayonnement aux extrémités ouvertes de la cavité, la méthode prévoit
une valeur g, plus élevée que la valeur réelle d’un facteur égal 4 Ag/s, = 2Af/f=1/0. Les
mesures du coefficient de qualit¢ Q pour le mode (n, 0) montrent que pour Q > 200, la
correction apportée a la permittivité mesurée, en présence des pertes par rayonnement de la

cavité, est inférieure a 1 %.

Si la cavité est complétement métallisée, les mesures produisent (en raison des erreurs de
couplage) un ¢ plus élevé que la valeur réelle. Des évaluations précises de ce type d'erreurs ne
sont pas disponibles, mais on estime que les valeurs g/=9.40 £ 0.01 et £, =11.60 + 0.01 sont
indiquées pour le substrat de saphir dans cette gamme de fréquences [48]. Cette erreur de +

0.01 est recommandée pour les mesures en basses fréquences [55] et dans l'infrarouge [58]
Une dispersion de moins de 1% a été observée en-dessous de 300 GHz.

Le cristal de quartz est également un substrat utile pour des applications en micro-ondes et en
ondes millimétriques. Les ¢léments du tenseur € mesurés a 1 KHz [55] donnent comme
résultat : g=4.6368 = 0.001 et £, =4.5208 + 0.001. Ces données ont été extrapolées dans la

gamme des Infra-rouges pour g ce qui donne: g= 4.635 + 0.004 [58]. = 4.693 + 0.004 [59]
et g=4.635 + 0.01 [60]. D'autre part, €, a été mesuré selon plusieurs techniques, €, =4.436

0.004 [58], e, =4.460 = 0.004 [59], et €, =4.418 £ 0.01 [61]. Enfin, les valeurs données pour

g et g, d’aprés [55] sont de 4.6 et 4.5, respectivement.

A D’exception des substrats cristallins, tels que le saphir et le quartz, la majeure partie des
matériaux utilisés comme substrats pour les applications des circuits intégrés micro-ondes et
qui présentent des degrés variables d'anisotropie, sont les substrats de forte permittivité
diélectrique tels que Epsilam 10 (E-10), le RT/Duroid 6010, et le Dieclad 810. Une attention
particuliére a été accordée a I’Epsilam-10, qui est un matériau en téflon (PTFE) a faibles

pertes, imprégné de céramique. Un degré variable d'anisotropie diélectrique est alors produit.

Les éléments du tenseur de permittivité de 'Epsilam-10 ont les valeurs &, = 10.2 et &, = &.=
13.0. Une valeur plus ¢levée de permittivité se produit dans le plan xz en raison du
cisaillement introduit dans ce plan durant le traitement. L'anisotropie des matériaux imprégnés
de téflon PTFE peut étre mesurée par la méthode du disque plat [61] (pour &,) et par la
méthode de la cavité TE ;; [49] (pour &, et &;). La précision de cette méthode est estimée

entre 0.1 a 0.2 %. Une liste des données de telles mesures est indiquée dans le Tableau 1.2.
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Tab 1.2 Anisotropie diélectrique pour les substrats en PTFE

Matériaux Epaisseur de £, £ €.
I’échantillon (cm)
PTFE non chargé 0.522 2.08 2.09
PTFE glass 0.051 2.15 2.34
PTFE cloth 0.153 245 2.89/2.95
0.153 243 2.88
PTFE chargé (glass cloth) 0.153 6.24 6.64/5.56

Dans les substrats PTFE a fibres de verre, les fibres stratifiées sont orientées parallélement
aux plans xz. Afin de réduire au minimum [l'anisotropie, il est possible d’orienter
aléatoirement les fibres de verre. L'efficacité de cette approche est indiquée sur la figure 1.4 a
travers le tracé du rapport d'anisotropie mesuré AR = &, /g, (avec &, = &:) en fonction de &,
pour les substrats PTFE en fibres de verre et le RT/Duroid a fibres aléatoirement stratifiés
[62]. On constate ainsi qu’il y a une réduction considérable de 1'anisotropie lorsque les fibres

de verre ont une orientation aléatoire dans la matieére premiere du PTFE.

1.20 =

/

xx yy

1.15
PTFE a fibres de verre

1.104

RT/Duroid a fibres
aléatoirement stratifiées

1.051 —

_—

Rapport d'anisotropie (¢ /¢ )

1.00 T T T y T T
22 23 24 25

€
yy

Fig. 1.4 Rapport d’anisotropie en fonction de &,,

D'autre part, les matériaux de permittivité¢ élevée, qui sont utiles pour les circuits intégrés
micro-ondes, peuvent présenter une anisotropie considérable méme pour une orientation

aléatoire de la substance qui charge le matériau.

Ceci est aisément observé par une extrapolation linéaire (quoique arbitraire), de la courbe
représentant le substrat PTFE a fibres orientées aléatoirement. Une telle extrapolation indique,

qu'avec &, = & = 16 et g, = 10, un rapport d'anisotropie de 1.6 est obtenu. L'exemple
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montre, cependant, que pour les substrats a forte permittivité imprégnés d'un autre matériau,
l'anisotropie n'est pas négligeable et devrait étre prise en compte dans le développement des
procédures de conception de haute précision.

1.7.3. Applications des matériaux magnétiques anisotropes en hyperfréquences

L’aimantation spontanée dans les oxydes magnétiques a été principalement observée au cours
du 19°™ siécle. Ce n’est qu’a partir de 1930 environ que des recherches systématiques sur les

ferrites ont é&té menées.

Ces milieux présentent des compositions chimiques diverses, conduisant a des propriétés
magnétiques variées, allant de celles des matériaux magnétiques « doux » a celles des aimants
permanents. Le caractére faiblement conducteur des substances ferrimagnétiques permet une
pénétration d’une onde haute fréquence (onde centimétrique ou millimétrique) dans le
matériau et autorise une forte interaction entre 1’onde et ’aimantation interne a la matiere. Le
ferrimagnétisme est li¢ a la propriété de certains matériaux d'aligner tous leurs spins dans un
domaine limité lorsque ce dernier est soumis a un champ magnétique externe. Le moment
magnétique de chacun de ces domaines reste aprés la disparition du champ magnétique
externe. La grande différence avec le ferromagnétisme est que le champ total n'est pas
forcément nul apres disparition du champ magnétique externe. Les intensités de magnétisation

sont dépendantes de la direction de magnétisation.

La possibilité¢ de contrdler la propagation de 1’onde dans un tel milieu par I’application d’un
champ magnétique statique ou alternatif, a permis la réalisation de plusieurs dispositifs
hyperfréquences indispensables a la réalisation de fonctions de traitement du signal (radars,
télécommunications par satellites, compatibilité¢ électromagnétique, etc.). Selon la fonction
visée, les dispositifs sont réciproques (filtres, déphaseurs pour antennes a balayage, etc.) ou
non réciproques (circulateurs, isolateurs, etc.). Ces derniers constituent la catégorie principale
des circuits hyperfréquences a ferrites. Ils exploitent le fait que 1’onde électromagnétique se
propage différemment selon son sens de propagation dans la matiere ferrimagnétique

aimantée.

Les ferrites sont des céramiques a base d’oxydes métalliques dérivant de la magnétite (Fe,Os,
FeO), substance magnétique la plus anciennement connue. Leurs caractéristiques physiques
spécifiques en font d’excellents candidats pour la réalisation de multiples fonctions
hyperfréquences ayant permis leur utilisation dans une gamme de fréquences étendue
(typiquement entre 30 MHz et 100 GHz) [63]-[65] (circulateurs, isolateurs, déphaseurs, etc.)
garantissant le bon fonctionnement d’applications « grand public » et plus spécifiques du

secteur des télécommunications (applications militaires).
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Face a la nécessaire évolution de ce secteur, des dispositifs aux performances toujours plus
importantes (pertes minimisées, dispositif miniature et a cotlit de fabrication réduit, fréquence
de fonctionnement du dispositif augmentée) doivent étre développés.

Cette réalisation implique la conception de matériaux magnétiques nouveaux, permettant de
s’affranchir des limitations physiques et technologiques inhérentes aux milieux a ferrites.
D’ou I’idée d’utiliser des matériaux de substitution appelés matériaux composites. Bien que
présentant encore des pertes magnétiques trop ¢levées, des matériaux composites
ferromagnétiques ont été intégrés avec succes dans des structures de propagation réciproques.
Par contre, un effort important reste a accomplir concernant la mise en ceuvre de matériaux
magnétiques n’ayant pas les contraintes de fabrication des ferrites et possédant, aux
fréquences micro-ondes, des propriétés d’anisotropie induite sous champ magnétique. Alors
seulement, 1’élaboration de dispositifs non réciproques faibles coits, aux performances

comparables a celles des dispositifs a base de ferrites aimantés, sera envisageable.

1.8. Exemple d’étude de I’influence de I’anisotropie sur la propagation : Cas du saphir

Le caractere anisotrope peut étre introduit involontairement lors du processus de fabrication
ou de maniére délibérée, dans le but d’améliorer les performances de certains circuits
hyperfréquences. Dans tous les cas de figure, il faut soit optimiser ces effets s’il faut exploiter
I’anisotropie du substrat, soit les corriger pour éviter ces effets. Négliger 1’anisotropie de
certains substrats, conduit a introduire des erreurs significatives dans la conception. D’ou la
nécessité de décrire précisément les caractéristiques de ces structures en tenant compte de

I’anisotropie, et ce, dans le but d’obtenir un modéle le plus précis possible.

Le tableau 1.3 illustre quelques substrats anisotropes pusuels [48].

Tab. 1.3 Permittivité diélectrique de quelques substrats anisotropes

Type du substrat Permittivité relative tensorielle

(8// _8L)

Famille des cristaux optiques (matériaux cristallins)

- Saphir 94-11.6
- Quartz 4.6-4.5
- Nitrure de bore 5.12-34
Famille des substrats de type Téflon : - Epsilam 10 13-10.3
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Comme le montre ce tableau, le degré d’anisotropie différe d’un diélectrique a I’autre. Parmi
ces diélectriques, le saphir est particuli¢rement intéressant a cause de la diversité des
avantages qu’il présente.

1.8.1. Modé¢le de Owens-Edwards en quasi-statique

Le choix du substrat de saphir réside dans la diversité des avantages qu’il présente. Le modele
de Owens-Edwards [15], dit aussi celui de 1’isotropisation, a permis de tenir compte de
I’anisotropie tout en exploitant les formules de synthése établies pour un substrat isotrope.

Un nouveau paramétre, appelé permittivité relative équivalente, a néanmoins été défini [15].
Cette permittivité équivalente constitue la permittivité d’un substrat fictif uniforme et isotrope
d’une ligne microstrip qui donnerait pour une méme géométrie que la ligne sur saphir, des

parametres de conception identiques (fig. 1.5).

De ce fait, les formules d’analyse et de synthése de la ligne microstrip isotrope se généralisent

aux substrats anisotropes par un simple changement qui consiste a substituer "g;" par "g.q".

A
€y=11.6 w
w
g [ —
h €req
£, =€,
(a) )

Fig. 1.5. Permittivité relative équivalente d’un substrat isotrope (&.q)

(a) Substrat de saphir, (b) Substrat fictif isotrope équivalent.

Ainsi, apres étude de la distribution du champ électrique sur le saphir, des chercheurs ont

proposé une formule empirique donnant "e.4" en fonction du rapport de forme "w/h" [15] :

€rq = 12.0 - L.21 (1.35)

2
1+0.39 {Log (mhwﬂ
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L’erreur relative maximale étant de +0.5% pour 0.1 <w/h<10. Ce qui correspond a une
impédance caractéristique 10 Q <Z, <100 Q.
1.8.2. Mode¢le de Owens-Edwards en régime dispersif

Getsinger [66] a proposé une formule plus précise pour 1’analyse du phénomeéne de la

dispersion pour des lignes microstrip sur des substrats de type alumine :

& — &y 1 Zc

geﬁ(f)= &, —W avec : fp = E 2,uoh (1.36)

Le parametre G est purement empirique, il dépend surtout de Z, mais aussi a moindre échelle

de h. Getsinger a déduit des mesures sur des résonateurs en anneaux a microbande sur

alumine, que G = 0.6 + 0.009Z quand /& = 0.635 mm. Pour une grande variété¢ de lignes a

substrats de type alumine, G s’est avéré varier dans les limites suivantes :0.3 < G < [.7.

Les substrats pour lesquels s’applique cette formule contiennent aussi les saphirs
monocristallins (en remplagant ¢, par €.q), ce qui présente des avantages pour beaucoup de
C.LLMs. Cette formule donne une bonne précision, mais nécessite une optimisation du facteur
G pour un substrat donné. Ainsi, Edwards et Owens [16] ont mené a bien des mesures
approfondies sur des lignes a microbande, sur un substrat a saphir monocristallin (.= &.. =

11.6, &, = 9.4), et ont établi une expression pour G donné par :

1
7 -5
G = ( & ] + 0.004Z, (1.37)

Ce travail concorde bien avec 1’équation (1.36) pour des lignes ayant des impédances

caractéristiques dans le domaine :

102 <Z.<100Q surlabande de fréquences 2< f <18GHz

Notons que ces travaux ont été réalisés avec des substrats de saphir d’épaisseur nominale

0.5mm et de permittivité relative équivalente variant entre 10.7 et 11.6.
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1.9. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons passé en revue les différents effets présents dans les substrats
anisotropes utilisés dans les circuits intégrés micro-ondes parmi lesquels, le nitrure de bore,
I’Epsilam 10 et le saphir. Des formules de conception pour les circuits congus a base de ces
matériaux existent mais présentent I’inconvénient d’étre empiriques et spécifiques a une
bande fréquentielle donnée ou a une gamme de variation ciblée pour Z.. De plus, elles ne
peuvent étre généralisées a tous les types de substrats anisotropes. Par ailleurs, d’autres
facteurs aussi importants que le blindage, le couplage et I’influence des métallisations doivent

étre pris en compte dans la modélisation de ces circuits, tout comme leur aspect multicouche.

Bien sir, ceci exige une étude rigoureuse basée sur des méthodes numériques appropriées
susceptibles d’assurer la meilleure précision possible dans des temps raisonnables et non
contraignants pour la conception. Ainsi, la prochaine étape consistera a passer en revue les
différentes techniques numériques de modélisation électromagnétique capables de calculer de
tels effets dans les MICs, en mettant en évidence leurs avantages et inconvénients, pour
ensuite choisir la méthode optimale selon des critéres qui seront mentionnés et dont dépend
I’efficacité de ces méthodes pour I’application envisagée.
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Chapitre 2 Méthodes de modélisation pour la conception des CIMs: Etat de 1’art

Dans ce siécle de I’information, le monde connait une course frénétique sans cesse croissante vers
les technologies de pointe. La conception de circuits a haute intégration associée a une
miniaturisation de plus en plus avancée constituent les principales tendances actuelles dans
I’industrie des radiofréquences (RF) et micro-ondes, conduisant a des contraintes de plus en plus
séveres lors de la réalisation de ces circuits en raison du rdle prépondérant que joue la
propagation des ondes ¢lectromagnétiques (EM). Dans ce chapitre, nous allons présenter un
apergu non exhaustif sur les techniques numériques EM utilisées pour calculer de tels effets dans
les CIMs en mettant en relief leurs avantages et inconvénients, spécifiques pour une application

donnée.

2.1. Introduction

Depuis leur apparition dans les années cinquante, les circuits intégrés ont joué¢ un réle important
dans I’avénement des technologies RF/micro-ondes. Ces progrés n'auraient pas été possibles sans
le développement des dispositifs a semi-conducteurs et des lignes de transmission planaires
(TLs). Ces structures sont 1'épine dorsale des CIMs et constituent un sujet de recherche toujours
d’actualité pour les ingénieurs de conception. En parallele avec ces avancées, de nombreuses
méthodes numériques ont été développées pour l'analyse et la conception des circuits passifs dans
la gamme des fréquences RF/micro-ondes. Une fois ces circuits réalisés, il devient difficile sinon
impossible de les retoucher en cas d’imperfection d’ou la nécessité de disposer de méthodes

précises de caractérisation qui incluent les effets EM dans la conception de ces structures.

Alternativement, ces méthodes ont aidé a la recherche et au développement des lignes planaires.
Ces lignes ont non seulement réalisé leur objectif fondamental qui est de fournir des signaux,
mais elles ont également été exploitées pour créer divers dispositifs RF/micro-ondes, tels que les
jonctions hybrides large bande. En outre, chaque méthode de modélisation doit étre la plus
efficace possible du point de vue temps de calcul et de stockage mémoire bien que les

développements récents des ordinateurs imposent des restrictions moins séveres a ces méthodes.

La miniaturisation des circuits ainsi que 1’accroissement de leur fréquence de fonctionnement ont
donné naissance a de nombreuses structures planaires de transmission de 1’information. De part
leur encombrement réduit, leur poids et leur facilité de fabrication empruntée a la technologie
classique des circuits basse fréquence, ces structures sont largement exploitées dans le milieu
industriel. Le développement de ces lignes est allé de pair avec celui des circuits actifs micro-
ondes pour les faibles puissances. Dans ce cas, en effet, les composants actifs sont déposés sur un

substrat diélectrique a structure plane et il fallait, pour les circuits passifs associés a ces
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composants, des lignes présentant également une structure a symétrie plane sur un substrat de

diélectrique.

Les CIMs sont constitués par une multitude de structures microstrip pouvant constituer des
composants passifs classiques (inductance, résistance, capacité) ou typiques aux hyperfréquences
(filtres, coupleurs...) ou plus simplement des éléments de connexion entre circuits. Ces éléments
passifs sont constitués par des lignes en court circuit ou en circuit ouvert ou par des ¢léments a

o

constantes localisées. Quant aux composants actifs, ce sont des “’puces °° comportant la partie
utile de I’élément actif, dépouillée de tout boitier et avec des connexions aussi réduites que
possible. Les éléments actifs (semi-conducteurs) sont aisément incorporés au substrat qui leur
offre un support mécanique et méme un chemin pour ['évacuation de la chaleur. Le
développement des circuits actifs micro-ondes s’est effectu¢ dans le sens d’une intégration de
plus en plus poussée. Mais alors qu’en basse fréquence, on en est arrivé a une intégration quasi-
totale des ¢léments actifs et passifs en un circuit intégré monolithique, en micro-ondes, on en est
encore au stade de circuit intégré hybride dans lequel il est possible de distinguer les éléments

actifs d’une part et les ¢léments passifs d’autre part.

Dans les CIMs, il suffit de la moindre imperfection ou discontinuité pour que celle-ci rayonne une
partie de la puissance qui lui est fournie. Le rayonnement augmente avec la fréquence et
I'épaisseur du substrat et diminue avec la permittivité relative. Pour éliminer le phénomene de

rayonnement, le circuit doit étre enfermé dans un boitier métallique.

Ces circuits sont constitués entre autres de conducteurs (cuivre, aluminium ou or) gravés sur la
face supérieure d'un substrat diélectrique (fig. 2.1). La face inférieure, généralement

completement métallisée constitue le plan de masse.

Fig. 2.1 Exemple de structure d’un circuit CIM
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Les principales caractéristiques de ces circuits sont les suivantes:

1- Les dimensions du substrat dans les directions transverses (x, y) (fig. 2.1).

2- La nature des diélectriques intervenant dans la structure (linéarité, homogénéité, anisotropie)

3- L’épaisseur des conducteurs qui est plus ou moins négligeable par rapport a I'épaisseur du
substrat diélectrique

4- La nature des phénomeénes étudiés (propagation guidée, rayonnement...).

Dans ce cadre, il faut tenir compte:

a) du facteur de pertes, tand, qui découle d’une permittivité complexe du substrat diélectrique

telle que: e*=¢'-j &" =& (1-j tand)

b) de 1'épaisseur du ruban conducteur pouvant présenter une profondeur de pénétration (nous

pourrons leur associer une résistance de surface calculée a partir de 'effet pelliculaire).

2.2. Modes de propagation

Du fait du caractére inhomogene de certains circuits, les équations de Maxwell associées aux
relations de continuit¢ (sur les interfaces diélectriques) mettent en évidence I'existence
de composantes longitudinales non nulles pour les champs électriques et magnétiques
(E,#0, H,#0). Par conséquent, aucun mode de propagation TE, TM et encore moins TEM n'est
possible [67].

Pour l'analyse de certaines structures spécifiques, il faut faire un choix approprié¢ de la méthode de
modélisation qui satisfait au mieux au cahier des charges imposé. Evidemment, ce choix n'est pas
unique ; c'est la raison pour laquelle le concepteur doit faire une évaluation critique de chaque
méthode destinée a modéliser ces structures. Parmi les techniques trés diverses d'étude de ces

circuits, nous distinguons par ordre croissant de complexité:
a) les techniques non dispersives (dites aussi quasi-TEM);

b) les techniques dispersives approchées;

c) les techniques dynamiques complétes;
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Nous entendons par mod¢les statiques/quasi-statiques, les modeles pour lesquels les dimensions
des circuits sont bien inférieures a la longueur d'onde. Dans ce contexte, I'hypothése quasi-TEM
assimile la ligne microstrip a une ligne bifilaire classique et le résonateur a un condensateur plan.
Les premieres analyses des lignes microstrip s'inspirent des méthodes utilisées pour la ligne

triplaque équilibrée et consideérent un mode de propagation TEM [67].

Le "modele dispersif' se référe a toute approche permettant de prédire les variations de
I'impédance caractéristique, la vitesse de phase, la permittivité effective d'un circuit et plus
geénéralement les parametres S;; (coefficients de réflexion et de transmission) en fonction de la
fréquence. Le qualificatif "dynamique" est réservé aux modeles dispersifs ou aucune hypothese

simplificatrice n'est admise a priori sur les conditions de propagation.

I est a signaler que les méthodes dispersives sont plus encombrantes et moins rapides que les
méthodes quasi-statiques mais elles restent plus rigoureuses vu qu'elles prennent en compte
certains paramétres généralement négligés en mode quasi-TEM et qui peuvent influencer la
propagation sur les circuits planaires. L'étude des méthodes a 2 dimensions servira de base de

départ pour I'étude des structures a 3 dimensions.

Les théories dynamiques qui expliquent les dépendances fréquentielles de I'impédance
caractéristique et de la permittivité effective de la ligne microbande, mettent en évidence
l'existence d'un mode dominant ayant une fréquence de coupure "nulle": il s'agit d'un mode

quasi-TEM dont la vitesse de phase reste pratiquement constante en basse fréquence.

Dans ce qui suit, nous allons donner un aper¢u non exhaustif sur les techniques numériques
d'analyse des CIMs particulierement les circuits passifs constitués a base de lignes planaires.
2.3. Comportement dispersif des CIMs

L'effet dispersif (fig. 2.1) se traduit par la non linéarité de la fréquence du signal excitant le circuit
en fonction de la constante de phase . La relation entre la longueur d'onde et la fréquence

devient donc trés compliquée.
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f(Ghz)

E—

B (rad/m)
Fig. 2.2 - Diagramme de dispersion d'une ligne microruban

Par ailleurs, lorsque la fréquence augmente, les champs auront tendance a se concentrer
essentiellement dans la région située au-dessous de la bande conductrice, c'est a dire dans le

substrat. La permittivité effective va croitre en fonction de la fréquence.

(¢ Y
“0=\%,m)

ou c est la célérité de la lumiere et v,(f) la vitesse de phase. Aux basses fréquences, &,(f) se réduit
a celle du mode quasi-TEM statique. Lorsque la fréquence augmente a l'infini, &,(f) tend vers la

permittivité relative du substrat (fig. 2.3).

€r
Permittivite A |~~~ =
effective
e ()
€e(0)
0 —f

. N
fréquences

Fig 2.3 Variation de la permittivité effective en fonction de la fréquence
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Entre ces deux limites g,(f) varie de fagon continue. &,(f) se situe donc a l'intérieur des limites de

Pintervalle [£,0), &].

D’autre part, de nombreuses approches ont été¢ préconisées vis a vis du probléme dynamique de
I'impédance caractéristique et il a été établi des fonctions (de la fréquence) treés différentes.
Aucune n'étant vraiment fiable, certains concepteurs des CIMs continuent a utiliser le calcul en

mode statique pour Z.

En régime dynamique, I'impédance caractéristique peut étre définie de trois manicres différentes :

A
Z.(f)=

\Y% P
AGEE S AGE 5

I’

La puissance P est calculée en utilisant le théoréme de Poynting. Nous obtenons selon chacune
d'elles, différentes fonctions de la fréquence. Ceci est dii aux différentes hypothéses faites a
propos du couplage de mode au fur et a mesure de I'augmentation de la fréquence. Ce couplage de

modes représente le mécanisme fondamental de la dispersion.

2.4. Principaux parametres pouvant influencer la propagation dans les CIMs

Etant donné le caractére hybride de la propagation dans les circuits réalisés sur des couches
diélectriques stratifiées, des solutions de champs en régime dynamique devront étre trouvées pour
analyser convenablement ces circuits et tracer le diagramme de dispersion du mode dominant et
des modes d'ordre supérieur. Les méthodes approchées de calcul de la permittivité effective et de
lI'impédance caractéristique utilisent des formules approximatives. De ce fait, ces formules ne sont
pas générales et présentent des limitations du point de vue fréquence, dimensions ou encore
permittivité relative du diélectrique. D'un autre coté, les fagons d'aborder le calcul approché ont

un certain nombre d'inconvénients :

a) Elles correspondent souvent a une "famille" précise de circuits, par exemple ceux utilisant
des substrats d'alumine.

b) Elles nécessitent des données exactes en mode quasi-TEM statique pour €, et Z,
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c) De telles méthodes ne sont pas vraiment "¢élégantes" puisqu'elles font introduire des éléments

empiriques.

Des solutions de champs en fonction de la fréquence nécessitant des outils informatiques
conséquents ont été proposées par un certain nombre de chercheurs. Bien qu'elles soient

relativement cotiteuses, elles présentent 1'intérét d'éviter les inconvénients cités ci-dessus.

Les méthodes dynamiques sont réputées pour étre plus rigoureuses et précises. Une méthode

dynamique compléte doit tenir compte des impératifs suivants :

1- La mise en évidence de la nature hybride de tous les modes de propagation. L'obtention des
courbes de dispersion et des composantes des champs que ce soit pour le mode dominant ou
pour les modes d'ordre supérieur.

2- La prise en compte d'un boitier métallique (nécessaire dans la pratique) enfermant le circuit.

Le modele devra prévoir les effets d'un tel boitier sur les caractéristiques de propagation.

3- La prise en compte des pertes dans le conducteur et dans le di¢lectrique (surtout lorsque la
fréquence est élevée). Dans le cas général, les pertes diélectriques sont négligeables par

rapport aux pertes ohmiques sauf s’il est fait usage de mauvais substrats.

4- L'étude de l'effet des discontinuités qui peuvent intervenir sur le circuit et éventuellement les

compenser.

5- Tenir compte de l'effet de I'épaisseur restreinte des métallisations qui peut modifier la

configuration des lignes de champ sur le circuit.

Néanmoins, il est difficile de trouver un modéle qui tienne compte de tous ces impératifs, en
raison de la difficulté des calculs. C'est la raison pour laquelle, pour alléger certaines contraintes,
certaines hypothéses simplificatrices sont émises. Par exemple: épaisseur du conducteur nulle,

pertes négligeables...

La résolution du probléme dynamique requiert comme démarche principale, le calcul des
composantes du champ électromagnétique en tout point du milieu limité par les plans de masse.
L’écriture des équations aux limites et des conditions de continuité sur les interfaces en est
déduite.
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2.5. Principales méthodes d'analyse des CIMs

La résolution numérique des problémes EM a commencé au milieu des années soixante avec la
disponibilité¢ des ordinateurs modernes. Depuis lors, des efforts considérables ont été consentis
pour résoudre les problémes EM complexes pour lesquels des solutions analytiques sont
insurmontables ou n'existent pas. Basées sur les équations de Maxwell, chaque méthode présente
ses propres avantages et inconvénients qui sont spécifiques au circuit analysé. Il existe deux
approches différentes: ’approche quasi-statique et l'approche dynamique (ou hybride). La

premicre approche fournit les parametres caractéristiques du mode TEM seulement.

Par contre, l'approche dynamique fournit ces parameétres non seulement pour le mode TEM mais
¢galement pour les modes hybrides, dont les parameétres sont liés a la fréquence. Les parametres
du mode TEM obtenus par l'approche quasi-statique sont théoriquement seulement valables
en continu (DC). Néanmoins, un certain nombre de circuits en ondes millimétriques jusqu'a la
bande W (75-110 GHz) ont été congus avec succes a 1’aide de cette approche. Notons cependant
qu’aux fréquences millimétriques, 1’approche dynamique demeure la plus appropriée pour une

détermination précise des parametres de ces circuits.

I existe une multitude de techniques numériques pouvant étre utilisés pour la modélisation des
dispositifs passifs hyperfréquences [68],[69], chacune d’elles étant plus adaptée a un certain type
de problémes. Chaque technique posséde bien entendu des avantages et des inconvénients. Les
premicres étaient basées sur des méthodes analytiques qui ont permis d’analyser des structures
possédant certaines symétries et dont la géométrie et le modele de matériau restent simples. Pour
des modélisations plus réalistes de géométries et de matériaux complexes, c’est 1’approche
numérique qui est choisie. Les méthodes numériques ont I'avantage de progresser parallelement
aux ressources informatiques. L’intelligence humaine ne suivant pas la loi de Moore', elles vont
sans doute prendre de plus en plus d’importance dans le futur.

Ces outils essentiels ont été les éléments moteurs du développement des circuits planaires en
hyperfréquences. Tout cela a bien slr ouvert la voie vers la miniaturisation des systémes micro-

ondes et permis d'envisager des microcircuits de moins en moins encombrants.

"' La Loi de Moore a été exprimée en 1965 par Gordon Moore, ingénieur de Fairchild Semi-conductor, un des deux
fondateurs d'Intel. 1l expliquait que la complexité des semi-conducteurs proposés en entrée de gamme doublait tous
les 18 mois a coiit constant depuis 1959, date de leur invention. Cette augmentation exponentielle fut rapidement
nommeée Loi de Moore ou, compte tenu de l'ajustement ultérieur, premiere loi de Moore. En 1975, Moore réévalua
sa prédiction en posant que le nombre de transistors des microprocesseurs (et non plus de simples circuits intégreés
moins complexes car formés de composants indépendants) sur une puce de silicium double tous les deux ans. Bien
qu'il ne s'agisse pas d'une vraie loi physique, cette prédiction s'est révélée étonnamment exacte. Entre 1971 et 2001,
la densité des transistors a doublé chaque 1,96 année. En conséquence, les machines électroniques sont devenues de
moins en moins coiiteuses et de plus en plus puissantes.

35



Chapitre 2 Méthodes de modélisation pour la conception des CIMs: Etat de 1’art

I1 est intéressant de noter tout de suite que 1'efficacité des modeles établis dépend de plusieurs
facteurs. Le cahier des charges pour tout modele destiné a caractériser ces circuits mentionne
plusieurs impératifs qui deviennent de plus en plus séveres. Mais en réalité, nous recherchons
toujours un compromis entre trois critéres: la précision, la vitesse d'exécution et la capacité
mémoire. Un effort de généralisation des méthodes de modélisation est aussi nécessaire dans un

souci d'homogénéité.

2.5.1. Méthodes variationnelles

Dans les problemes EM, le but habituellement recherché est de résoudre directement les
équations d’ondes qui se présentent sous forme intégrales ou différentielles tandis que les
méthodes variationnelles operent en recherchant une fonctionnelle qui donne le maximum (ou
minimum) de la grandeur recherchée (potentiel, champ ou courant) [71]-[72]. Le principal
avantage des méthodes variationnelles est qu'elles produisent des formules invariantes dont les
résultats sont peu sensibles aux erreurs de premier ordre. Il existe trois types de méthodes
variationnelles selon la technique employée pour 1’obtention des solutions approchées exprimées
sous une forme variationnelle: 1) la méthode directe basée sur le procédé classique de Rayleigh—
Ritz ou simplement de Ritz, ii) la méthode indirecte telle que celle de Galerkin et des moindres
carrés, iii) la méthode semi-directe basée sur la séparation des variables. Les applications des
méthodes variationnelles incluent I'analyse des TLs [73]-[75], des discontinuités, la détermination
des fréquences de résonance (pour les résonateurs), des impédances d’entrée des antennes et des
obstacles dans des guides d'ondes. Cette technique présente l'avantage de pouvoir étre généralisée
aux circuits planaires multicouches et présente un temps de calcul moins élevé comparé a la
méthode des différences finies (MDF). Par ailleurs, le choix des fonctions d’essai pour le courant
(ou le champ) joue un role primordial dans le processus de convergence. Nous utiliserons ainsi
cette technique pour 1’analyse en régime quasi-statique des circuits hyperfréquences réalisés sur

des substrats dié¢lectriques a anisotropie €lectrique et/ou magnétique non diagonale.

2.5.2. Méthode des différences finies (MDF)

Cette méthode convient principalement pour des structures couvertes ou fermées. De fagon
générale, elle permet de discrétiser des équations aux dérivées partielles elliptiques, dont font
partie les équations d’Helmholtz (équations d’ondes) [76]. Les équations elliptiques sont celles
dont le polyndme caractéristique associé¢ aux dérivées d'ordre 2 n'a pas de solution réelle. La mise

en équation a 'aide des différences finies comporte les étapes suivantes:
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- Définir un maillage couvrant le domaine d'étude et sa fronticre.

- Exprimer en tout noeud intérieur au domaine, des dérivées partielles a l'aide des
différences finies. Ces termes contiennent des éléments situés sur la frontiere.

- Exprimer les valeurs de la fonction en tout point sur la frontiére en tenant compte des
conditions aux limites. Nous obtenons alors un systéme d'équations linéaires qui est

résolu en utilisant des techniques appropriées de calcul numérique.

La méthode des différences finies a été appliquée pour résoudre les problémes EM dans les lignes
de transmission (TLs) et les guides d'ondes [76]-[78]. Elle exige un prétraitement mathématique
minimal. En raison de la simplicité de son processus mathématique et sa capacité a prendre en
compte certains paramétres perturbateurs (épaisseur du ruban par exemple), elle peut étre
généralisée a des structures ayant des formes complexes. Un autre avantage de cette méthode est
relatif a la détermination automatique du potentiel électrique en un point du maillage. Il n’est

donc pas nécessaire de mémoriser ces points.

L'inconvénient majeur de la méthode réside dans le fait qu'elle n’est pas applicable aux structures
ouvertes, dans la mesure ou il faut impérativement définir une frontiere du domaine sur laquelle
sont fixées certaines conditions aux limites servant au calcul du potentiel a l'intérieur du
domaine. Ceci nous amene pour les structures ouvertes, a faire une troncature pour avoir une
surface limitée, d’ou une limitation de la précision. Par ailleurs, la méthode des différences finies
exige un maillage treés fin et rigoureux. Cela se traduit par un temps de calcul élevé et une

capacité mémoire de stockage importante.

Notons que cette méthode peut étre étendue aux problémes a 3 dimensions. Elle était réservée au
départ au calcul du mode dominant et fut étendue ensuite au calcul des modes d'ordre supérieur
dans les guides d'ondes rectangulaires et des discontinuités. Une autre formulation de la MDF
dans le domaine temporel a requis une attention particuliere de la part des chercheurs grace a sa
capacité d'analyser les régimes transitoires dans les circuits planaires. Cette méthode dite aussi
FDTD (de I’anglais Finite Difference Time Domain) permet de traiter le probléme des structures
ouvertes ou il est nécessaire de simuler l'espace ouvert avec des conditions aux limites
appropriées [79]. Cette approche a ¢été utilisée pour évaluer la dispersion dans les circuits de

forme arbitraire a 2 dimensions [79].

2.5.3. Méthode des moments (MDM)

L'utilisation de la méthode des moments (MDM) [80], [81] a été appliquée avec succés a une

grande variété¢ de problemes pratiques tels que le rayonnement, les problémes de dispersion, les
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antennes, pour ne citer que ceux la. Une bibliographie partielle est fournie par Adams [82]. La
MDM comprend habituellement quatre étapes: (i) détermination de 1'équation intégrale
appropri¢e pour la grandeur a déterminer (courant ou champ EM), (ii) discrétisation de cette
équation sous forme d’une relation matricielle en utilisant des fonctions de base et de test, (iii)
¢évaluation des éléments de cette matrice, (iv) résolution de 1'équation matricielle et obtention des

parametres de sortie.

2.5.4. Méthode des éléments finis (MEF)

Bien que les méthodes MDF et MDM soient plus simples dans leur concept et plus faciles a
programmer, la MEF est une technique numérique plus puissante et plus souple pour manipuler
des problémes impliquant des géométries complexes et des milieux non-homogenes. La
généralité de la méthode permet de concevoir des programmes machine d'usage universel pour
résoudre un large éventail de problemes dans différents domaines avec de 1égeres modifications
[83] comme c’est le cas du logiciel de simulation électromagnétique 3D Ansoft-HFSS [84].
L'analyse par les ¢éléments finis implique fondamentalement quatre étapes [85] : (i) discrétiser la
région d’étude en un nombre fini de sous-régions ou d'é/éments, (ii) déterminer les équations
régissant un élément typique, (iii) assembler tous les éléments dans la région solution, (iv)

résoudre le systeme d’équations obtenu.

2.5.5. Méthode TLM (Transmission Line Matrix)

La méthode TLM est une technique numérique permettant de résoudre les problémes des champs
EM en utilisant une représentation en circuits équivalents basée sur I'analogie existante entre les
équations de Maxwell et celles des tensions/courants sur une cellule du réseau équivalent [86],
[87]. L’avantage important de la méthode TLM, par rapport a d'autres techniques numériques, est
la facilité avec laquelle les structures les plus compliquées peuvent étre analysées. Sa flexibilité et
sa polyvalence résident dans le fait que la cellule incorpore les propriétés de champ EM et leur
interaction avec les frontieres et les milieux matériels. Par conséquent, le probleme EM n’est pas
reformulé pour chaque nouvelle structure. Un autre avantage de la méthode TLM est qu'il n'y a
pas de probléme de convergence, de stabilité ou de solutions parasites. La méthode est limitée
seulement par la capacit¢ mémoire de stockage exigée par la maille. En outre, étant une solution
numérique explicite, la méthode TLM convient aux problémes non-linéaires ou non-homogenes
puisque la variation des propriétés matérielles peut étre mise a jour a chaque pas temporel.
Notons que la méthode TLM est une approche de discrétisation physique, comparée a la MDF et

a la MEF qui sont des approches de discrétisation mathématiques.
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Dans la méthode TLM, la discrétisation du champ EM implique le remplacement d'un systéme
continu par un réseau d’éléments localisés et diviser la région solution en mailles rectangulaires
de lignes de transmission. Des jonctions sont formées aux endroits des discontinuités. Une
comparaison entre les TLs et les équations de Maxwell permet de définir des équivalences entre
les tensions/courants sur les TL et les champs EM dans la région solution. Ainsi, la méthode
TLM implique deux étapes de base [88]: (i) remplacer les problémes de champs par un réseau
équivalent et déterminer 'analogie entre le champ et les quantités de réseau et (ii) résoudre le

réseau équivalent par des méthodes itératives.

2.5.6. Méthode des lignes

La méthode des lignes a été présentée dans la littérature dans les années 80 [89], [90] et peut étre
considérée comme une méthode MDF spéciale mais plus efficace en ce qui concerne la précision
et le temps de calcul. A l'origine, la MDL a été développée pour des problémes de structures
fermées, mais des conditions de frontiére absorbantes appropriées ont ét¢ étudiées pour des
structures ouvertes [91], [92] pour simuler I’espace ouvert. Cette méthode vise a discrétiser les
équations d’onde a une dimension (pour les circuits 2D) ou deux dimensions (pour les circuits
3D) tout en résolvant 1’équation obtenue en fonction de la variable restante [93]. La MDL

présente les avantages de la MDF et ne présente pas le probleme de convergence relative [93].

En outre, cette méthode présente les propriétés suivantes qui justifient son utilisation :

« Efficacité : le caractére semi-analytique de la formulation méne a un algorithme simple et
compact, qui donne des résultats précis avec moins d'effort informatique.

« Stabilit¢ numérique : en séparant la discrétisation de l'espace et du temps, il est facile
d'établir la stabilité et la convergence.

« Effort de programmation réduit: en utilisant un état de 1’art suffisamment documenté ainsi
que des solutionneurs d'équations différentielles ordinaires fiables, l'effort de
programmation peut étre sensiblement réduit.

o Temps de calcul réduit: puisque peu de lignes de discrétisation sont nécessaires dans le

calcul, il n'y a donc pas besoin de résoudre un systéme d’équations de grande taille.

L’application de la MDL implique habituellement cinq étapes de base: (i) partager le domaine
d’étude en plusieurs régions, (ii) discrétiser les équations d’onde dans chaque région, (iii)
transformer les équations couplées obtenues en équations ordinaires, (iv) appliquer des conditions

de continuité aux interfaces, (v) résoudre les équations pour le champ EM.
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La méthode des lignes est une technique semi-analytique applicable a un nombre important de
structures pratiques analytiquement complexes. L'analyse en mode hybride est basée sur la
résolution de I'équation d'Helmholtz a deux potentiels scalaires électrique (y,) et magnétique (yy,)
afin de décrire le champ EM.

La premiere étape de la MDL consiste a discrétiser dans 1'équation d’onde l'une des deux
variables définissant le plan transverse xy a savoir la variable x (parallele a I’interface métallisée).
Pour cela, il suffit de tracer N lignes parallélement a 1'axe des y (normale a I’interface métallisée)
sur la section transverse de la structure a analyser. Ces lignes sont distantes d'un pas de
discrétisation 4;. Cette derniére équation peut ensuite étre résolue pour évaluer les deux potentiels
scalaires v, et vy, dans chaque région homogene de la structure. Ceci bien entendu en tenant

compte des conditions aux limites a l'interface.

La derniere étape consiste en l'application de la relation matricielle entre le champ électrique

tangentiel et le courant a l'interface. La condition E,g = 0 sur le conducteur conduit a I'équation

matricielle suivante :

=0 (2.1)

ou J, et J, sont les composantes tangentielles du courant sur le ruban conducteur. [R] est une
matrice de taille 2K x 2K (ou K désigne le nombre d’interfaces métallisées du circuit a analyser)
dont les éléments sont fonctions des dimensions, des propriétés du substrats et de la constante de
phase B. Les solutions non triviales du systeéme (2.1) donnent alors les valeurs de la constante de
propagation pour une fréquence donnée. De 14, il est possible de déduire les autres grandeurs

caractéristiques (impédance caractéristique, parametres S ..).

2.5.7. Méthode de résonance transverse

Cette méthode a été proposée pour la premicre fois par Cohn dans un article consacré a I'é¢tude de
la ligne microfente [94]. Cette théorie de résonance transverse était, a l'origine, une application du
formalisme du circuit micro-onde dans la direction perpendiculaire au flux de puissance dans un
guide d'onde cylindrique. Par la suite, elle s'est avérée intéressante pour évaluer la relation de
dispersion du mode dominant de certains types de guides d'ondes, ainsi que les caractéristiques de

propagation hybride de ces derniers et d'autres structures homogenes et inhomogenes. Cette
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technique s'applique typiquement pour des structures qui dérivent de celles des guides d'ondes
conventionnels. Les discontinuités sont dues soit a des changements brusques de milieu
diélectrique soit a la présence d'obstacles métalliques. De plus, cette technique n'est pas réservée
seulement a des structures a géométrie rectangulaire, elle peut concerner aussi celles a géométrie
arbitraire. Elle est donc utilisée en général pour I'étude des discontinuités. L'idée étant de
considérer le champ électromagnétique comme une propagation dans une direction transverse au
lieu de la direction axiale, ce qui est utile pour la recherche des solutions aux problemes de
discontinuités.

2.5.8. Méthode d'approche dans le domaine spectral

L'analyse dans le domaine spectral (ADS) a été intensivement employée pour 1’analyse des lignes
planaires, des résonateurs [95], et des problémes de dispersion [96]-[98] incluant les
discontinuités [99], les pertes [100], ’influence des métallisations [101] et le couplage [102]-
[103]. Cette méthode comprend les étapes suivantes. (i) représentation des composantes des
champs en termes de potentiels scalaires, (ii) application des conditions de continuité aux
interfaces et des conditions aux limites, (iii) détermination de 1'équation caractéristique pour la
constante de propagation, (iv) résolution de I'équation caractéristique, calcul du diagramme de
dispersion et déduction des autres parametres de conception (impédances caractéristiques,

parametres S, ...)

Par ailleurs, cette méthode présente de nombreux avantages [104]-[105] qui peuvent se résumer

comme Suit:

1- Du point de vue numérique, elle est plus efficace que les méthodes conventionnelles qui

travaillent dans le domaine spatial.

2- Les fonctions de Green prennent une forme plus simple dans le domaine spectral
contrairement au domaine spatial réel ou il est parfois impossible de connaitre la forme de

ces fonctions.

3- La méthode se base sur une formulation simple sous forme d'une paire d'équations
algébriques. Ceci évite de déduire les solutions a partir des équations intégrales couplées,
difficiles a résoudre.

4- L'identification de la nature physique d'un mode se fait pour chaque solution correspondant

aux fonctions de base sélectionnées.

41



Chapitre 2 Méthodes de modélisation pour la conception des CIMs: Etat de 1’art

L’efficacit¢ numérique de la MADS est due principalement a un prétraitement analytique
significatif et rigoureux. Son champ d'application n'a pas cess¢ d'évoluer dans la derniere

décennie.

Nous proposerons dans cette thése une extension de la méthode MADS pour 1'é¢tude des cicuits a
anisotropie diélectrique et/ou magnétique non-diagonale en configuration multicouche pour
notamment les coupleurs et les résonateurs. Nous reviendrons plus en détails sur cette méthode

dans les chapitres suivants.

2.5.9. Réseaux de neurones (ANN)

Le développement d’un modele pour circuit passif doit répondre a un certain nombre de
spécifications tels que la rapidité et la fonctionnalité tout en incluant les effets EM et physiques
présents dans le circuit. De plus, il doit étre facilement incorporable dans des simulateurs de
circuits et efficace dans des analyses statistiques incluant les effets des tolérances de fabrication
des parametres physiques ou géométriques. Ce travail est basé sur une avancée significative faite
récemment dans ce domaine de recherche en 1’occurrence les techniques des réseaux de neurones

appliquées a la conception de composants et circuits actifs et passifs.

Les réseaux de neurones ont montré leur capacité a modéliser plusieurs composants et circuits
[106]-[112]. IIs offrent la particularité de répondre aux exigences citées ci-dessus. Des modeles
rapides, précis et fiables peuvent étre obtenus par des données mesurées ou simulées. Une fois
développés, ces modeles neuronaux peuvent étre utilisés pour accélérer la conception des circuits
micro-ondes. Un examen exhaustif des applications ANN dans la conception de ces circuits peut
étre trouvé dans [113]-[115]. Ainsi, les modeles a base de réseaux de neurones ne dépendent que

des caractéristiques des données qui servent a leur apprentissage.

Ils sont en effet [116]:

« A large bande. Il suffit d’utiliser des données mesurées ou simulées qui s’étalent sur la
gamme de fréquence requise.

« Rapides. Puisqu’ils évaluent une fonction numérique, dite fonction neurale, le temps de
réponse est quasi-instantané.

. Fiables. Ils peuvent inclure tous les effets présents dans le composant pour peu que les
données les incluent.

« Optimisables. Si D’apprentissage des modéles identifie soigneusement les grandeurs

géométriques comme grandeurs d’entrées et les grandeurs électriques comme celles de
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sorties, leur dépendance sera continiment variable via la fonction neurale et ces modeles
peuvent étre aisément optimisables dans des simulateurs de circuits. Il est alors possible de
déterminer quelle sera la géométrie qui permettra 1’obtention des performances optimales

d’un systeme.

Une interface du logiciel des réseaux de neurones Neuromodeler [117] a été développée par le
professeur Zhang et son équipe de 1'université de Carleton a Ottawa (Canada) et utilisée pour
intégrer les modeles dans des simulateurs de circuits. Cet outil nous servira ultérieurement
comme support de validation du logiciel qui sera réalisé¢ dans le cadre de la modélisation des

circuits passifs anisotropes en configuration multicouche.

2.6. Comparaison des différentes méthodes

Il ressort de I'étude précédente qu'il existe en fait deux grandes familles de méthodes: les
méthodes numériques différentielles et les méthodes numériques intégrales. Les méthodes
différentielles sont basées sur la discrétisation dans I’espace de 1’équation d’Helmholtz. Plus

précises et plus générales, elles conduisent a la résolution d’un systeéme d’équations linéaires.

L'avantage majeur des méthodes différentielles réside dans la possibilité d'adaptation de ces
techniques a des structures treés variées. Cependant, plus grande sera la complexité de ces
structures, plus serré devra étre le maillage et de ce fait plus nombreuses seront les équations a
manipuler. Leur programmation sur micro-ordinateur va entrainer un encombrement mémoire et

des temps de calcul qui deviennent trés rapidement contraignants.

Les méthodes intégrales sont par contre particulicrement bien adaptées a la programmation sur
ordinateur et présentent des temps de calcul tout a fait acceptables. Ces méthodes sont basées sur
la détermination de la distribution des courants (ou des champs ¢€lectriques) sur les surfaces de la
structure. Toutes les conditions aux limites et de bord sont intégrées dans la formulation. Les
calculs sont en général conduits d’abord analytiquement avant de faire 1’objet d’un traitement
numérique, ce qui réduit considérablement le temps de calcul par rapport aux méthodes
différentielles. Les équations intégrales sont généralement résolues par la méthode des moments

et plus particulierement la technique de Galerkin.

La validité de ces méthodes dépend du domaine de fréquences, de la précision recherchée et de
I'approche adoptée. Les différents aspects des principales méthodes numériques ont été regroupés
dans le tableau II.1.
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Tab. II-1. Comparaison des principales méthodes numériques des
structures passives millimétriques
(E : excellent, B : bon, L : large, Ma : marginal, M : modéreé, F : faible)

Méthode Capacité mémoire | Temps calcul | Généralité | Traitement
mathématique

Différences finies (MDF) L L E -
Eléments finis (MEF) L M/L E F
Transmission line matrix (TLM) M/L M/L E F
Meéthode variationnelles F/M F/M B M
Meéthode de résonance F/M F/M Ma M
transverse

Méthode des lignes (MDL) M F B M/L
Approche spectrale (SDA) F F F L
Réseau de neurones (ANN) F F M L

Ainsi, la méthode des différences finies exige un temps de calcul considérable et une capacité
mémoire de stockage trés importante mais constitue une méthode qui peut étre généralisée a
diverses autres structures, par contre, la méthode d'ADS est numériquement efficace mais son
champ d'application n’est pas aussi large. Chaque méthode numérique présente donc des
avantages et des inconvénients. Notons qu’en pratique, il n'y a pas de limite définie pour de tels
aspects, puisqu'un concepteur expérimenté peut souvent améliorer ces critéres de traitement
numérique. Le modele destiné a caractériser les structures planaires micro-ondes, doit satisfaire a
un cahier des charges et obéir a certaines contraintes relativement séveres dont dépend I'efficacité
de ces modeles. Parmi ces contraintes, nous citons: un faible temps de calcul, un faible

encombrement mémoire et une trés bonne précision.

Mais en réalité, le choix de la méthode optimale doit réaliser un compromis entre ces trois
impératifs. Dans ce cadre, la méthode d'approche dans le domaine spectral est la plus efficace
pour I’application envisagée. La méthode (MADS) reste 1'une des méthodes les plus rapides et les

plus efficaces.
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2.7. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons exposé les avantages et les inconvénients des principales méthodes
numériques de modélisation des circuits planaires hyperfréquences. Il ressort de cette étude que la
méthode d’approche dans le domaine spectral (M.A.D.S) est apte a monter en fréquence et
permet de réaliser un bon compromis entre la précision, le temps de calcul et I’encombrement
mémoire pour I’application spécifique aux circuits multicouches anisotropes. Cette méthode sera

choisie pour 1’analyse en mode hybride.

Par contre, la méthode variationnelle dans le domaine de Fourier a été choisie en régime quasi-
statique. C’est ainsi que dans le chapitre qui suit, nous allons nous intéresser au volet
modé¢lisation de ces circuits en régime quasi-statique a 1’aide de la méthode variationnelle dans le
domaine de Fourier. L application concernera les coupleurs unilatéraux et les coupleurs a deux

niveaux de métallisation (a 2 ou 4 rubans).

L’étude sera ensuite étendue au mode hybride (dispersif) dans le chapitre 4 en utilisant la
méthode MADS.
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Chapitre 3 Analyse des circuits hyperfréquences réalisés sur des substrats a anisotropie non-
diagonale : cas du régime quasi-statique

Pour les fréquences relativement basses du spectre des micro-ondes (généralement inférieures
a 10 GHz), l'approximation quasi-TEM est suffisamment adaptée pour rendre compte
convenablement des paramétres caractéristiques des circuits planaires hyperfréquences parmi

lesquels I’'impédance caractéristique, la permittivité effective et la longueur d'onde guidée.

Parmi les techniques d’analyse existantes, la méthode variationnelle associé¢e a 1’outil de la
transformée de Fourier a ¢été choisie pour caractériser les structures hyperfréquences
anisotropes en configuration multicouche pour diverses applications incluant les circuits
intégrés micro-ondes [118]. Les paramétres caractéristiques de ces circuits sont évalués en
fonction de I’angle d’inclinaison de l'axe optique. Dans notre étude, la méthode variationnelle
est associée a la technique des lignes transverses (TTL) pour la détermination des fonctions de
Green a partir du calcul des parameétres admittances sur 1’interface métallisée.

3.1. Introduction

Les circuits réalisés sur des substrats di¢lectriques anisotropes offrent de larges possibilités
dans les applications des CIMs. Grace a l'anisotropie, on peut disposer les matériaux en
fonction des états de chargement en chaque point, ce qui permet une réduction importante du
quantitatif matieére et donc du poids, critére vital en aéronautique et dans le domaine spatial.
Négliger cette anisotropie peut induite des erreurs souvent significatives lors de la conception.
Par conséquent, toute amélioration des modeles existants passe par une caractérisation précise

des caractéristiques de ces structures.

Des substrats anisotropes, tels que le saphir et le nitrure de bore, présentent plusieurs
avantages parmi lesquels de faibles pertes, une homogénéité plus élevée et de faibles
variations des propriétés électriques d’un lot a un autre [119]-[120]. Ces matériaux sont
¢lectriquement anisotropes en raison de leur structure cristalline ou bien des processus utilisés
dans leur fabrication. En fait, il a ét¢é démontré que certains matériaux trés utilis€és en
hyperfréquences et présumés isotropes tels que I'alumine présentent un certain degré
d’anisotropie. L'anisotropie a ¢été traditionnellement considérée comme une propriété
indésirable, principalement en raison de la difficulté a déterminer les impédances
caractéristiques et les vitesses de phase des ondes qui se propagent dans de tels circuits.

Cependant, dans le cas des coupleurs directifs, certains types d'anisotropie présentent un
avantage significatif [121]-[122]. Un intérét particulier a été accordé aux substrats anisotropes
uniaxiaux coupé€s suivant leur axe optique (oy) perpendiculairement au plan du substrat (xo0z).
Ainsi, la constante diélectrique présente la méme valeur partout dans le plan du substrat (g=¢&)
si bien que, les ondes EM qui se propagent le long du circuit ne sont pas sujettes a un
changement de la constante diélectrique, aux courbures ou a toute autre discontinuité.
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Dans le cadre de notre travail, nous allons présenter I’analyse de divers circuits anisotropes
ayant ’axe optique incliné par rapport au plan du circuit, a l’aide de la méthode
variationnelle. Cette technique exige la détermination des parametres admittances pour la
structure analysée a partir de 1'établissement de son circuit équivalent.

Les résultats numériques seront ensuite présentés et discutés notamment pour les coupleurs

bilatéraux a2 et 4 lignes.
3.2. Formulation de la méthode

Considérons une structure anisotrope bilatérale (présentant 2 niveaux de métallisation) ayant
N-couches diélectriques (fig. 3.1). Ce type de structures trouve ses applications dans les
CIMs, les filtres et les coupleurs directifs [121]-[122].
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Fig. 3.1 Section transverse d'une structure anisotrope multicouche bilatérale

3.2.1. Description de la méthode d'analyse

Dans cette étude, toutes les couches diélectriques sont supposées étre électriquement
anisotropes. L'anisotropie est décrite par un tenseur diélectrique de la forme:

€ =€ € 0 j=1,..,N (3.1)
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Si les axes du substrat sont alignés avec ceux du cristal alors &, = g, = 0. Cependant, dans le

cas ou l'alignement est imparfait (fig. 3.1), les éléments du tenseur & s’écrivent :

2 .2
€ =¢.cos O +¢ sin O (3.2)
xxj Ty i j
.2 2

€ =¢.sin" 0 +¢& .cos O (3.3)
Yyl R J V] J

e =¢ =( —¢€ )cosH .sin0. (3.4)
Xy. VX. u 2 J j

j i j j

ou u et v désignent les axes du cristal qui sont orientés dans la direction de I’angle & par
rapport au plan xy. Notons que 1’analyse quasi-statique [48] du probléme est valable
uniquement pour les basses fréquences du spectre micro-ondes. Afin de calculer I'impédance
caractéristique et les vitesses de phase, une approche des modes pairs/impairs est utilisée a
I’aide de la technique variationnelle. Le mode de propagation supporté par la structure étant
quasi-TEM, le champ ¢lectrique dérive d'un potentiel scalaire électrique ¢(x, y) qui est évalué
a partir de la résolution de I'équation de Laplace dans toutes les régions anisotropes d’indice J,
soit [118]:

6{gﬂﬁg]=() (3.5)

Nous déterminons d'abord la distribution spectrale du potentiel électrique sujette aux
conditions aux limites appropriées. En prenant la transformée de Fourier de I’équation (3.5)
selon x [Annexe B], il vient :

82$j(ocn, y) 5$j(0€na y) -

. 2
E —m+ 2_]0(. E ———Aa € (1)
vyj 2 n xyj ay n  xxj

(a,y) =0 (3.6)

i~ n

o, ¢tant le parameétre de Fourier et $ i le potentiel électrique dans le domaine de Fourier. La

solution générale de (3.6) est [118]:

%mww:Amwm@w+Bmmm@w (3.7)

=+ i )
avec 1, =3y, + jo, ou
avec o =o€ /g
J n xyj ¥yl

2
et y.=a g _ /e . sachantque e = .e & —g
J norfj o yyj fj Xxj yyj Xyj
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Le vecteur déplacement électrique dans le domaine transformé peut étre obtenu quant a lui a
partir de:

—Jo 0,
= = Sxxj Sxyj 8$ 38
Dj—aj.Ej—s0 e s i (3.8)
YXj yYj -—
dy

En utilisant les équations (3.2) a (3.4) et apres avoir substitué¢ 1’équation (3.7) dans (3.8), les

composantes normales de D (selon y) peuvent étre déduites. Ainsi, en appliquant les
conditions de continuité sur les diverses interfaces (y = d;), nous obtenons :

o,y =0, (.Y (3.9.1)

gD, =P j=1,...,N-1 (3.9.2)

j+1

ou p représente la distribution spectrale de la densité de charges superficielle sur les
métallisations. En exploitant ensuite les conditions de bord sur les parois horizontales du
blindage, i.e., 51‘}:0 =0 et ¢7N‘y=b =(0, nous pouvons évaluer le potentiel transformé a

'interface métallisée selon la relation :
(3.10)

ou Y est le parametre admittance qui peut €tre obtenu indépendamment en utilisant la
technique des lignes transverses [123].

Dans I’équation (3.10), le facteur multiplicatif par p peut étre interprété comme la fonction

de Green globale du circuit. De ce fait, cette équation peut étre récrite comme suit:
o(a,,d) = G(a,.d)p (3.11)

avee

1
Glo ,d) = —— 3.12
(a,d) v (3.12)

n
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Dans la technique des lignes transverses (TTL), nous commengons par établir le schéma
équivalent du circuit a analyser (fig. 3.2) dans lequel I représente le courant source
transformé (domaine de Fourier) qui circule sur le ruban conducteur et qui est défini par :

L=Y V (3.13)

< d; >
h;y h h; h; h; et h
S>> BT 5 e S
Yo lYe Yeir | Y I Y41 Yo
@
Yi| Y2 Yj-1 ¥j Yi+1 YN

19 ‘1

Y. Y,

T

i1 Y Y Y

Fig. 3.2 Circuit équivalent de la structure anisotrope multicouche

La technique TTL utilise I’analogie qui existe entre les équations de base régissant les CIMs
multicouches et celles d’une ligne de transmission bifilaire excitée par une source de courant
et constituée par une succession de lignes stratifiées de caractéristiques différentes.

Le paramétre admittance Y au niveau de I’interface métallisée pour le cas anisotrope peut étre
obtenu en appliquant la formule standard de 1’admittance d’entrée Y;, d'une section de ligne
de transmission de longueur hj, donnée par [118]:

th + ch tanh(yjhj)

v -y (3.14)
inj < ch + th tanh(y jhj)

ou Yy est l'admittance de charge de la section j. Y et y; représentent I’admittance

-éme

caractéristique et la constante de propagation fictive de laj™ section de ligne avec:

ch = 88 (3.15)
V=0, /Syyj (3.16)
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avee

2
€. —¢& .
Yl Xyl

€ = €o\/Cry (3.17)

Apres avoir substitué (3.2), (3.3) et (3.4) dans (3.15) et (3.16), nous obtenons :

Y. =¢ [g &
cj 0\ uyj wvvj
2 1
y.=a ¢ /e |le /e —1Jcos 0 +1
] n uuj vvjL\ uuy) A% ]

L'admittance équivalente Y sur le plan métallisé est due a la mise en cascade de toutes les
sections de lignes h; d’admittance caractéristique Y. Ces sections pouvant étre terminées par
des courts-circuits (conditions de Dirichlet), des circuits ouverts (conditions de Neumann) ou
par des charges adaptées (cas d’un diélectrique d’épaisseur infinie).

Cette admittance Y est obtenue en itérant 1’équation (3.14) sur chaque section de ligne, de
j=Ninr+ 1 a N, d’abord, et de j = 1 a Nj,r ensuite, pour respectivement déterminer Y etY
(fig. 3.2) puis les additionner (N, représente le nombre de couches au-dessous des
métallisations), soit :

Y=Y +Y (3.18)

Ainsi, le probléme de I’évaluation de la fonction de Green G((xn, y) se réduit a trouver le

parameétre admittance Y pour une structure particuliere. Ceci montre la simplicité d'appliquer
la technique variationnelle dans le domaine spectral contrairement au domaine spatial ou la
fonction de Green est souvent trés compliquée a calculer en particulier pour des structures

complexes.

3.2.2. Application aux coupleurs bilatéraux a 2 et 4 rubans conducteurs

Pour des coupleurs symétriques (par rapport aux plans PP’ et QQ', fig. 3.1), la structure peut
supporter quatre modes de propagation selon la nature des murs de symétrie (électriques ou
magnétiques) [Annexe CJ:

. pair-pair (even-even) : Mur magnétique sur QQ’, mur magnétique sur PP’.
. pair-impair (even-odd) : Mur magnétique sur QQ’, mur électrique sur PP’.
. impair-pair (odd-even) : Mur ¢électrique sur QQ’, mur magnétique sur PP’.
. impair-impair (odd-odd) : Mur électrique sur QQ’, mur électrique sur PP’.
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Pour calculer I'impédance caractéristique, il suffit ici d’analyser seulement le quart de la
structure avec les conditions aux limites appropriées en x = a et y = b/2 correspondantes aux
quatre modes de propagation.

L'impédance caractéristique (Z.) et la constante dié¢lectrique effective (er) du circuit peuvent

étre écrites comme suit:

Z = (3.17)

- (3.18)

ou C et Cy représentent respectivement les capacités linéiques des coupleurs avec et en
absence de diélectrique (en présence de ’air), et c la célérité de la lumiere. Ces capacitances
de mode peuvent étre obtenues a partir de 1'expression variationnelle [124] :

1 1
- 2 j pee,eo,oe,oo (X’ y)(I)ee,eo,oe,oo (X’ Y)dXdy (3 1 9)
ee,e0,0e,00 ee,e0,0¢,00 S
Ofl: Qee,eo,oe,oo - J-pee,eo,oe,oo (X’ y)dXdy (320)
S

S est une surface autour de la bande conductrice, p(X, y) est la distribution de charges sur les
métallisations et Q la charge.

L'équation (3.19) représente 1'expression variationnelle requise pour la capacité. Collin [124]
a démontré que cette expression reste stationnaire pour un changement arbitraire du premier
ordre de la fonctionnelle de p. Par ailleurs, lorsque p varie faiblement, le changement d’ordre
1 pour 1/C diminue alors que celui du 2™ ordre est toujours positif. Aussi, les valeurs
calculées de 1/C sont-elles toujours supérieures a la valeur réelle.

Notons que le choix d’une fonction d’essai pour p joue un rdle primordial dans la
convergence de la méthode. Le critére de choix de ces fonctions s'articulera autour de celles
qui maximisent la valeur de C parce qu'il a été remarqué que l'approche utilisée par cette

méthode donnait lieu a des valeurs de C toujours inférieures a la valeur exacte souhaitée.
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L'application de l'identité du Parseval [Annexe B] a I’équation (3.18), donne :

S R Ny _
B Z pCC,C0,0C,OO ¢C€,C0,0C,OO (321)

2
aQ
€e,e0,0€,00 €€,€0,0€,00

n ¢étant 1'indice spectral. L’indice ~ indique la transformée de Fourier et a, le paramétre de
Fourier donné par :

nm n pair pour les modes oe et 00
=—, avec

n . .
2a n impair pour les modes ee et eo

L'équation (3.11) devient alors pour les quatre modes :

~ P ()

€e,e0,0€,00 = N

b - oot B (3.22)

ee,e0,0€e,00
n  ee,eo,0€e,00

Signalons que la formulation utilisée pour I’équation (3.20) est plus avantageuse parce que le
processus de la transformée de Fourier inverse est inutile. La substitution de 1’équation (3.22)
dans (3.21), méne finalement a 1'évaluation des capacités de mode. Pour y aboutir, nous
devons choisir des fonctions d'essai pour p(x) qui satisfont aux conditions aux limites et aux
singularités de bord.

3.2.3. Choix des fonctions d’essai

Ces fonctions doivent modéliser convenablement la densit¢é de charge sur les rubans
conducteurs et assurer une bonne convergence. Elles doivent aussi respecter les conditions de
singularité de bord qui se traduisent par une variation trés brusque du champ EM au voisinage
des bords des rubans. Ainsi, pour le cas de la structure analysée (Fig. 3.1), nous avons choisi
les fonctions dites de Maxwell dont I’expression est donnée par [118]:

p(x)= ! pour les modes pairs (3.22a)

1_(|x—(w+s)|j2
w

"

]_(|x—(w+s)|j2
w

avec p = 1 dans la région positive de /'axe des x et p = 0 dans sa région négative.

p(x)= pour les modes impairs (3.22b)
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La transformée de Fourier de ces fonctions donne lieu aux fonctions de Bessel d’ordre 0 et de
premiecre espece.

3.3. Programmation de la méthode variationnelle

Le calcul des permittivités effectives et des impédances caractéristiques s’effectue a partir de
I'évaluation des capacités linéiques C et C, des différents modes de propagation supportés par
le circuit. C'est la tache principale du programme de modélisation développé qui doit assurer
les taches suivantes:

1. Lecture des valeurs des différents parameétres physiques et électriques de la structure a
analyser en prenant en compte 1’anisotropie non-diagonale ainsi que les parametres
relatifs a la méthode de modélisation (nature du mode de propagation, nombre de
termes de Fourier Ntf)

2. Appel aux différents sous-programmes dans le but de calculer les capacités linéiques
de mode.

3. Calcul des permittivités effectives et impédances de modes

Apres la saisie des données relatives au circuit a analyser, le programme principal fait appel
au sous-programme de calcul des transformées de Fourier des fonctions d’essai. Les spectres
correspondants sont ensuite stockés dans un vecteur de dimension Ntf. Le programme
principal fera ensuite appel au sous-programme de génération des fonctions de Green selon
les équations (3.12) et (3.14) et (3.18). Le résultat sera stocké dans un autre vecteur de

dimension Ntf,

L'étape suivante du programme consiste a évaluer les capacités de modes (ee, €o, oe et 00)
selon I’expression (3.19) a partir du calcul des produits scalaires de p et 5 pour chaque

mode de propagation.

Le programme principal accomplira ensuite les mémes taches pour évaluer la capacité C, en

posant que tous éléments des tenseurs [¢] et [L] sont égaux a 1 avec:
&(i,J)=p(,J)=0 pour i#j.

Le calcul de I'impédance caractéristique et de la permittivité effective se fera ensuite aisément

grace a (3.17) et (3.18) respectivement.

Le langage de programmation retenu est le logiciel MATLAB (MATrix LABoratory).

L'organigramme de calcul global est présent¢ sur la figure (3.3).
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Saisie des parametres physiques et des parametres électriques/magnétiques
du circuit a analyser (fig. 3.1) (hj, &;, [, W et s) ainsi que le nombre de
termes spectraux Ntf et le type de mode (pair ou impair). Le tenseur €
prend la forme (3.1)

v

Calcul des transformées de Fourier des fonctions d’essai

P .

Calcul de la fonction de Green du
circuit selon (3.12), (3.14) et (3.18)

v

Calcul des capacités de
modes selon (3.21)

v

Calcul de la charge Q sur les
métallisations selon (3.20)

!

J=J+1

oul
A

lnon

Calcul des =. _ Id

- —» & Id: matrice Y
capacités Co. —
P 0 Hi=1d | identité

‘}A

€

Calcul des permittivités effectives et impédances
caractéristiques de mode selon (3.17) et (3.18)

FIN

Fig 3.3 Organigramme global de calcul des permittivités effectives
et des impédances caractéristiques de modes des coupleurs bilatéraux
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3.4. Résultats et interprétations

Dans ce qui suit, nous supposerons que l'épaisseur des conducteurs est nulle pour une
premiére validation avec des résultats publiés par d’autres chercheurs ; Cette épaisseur sera
néanmoins prise en compte ultérieurement lors de 1’analyse étendue en mode hybride. La
figure 3.4 illustre les variations de 1'impédance caractéristique Z. et de la permittivité effective
€fr €n fonction de I'angle 6 (d/b=0.2) pour la ligne suspendue. Cette structure a été obtenue en
insérant un mur électrique sur les plans de symétrie PP' et QQ'. Nous remarquons ainsi, que
Z. augmente alors que & diminue avec 1’augmentation de 1’angle d'inclinaison 6 de 1'axe

optique par rapport au substrat (fig. 3.1).

I I I I I 1.92
1.88

1.84

9 T a=t0w, d=020 11.80
| e 5120734

[a—
(O8]
o)

R\

\\
> Sl
o]

1\
A\

1.58%"
11.56
1154
1152

77] ] ] ] R B 1)
0 5 30 45 60 75 90

0 (degres)

Fig. 3.4 Impédance caractéristique Z. et & en fonction de 0 pour la ligne suspendue

Les courbes de la figure 3.5 montrent les variations de Z. et &g en fonction de g1 (v = 3.78)
et €y (en2 = 3.78) pour une structure planaire constituée de deux couches diélectriques
anisotropes stratifiées en supposant que les axes principaux sont alignés avec ceux du substrat
(6 =0). Ainsi, pour une valeur fixe de &1, nous constatons un faible changement de Z. et e.
a mesure que &y (1.6 &) augmente. Ceci indique que la majeure partie du champ électrique
est concentrée dans la direction y . Par ailleurs, pour une valeur fixe de &, , Z. décroit et gepr

augmente en fonction de €., (i.€ €2).
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e /e (Courbes A)
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Fig. 3.5 Impédance caractéristique Z. et 5 en fonction du rapport

d'anisotropie des deux couches

La figure 3.6 illustre les variations de Zce, Zc,, €. €t de €, en fonction de I'angle d’inclinaison 0
pour un coupleur bilatéral. Les modes pairs et impairs s’obtiennent en insérant un mur
magnétique ou électrique a y = b/2, respectivement. Nous pouvons remarquer que Z et &,
augmentent tandis que Z, et €. diminuent a fur et a mesure que 6 augmente. Par conséquent,
le rapport des vitesses de phase augmente aussi en fonction de 6. Ce rapport élevé est tres
utile dans la conception des coupleurs directifs a forte directivité [125]. Notons que pour les
coupleurs bilatéraux a 2 lignes, un mur électrique a été inséré sur le plan QQ' et que les
R

largeurs "a" et "s" ont été remplacées par "a/2 " et "s/2" respectivement. Signalons que les
résultats calculés sont conformes a ceux publiés [126].

Les variations des impédances des modes pair—pair, impair—pair, pair—impair, et impair—
impair (respectivement Zee, Zoe, Zeo, €t Zoo) €t les pemittivités effectives correspondantes
(respectivement €ee, €e, €co, € €00) €N fonction du rapport d'anisotropie R = €.,/&ry (€rv = 3.78),
sont données a la figure 3.7 pour un coupleur bilatéral inversé a 4 lignes (avec 0 = 0). Nous
observons ainsi que les quatre impédances de mode diminuent, tandis que les permittivités
effectives augmentent a mesure que R augmente. Tous les résultats calculés sont en bon
accord avec [125]
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1944 4/w=40, w/b=0.3, d/b=0.1 e S
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Fig. 3.6 Impédances caractéristiques de mode (Z.., Z.,) et constantes diélectriques effectives

(&, &) en fonction de l'angle d’inclinaison pour un coupleur bilatéral anisotrope.
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Fig. 3.7 Variations des impédances caractéristiques et permittivités effectives de mode en

fonction du rapport d'anisotropie R
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L'effet de I'anisotropie diélectrique sur les impédances caractéristiques et les constantes
diélectriques effectives est montré sur la figure 3.8 pour les coupleurs bilatéraux suspendus a
4 lignes (w =d = 0.1b, s = 0.2b et &,y = 3.78). Nous remarquons que les quatre impédances de

mode Zee, Zoe, Zeo €t Zoo diminuent a mesure que ex/€yy varie de 0.5 a 3.

Cependant, le changement de Z, et de Z,, est faible par rapport a celui de Z. et de Z,.. Les
courbes des permittivités effectives prouvent quant a elles que les valeurs de &, et €, sont

plus élevées que celles g et €.

400

360—-
320—-
280—-
240—-

aff

200 A

Z (Ohms)

160
120
80 1

40

Fig. 3.8 Impédances caractéristiques (Zcee, Zcoer Zeceor Zeoo) €t les constantes

diélectriques effectives en fonction du rapport d'anisotropie

Nous pouvons constater que pour le coupleur a 4 lignes, le rapport de vitesse de phase peut
étre augmenté (pour le rendre proche de 1) en changeant l'angle de l'inclinaison 0. Cette
augmentation est trés utile dans la conception des coupleurs directifs progressifs a forte

directivité.

3.5. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté 1’analyse détaillée des circuits hyperfréquences
anisotropes en configuration multicouche par la méthode variationnelle dans le domaine de

Fourier en régime quasi-statique. Nous avons développé, pour ce faire, un programme de
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calcul général qui déduit les impédances caractéristiques des coupleurs a deux niveaux de
métallisation en fonction de I’angle d’inclinaison de I’axe optique. Nous avons ainsi démontré
que les vitesses des modes pairs et impairs pouvaient étre égalées en changeant cet angle.
Ceci est tres utile pour la conception des coupleurs a forte directivité. La validation des
résultats a été faite par comparaison aux résultats publiés disponibles.

Notons qu’en dépit du fait que I’analyse quasi-statique présente I’avantage d’avoir des temps
de calcul faibles et ne nécessite pas de gros moyens informatiques (économique), il n’en
demeure pas moins qu’elle reste limitée en fréquence (inférieure a 10 GHz en général) et ne
prend pas en considération un facteur important qui est la dispersion. C’est la raison pour
laquelle, il est impératif que I’analyse effectuée soit étendue au mode hybride. Ceci fera
I’objet du prochain chapitre.
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Chapitre 4 Modélisation en mode hybride des circuits planaires micro-ondes a anisotropie diagonale

4.1. Introduction

La méthode d'approche dans le domaine spectral est une technique parfaitement adaptée a I’étude
des circuits planaires hyperfréquences. Elle résout les équations de Maxwell par la technique des
transformées de Fourier, permettant de ramener les problémes complexes rencontrés dans le
domaine spatial conventionnel a des formes simples et faciles a manipuler dans le domaine
spectral. Les composantes du champ EM peuvent étre exprimées en termes de spectre continu ou
discret selon que la structure étudiée soit ouverte ou fermée respectivement. Cette méthode a été
introduite dans la littérature par Itoh et Mittra [96] dans leur étude de la dispersion dans la ligne
microstrip. Elle a été depuis largement développée. En ce qui concerne les structures anisotropes,
la formulation spectrale correspondante n’étant pas encore généralisée a ce jour pour le cas
multicouche, nous allons dans ce qui suit proposer une contribution pour prendre en
considération cet aspect en régime dispersif ou les modes de propagation supportés par les
circuits sont purement hybrides et dans lesquels aucune hypotheése simplificatrice sur les
composantes du champ n’est admise a priori.

4.2. Décomposition du mode hybride en modes LSE et LSM

Le mode de propagation hybride pouvant toujours étre considéré comme la superposition des
modes LSE (ou TE, avec E, = 0) et LSM (ou TM, avec Hy, = 0), il est possible des lors d’écrire
les composantes du champ EM en découplant le mode hybride en une paire de modes LSE et
LSM ayant chacun ses propres composantes de champ. Les composantes tangentielles (parall¢les
a I'interface) du champ EM peuvent étre reliées aux composantes normales E, et H, a ’aide des
équations de Maxwell ce qui simplifie considérablement les calculs dans la mesure ou seules les
équations de propagation des composantes E), et /1, sont résolues respectivement pour les modes
LSM et LSE. L’autre avantage réside dans le fait que ces deux modes peuvent étre traités
indépendamment 1’un de ’autre.

Dans ce qui suit, nous entamons la modélisation par le cas de 1’anisotropie biaxiale ou les

parameétres £ et u sont des tenseurs diagonaux présentant respectivement la forme suivante :

e 0 0 o 0 0
e=|0 e 0 (oueg, #¢,#¢,) et nw=|0 B 0| (u p, #p, #4,)
0 0 e 0 0 p

Les spectres des composantes tangentielles du champ EM s'écrivent en fonction de ceux des
composantes normales E, et /, [Annexe D] selon:
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~ _ g OE O &, ~
E =—jo,———— L p———H, (4.1a)
(aye.+PB¢e.) ¥ (a6, +pf¢.)
~ ‘ &g oE O, E ~
_=—jp T —a,, T H, (4.1b)
(e,f” +¢e.a,) Oy (e, +¢e.a,)
~ o, E ~ U oH
H, =—f— —FE, - ja, 5 5 2 (4.1¢c)
(o, pe+p ) (o +p u.) Oy
~ oH OUE ~
H. =- £y 2 ety E (4.1d)

zZ Jﬂ +an
(agp, +p7u.) o (app, +p°u,)

oy, ¢tant le parametre spectral et B la constante de phase. De 1a, les composantes du champ EM
pour les modes LSE et LSM prennent les formes respectives suivantes dans un diélectrique

anisotrope :

Pour les mode L.S.E (F?y:O) :

Eo=p—"t  f (4.22)
= .2a
o (ape + Ple)
~ wu.& ~
E. =-a, fy ——H, (4.21b)
(e, +¢.a,)
- oH
H, =-jo,——1> y (4.20)
(aypt+ P u,) Oy
~ ' 7 oH
H,=—jf—5—"— Y (4.2d)
(a, i +pu,) Oy
Pour le modes L.S.M (I?yzO) :
~ g oF
E =—ja,—5—>— - (4.32)
(aye,+p7c.)
~ g oF
Foo_ y y 4.3b
T e veal) (43
~ [0)TH ~
H, =-p 2 E (4.3¢)
(agu +pBu.) "
~ wu. &g ~
i, - acad | (4.3d)

an
(aju,+Bu.)
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4.3. Détermination des équations de propagation des champs E, et H,:

L‘équation de Maxwell-Gauss donne la relation suivante :

VAE=—jouH (4.4.2)
qui peut se réécrire sous la forme :
L'VAE=—joH (4.4.0)
D’autre part, I’équation de Maxwell-Ampere s’écrit :
VAH=jwzE (4.52)
qui peut aussi étre formulée selon (4.4.b) par :
VAlg' VAE)-0’E=0 (4.5b)
Aprés avoir développé I”équation d’onde (4.5b) du champ E et aprés avoir posé k,=—, il vient :
K2 2 o o
+B——(1)28x —j—“ky - P
U, My n My E 0
o’ 2 NX
-j—k H+B——(1)28 —j£k E [=|0 (4.6)
“Z Y “Z HX Y “X Ny
o B k2 az EZ 0
-t —]—ky -2+t
] B T meom

Pour éviter des solutions triviales du systeme matriciel (4.6), il faut que det [A] = 0. La matrice

[A] prenant la forme :

k2 2 o B

——y+B——m28x j “ky =
m, H, iy By

2
- a 2

A=l g LB Sl
uZ Y uZ ux Y lVlX Y

2 2

a P k'«

-— —Jik S I O
u pooY HeooMy
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L’annulation du déterminant de [A] permet d’aboutir a une équation différentielle bicarrée qui
constitue I’équation d’onde du champ E:

Bk} +Byk; + By =0

(4.7
avec :
2
g
/Ll_)ClLlZ
g P £ £ EE €&
B2:w2a2 y+ X +ﬁ2 z 4 Y _0)2 yx+yz
MM, N, MM, HH I M
2 2
B; = 0’ On +'B——a)25y w’e ¢, —a,fg—x—ﬂzg—z
H, My Hy, Hy,
L’équation d’onde de E, devient alors pour le mode LSM:
0 O’E
8);4 +f; Wﬁ‘fz =0 (48)
sachant que :
B £
‘fle - _zng(grxﬂrz +€rz:urx)_ar% = +—= _ﬁZ i—i_& (493')
B Hy &y &y Hy
B E..E £ £
jrze = _3__(0[5 +ﬁ2 H _kggyy,urz] kg rx<rz L, _az xHx _ﬁZ My (49b)
B, x &y EyHy EyHy

. 2 _ 2
ou ky = sy

De la méme fagon, 1’équation de propagation de Hy (pour le mode LSE) peut étre formulée

partir de I’équation de Maxwell-Gauss et 1’équation (4.4.a), selon 1’expression:

VAl ' VAH)-0’mH=0 (4.10a)
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Ce qui donne pour la composante H, :

L fl = (4.11)

sachant que les parametres fl " et f2 " sont obtenus & partir des équations (4.9) simplement par

permutation entre e et i (€ <> ). .

Les solutions des équations d’ondes (4.8) et (4.11) se présentent, dans une couche anisotrope

d’indice i (avec i =1 ... N), sous la forme suivante :

Pour les modes L.S.M :

E (a,y)=A""sinh(y*“(y—H_))+B"" cosh(y" (v~ H, ) (4.12)
Pour les modes L.S.E :

H (a,y)= A" sinh(y"(y—H_))+ B cosh(y" (v~ H ) (4.13)

sachant que les indices 'e' et 'h' sont respectivement relatifs aux modes LSM et LSE.

avee !

: J—Lﬁ(ﬁf—w%
(x=eouh) (4.14a); ;/lj"’ = 5 (4.14b)

x x? x
\/—f“ ~(y 4L
)/ =
2

i

4.4. Principe général de la méthode spectrale : cas des circuits unilatéraux

L’application de la méthode spectrale pour la modélisation des circuits planaires anisotropes, en
mode hybride, peut étre résumée par les étapes suivantes:

1. Le champ électromagnétique hybride est exprimé dans chaque couche diélectrique
anisotrope d’indice i (i=1..N), a partir des équations de Maxwell, sous forme de séries
discrétes de Fourier, en termes de champs se propageant selon les modes L.S.E (E, = 0) et
L.S.M (Hy=0).
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2. Les conditions aux limites sur les parois, et les relations de continuité sur les interfaces
sont ensuite exprimées sur toutes les interfaces, hormis sur I’interface métallisée, sous
forme de relations récurrentes. Nous faisons ainsi apparaitre ente les couches 7 et i+1 des
relations de transfert entre les composantes tangentielles des champs E et H.. Ceci sera
ensuite exploité pour exprimer les conditions de continuité des champs sur ’interface
métallisée en tenant compte cette fois-ci des conditions de discontinuité du champ
magnétique tangentiel et de continuité du champ électrique tangentiel.

Nous aboutissons alors a une relation matricielle, reliant dans le domaine de Fourier,
(selon ox) les composantes tangentielles (E, et E.) du champ électrique a celles de la
densité¢ de courant (J, et J;) sur le plan de métallisation. Cette expression qui fait
apparaitre les fonctions de Green G dyadiques de la structure s’écrit de la fagon suivante :

E 7
sl

z

Les ¢léments de la matrice de Green G peuvent €tre exprimés analytiquement. Les
inconnues dans le systéme (4.15) sont E, et E., J; et J.. L’indice ‘~’ désigne 1’opérateur
‘transformée de Fourier’

3) La méthode de Galerkin (cas particulier de la méthode des moments) est ensuite appliquée
pour déterminer les valeurs de E et J de (4.15). Tout d’abord, les conditions aux limites sur
I’interface métallisée se traduisent par :

EAfi=0 surles conducteurs (o0 7 vecteur unitaire normal a Uinterface) (4.16a)

J=0 sur I’espace complémentaire (4.16b)

Les composantes de la densité de courant (ou champ électrique) sont développées sur une
base appropriée constituée par une série de fonctions de base pondérées fixées par des
critéres physiques prédéfinis et dont la superposition permettra de vérifier les conditions de
bord. Ainsi, la rapidité de convergence sera assurée. La méthode de Galerkin sera ensuite
utilisée pour le calcul des coefficients de pondération des fonctions de base. Nous

reviendrons plus en détails sur cette technique dans les prochains paragraphes.

Nous sommes ainsi capable de déterminer les exposants de propagation ou les fréquences
de coupure d’un circuit blindé comportant un nombre arbitraire de couches de matériaux

anisotropes, dont les tenseurs de permittivité et de perméabilité sont diagonaux.
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Nous pouvons alors calculer :

e Lasolution en £, exposant linéique de propagation, a une fréquence f fixée.

e Lasolutionen fa g fixée, pour le calcul de la fréquence de coupure a £=0.

Notons que le choix des champs de décomposition L.S.E et L.S.M de I’étape 1, s’explique par le
fait que ces solutions satisfont naturellement aux conditions aux limites sur les différentes
interfaces H;, H,, ...H; sauf sur I’interface métallisée. Ainsi, ces champs ne sont pas couplés aux
interfaces, ce qui a pour conséquence de simplifier considérablement le développement
analytique ultérieur.

4.5. Extension de la technique immitance approach aux structures anisotropes biaxiales

Le calcul des fonctions de Green par la méthode directe basée sur I’application des conditions de
continuité a partir de la connaissance des expressions des champs dans le repére cartésien est
long et fastidieux ; il exige une inversion analytique d’une matrice d’ordre 4*(N-1), N > 1, N
¢tant le nombre total de couches. Cette difficulté croit avec la complexité de la structure a étudier
(la présence d'une couche diélectrique supplémentaire fait croitre I'ordre du systéme de 4). Pour y
pallier, une méthode simple et rapide dite "immitance approach" a été proposée par Itoh [127]
pour résoudre le probléme lié a I'obtention des fonctions de Green pour les structures complexes.
Cette méthode est basée sur la technique des lignes transverses associée a un simple changement
de repere par découplage des modes LSE et LSM.

Nous proposons dans ce qui suit de généraliser cette technique aux circuits planaires réalisées sur
des substrats anisotropes biaxiaux en configuation multicouche en introduisant pour la premicre
fois le principe de [’admittance conjointe [128]. Cette méthode présente 1'avantage de calculer les
fonctions de Green sans passer par le calcul des coefficients A; et B; des modes LSE et LSM au
niveau des différentes couches d'indice i. Il suffit pour cela d’établir des relations de récurrence
susceptibles de calculer 1’admittance équivalente vue au plan de métallisation pour les modes

LSE et LSM. La structure a analyser est indiquée sur la figure (4.1) :

Pour allier simplicité de calcul et richesse de I’interprétation physique de certains phénomeénes
dans le domaine spectral, il est utile d’effectuer un changement de repére en écrivant les
conditions de continuité dans une base naturelle correspondant a une onde plane du spectre qui
posséde une incidence variable par rapport a ce repére, comme il est possible de le voir sur une

composante quelconque f du champ :

+a
Fle e = L fla.y)er™e P da
2a 2 —
onde plane
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y
a
tHy [leship N Yo
. X
[8m+1]a [um+1] m+1 o ¥
e 0 0 ’
mo| 0 Sw 0 y 0 VA
[em1l, [Uma]l  m-1 0 0 & B
. u, 0 0
h #,= 0 u, 0
H, 2 0 0 u
HIT [&1], [l 1 I hy
» X
2a
Fig. 4.1 Structure planaire multicouche sur substrats anisotropes Fig. 4.2 Repere d’Itoh

Une telle onde se propageant suivant I’axe ov, nous complétons alors le repére par un axe ou
perpendiculaire a 1’axe ov (fig. 4.2). L’axe oy est commun aux deux reperes. Le passage du
repére initial au repére dit d’Itoh (fig. 4.2) se fait par une simple rotation d’angle

p

initial. o, étant le parameétre spectral et B la constante de phase.

0 =arc cos autour de I’axe oy. Une rotation inverse permet de revenir au repere

Les composantes du champ peuvent étre considérées comme la superposition d’ondes
inhomogenes en y, se propageant dans la direction 0, par rapport a I’axe y. L’idée est maintenant
d’exprimer les nouvelles composantes du champ et les conditions aux limites dans le nouveau
repere (v,y,u).

Pour chaque valeur de @&, les champs peuvent étre décomposés en modes L.S.E

(E, E, H, H, )etenmodes LSM(E  E, H,, H,) dans le systtme de coordonnées (v,y, u ).

sin6 cosf

m _ [P] m avec [P]:[‘COS@ S"”g} (4.17)

Nous pouvons ainsi obtenir les composantes du champ EM dans le nouveau repére d’Itoh (v, y,
u) via la matrice de passage (4.17) dans un diélectrique anisotrope d’indice i selon :
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Pour les modes L.S.E (F?yzO) :

—ou.. ~
ui Iuyl Hyi
D
E _ a)/uyianﬂ(gzi _8xi) ~
oplaje +pley)
ﬁui :0
. 2 2 ry
]’_7 o _]luyi(an +ﬂ ) a]—[yi
plogi,+ ;) &

sachant que pzwlanz +pB% .

Pour les modes L.S.M (ﬁyzO):

ui :O
= _ . eu(a,+pB’) OE,
! p(“;fgxi +18282i) y
~ e .. ~
_ yi
Hui - Eyi

o
~ oa, P =) ~
Hw-: nﬂz yz(/uxzzzuzl)E

plagp,+B7 1)

i

4.5.1. Application des conditions de continuité

(4.18a)

(4.18b)

(4.18¢)

(4.18d)

(4.192)

(4.19b)

(4.19¢)

(4.19d)

Lorsqu’une onde électromagnétique traverse une surface qui limite un corps ou qui sépare un

milieu d’un autre, les paramétres ¢, u et o (conductivité) subissent des variations brusques. Il

en résulte que les composantes du champ EM subissent des discontinuités sur cette interface de

séparation. Les relations de continuités du champ a travers une surface, séparant deux milieux

di¢lectriques consécutifs d’indices i et i+1, sont données par [70]:

AA(E, —E)=0

AN(H, —H)=J,
7i.(Diyy =Dy ) = p,
ii.(B,,,—B,)=0

i+1
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p, et J_ sont respectivement les densités de charge et de courant susceptibles d’exister sur la

surface de séparation, 7 étant le vecteur normale a cette surface. Les relations de continuité
relatives aux composantes tangentielles des champs s’écrivent dans le domaine spectral sous la

forme suivante:

~

E. i) _Ezi =0 (4.20a)
Einy-E,; =0 (4.20b)
ﬁz(z'+1) _ﬁzi :jx(an) (4.20c¢)
ﬁx(z'+1) _ﬁxi :_‘72 (a,) (4.20d)
et dans le repere d’Itoh (v,y,u) :
Eu(z’+1) _Em =0 (4.21.a)
Ey)—E,; =0 (4.21.b)
ﬁu(m)_ﬁm :jv(an) (4.21.0)
Hyp)-H,=-J,(a,) 4.21.d)

4.5.2. Application du principe de /’admittance conjointe au calcul des fonctions de Green

Il s’agit d’établir une relation matricielle qui relie dans le domaine spectral les composantes
tangentielles du courant a celles du champ électrique sur I’interface métallisée H,,. Cette relation
tient compte de I’ensemble des conditions aux limites liées au passage d’une couche diélectrique
a une autre. Elle rend compte de la géométrie de la structure suivant 1’axe oy

~

jx(an) _ Exm _ Yxx sz
{72(0[” J =/[Y] [E } avec [Y] —{ 7 zj (4.22)

zm zx

Pour y aboutir, nous tacherons de rechercher un processus récursif qui puisse faire ressortir des
relations itératives permettant de déterminer successivement toutes les admittances ramenées aux
différentes interfaces de la structure a analyser. Signalons que les fonctions de Green dyadiques
[G] peuvent alors étre ensuite déduites par une simple inversion de la matrice admittance /Y/.

Comme il ressort des équations (4.18) et (4.19), les modes LSE et LSM de composantes de
champs respectives (E,, E,, H, H ) et (E y,FTV H,, H,) ne sont pas complétement découplés
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dans le repére d’Itoh (v, y, u). En fait, le découplage n’est valable que si les modes LSE et LSM
sont transverses comme c’est le cas des circuits & anisotropie uniaxiale (g=¢ et =) ou le
champ EM possede 3 composantes par mode [129]. Dans ce cas, les modes LSE et LSM sont
générés par des sources de courant indépendantes J, et J, [129] respectivement, de sorte que la
matrice admittance (4.22) soit diagonale dans le repere d’Itoh (v, y, u).

Néanmoins, dans le cas des circuits anisotropes biaxiaux, le champ EM posséde 4 composantes
par mode, la matrice admittance dans ce cas ne peut pas étre diagonale en raison du caractére non
transverse des modes LSE et LSM. Néanmoins, afin de généraliser 1’application de la technique
immittance approach au cas de [’anisotropie biaxiale, nous nous proposons d’introduire
pour la premiére fois un nouveau parametre que nous appelerons admittance conjointe [128]
(notée Y,,) pour tenir compte de ’existence des deux composantes supplémentaires du champ i.e
E, (4.18.b) et H, (4.19.d) par rapport au cas anisotrope uniaxial (ou ces deux composantes sont
nulles).

Ainsi, les modes LSM sont crées par la présence simultanée des courants J, et J,. Autrement dit,
le schéma équivalent du circuit pour ces modes comporte 2 sources de courant J, et J,. Par contre
le mode LSE est crée uniquement par le courant J,. En effet, I’équation (4.18.c) associée a la
relation de discontinuité (4.21.c) implique que J,=0.

Afin de tenir compte des deux composantes supplémentaires E,;, et Hyy, pour le cas des modes

LSE et LSM respectivement (qui étaient nulles dans le cas de 1’anisotropie uniaxiale), nous
définissons 1’admittance conjointe pour les modes LSM (ou LSE) par [128]:

j  H*-HF

YX _ Ju _ vm v(m+I)

uv EX EX

vim

ol (X=LSE ou LSM) (4.23)

Les courants J, et J, dont dérivent les composantes du champ EM dans le repére d’Itoh, peuvent
s’écrire en mode hybride par superposition des modes LSE et LSM sous la forme :

J =Y"'E +(¥MF 4y E (4.24.3)

u vm

J =Y"ME (4.24.b)

m
La matrice admittance prend alors la forme suivante:

Y LSE Y LSM +Y LSE
u

e (4.25)
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. . S, . r
Sachant que les autres parametres admittances YuL " et YVLSM de la matrice Y s’écrivent comme
pour le cas de I’anisotropie uniaxiale [129] :

~ J
KLSE — ~u 4,26
) F (4.26)
- J
YVLSM — NV (4'27)
E

L’indice m désigne I’interface métallisée.
Le parameétre admittance conjointe (noté Y,,) peut €tre interprété physiquement comme étant
I’admittance d’entrée des modes LSE (ou LSM) vue au plan de métallisation (a y = H,,) dues a la

présence conjointe (simultanée) des sources de courant J, et J, dans leurs circuits équivalents.

Ceci donne la relation suivante :

K = ~ 5 4.8
a0 i ||E,@,H,) 2

A ce stade, il nous reste a revenir au repere initial (x, y, z), en effectuant les transformations
nécessaires. Pour cela, nous utiliserons la matrice de passage P (4.17), ce qui permettra d’écrire :

T (a JLSE  §LSM | §LSE E (a.H
Nx( n) — [P]—I u W™ [P] Nxm( n m) (4.29)
Jz(an) 0 Yv Ezm(an,Hm)

7)6(0!”) _|—cosf sind iLSE iﬁSMJrI?uiSE —cos@ sinf Exm(an,Hm) 430)
jz(an) | sin@ cos@|| 0 }7VLSM sin@ cosé Ezm(an,Hm) '

qui peut aussi se mettre sous la forme :

J (@)
72 (@)

<1
~ =

| [Ed@)
zx zz EZ (a” )
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avec:
Y, =Y cos? @+Y "M sin? @— (Y™ +7F)sin@.cos O (4.31a)

V. =" Y )sinf.cos 0 — (V2" + Y F) cos® 0 (4.31b)

Y_ =YY —Y 5 )sinO.cos @+ (Y M + VY cos? @ (4.31c)

Y, =Y " sin? 0+ Y cos’ @+ (Y™ +Y 5 )sin0.cos O (4.31d)

Les ¢léments de la matrice G(a, )sont alors obtenus par simple inversion de la matrice

admittance Y.

Il restera donc a calculer I’ensemble des éléments de cette matrice Y (4.25) pour déduire ensuite
les ¢éléments de la matrice de Green dyadique G du circuit a analyser (fig. 3.1). L’¢élément Y;, de
(4.25) représente [’admittance comjointe, cet €lément étant nul dans le cas de 1’anisotropie

uniaxiale.

4.6. Calcul de la matrice admittance de Green Y

I1 s’agira, dans ce qui suit, de déterminer les éléments de la matrice admittance de Green (4.25)
dans le repére d’Itoh pour les modes LSE et LSM. Les détails de calculs de tous ces parametres
sont reportés a I’annexe E. Nous ne donnons ici que leurs expressions finales avec un léger

ajustement dans un souci de simplification de leurs équations.

Notons que ces relations seront ensuite exploitées pour déterminer les fonctions de Green
dyadiques dans le repere initial (x, y, z) selon (4.31).

4.6.1. Cas de la propagation par modes L.S.M

En premier lieu, le paramétre admittance YVLSM est obtenu en exécutant le processus récursif

(4.32) de (i =2 a m) puis de (i = m+1 a N) pour déterminer Zﬁl‘fM et Z,;SM respectivement avant
de les sommer.

sinh(y““h )+ S° cosh(y“"h)

YviLSM = nvLiSM 7?’“”’ cosh(y““h) + S:_ Sinh(7€’bh,) (4.32)
01‘1 1 1 1 1 1 1
oy Jo(e a’+e B T
L v+ B « P ye

73



Chapitre 4 Modélisation en mode hybride des circuits planaires micro-ondes a anisotropie diagonale

avec
e,alb
SVL[SM = Yvés_ﬁf) L (pour i=2..m) avec vaSM = 77VL]SM COth(}/Ie’bh]) (4.33a)
et
e,alb
ISM vLISM /i . v e,
S, =Y I (pouri=m+1..N) avec Y =n"" coth(y¢’h ) (4.33b)

Vi

Les valeurs des coefficients 1;* et v;® sont données par les équations (4.14).

\ . .. v LSM . . .
Le parameétre admittance conjointe Yu . se calcule ensuite en se substituant au paramétre

o LSM . . . .
Y, dans (4.32) simplement en remplagant 77VLI.SM par nlij , et aprés avoir remplacé dans

(4.33) I7V iLSM par Z{ [fM tels que [Annexe E] :

=7 et

g e Rl e oty

4.6.2. Cas de la propagation par modes L.S.E
z‘LSE est déterminé en itérant 1’équation (4.34) de (i = 2 a m), ensuite de (i = m+1 a N), pour

calculer Y, . et Y, = respectivementavant de les sommer.

h h,a bla _: h,b
LSk Sm_ cosh(;/i h,-)+7i smh(;/i h,-)

FLSE _ 4.34
w i g " sinh(y"“h ) + cosh(y"""h ) (4:34)
LSE j(anz + ﬂz)yih,a h,b/a ]
avec 771” = 3 5 et 7/1- = halb
a)(#xian +‘lei'8 ) 7i
de sorte que :
7 LSE
LSE i—1 v a
Sui = u(LlSE) (pour i = 2...m) avee YljSE - 77;1SE COth(th’ hl) (4.353)
ui
¥ LSE
u(i+1 v a
SlfiSE = (L;E) (pour i=m+I1..N) avec YMLVSE = U:;E COth(V;:,’ hN) (4.35b)

ui
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~

LSE . . , . .
Le paramétre admittance conjointe Yu , se déduit ensuite de I’équation (4.34) en substituant

LSE LSE \ . , v LSE v LSE
n, par? . etapresavoir remplace dans (4.35) Yu ; r Ywi tels que:
2 2
("¢ +p7¢) ~
I et Y =n"" coth(y"h)
uvi ui anﬁ(é‘x[ _ 821) uvi uv 1 1

4.7. Résolution par la méthode de Galerkin
4.7.1. Principe de la méthode

Le systéme a résoudre (4.15) comprend quatre inconnues: les composantes tangentielles du
courant (7x(an), jz(an)) ainsi que celles du champ électrique (Ex et F?Z). Rappelons que la
grandeur recherchée a ce stade est la constante de phase £ dont la connaissance permettrait la

détermination de toutes les autres grandeurs restantes (longueur d'onde guidée, permittivité

effective etc.).

Sa détermination ne peut se faire que numériquement, le probléme posé n’ayant pas de solution
analytique. Il est donc souhaitable d’aller du systéme fonctionnel (4.15) vers un systeme
numérique, mettant en jeu des coefficients scalaires, facilement représentables sur ordinateur.
Pour cela, nous utiliserons la méthode de Galerkin, qui est un cas particulier de la méthode des
moments. L’application de cette méthode s’effectue en deux étapes :

1. Dans une premiére étape, il s’agira de décomposer les densités de courant jx(an) et jz(an)

suivant des fonctions de base appropriées, répondant autant que possible aux critéres physiques

et respectant la géométrie des courants sur la métallisation :

Jx (x) = i aprp (x)

0 (4.36)
J (x) = ; bJ_ (x)
En appliquant la transformée de Fourier, il vient :
- P
J (@)= 21 al (a)
P (4.37)
J (a)= ; bJ (a)
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Afin de rendre la résolution numérique plus aisée, il est souhaitable de choisir des fonctions de
base qui respectent des critéres physiques bien précis et dont les transformées de Fourier soient

connues analytiquement. Nous obtenons alors le systéme fonctionnel suivant :

P - 0 ~ ~
G (a )ZI al (@)+G (a )ZI quzq (@)=E_ (a,H)
P= 7 (4.38)

q9 zq

P N 0 ~ ~
G, (an); al (a)+G, (an);b J (@)=E (a,H)

2. Dans une seconde étape, le systeme fonctionnel est projeté sur les fonctions de base des

densités de courant a I’aide du produit hermitien défini sur les différentes fonctions de « . 1

s’agit d’une application de la méthode de Galerkin.

Nous passons ainsi a un probléme ou les inconnues sont des familles de coefficients complexes
scalaires a, et b, ainsi que les projections scalaires des champs sur les fonctions de base des
densités de courant. En pratique, cela revient a appliquer la méthode des moments a un probléme
de propagation guidée. Si 1’objectif est, comme dans le cas des antennes, de déterminer
numériquement la densité de courant qui circule sur les conducteurs, il faut également calculer la

constante de propagation du mode étudié, a priori inconnue.

Pour appliquer la technique de Galerkin, nous définissons le produit interne deux fonctions
XetY par:

(X,7) :2—IaIX(x )Y (x) dx

ou 2a’ désigne la largeur du plan de masse du circuit

En utilisant I’identité de Parseval [ Annexe B], le produit interne peut aussi s’écrire comme :

1 ¢ . s
<X,Y>—2—aJ;X(x)Y (x) dx—;XY

L’étape suivante, consiste a prendre le produit interne de part et d’autre des équations (4.38) a

I’aide des fonctions tests J_ q,(x) et J, p,(x) (choisies ¢gales aux fonctions de base dans le cadre

de technique de Garlekin), ce qui donne :
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— P - 9] - - X
<EX,JXP,>=<[ap;GIJ(an)pr(an)+bq;G12(an)qu(an) ,pr, (an)> p =12..,P (4.39a)

z zq

<E J ,>:<{api621(an)7xp(an)+binzz(an)qu(an) J ,(an)> g =12...0 (4.39b)

En tenant compte, ensuite de la complémentarité des conditions aux limites du champ et du

courant sur 1’interface métallisée, il vient :
<Ex,ixp, > 0 et <E T > ~0 (4.40)

En utilisant ensuite 1’identité de Parseval, les équations (4.39) deviennent:

iC:] (Bra + iCZ (B)b, =0 ;g =12,,0 (4.41a)
iCi (B + iC:j (B)b, =0 ; p =12, P (4.41b)

sachant que :
Cll(w.p)= Z G, ) (x)T (%) Ch(,p)= 2 (@, ) y(x)T ()
Cl(wf)= Z Gia( @, )T (x)T (x) C2(w,f)= Z Gy, )y (x)T ()

n étant I’indice spectral. L’indice * désigne le complexe conjugué.

Nous aboutissons a un systéme algébrique de (P+Q) équations linéaires homogenes en fonction

des (P+Q) coefficients inconnus a, et b,. Ce systéme se présente sous forme matricielle :

[C(w, B)] [ﬂ —0 (4.42)

Les solutions non triviales du systéme d’équations homogene (4.42) fournissent a une fréquence
donnée /', les constantes de propagation des modes guidés par la structure. Ceci va nous

permettre de tracer le diagramme de dispersion. Les solutions non triviales sont obtenues en

annulant le déterminant de la matrice [C(a), ,8)] .

det [C(w, 8)]=0 (4.43)
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L’équation (4.43) représente 1’équation caractéristique du systéme.

4.7.2. Critéres de choix des fonctions de base

Un choix judicieux d’un ensemble correct de fonctions de base pour le courant (ou le champ)
permet de: 1) augmenter la précision, ii) faciliter 1’évaluation des ¢léments de la matrice
C(a), ﬂ), ii1) réduire la taille de cette matrice ce qui implique un temps de calcul relativement
faible, iv) améliorer le conditionnement de la matrice C(a),ﬂ), ce qui rend plus efficace la

résolution du systéme (4.15).
Pour étre efficace, ce choix doit remplir un certain nombre de critéres :

1. Les fonctions de base choisies pour le courant (champ) doivent étre non nulles sur le ruban

métallique (fentes).

2. Ce choix doit tenir compte du comportement singulier du champ EM au voisinage des bords.

Ceci permet d’éviter la convergence relative et améliore le conditionnement de la matrice

C(a.B).

3. Ces fonctions doivent modéliser convenablement le courant sur le ruban et assurer une bonne
convergence des résultats. Pour cela, I’expansion de la densité¢ du courant (champ) doit se

faire dans une base complete.

4. Un choix particulier de fonctions de base est obtenu en choisissant les courant J et J,

z

comme ¢étant dérivés 'un de l'autre (i.e., J = p ) . Ce choix astucieux permet de
* X

déterminer la TF de J (ou J.) de fagon automatique et rapide.

5. Critere de parité des modes de propagation.

Dans le but d’assurer une convergence optimale, nous avons utilisé les fonctions de base
suivantes pour les structures microstrip, slotline, microstrip couplées, et coplanaires
respectivement (Tableau IV.1). Ces fonctions ont été testées du point de vue précision et
convergence [130]. Les dimensions w et s désignent les largeurs des rubans et des fentes

respectivement.
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Tab. 1V.1 Table des fonctions de base: cas des circuits bilatéraux

Fonctions de Lignes microruban Lignes a fentes
base pr qu Exp EZ‘I
. sin(pzx/w) | cosl(g—1)zx/w]
Mode pair ]_(x/w)z 1—(x w)z / /
‘ ‘ cos[(p— 1)z x/s] sin (g 7 x/s)
Mode impair / / 1-(x/s) 1-(x/s)
Fonctions de base -2wW-s <X <-§ S <X <2wts

sin[p 7 (x + w+s)/w]

sin[p (x—w-ys) w]

\/]—((x+s+w) S)2

T \/1 ((x +w+s)/w) \/1 (x = w—s)/w)
p#0 p#0
Mo‘de cos[g 7 (x+w+s)/w] cos[g 7 (x —w—s)/w]
pat \/1 ((x +w+s)/w) \/1 (x—w—s)w)
Lignes . I q=0,1,2 q=0,1,2
2:)15;(1)22? sin[p 7z (x+w+s)/w| sin[p (x—w—s)/w]
Vi=((x+w+s)w) VI=((c=w=s)w)’
Mode J p#0 p#0
Hmpatt cos[gm(x+w+s)w] _ cos lgm(x—w—s)/w|
V(e w5y w)? Vi=((c=w=s)w)’
I q=0,12 q=0,1,2
Fonctions de base -W-25 <X <-W W <X < wt2s
cos[pz(x+s+w)s] cos[p (x—s—w)/s]
Ey Ji-((x+s+w)s) JI—((c=s—w)s)
p=0,12 p=0,1.2
Mode sin[g7z (x + 5 + w)/s] _sin [q7(x—s—w)s]
pair Lz \/1—((x+s+w)s)2 \/1—((x—s—w)s)2
Lignes . p%0 p#0
coplanaires cos[pz(x+s+w)s] cos[p(x—s—w)s]
Exp Ji-((x+s+w)s) Ji=((r=s—w)/sy
Mode p=0,1,2 p=0,1,2
impair ~
p £, sing 7 (x + s + w)/s] (q#0) i/l;lE‘](ZC(iC;j;)WS)):] (q#0)
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4.8. Application aux résonateurs anisotropes

Dans un grand nombre d'applications en micro-ondes, il est nécessaire de disposer de circuits
sélectifs accordés a une fréquence bien précise. C'est en particulier le cas pour la réalisation des
oscillateurs a fréquence fixe ou variable et de filtres. Les circuits sélectifs employés pour ce type
d'applications sont pour la plupart constitués de résonateurs micro-ondes dont la technologie
dépend de la fréquence de travail, du coefficient de qualité recherché et de I'encombrement
maximal admissible. On distingue principalement:

- des résonateurs a ¢léments localisés lorsque les dimensions des composants réalisables dans une
technologie donnée sont trés inférieures a la longueur d'onde guidée: les coefficients de qualité

obtenus sont alors de 1'ordre de la centaine;

- des résonateurs a éléments semi-localisés constitués de courts trongons de ligne pour des

fréquences plus élevées, pour une technologie identique a celle du cas précédent;
- des résonateurs a ligne ou a cavité pour obtenir de forts coefficients de surtension;

- des résonateurs diélectriques, beaucoup plus compacts.

Au voisinage de la résonance, un résonateur micro-onde peut habituellement étre modélisé par un

circuit équivalent RLC série ou paralléle.

Les lignes de transmission ouvertes ou court-circuitées sont fréquemment employées comme
circuits résonnants dans la gamme des micro-ondes. Il existe en général quatre circuits de base de

ces résonateurs comme illustré sur le schéma (4.3).

I1 est possible de démontrer [131], en analysant le comportement de lI'impédance d'entrée autour
de la longueur d'onde de résonance 4, que les circuits (4.3a) et (4.3d) se comportent comme des
circuits RLC série. D’autre part, les deux autres circuits possédent les caractéristiques d'un circuit
résonant paralléle. Z. et y désignent respectivement I’impédance caractéristique et la constante
de propagation du circuit. L’alimentation des résonateurs dépend essentiellement du type de
résonateur a étudier. Pour le cas des résonateurs planaires, 1’excitation se fait généralement a

travers le couplage par gap a une ligne microstrip.
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y=a+jB y=a+ jf
Z Z.
(a) (b)
_(2n-1) /- na,
== 3
y=a+ jp y=a+jp
Z. Z.
() (d)

Fig. 4.3. Principaux types de résonateurs a lignes de transmissionn=1,2...

(avec a. constante d’affaiblissement et 3: constante de phase)

Nous tacherons dans ce qui suit, d’appliquer la M.A.D.S a la modélisation en mode hybride des
résonateurs microstrip (fig. 4.4) et a fentes (fig. 4.5), gravés sur des substrats anisotropes en
configuration multicouche. Ceci se fera a travers le calcul des fréquences de résonance et de la
longueur excédentaire qui tient compte des effets de bord.

- 22 >
] F 3 F 3
H-1
-+«
m+l
Zhar Hir
I— | 1111111 2 21
m i Py
Hi
# 2 T
$hl I w1 H2 L J
¥z
Fig.4.4a Vue de face d'un résonateur microruban Fig.4.4b Vue de dessus
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F
b
h i

Zur
(0 0 Rt zb

It

N

H2
$hz Z
#hl 1 ﬂHlT ¥
¥z
Fig. 4.5a Vue de face d'un résonateur a fente Fig. 4.5b Vue de dessus

4.8.1. Résonateurs microstrip

La plupart des circuits hyperfréquences contiennent naturellement des discontinuités qui
apparaissent dans les régions de courbures, de changements de largeur, de transitions et de
sections ouvertes terminées abruptement. Ce dernier type de discontinuité est omniprésent dans
les résonateurs microstrip. Ces discontinuités engendrent des capacités et des inductances
parasites trés petites, mais dont les réactances deviennent importantes aux fréquences élevées.

Parmi ces discontinuités, nous nous intéresserons au circuit ouvert.
4.8.1.1. Circuit Ouvert
I1 existe essentiellement 3 phénomeénes associés au circuit ouvert (fig. 4.6).

1- des champs marginaux s'étendent au-dela de I'extrémité physique de la bande métallique, ce
phénomeéne peut étre expliqué en supposant une capacité équivalente connectée sur l'extrémité

ouverte.

2- des ondes de surface seront envoyées a partir de I'extrémité de la bande.

3- de I'énergie sera rayonnée a partir de 1'extrémité ouverte.

'

Le phénoméne (1) peut étre décrit a l'aide d'une capacité équivalente "C, " connectée sur

I'extrémité ouverte (fig. 4.7). 1l est possible de tenir compte de cet effet capacitif a I'aide d'une

longueur de ligne excédentaire de longueur " A/ ".
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T’

T’

Fig. 4.7 Circuit ouvert et son schéma équivalent.

Les phénomeénes (2) et (3) exigent une conductance de shunt équivalente sur 1'extrémité ouverte

de la ligne.

4.8.1.2. Longueur équivalente due a l'effet de bord
*  Mode de calcul en régime quasi-statique

Dans de nombreux aspects de la conception de circuits, il est utile de supposer que le résonateur
microstrip est un peu plus long que dans la réalité¢ pour tenir compte de 1'effet de bord. Nous
pouvons alors traiter complétement tous les cas de structures réparties et nous n’avons pas besoin
de travailler séparément en terme de capacité globale. Ce concept est illustré dans la figure 4.7. 11
est alors possible de définir la longueur équivalente due a I'effet de bord.

Al est le prolongement du plan d'extrémité physique jusqu’au plan d'extrémité final ouvert
¢lectriquement. Il faut remarquer que la ligne de longueur A/ doit étre un prolongement exact de
ligne de transmission principale : méme impédance caractéristique Z., méme rapport (w/h) et une

permittivite effective ¢, identique.
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L’impédance d'entrée de la longueur de ligne supplémentaire est donnée par le résultat type

d'une ligne terminée sur un circuit ouvert [48] :
X =—jZ cot(pal) (4.44)
La réactance capacitive due a C,, est alors:

1

X = 4.45
ja)CC{) ( )
pour réaliser I’équivalence, il faut identifier (4.44) a (4.45), ce qui donne :
] Z
(4.46)

oC tan([gﬁl)

co

Puisque A/ << A,, I’approximation des petits angles (tan PAl ) ~ PAl peut étre appliquée si bien

que I’équation (4.46) devient :

] 7 ZC7\,
~— = £ (4.47)
oC  BAl  2ndl

co

Cette équation peut tre réécrite comme

! CZ" (4.48)
oC o /sseﬁr Al
avec c la vitesse de la lumiére dans le vide.
Soit, finalement :
cZ C
Al = 22 (4.49a)
£y
ou encore :
Al= Co 4.49b
= (4.490)

J€
C ¢étant la capacité linéique de la ligne infiniment longue donnée par: C = 7’“’ , ou g désigne la
c

c

permittivité effective.
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*  Mode de calcul en mode hybride

Afin de tenir compte de ’effet d’ouverture du patch aux extrémités du résonateur, il est
commode de supposer que la ligne est un peu plus longue que la réalité. Lors de la conception,
pour compenser 1’effet de cette discontinuité, il faut extraire la longueur excédentaire de la
longueur effective de la ligne. Pour déterminer cette longueur excédentaire en régime dispersif, il

faut procéder de la fagon suivante [132] :

Tout d’abord, calculer les caractéristiques de dispersion d’une ligne infiniment longue avec les

mémes dimensions transverses que celles du résonateur. A partir de la relation de dispersion, la

longueur d’onde A, est obtenue a la fréquence de résonance du resonateur de longueur /.

Considérer ensuite un résonateur microruban a circuit ouvert dont la longueur est remplacée par

[’ au lieu de [ initialement.

Déterminer enfin, la longueur hypothétique /' a partir de la condition de résonance d’une ligne

ouverte i.e., I'=4, / 2. La longueur excédentaire qui tient compte de I’effet de bord est alors

calculée par :
2Al) =1-1I (4.50)

4.8.2. Résonateurs a fentes

Le résonateur a fente est un élément de base dans la conception des filtres en technologie finline.
I1 est également utilisé dans d'autres circuits d'ondes millimétriques tels que les oscillateurs et les
mélangeurs. Le modele de résonateur le plus généralement utilisé est une fente rectangulaire de
largeur uniforme. La résonance la plus basse se produit lorsque la longueur électrique du
résonateur devient égale a la moitié de la longueur d'onde guidée de la ligne a ailette [132]. La
longueur physique est légerement plus courte que la longueur électrique en raison des effets de
bords.

4.8.2.1 Différents types de résonateurs a fentes

La figure 4.8 donne le schéma d'un résonateur a fente rectangulaire dans le plan E. En plus de ce
modele souvent utilisé, plusieurs autres modeles de résonateurs peuvent étre employés en
pratique pour réaliser des fonctions électroniques spécifiques (fig. 4.9). Par exemple, le mode¢le
en forme Dumbbell (fig. 4.9a) ainsi que le modé¢le en forme H (fig. 4.9b) permettent, pour une
fréquence de résonance donnée, de raccourcir la longueur excédentaire du résonateur par rapport

au modele a fente rectangulaire.
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Métallisation Feuille de métal
\,
Résonateur a fente /ﬁ,%\ i %
S
Substrat /f: <P, ,
L &
Py Oy Résonateur a fente
I I
® ]
4 4
5 e —
{a) (b

Fig.4.8 Vue en perspective d’un résonateur a fente, (a) Ligne a ailettes, (b) plan-E .

Ces deux types de résonateurs aussi bien que le modele en U (fig. 4.9¢) sont employés dans les
circuits ayant des contraintes d'espace. Les résonateurs symétriques et asymétriques de la figure
(fig. 4.9d-e) peuvent étre employés comme ¢éléments de transformateurs d'impédance aux

terminaisons des filtres multi-résonants.

(b) Fente H
:'// e -’
R /_/./ P - . ’

(d) Résonateur a saut

(c) Fente U

d’impédance symétrique

ry - . A B . ]
/ SR 4 ' -> s :
P i

P

AUANRN

ot c VA S S E

PN PR A

(¢) Résonateur a saut (f) Résonateur a encoche

d’impédance asymétrique

Fig. 4.9 Différents modeles de résonateur a fente rectangulaire.
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Le résonateur a encoche (fig. 4.9f) sert a ajuster la valeur de la fréquence de résonance. Tous ces

modeles offrent une flexibilité supplémentaire dans la conception des circuits micro-ondes.
4.8.2.2. Configuration des champs

Afin de comprendre le principe de fonctionnement de ces résonateurs, considérons l'exemple
d'un résonateur a fente rectangulaire, comme illustré sur la figure 4.10.

Pour l'excitation de type TE, la figure 4.10a donne la répartition du champ magnétique
évanescent dans le guide d'ondes bifurqué. L'énergie réactive associée au résonateur est
essentiellement inductive. Les distributions du champ électrique et magnétique aux extrémités du
patch résonateur sont indiquées sur la figure 4.10b. La variation du champ électrique est quasi-
sinusoidale le long de la fente (fig. 4.10c).

Ligne H Ligne H
/
f N
i REg———
—"“\'{"-. - ‘,’ d.-.\ .\\
P T N b i Ligne E
g g ] l\ i I’ \\\ ! £
{3y NN
- e -;1-"‘—-.—:\ _r——-ll‘mfig o}l “
N - a ,' i\ T ] i
a ‘\\‘."’-- - ) s 5\ \\ /'/ A
~ i e ” 4 \\ Ny '
l N - - \\ L ;l
' S // N ////
]/// | / /
b / ?/ ///
l / / é / S Yo

Fig. 4.10 Distribution du champ et du courant dans le résonateur a fente.

(a) Champ magnétique évanescent dans un guide bifurqué.
(b) Distribution des champs dans le résonateur.
(c) Variation du champ électrique dans la fente.

(d) Distribution du courant autour de la fente.
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Le courant circule autour des extrémités court-circuitées du résonateur (fig. 4.10d) et en
conséquence, de 1'énergie magnétique appréciable est stockée a I’extrémité. Cet effet est

équivalent a une réactance inductive (jX) a l'extrémité du résonateur (fig. 4.11).

Cette réactance inductive peut étre remplacée par une section de ligne de transmission fermée sur
un court-circuit placé a une distance (Al) (fig. 4.11) au-dela de DI’extrémité physique du

résonateur, de sorte que :

JX =jZ_ tan(pAl) (4.51)

ou Z. est l'impédance caractéristique et £ la constante de propagation d'une ligne a ailettes

uniforme de largeur de fente ‘s’.

l
|« >
L L
jX (ZC’B) jX
& L
2| st 4
I.*“. T
o o . .
DER—
|<—>|: :|<—>|
Al [ Al

Fig. 4.11 Résonateur a fente et son schéma équivalent.

4.8.2.3. Longueur excédentaire en mode hybride

Pour le calcul de la longueur excédentaire d’un résonateur a fente en régime dispersif, nous

procédons de la fagon suivante :

Pour une longueur de patch / fixée, nous calculons la fréquence de résonance d’une ligne a

ailettes infiniment longue avec les mémes dimensions transverses du résonateur. A partir de la
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relation de dispersion, la longueur d’onde A, est obtenue a la fréquence de résonance du

résonateur de longueur /. Nous considérons ensuite, un résonateur a fente a circuit ouvert dont la

longueur est remplacée par /” au lieu de / comme précédemment.

La longueur hypothétique /' est déterminée a partir de la condition de résonance d’une ligne

ouverte, i.e., I'= 4, / 2. La longueur excédentaire est donnée par:

Al=(,/2-1)/2 (4.52)

4.8.3. Calcul des fréquences de résonance

Les fonctions de Green présentent les mémes expressions que celles obtenues dans le cas des
circuits analysés précédemment sauf que la constante de phase joue également le role de variable
spectrale supplémentaire due au passage du domaine spatial (x,),z) vers le domaine spectral

(o, ,p). Le systtme d’équations a résoudre (4.15), comprend toujours 4 inconnues : les

composantes tangentielles du champ électrique (Ex et EZ ) et celles de la densité de courant (J i

et 72) et ce, en tenant compte des contraintes imposées a la distribution des courants et des

champs sur I’interface métallisée.
Dans le cas de résonateurs a rubans, il est préférable de modéliser le courant sur les
métallisations, par contre, pour les résonateurs a fentes, une modélisation du champ électrique

sur les fentes est plus indiquée. Les fonctions de base, choisies pour le courant (résonateur

microstrip) s’écrivent comme suit [133]:
J(e2)= () . (2)
J.(x,2)=z,,(x) Jz_(2)
et pour le champ électrique (résonateurs a fentes):
E (x,z)=Ex, (x) Ex_,(2)
E (x,z)=Ex, (x) Ex_,(2)

telles que:
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Tab. 1V.2 Table des fonctions de base: cas des résonateurs

Jxx,p (x) sz)q (Z) sz,p (x) Jzz)q (z)

Résonateur Silfl( zpnxj o s( 2( p— 1);0()
microruban w _ w _
S N A sin((zq l)ﬂzj cos( (2q l)ﬂZJ

(Zpﬂxj

cos

Résonateur a s (2g-1)7z
cos| ~————

fente . ( 2x jz
S

200

L’application de la technique de Galerkin au systéme d’équations (4.15) pour les résonateurs a
rubans [133] permet d'aboutir au systéme d’équations algébriques suivant:

ZC” Ja +ZC,I,§ plb, =0 (4.53)
ch;( a +ZC§§ plb =0 (4.53b)
p=1 '

sachant que:

c @.8)=336 («.p )7x,,, T, c @.8)=336 («.p )7x,p J

c @.8)= Z zm: G la.p ).7”1 T, c @ .8)= Z ; G (a.p )7Z’q T

Tandis que pour les résonateurs a fentes, nous avons :

ciile, )= T30 e 8, )E, E, ¢ la p)=2 3V, 8)E E
C'IZ(O( ,,3) ZZY ( )E E , C;,’;(an,,[)’)=ZZYﬂ(a”,ﬂm)Ez’q.E;P,
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Les indices n et m désignent les indices spectraux selon les directions x et z respectivement. Les

fréquences de résonance sont obtenues en annulant le déterminant de la matrice [C(m,B)].

Les résultats obtenus pour le calcul des fréquences de résonance des résonateurs microstrip et a
fentes en configuration multicouche sur substrats anisotropes [133] seront présentés dans le
chapitre 6.

4.9. Prise en compte de ’influence de I’épaisseur des métallisations: Application aux
supraconducteurs

Les effets dus a 1'épaisseur des métallisations peuvent devenir significatifs en hyperfréquence.
Nous essayerons dans ce chapitre de développer cette ¢tude tout en préservant les avantages
inhérents a la MADS. Ceci nous amenerait ainsi a transposer cette méthode aux
supraconducteurs en procédant au préalable a quelques menus adaptatifs et tirer en conséquence,

tous les bénéfices de la supraconductivité.

4.9.1. Position de probléme

L’avénement de nouvelles technologies de réalisation des circuits intégrés nécessite le
développement de nouvelles méthodes d’analyse. Celles-ci sont actuellement trés nombreuses,
parmi lesquelles la MADS qui est I’'une des plus performantes. Pour que cette technique soit
efficace, elle doit tenir compte de I’influence des métallisations réelles c’est a dire de I’épaisseur
et de la conductivité¢ finies des rubans conducteurs. Négliger cette épaisseur peut poser des
erreurs importantes lors de la conception de ces circuits. Si ’hypothése des lignes infiniment
minces et infiniment conductrices est largement justifiée dans les circuits hybrides ou I’épaisseur
des rubans métalliques (comprise entre 5 et 20 um) est négligeable devant leur largeur (quelques
centaines de um), il n’en est pas de méme pour les circuits intégrés monolithiques ou les
dimensions des rubans deviennent comparables (typiquement : épaisseur < 3 um et largeur

quelques pum).

En fait, la densité¢ de courant dans les conducteurs est concentrée dans une feuille fine appelée
épaisseur de peau, du coté de la surface exposée au champ électrique. Dans les rubans
conducteurs, cette densité n’est pas uniforme dans le plan transversal a cause de la largeur et de
la conductivité finie du ruban. L’allure de la distribution de la densité de courant dans un ruban
imparfait est présentée sur la figure 4.12 [134].

Le ruban conducteur contribue, en grande partie, aux pertes de peau pour une épaisseur de ruban
trés petite ; la densité de courant croit trés vite aux bords de celui-ci ou les pertes de peau
deviennent trés €élevées [135].
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Face supérieure du ruban

Face inférieure du ruban

Ruban conducteur

x
Plan de masse Hﬁ

Fig. 4.12. Distribution de courant dans le ruban conducteur

Les pertes engendrées par les conducteurs ont une contribution prédominante dans 1’atténuation
de I’onde du fait qu’elles dépendent de 1’épaisseur de peau (ou de la résistance surfacique de
conducteur). De plus, il existe des pertes radiatives dues a la présence des champs électriques a
I’interface air-conducteur. Pour les éviter, il faut que 1’épaisseur du ruban soit supérieure a

environ trois fois 1’épaisseur de peau 6[135] donnée par :

5=—1
uoc

fétant la fréquence et pu la perméabilité. A titre d’exemple, 1’épaisseur de peau pour un ruban en
or dans une ligne microstrip sur GaAs, est de 0.61 um pour une fréquence de 10 GHz et une
conductivité o de 4.167*10" S/m. Cela exige une épaisseur de ruban supérieure a 1.83 pum, ce
qui est difficile a réaliser dans un circuit monolithique. Pour cela, il faut une méthode rigoureuse
qui tienne compte des métallisations réelles dans les circuits monolithiques (épaisseur non nulle,

conductivité finie).

4.9.2. Vue d’ensemble sur la supraconductivité

Au début du siecle dernier alors qu'on essayait d’atteindre la température de liquéfaction de
I'nélium, un extraordinaire phénomeéne fut découvert, laissant la communauté scientifique
perplexe. Il s’agit de la supraconductivité¢ dont la découverte et la connaissance approfondie du
phénomeéne ouvriront de larges perspectives susceptibles d’entrainer des changements majeurs

dans notre mode de vie actuel. C’est pourquoi, des les premicres années de la connaissance de ce
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phénoméne, de nombreux laboratoires de par le monde se sont investis dans la recherche et la
mise au point des supraconducteurs. La supraconductivité a connu plusieurs périodes
correspondant aux divers axes de recherche, dont il est possible de dégager deux étapes cruciales:
avant et apres 1986 [ Annexe F].

I1 est important tout d’abord, pour pouvoir comprendre les différents résultats et théories obtenus
jusqu'a présent, de les placer dans leur contexte historique compte tenu des quelques divergences

que peuvent présenter quelques unes [Annexe G].

4.9.2.1. Qu’est ce que la supraconductivité?

La supraconductivité est un phénomene observé sur certains métaux, alliages ou céramiques, au-
dessous d’une certaine température critique. Elle se manifeste par deux effets spectaculaires :
I’annulation de la résistance ¢lectrique (le matériau conduit 1’électricité sans pertes) et
I’expulsion des lignes de champ magnétique ou effet Meissner (fig. 4.13) au dessous d’un seuil
critique He. En effet des courants superficiels induits sur 1’échantillon créent un champ

magnétique opposé au champ appliqué de maniére a annuler le champ interne (fig. 4.13).

Fig. 4.13 Effet Meissner dans une sphere supraconductrice refroidie dans un champ magnétique
constant. En franchissant la température de transition, les lignes d'induction B sont éjectées de
la sphere.

L’effet Meissner [136] permet a un supraconducteur, placé dans un champ magnétique, de
léviter ; le supraconducteur est dans ce cas, un matériau diamagnétique ' parfait. Le moment
magnétique M du supraconducteur s'oppose au champ H (M =—H). Mais dés les premiéres

expériences, les chercheurs ont démontré que la supraconductivité disparait a une certaine valeur

de champ magnétique Hc, dite critique, et de courant critique Jc. Outre la T,, deux autres facteurs

Une substance est dite diamagnétique si ses électrons se regroupent par paires annulant leurs moments
magnétiques respectifs. En exposant cette substance a un champ magnétique extérieur, elle induit un moment
magnétique opposé a la direction de ce champ, ce qui explique sa répulsion par les aimants
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limitant étaient découverts (fig.4.14). Un matériau n’est donc supraconducteur que dans certaines
conditions :

- la température doit étre inférieure a la température critique Tc
- le champ magnétique appliqué doit étre inférieur a une certaine valeur He
- la densité de courant appliqué doit étre inférieure a la densité de courant critique Jc.

Tc(0,0)
Tz
ax Supraconducteur
= 1
5 H (A-m™")
S o
Lk
H_(0,0)
| |
i} 100 200 ;
Temperatare , F K (A-m?2)

Fig. 4.14a Disparition de la résistance électrique Fig. 4.14b Surface critique délimitant la région

en dessous de la température critiqgue Tc ou existe la supraconductivité

Il existe différents types de supraconducteurs ; leur classification dépend de deux des trois
paramétres essentiels a la supraconductivité : le courant critique J. et le champ critique H,
[Annexe F]. Ces paramétres critiques fixent une limite au-dela de laquelle le matériau perd ses
performances supraconductrices.

4.9.2.2. Intérét des supraconducteurs : Applications aux hyperfréquences

De nos jours, les supraconducteurs sont de plus en plus utilisés en hyperfréquences, vu 1’énorme
avantage que procurent ses derniers dans ce domaine. Nous allons dans ce qui suit en présenter
quelques unes liées a la circuiterie micro-onde.

Transmission d'impulsions

Pour les fréquences ou la résistance de surface des supraconducteurs est tres inférieure a celle
d'un métal normal, il est possible de fabriquer des lignes de transmission présentant un
affaiblissement trés faible [137]. Des mesures réalisées au moyen de lignes coplanaires de
Niobium ont montré par exemple que I'amplitude d'un champ électrique a 500 GHz était dix fois
moins atténuée (sur 3 mm) a 2,6° K (la température critique du niobium étant de 9,2° K) que

pour le cuivre. Nous noterons par ailleurs que, contrairement a ce qui se passe pour un

conducteur normal, la profondeur de pénétration dans un supraconducteur est une grandeur
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caractéristique d'un matériau a une température donnée, elle ne dépend pas de la fréquence. Or
cette dépendance en fréquence de 1'effet de peau dans un métal normal est une cause importante
de dispersion dans les lignes de transmission. Ainsi, le fait que les lignes supraconductrices
présentent effectivement une dispersion tres faible, va permettre de transmettre par exemple des

signaux impulsionnels avec un minimum de déformation.
Lignes a retard

Les lignes a retard sont utilisées pour stocker un signal en attendant d'en effectuer le traitement
[137]. 11 est donc important qu'elles introduisent les plus faibles distorsions et atténuations
possibles a ce signal. L'intérét des supraconducteurs pour de tels composants réside donc dans
leurs propriétés de faibles pertes et de non-dispersivité. Lorsqu'il faut atteindre, dans la gamme
de fréquence de quelques GHz, des valeurs ¢élevées de retard (de 1'ordre de 100 ns et plus), les
lignes coaxiales classiques présentent un niveau de pertes si élevé qu'il est indispensable de leur
adjoindre des amplificateurs large bande et faible bruit pour compenser l'atténuation du signal.
Cela rend le systeme plus complexe et plus colteux. Il y a donc la une opportunité pour

l'introduction des lignes a retard a supraconducteurs pour faire 1'économie d’amplificateurs.

Filtres

Au-dessus de la centaine de MHz, certaines géométries de films minces supraconducteurs sont
utilisées comme filtres hyperfréquences a bande étroite [137]. Fabriqués en Niobium, ils sont
utilisés dans les radars et en télécommunications. Plus récemment, de nombreux travaux ont été
réalisés avec des céramiques supraconductrices a haute température critique. Des comparaisons
ont été faites entre les performances de filtres en Niobium et en YBaCuO dans la méme
géométrie ; il s'agissait de plaquettes ne dépassant pas deux centimetres, alors qu'un filtre
hyperfréquence classique de performances comparables serait formé de cavités considérablement
plus volumineuses. Les filtres ainsi obtenus présentent une bande de fréquence située entre 4.1 et
4.3 GHz [137]. De plus, ils sont accordables au moyen de la température, du fait de la

dépendance en température de la profondeur de pénétration.

Ce type de filtre présente une bande de transition trés étroite et une 1égére ondulation dans la
bande passante, ce qui correspond a l'approximation de Tchebychef du filtre idéal. Sur un
substrat de 2.56 cm’, des microrubans de céramique supraconductrice, déposés selon une
configuration soigneusement étudiée, constituent un filtre passe-bande, de 300 MHz de largeur
de bande centrée autour d’une fréquence f; é¢gale a 9.1 GHz avec une bande de transition de
quelques dizaines de MHz. De plus, f;, se trouve décalée d'environ 50 MHz lorsque la
température passe de 20° K a 82° K [137].
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Antennes

Parall¢lement aux détecteurs spectraux utilisant des jonctions Josephson [138], souvent qualifiées
d’¢éléments actifs, un simple film supraconducteur peut fonctionner comme antenne réceptrice ou
émettrice. Les antennes supraconductrices présentent un rendement proche de 100% alors que les
antennes en métal normal ont habituellement un rendement d'environ 50%. Dans 1'évaluation des
pertes, il convient toutefois de tenir compte également du circuit d'adaptation d'impédance, plutot
que d'une antenne isolée. Actuellement, la tendance est donc d'adapter 1'impédance de I'antenne
au moyen d'un circuit dont les connexions (comportant des lignes de transmission) sont

¢galement supraconductrices.

De méme, dans le cas d'un réseau d'antennes congu pour obtenir une forte directivité, les
déphaseurs et les atténuateurs (qui permettent de pondérer, en phase et en amplitude, les
composantes du signal émis ou recu par chaque antenne individuelle), peuvent étre formés
d'¢léments supraconducteurs. C'est ainsi que deux antennes hélicoidales de mémes dimensions,
I'une en cuivre et l'autre en YBaCuO, équipées de leur circuit d'adaptation, ont été fabriquées et
comparées: la différence de gain était de 6dB en faveur du dispositif supraconducteur [138]. De
nombreux travaux récents cherchent ainsi a exploiter les céramiques a haute température critique
dans le domaine des antennes. Des dispositifs relativement simples, utilisables a la température
de l'azote liquide et présentant des performances élevées se révelent dés maintenant utilisables,

voire quasi irremplacables, dans divers domaines d'applications.

4.9.3. Application de la M.A.D.S aux circuits supraconducteurs infiniment minces (t =0)

En 1935, les fréres London [139] présentérent une autre explication de l'effet Meissner : un
champ magnétique pénétrant un supraconducteur est atténué de facon exponentielle. Ce champ

magnétique ne pénctre que sur une certaine distance A, dite longueur de pénétration. Cette

observation est valable pour des champs magnétiques continus et alternatifs.

L’approche développée par les fréres London [Annexe G] a ét€é congue pour expliquer le
comportement ¢lectromagnétique des supraconducteurs connus a leur époque, c’est-a-dire ceux
du premier type. Ce n’est que plus tard, qu’elle s’est révélée étre mieux adaptée aux
supraconducteurs de deuxieme type. Cela a donné a cette théorie un champ d’application
beaucoup plus vaste qu’il n’était prévisible, de sorte qu’elle soit utilisée, aujourd’hui encore,

pour rendre compte de certaines propriétés des supraconducteurs a haute température critique.

L’extension proposée de la M.4.D.S aux circuits supraconducteurs est basée sur la théorie de
London. II est a noter que, pour simplifier notre démarche, nous n’allons pas tenir compte dans
cette section de 1’épaisseur des métallisations. Ce paramétre sera néanmoins considéré dans la

section suivante.
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4.9.3.1. Analyse électromagnétique des supraconducteurs

Les lignes supraconductrices utilisées en logique rapide Josephson véhiculent des signaux de
temps de montée de 1’ordre de quelques picosecondes dont le spectre s’étend jusqu’a plusieurs
dizaines de GHz. Ceci renforce la nécessité d’un traitement hyperfréquence de la propagation.

Dans un état normal, la conductivité, liée au champ électrique et a la densité de courant par la
relation j = o E, est conditionnée par la fréquence d’interaction des électrons libres avec le

réseau dans lequel ils se déplacent. Elle est donc proportionnelle au libre parcours moyen des
¢électrons. Dans un réseau parfait, en abaissant la température, le libre parcours moyen et la
conductivité augmentent d’une fagon continue. Dans un métal supraconducteur, la conductivité

varie brusquement pour une température caractéristique du matériau appelée température critique
T.. Au-dessous de T,, la résistivité est voisine de zéro. La relation j = o E n’est plus vérifiée

pour tous les électrons.

Les fréres London [139] ont proposé un modéle phénoménologique (modele a deux fluides) pour

caractériser les supraconducteurs. Le courant électrique di a la supraconduction j; peut étre relié

au champ électrique £ [Annexe G] selon:

) (4.54)

ou m_ est la masse des particules supraconductrices (présentées plus tard par la théorie BCS
[140] comme étant les paires de Cooper), n est le nombre de supercharges (responsables de la

supraconductivité) par unité de volume et ¢, leur charge.

Nous remarquons qu’en continu, le champ électrique est nul suivant la direction du courant. En
alternatif, 1’apparition du champ électrique va accélérer les super-électrons ainsi que les électrons
normaux (présents en proportion variable selon la température), ceci est a 1’origine des pertes.

Elles deviennent importantes aux fréquences élevées.

En régime sinusoidal de pulsation o, I’expression (4.54) devient :

2
- n -
=4 | (4.55)
Jjom,
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qui peut aussi s’écrire :

B, E
joE— (4.56)
S OH, ﬁ“L

ou le parametre A désigne la longueur de pénétration de London dont 1’expression est donnée

par :

lL — S 5
/uons qs

Le courant est donc en quadrature de phase avec le champ électrique, le supraconducteur a un

caractere selfique.

Selon le mode¢le a deux fluides [Annexe G], la densité de courant total peut étre exprimée sous la

forme suivante :

J=J +J (4.57)

s

J, est la densité de courant des électrons normaux liés par la relation J =c E.

En appliquant la transformée de Fourier a (4.57), il vient:

J = 7? + GCE (4.58a)
4
T
avec : o.=0, (Fj (4.58b)

o, : est la conductivité de 1’état conducteur normal a une température 7=7,

n

T, : représente la température critique au dessus de laquelle le matériau perd sa supraconductivité

En combinant I’équation (4.55) dans (4.58a), il vient :

4
J=lo|L ++ E=0E (4.59)
"T Jjop A(T)
4
avec o=0 £l +% (4.60)
T Jou A(T)
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sachant que A;(T) est donné par I’expression suivante :

A,(T)=4,(0) (l_ng avec g:Tl (4.61)

c

et n (T)=n(1-g") (4.62)

N

En substituant ensuite 1’équation (4.61) dans (4.60), il vient:

(4.63)

telle que 4, (0) est la profondeur de pénétration de London a une température T = 0° K.

4.9.3.2. Modifications apportées a la MADS pour la prise en compte de la supraconductivité

Dans le but de tenir compte de la supraconductivité des rubans dans le processus de résolution de
la méthode d’A.D.S, tout en préservant ses grandes lignes directrices, nous devons introduire des
changements qui ne doivent en aucun cas en modifier le principe général. Ceci a été rendu

possible par I’application de la théorie de London sur la supraconductivité.

De I’équation (4.58), nous obtenons :

(4.64a)

Q[—

l

(4.64b)

Q [~

Les produits scalaires (4.40) deviennent alors :

1557 =B )=Yp 31T T, @es)

o - z z,q" 2 z,q" q - o zq z,q" )

(E.7 V=727 )=237 7 =(E.7 )=Ya ¥ LT T @6sh)
x’ x,p' - X (7, x,p' - o x  x,p' 27 - > ap o x,p' ’
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Le systéme d’équations (4.41) se transforme en:

lid 0
11 12 ,
Z_Cp,pv (Pa, +Z C (P =0 ;p=L.P (4.662)
p=I q=1
N 21 S 22
2CpyPa, +2,CLLMB, =0 @=1.Q  (466b)
dans lequel :
C:p'(an’ﬁ) - Zn: Gu (a,,’ﬁ) jx’p(x) j;p.(x) - k” (4.67a)
12 _ ~ ~
Cq,p'(an’ B = Zn: G,(a,p) Jz,q (x) Jx’p,(x) (4.67b)
C:q,(an P = ; G, (a,p) jx’p (x) j;,(x) (4.67¢)
2 _ ~ ~
C”(a.p)= Z G (e BT _(x)J (x)—k, (4.67d)
avec :
] 5 T
ku = ; Zn: W Jx,p- (4.68a)
k=TT T 4.68b
zz_o.zn: zq ¥ qm' (4.68b)

ou ¢ est donné par I'équation (4.63)

Les coefficient k,, et k,,dépendent surtout de la profondeur de London A, et de la température

T. Ces deux parametres donnent les modifications a apporter pour tenir compte de la
supraconductivité¢ dans le cadre de la méthode d’A.D.S. Nous obtenons un systéme algébrique de
(P+Q) équations linéaires homogenes en fonction des (P+Q) coefficients inconnus a, et b,. Ce

systéme se présente sous la forme matricielle :

[c”(ﬁ) C”(ﬁ)ﬂ%}o (4.69)
c’(B) 2P|,
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Les solutions non triviales du systtme d’équations homogenes (4.69) fournissent, a une
fréquence f donnée, les constantes de propagation des modes guidés par la structure. Ceci
permettra de tracer le diagramme de dispersion. Les solution non triviales sont obtenues en

annulant le déterminant de la matrice [C(B,®)].

4.9.4. Prise en compte de I’influence des épaisseurs des métallisations

Pour la plupart des circuits planaires, 1’effet de I’épaisseur des métallisations sur les parametres
de conception est trés faible. Son influence peut étre négligée méme si les circuits sont
fabriqués en utilisant la technologie couche épaisse. Cette épaisseur peut néanmoins jouer
un role important lorsque les circuits sont congus pour supporter une forte puissance ou
encore lorsque les pertes dans le conducteur sont élevées. C’est le cas des circuits en
technologie monolithique. L’effet de cette épaisseur se traduit par des effets de bord
modifiant la distribution des champs.

Les équations de continuité sur ’interface métallisée sont exprimées en remplacant le ruban
supraconducteur par son impédance de surface, comme suit [141]:

i A (E,-+1 ~E)=0 (4.70a)

ﬁ/\(ﬁ[

i+1

-H)=j =- Zi AnGinE ) (4.70b)

N

—

ou E et Fli” représentent les composantes du champ électrique et magnétique au dessus du

ruban supraconducteur alors que Ei et H . représentent les composantes du champ ¢lectrique et

magnétique au dessous du ruban supraconducteur. Zg est I'impédance de surface du ruban

supraconducteur. Elle est exprimée dans notre cas par [142] :

Z = (i t>3 1) (4.71a)
7 =— (i t<3 A,) (4.71b)

En appliquant ces résultats a la méthode d’approche dans le domaine spectral, nous aboutissons a
un changement dans les fonctions de Green. En effet, le systéme d’équations (4.66) devient:

E(a)] |G (a,.B) G, a.p|/ (@)

- (4.72)
E(a)| |G, (a,.B) G (a,B]|/.(a)
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tels que :
G (a,.p)=G (a .p)+Z (4.73a)

G (a.p)=G (a p)+Z (4.73b)

Pour valider la théorie développée, nous présenterons dans les chapitre 6 les résultats obtenus
pour le calcul du diagramme de dispersion et de la permittivité effective des circuits planaires
supraconducteurs sur des substrats hybrides et monolithiques isotropes [143], [144 ].et
anisotropes, en configuration multicouche.

4.10. Extension aux circuits anisotropes bilatéraux (a 2 niveaux de métallisation)
4.10.1. Cas symétrique

Considérons la structure planaire anisotrope multicouche couplée bilatérale de la figure 4.15. Ce
type de circuits trouve des applications tres variées dans la réalisation des circuits intégrés micro-
ondes notamment les filtres et les coupleurs directifs. 11 a été ainsi démontré [145] que
I’utilisation du couplage par face (broadside-coupled) en technologie coplanaire était trés
approprié pour la conception des circuits MIC et MMIC larges bandes avec un couplage étroit,
dans la mesure ou elles présentent un bon rapport entre les vitesses de phase de modes pairs et
impairs. Ces avantages sont aussi valables pour les filtres utilisant le couplage par face en
technologie coplanaire.

Y . QU
hy [ [en] !
X PP’
by [ Tea]l WS W
[ hamamd |
hy [&i] ' :
hof__legal o ____ mm—————=- +--4|d
b l hj-2 [8]—2] :
H]' :
h, [e2] |
H, :
h, [e1] !
. X

Fig. 4.15 Coupe transversale d’une structure planaire anisotrope multicouche couplée

bilatérale.
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Cette structure peut supporter 4 modes de propagation selon I’emplacement des murs de symétrie
électriques et magnétiques dans les plans PP 'et QQ’ :

o Pair-pair: QQ ' mur magnétique, PP ' mur magnétique.

. Pair-impair: QQ ' mur magnétique, PP ' mur électrique.
o Impair-pair: QQ ' mur électrique, PP ' mur magnétique.
. Impair-impair: QQ ' mur électrique, PP ' mur électrique.

Pour déterminer la permittivité effective et tracer le diagramme de dispersion de la structure a
analyser, il suffit d’analyser seulement le quart de la structure avec les conditions aux limites
correspondant a I’emplacement des murs de symétrie PP’ et QQ’ et dont la nature fixe le mode
de propagation supporté par la structure.

Les composantes tangentielles du champ électrique sont nulles sur un mur €lectrique [Annexe C].

Il
Sy

Pour un mur magnétique, qui est un concept de calcul sans existence physique, la propriété duale
du mur électrique donne [Annexe CJ:

H =0
Tg

aET -
g=0
on

1 étant le vecteur unitaire normal a 1’interface.

L’analyse de la structure de la fig. 4.13 nous a permis de modéliser toute une panoplie de
structures [128], [146] dont nous présenterons les résultats dans les chapitres qui suivent.

4.10.2. Cas asymétrique

Apres ’application de la méthode d’approche dans le domaine spectral (M.A.D.S) pour I’étude
des circuits planaires unilatéraux, nous allons nous intéresser a présent a 1’extension de cette
technique dans I’étude de circuits plus complexes. Les circuits planaires couplés par proximité
peuvent, dans certaines applications spécifiques, étre remplacés par des structures ou le couplage
est réalisé entre deux lignes appartenant a des niveaux de métallisation différents [145].
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Ce type de circuits connait une demande accrue en raison de la flexibilité offerte par cette
configuration dans la conception des filtres et des coupleurs directifs.

Le circuit a analyser est représenté sur la figure 4.16. Il s’agit d’une circuit planaire multicouche
asymétrique (par rapport au plan PP’) couplé par niveaux M;/M, et réalisée sur des substrats

anisotropes uniaxiaux.

A
EN, UN ™ :]lN
y
EN-1, HUN-1 M-1 :hm
X
Hx Interface métallisée M2
! z
€m2+1, Um2+1 mytl / I]lmz_,_l
“ I 1 I 1 s  I— |

€m2, Um2 iy :]'ml

I N E I PP’

Interface métallisée A1
!
Hm2
8m1+17 l"’ml-*—l ]‘II.1+]. / Illl'l'll"‘l
I 1 I ] s 1
4 €ml+1, Hml+1 m, :hml
Hml
&, “Q 2 : ]lz
T H, [€1 b 1 g™

Fig. 4.16 Structure planaire multicouche a anisotropie uniaxiale couplée par niveaux M /M,

L’analyse de cette structure consiste dans un premier temps a déterminer les fonctions de Green

par la technique immitance approach [127]. Pour cela, nous établirons les circuits équivalents des
modes LSE (Ey =0) et LSM (]7 ,=0). Ainsi, a titre d’exemple, les circuits équivalents

respectifs des structures couplées Microstrip/Slotline (fig. 4.17a) et CPW/Slotline (fig. 4.17b)
sont représentés par les figures 4.18a et 4.18b.

Dans lesquels, les parameétres y et 77, désignent respectivement les constantes de propagation
fictives (selon oy) et les admittances de modes, donnés respectivement pour les modes LSE et
LSM par [130]:
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Mode LSE LSM
LSE .
mn LSE _ 7, v _ I wE,
T en, ST
yl 71‘1‘SE: i(aj+ﬂ2_a)2gcﬂ}) }/iLSM: gc (a5+ﬂ2_w28y/’lc)
’Lly {;‘y
L 1
j [EN]= [f-‘:-r] v ¢ R 1 [EN ] [#N] iV ¢;3N
mo+1 ¢ "E?mg.g.l tro+1 t’;?m:m
o H
_ my+1 _¢ B | |m1+1 | ¢;3m1+1
HlT [‘5'1][:”1] 1 ¢’i"31 HIT [‘5'1][#'1] 1 ¢;’31

a) couplage mixte microstrip/slotline

b) couplage mixte CPW/slotline

Fig.4.17 Structures planaires couplées par niveaux en configuration multicouche

(7,1

y=H,
y=0

LSM
)

LSM
] )

(7,1

y=Hy
y=Hy_,

y:HmZ

y=0

Fig.4.18a Schéma équivalent des modes LSE et LSM pour une structure couplée

microstrip/slotline
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=H y:H
7 11") T 71 g
y:HN—l y:HN_l
Eltmz(anaHmz) va(an’HmZ)
@ y:HmZ « y:HmZ
Eltml(a :Hml) Evml(a 7Hml)
@ y_Hml 4@7 y:Hml
y=H, =H,
LSE LSM
(r,n,°") $=0 7D y=0

Fig. 4.18b Schéma équivalent des modes LSE et LSM pour une structure couplée CPW/slotline

Les circuits équivalents étant établis, il y a lieu de passer au calcul des fonctions de Green
dyadiques suivant la nature des métallisations existantes sur les deux interfaces M; et M,. Pour
cela, il faut passer tout d’abord par le calcul de la matrice impédance de Green [Z] dans le repére

d’Itoh (u, y, v) avant de retourner au repére initial (x, y, z).

La matrice impédance de Green Z relie dans le systéme (v, y, u) les composantes tangentielles du
champ ¢électrique a celles du courant sur les deux interfaces métallisées, comme le montre le

systéme suivant:

Euml(an,Hml) [z 0z g ] jml(a”)
E (a.H ) A 7 (a) .
E la.m,) |25 0 z5 0 |7 fa)| |
Elenm )] [0z 0 28|\ T ()

Les paramétres Z;; tels que i# j (1, ] = M; ou M) peuvent étre interprétés comme étant les
impédances mutuelles entre les niveaux métallisés i et j. Il s’agit de la relation qui relie le champ

observé a I’interface i, au courant crée a I’interface ;.

Dans ce qui suit, nous allons calculer les éléments de la matrice Z dans le systeme (v, y, u) en

appliquant le théoréme de superposition.
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4.10.2.1. Calcul des éléments de la matrice impédance Z de Green

A. Cas des modes LSE

Pour ce mode, il s’agira de déterminer les ¢léments de la matrice impédance de Green selon le
systéme suivant :

B, le,)) (257 2] (7, )

11 12 uml

F e )z 2|7 o)

um?2 21 22 um?2

(4.74)

Pour un courant nul sur ’interface 1 (absence de M), il y a lieu de calculer les impédances

VA ZLjE et Z ]L2SE . La configuration géométrique obtenue est celle d’une structure planaire

multicouche a un seul plan de métallisation localisé en M; (2 y = Hyyp).

Pour un courant nul sur I’interface 2 (absence de M,), il y a lieu de déterminer les impédances

Z ILISE et Z ZLISE . La configuration géométrique obtenue est celle d’une structure planaire

multicouche a un seul plan de métallisation localisé¢ en M; (a y = Hy).

A.1. Calcul des impédances propres a chaque interface métallisée Z ZLZSE et Z IL]SE

Les impédances Z ILISE et Z ZLZSE sont définies respectivement par les expressions suivantes :

E |a JH
Z7F = —um1(~ 2 ’"1) (4.75)
" J .
uml Jum2=0
E |a JH
Z7F = "’"2(~" '"2) (4.76)
w2 jumlzo

Le mode de calcul de ces deux parameétres est identique a celui mentionné aux paragraphes
précédents pour le cas d’un plan de métallisation. Il s’agira de déterminer les impédances
ramenées aux plans métallisés M; (ou M;) en absence de la métallisation M, (ou M;), ces

impédances sont désignées par Z ILISE et Z ZLZSE respectivement.
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L’application des lois de continuité des composantes tangentielles du champ électrique sur les
plans métallisés M; et M, permet d’écrire respectivement [130] :

ZLSE _ Eum] (an ’Hml) — ] (4 77)
T j - YLSE LSE .
uml 7 -0 sup ml inf ml
um?2
E (a H ) 1
LSE _ um?2 n’ " m2 — \
Zgz - 3 _k LSE LSE ) (4.78)
um?2 T =0 inf m2 sup m2

uml

LSE LSE
Y

A pour les modes LSE se calculent selon le processus
sup (mloum2) inf (mlou m2)

Les valeurs de

itératifs (4.34) avec m = m, (ou my) sachant que (& = &z €t Lhoi = Lyxi)-

A.2. Calcul des impédances mutuelles entre les interfaces métallisées Z*F et 75F

7 LSE

L’impédance est définie par la formule suivante :

~

ZLSE — Eum] (0(” > Hml)

" | (4.79)
um?2 ‘juml =0
qui peut aussi s’écrire sous la forme suivante :
ZLSE _ Eum] (an ’Hm]) %u(m]Jrl)(an ’Hm1+1) o Eu(ArJnZI)(an ’HmZ*I ) EumZ (f[n ’HmZ) (480)
u(mi1+1) 6‘(n ’Hm1+1)Eu(m1+2)(an ’Hm1+2) EumZ (an ’HmZ) JumZ

D’apres les relations de continuité sur I’ensemble des interfaces de la structure, nous aurons :

Euml (a Hml):Eu(mHl)(a Hml)
mi+l - Eu:(m1+l ( H,.)=E, (m1+2) (an ’Hm1+1)

~i

y;:HmZ—l : Eu(mZ l) (a Hm2—l ) Eum2 (a Hmzfl )
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L’équation (4.80) relative & Z ILZSE devient alors :

~ ~

u(m]+2)(an ’Hm]+])““Eum2 (0{ ’Hm271)E

S

1 “mZ(f" ’H'"z) (4.81a)

(aH

ZLSE _ Eu(m1+1)(an ’Hm]) -
(m1+2)(an’Hm1+2) Eum2 R m2

Eu(m1+1)(an ’Hm]+] ) Eu

Nous rappelons la formule de la composante du champ E (e, ,y) pour la couche d’indice i :

E (o, y):—% (a5 sinh (5% (y=H_ )+ B cosh (" (y-#_ )} 481b)

Ce qui implique que :

Ela.H ) B 1/sinh (" 1)
ANE L = — (4.82)

E ( H ) ALSE smh( LSE ) N BLSE cosh (}/LSE h ) ALSE Lo

B 7 +coth (7/,~ hi)
ALSE yLSE
avec B = UI.LSE (4.83)
En associant les relations (4.82) et (4.83), il vient:
' LSE /- LSE

Ela.H z-_z): 7 fsinh (/" 1) (4.84)

Em(an,Hi) 77 coth( LSEh) Y(lLfSIE)i

sachant que le parameétre Y(g‘i désigne I’admittance ramenée a I’interface H,; qui peut étre

¢valuée selon les équations (4.34) et (4.35a) .

De la formule (4.80), nous déduisons la relation suivante :

m2 E (a H )
ZLSE — H ,Zi n i—1 ‘ZLSE (485)
2 i=mi+] a H ; 2
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Enfin, en associant les relations (4.84) et (4.85) nous obtenons la formulation de Z IL;E :

2 LSE/Smh (?/LSE i )
ZLSE _ 1, i i .7 LSE 4.86
12 z'=1m_1[+1 77iLSE coth (}/ILSE hi ) N Y(fj : 2 ( )

1

Par ailleurs, I’impédance Z ZLISE est définie par la formule suivante :

~

ZZLISE :EumZF’;{n ’Hmz) (4.87)

Cette dernicre peut aussi s’écrire sous la forme suivante :

~

Eumz (an ’ng) %u(mZ])(an ’Hm271) o Eu(m1+1)(an ’Hm1+1)Eum] (an ’Hm])

Eu(mZ#)(an ’Hm271 ) Eu(m272) (an ’ Hm272 ) Euml (an H J

LSE _
Zz1 -

ml uml

D’apres les relations de continuité appliquées aux différents plans de la structure, nous savons

que :

é yszZ—l : Eu(mZ—l) (an > Hm2—l ):EumZ (an 4 Hm2—1 )

y?HmZ—Z : EJu(mZ—Z)(“n 4 Hm2—2 ):Eu(mZ—l)(an 4 Hm2—2)

Euml(a H ):Eu(mlﬂ)(a H )

no""ml no""ml

y=H

ml

L’équation (4.87) relative a Z ZL]SE devient alors :

ZLSE — NEumZ (an ’ng) Zju(mZ[)(an ’Hm271 ) . Ez(mﬂl)(an ’HmlJr] ) Eum] (Exn ’Hm]) (488)
. EumZ (an ’Hm271 ) Eu(m271)(an ’Hm272) u(m1+1)(an ’Hml) Jum]
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Nous rappelons la formule de la composante du champ Em. (an , y) pour la couche d’indice (1) :

F?m, (an , y):—wLpﬂ {AI,LSE sinh (;/iLSE (Hl, - y)) + BI,LSE cosh (;/I,LSE (H T y))} (4.89)

Ce qui implique que :

E ( H ) BZ'LSE ]/ Sinh (}/ iLSE hi ) (4 90)
E a . H ) AMSE sinh(y,LSE h,)+ BME cosh(;/,LSE h,) ALSE ISE .
! ! ! ! ! Y +coth( h )
B’
JLSE  yLSE
. i _ i+l
avec : BZ,LSE = UZZSE (4.91)
En associant les relations (4.90) et (4.91) nous obtenons :
) o
E a H ) n LSE coth(yiLSE hl, )+YLSE .

(i+1)+

sachant que le parameétre Y(fj‘g)+ désigne I’admittance ramenée a I’interface H;; et qui peut tre

¢valuée selon les équations (4.34) et (4.35b).

De la formule (4.88), nous déduisons la relation suivante :

~

gos Eui (an i Hi )

ZLSE _ _ .7 LSE 493
i=m2 E A\, H ( )
ui N\ n i—1
Enfin, en associant les relations (4.92) et (4.93), nous aboutissons a la forme de Z ZLJSE :
mitl LSE/Slnh( ISE J) )
220 =11 zr (4.94)

L Coth(}/LSEh) Y(,LjE)Jr o
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B. Cas des modes LSM

Pour ces modes, il s’agira de déterminer les éléments de la matrice impédance des modes LSM

selon le systéme suivant :

E le.u )\ [z z297(] («)

11 12

Bl |2 22|17 le) (499)

En suivant les mémes étapes que précédemment pour les modes LSE, nous obtenons les

expressions suivantes des impédances A LSM . Z), LSM .z LSM ot z, ESM- pour le mode LSM [130].

Z LM _ Eva(an ’Hml) _ 1 (4 963)
o j o yLsm LSM :
vml N sup ml inf ml
J =0
vm2
E |a.H
LSM va( n’ " m2 — 1 \ (4.96b)
2 5 |y Lsm LSM :
J _ Y=r +Y )
vm2 T sup m2 inf m2
vml=0
LSM LSM
Les valeurs de Y pour les modes LSE se calculent selon les processus

up (mloum2) inf (mlou m2)

itératifs (4.32) avec m = m; (ou my) sachant que (&x = & et fhy = L)

Par ailleurs, nous avons :

. " [si LSM
2 / sinh (7 h, ) LM (4.96¢)

i=ml+1 77 COth (}/LSM h ) )](leA;i 2

LSM
YA =
12

mivl  plSM / smh( LM h,-) ZLsM (4.96d)

ZLSM )
ll;[z ULSM coth( LSM h )+Y(LSA)4+ 11

sachant que les parameétres Y(gﬁ){ et Y(f]/‘i pour les modes LSM sont évalués a partir de

I’équation (4.32) et en exécutant les processus récursifs (4.33a) et (4.33b) respectivement.
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4.10.2.2. Déduction des fonctions de Green

Avyant ainsi calculé tous les éléments de la matrice impédance Z de Green (4.73) dans le systéme
(v,y,u), il s’agira de revenir au repére initial (x, y, z) et déterminer ainsi la matrice de Green
dyadique [G].

Le changement de repére va se faire via la matrice de passage P qu’on reprend ici:

) {—cosé’ sin@}
P=P" =

sind cosé

La matrice impédance de Green étant une matrice d’ordre 4, nous effectuerons le changement de

repere en quatre étapes comme suit :

Eml [—cos@ sind ] _ZILISE 0 |[-cos@ sin@] jxmj(an i . G, jxml(an)
Ezm] | sin@ cos@|| 0 ZILISM | sind  cos@ jzmj (an ., G, jzml (an )
o r [ 7 LSE r - 21T B 7

Emz |- cos@ sind ZZI 0 —cos@ sind Jxml (an |9 » Jxml (an)
Ezmz | sinf cosd|| 0 ZZLISM | sin€ cos@

G, (7.4
13 14 xm2 n

sin@ cos@| 0 zZ"M

sind cos@
zml 12 ] .

L 23 24 | zm2

33 34 xm2

G43 G44_ J ng(an

E {—cos&’ sinH] Z e 0 {—cos@ sinﬁ_[N (0!
xml 12 xm2 n

E {—cos@ sin@] ZHE {—cos@ sin@|(J

sin@ cos@|| 0 Z ;SM

o ] sinf cosd

E (a.m )\ [6, 6, G, 67T ()
E e.u ) |6, 6, 6, 6,7 (o)
E ) |6, 6, 6, 6,||7 («) *97
E fe.u )| |G, G, G, 6,7 («)
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avece !

S LSE .2 LSM - 2 p. _[ LSM LSE] . . S LSE .2 LSM .2
Gu_Zu cos 9+Z” sin 6’,G12—Z” Zu sinf@cosd ; G13—212 cos '9+Z12 sin” @

GM:[Z]LZSM —ZIL;E]sin Ocosb ; Gy =G, ;G :ZILJSM cos’ 0+Z}LJSE sin” @
Gy =G, ; G, =Z]L2SM cos’ 49+Z]L2SE sin @ ; G, =22LISE cos’ 6’+ZzLISM sin” @
G32:lZZLfM —ZZLfEJsinHCOSG : G33 :ZZLjE cos’ 6’+ZZL£W sin’ @ ; G34:[ZZLZSM —ZZLZSE]sinﬁcosﬁ
G,=Gy; G, =ZZLISM cos’ 6’+ZZLISE sin8 ; G,=G,, ; G, =ZZLZSM cos’ 6’+ZZLZSE sin” 6

ou les Gj; représentent les éléments de la matrice de Green Dyadique [G].

4.10.3. Différents cas de couplage

Il existe plusieurs types de couplage pouvant étre réalisés dans les circuits planaires bilatéraux.
Les métallisations déposées sur les deux interfaces peuvent étre de méme nature comme par
exemple microstrip/microstrip ou slotline/slotline ou de nature différente comme c’est le cas du
couplage microstrip/slotline (fig. 4.17a) ou CPW/slotline (fig. 4.17b); nous parlons alors de
couplage mixte. Il est donc important de choisir la forme adéquate des fonctions de Green
(impédance, admittance ou hybride) afin d’exploiter efficacement les avantages de la M.A.D.S
dans la modélisation du couplage.

La nature de ce couplage influe sur la grandeur a modéliser (champ ou courant) ainsi que sur le
choix des fonctions de base. Nous désignerons par ‘strip’ I’interface (M; ou M;) sur laquelle seul
le courant ¢lectrique est modélisé et par ‘slot’ D’interface sur laquelle c’est le champ électrique
qui est modélisé. Nous classerons en conséquence les différents cas de couplages M;/M; comme

suit:
4.10.3.1. Couplage strip/strip
Dans ce cas, il sera plus avantageux de modéliser le courant sur les rubans [130]. Nous

utiliserons pour cela la forme Impédance des fonctions de Green G pour la détermination de la

matrice [C(m,B)] comme cela a été effectué précédemment.
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4.10.3.2 Couplage slot/slot

A I’inverse du cas précédent, il est préférable de modéliser le champ dans les régions a fentes.
Nous utiliserons cette fois I’autre forme alternative des fonctions de Green a savoir la forme
admittance Y [Annexe H]. Dans ce cas, au lieu d’utiliser des sources de courant dans les circuits

équivalent, nous utiliserons des sources de tension.

4.10.3.3. Couplage mixte strip/slot

Dans ce cas, le couplage est réalis¢ entre deux niveaux métallisés de nature différente
(microstrip/slotline par exemple). Nous modéliserons alors simultanément le courant sur M; (ou
M,) et le champ sur M, (ou M) en utilisant la troisiéme forme alternative des fonctions de Green
a savoir la forme hybride H [Annexe H]. Notons que les circuits équivalents requis pour ce cas
exigent I’existence a la fois de sources de courant et de sources de tension.

Comme il ressort des différentes formes alternatives des fonctions de Green, impédance G (4.97),
admittance Y (H.6) et hybride H (H.19), le systéeme a résoudre comprend toujours huit
inconnues : les composantes tangentielles du courant ainsi que celles du champ électrique sur les
deux interfaces métallisées. Nous rappelons que la grandeur recherchée a ce stade est la constante
de phase B dont la connaissance permettrait la détermination de toutes les autres grandeurs
restantes. Pour cela, nous avons utilisé la méthode de Galerkin dont les détails de calcul peuvent
étre consultées en annexe H.

Nous donnerons dans le chapitre 6 des résultats détaillés obtenus pour ces trois types de couplage

asymétrique (absence de symétrie par rapport au plan PP’, fig. 4.16) [130].

4.11. Applications aux coupleurs coplanaires bilatéraux

Les coupleurs directifs en configuration planaire ont toujours suscité un intérét certain en raison
de leurs multiples applications dans les radars et les systémes de communications micro-ondes.
Ces ¢léments sont plus fréquemment utilisés dans les antennes, les mélangeurs, les multiplexeurs
de fréquence et les amplificateurs équilibrés. Leur utilisation est aussi trés appropriée pour la
conception en large bande de circuits intégrés micro-ondes hybrides (MICs) et monolithiques
(MMICs). Leurs performances (bande de fréquence, isolation, directivité...) déterminent
largement celles des circuits dans lesquels ils sont utilisés.
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La technologie MMIC est récente et se base sur la réalisation d’éléments passifs (capacités,
inductances) et actifs (transistors a effet champ, diodes) sur un méme substrat, par exemple de
I’arséniure de Gallium (GaAs). Elle présente plusieurs avantages parmi lesquels la
miniaturisation, la large bande passante ainsi que la présence de faibles dispersions dues a
I’absence de connexions perturbatrices. Le colit élevé de leur fabrication et 1’impossibilité de
porter des rectifications sur le circuit aprés fabrication, constituent quelques-uns de leurs

inconvénients.

La technologie MIC appelée aussi technologie multicouche est plus ancienne. Elle est constituée
de différents niveaux de conducteurs et de diélectriques superposés et peut étre utilisée en

configuration microstrip ou coplanaire.

Outre la possibilité d’utiliser les différentes couches comme support des différents éléments
composant une chaine radiofréquence, augmentant ainsi la capacité des systémes et leur
efficacité, la filiére multicouche permet d’optimiser les dispositifs, qu’ils soient a stubs ou a
lignes couplées. En effet, le niveau de couplage réalisable et les différences des vitesses de phase
entre les modes pair et impair constituent les facteurs limitant les technologies classiques.
Néanmoins, il est possible de réaliser des lignes partiellement couplées par face sur deux niveaux
de métallisation différents afin d’atteindre des niveaux de couplage importants [147]. Par
ailleurs, I'utilisation de la technologie hybride multicouche permet, sous certaines conditions,
I’uniformisation des vitesses de phase des modes pair et impair des lignes couplées. Ces

différents points permettent une amélioration substantielle des réponses des structures a réaliser.

Dans le travail qui suit, nous appliquerons la méthode d’A.D.S pour I’analyse en mode hybride
des coupleurs coplanaires anisotropes a deux niveaux de métallisation en configuration
multicouche. L’aspect multicouche de ce type de coupleurs n’a pas été pris en compte a ce jour,
les différentes études ayant porté uniquement sur des cas se limitant a 3 couches diélectriques

[148]-[149]. Dans notre travail, le nombre de couches est arbitraire.

Des résultats concernant I’étude de la dispersion seront présentés dans le chapitre 6 pour une
large variété de substrats anisotropes a faibles ou a fortes permittivités: le saphir, I’Epsilam 10, le
nitrure de bore et le niobate de lithium. D’autres résultats porteront sur 1’analyse de la

convergence.
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4.11.1. Intérét de la technologie coplanaire

Usuellement, les coupleurs et les filtres planaires sont réalisés en configuration microstrip. En
dépit de la simplicité de ce procéd¢ de réalisation, cette approche comporte un certain nombre
d’inconvénients. En effet, si la connexion des composants en série reste aisée, il n’en est pas de
méme pour leur implantation en paralléle compte tenu de la présence du plan de masse en face
arriére. La réalisation des courts-circuits et retour a la masse se font a 1’aide de trous métallisés.
L’influence de tels trous sur les performances €lectriques du circuit n’est pas négligeable compte
tenu des effets parasites qu’ils générent. Du point de vue comportement ¢€lectrique, les lignes
microstrip sont relativement dispersives. Enfin, une fois que les caractéristiques du substrat sont
choisies, la plage d’impédances caractéristiques réalisables est relativement restreinte, compte
tenu des largeurs importantes des rubans pour les impédances capacitives (lignes larges avec
apparition de modes supérieurs et d’effets parasites) et de la résolution des procédés de gravure

pour des impédances inductives (lignes étroites).

Ces inconvénients ont conduit au développement de la technologie coplanaire, qui est trés
utilisée de nos jours pour la conception des circuits hyperfréquences. Compte tenu de leur
géométrie, les structures coplanaires possédent deux modes fondamentaux de propagation : le
mode pair (non dispersif ou quasi-TEM) et le mode impair (quasi-TE dispersif). Méme si
I’utilisation de ces deux modes n’est pas a négliger, c’est en général le mode pair qui est
privilégié en raison de sa faible dispersion. Afin de filtrer le mode impair, il est nécessaire de
forcer le potentiel entre les deux plans de masse a une méme valeur. L utilisation des ponts a air
pour filtrer les modes impairs est 1’'un des principaux inconvénients de cette technologie,

puisqu’elle requiert un processus technologique supplémentaire.

Cette technologie présente néanmoins plusieurs avantages parmi lesquels: facilité¢ de report de
composants (actifs ou passifs) en paralléle ou en série, élimination des trous métallisés et par
conséquent des effets parasites associés, possibilité d’assurer un bon découplage entre les lignes
compte tenu de la présence du plan de masse sur la méme face du substrat et souplesse de
conception liée a la possibilité de réaliser une méme impédance caractéristique avec différents

dimensionnements de lignes.

De plus les structures coplanaires sont moins dispersives, ce qui est un atout indéniable pour une
utilisation aux fréquences millimétriques. Ces différents avantages qu’offrent les circuits
coplanaires justifient le choix que nous portons sur cette technologie pour la conception des

coupleurs anisotropes multicouches bilatéraux.
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4.11.2. Structure analysée

La Figure 4.19 illustre la structure d’un coupleur coplanaire bilatéral blindé constitué de Ny

couches diélectriques anisotropes caractérisées chacune par des tenseurs de permittivité

¢lectrique Ej et perméabilité magnétique z (j = 1 ... N,) tenant compte de [’anisotropie
J

uniaxiale (. = &, et tx = i.). Le ruban central infiniment mince est supposé &tre un
conducteur parfait de largeur w, la largeur des fentes étant notée par s. La distance d indique la

largeur des plans de masse.

=H
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Fig. 4.19 Illustration d’un coupleur coplanaire bilatéral en configuration
multicouche sur substrats anisotropes

Par raison de symétrie (par rapport au plan AA’), ’analyse portera uniquement sur la moitié de la
structure. Les modes de propagation pairs et impairs sont obtenus en insérant au plan de

séparation AA’ un mur magnétique ou un mur ¢électrique respectivement.
Des résultats concernant le tracé des courbes de variation de la constante de phase et de la

permittivité effective pour des coupleurs coplanaires anisotropes bilatéraux [150] seront donnés

dans les chapitres qui suivent.
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4.12. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons abordé plusieurs aspects théoriques relatifs a la modélisation et a la
caractérisation des circuits micro-ondes anisotropes unilatéraux et bilatéraux en configuration
multicouche. Nous avons ainsi développé une nouvelle formulation basée sur le principe de
I’admittance conjointe tout en améliorant le calcul des performances de ces structures. Le
chapitre suivant sera consacré a 1’extension de 1’étude aux circuits a anisotropie non diagonale en
se focalisant surtout sur les circuits a ferrites trés utilisés dans la conception des circuits non
réciproques notamment les isolateurs et les circulateurs ainsi que des dispositifs réciproques; il

s’agit par exemple des déphaseurs commandables électriquement
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Chapitre 5 Modélisation des circuits a anisotropie non diagonale en configuration multicouche

5.1. Introduction

Apres D’analyse des circuits hyperfréquences sur des substrats anisotropes biaxiaux (a
anisotropie diagonale), nous tdcherons dans ce qui suit de généraliser cette étude aux circuits a
anisotropie non diagonale toujours en configuration multicouche. Les ferrites qui sont des
matériaux magnétiques anisotropes en sont I’exemple le plus probant puisqu’ils présentent un
tenseur de perméabilité non diagonal [151]. Le caractere faiblement conducteur des substances
ferrimagnétiques permet une pénétration d’une onde haute fréquence (onde centimétrique ou
millimétrique) dans le matériau et autorise une forte interaction entre 1’onde et 1’aimantation
interne a la maticre. La possibilit¢ de controler la propagation de I’onde dans un tel milieu par
I’application d’un champ magnétique statique ou alternatif, a permis la réalisation de plusieurs
dispositifs hyperfréquences indispensables a la réalisation de fonctions de traitement du signal
(radars, télécommunications par satellites, compatibilit¢ électromagnétique, etc.). Selon la
fonction visée, les dispositifs sont réciproques ou non réciproques (circulateur, isolateur, etc.).
Ces derniers constituent le groupe principal des circuits hyperfréquences a ferrites. Ils exploitent
le fait que I’onde électromagnétique se propage différemment selon son sens de propagation
dans la matiere ferrimagnétique aimantée. Trois catégories principales de matériaux émergent :
ferrites spinelles, grenats et hexagonaux [151]. Pour chacune d’entre elles, les multiples
substitutions ioniques possibles dans les sous-réseaux cristallins ont permis, et permettent
toujours, de sélectionner et d’améliorer les propriétés des matériaux selon I’application visée.

En hyperfréquences, c’est-a-dire a des fréquences comprises approximativement entre 100
MHz et 100 GHz, deux classes de dispositifs sont réalisés a 1’aide des ferrites:

La premiére classe est celle des dispositifs non réciproques pour lesquels les ferrites sont
pratiquement irremplacables dans la majorité des applications. Ces dispositifs sont les plus

souvent des isolateurs ou des circulateurs dont les fonctions sont les suivantes:

- Disolateur qui fait propager des ondes EM dans le sens direct (de I’entrée vers la sortie)
sans atténuation notable, tandis qu’elles sont trés atténuées si elles se propagent dans le

sens inverse (de la sortie vers 1’entrée);

- un circulateur a n voies : Une onde électromagnétique entrant par la voie 1 sort par la
voie 2, une onde entrante par la voie 2 sort par la voie 3, etc. Une onde entrant par la

voie n sort par la voie n+1, les autres possibilités étant interdites.

Ce type d’appareils permet ainsi des séparations faciles entre différentes voies d’un circuit
hyperfréquences, ce qui s’avere indispensable, spécialement dans la technique actuelle des
radars et des faisceaux hertziens. La deuxieme classe est celles des dispositifs réciproques; il
s’agit par exemple des déphaseurs commandables électriquement.
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Dans tous les cas, il s'agit d'exploiter aux hyperfréquences, la perméabilité du matériau a
ferrite qui est sous dépendance du phénoméne gyromagnétique. Il en résulte que cette
perméabilité dépend de la polarisation de 1’onde électromagnétique par rapport a ce champ
statique, c’est la base des effets de non—réciprocité [ Annexe I].

5.2. Dispositifs hyperfréquences a ferrites

Etant donné le nombre conséquent de dispositifs hyperfréquences passifs a ferrites, notre
prétention n’est nullement de les décrire tous ici. Une revue plus générale de ceux existants peut
étre trouvée dans les références [152]-[155]. En pratique, 1’échantillon de ferrite se présente
sous forme massive mais ¢galement, de plus en plus fréquemment sous forme de couche mince

ou ¢épaisse.
Le fonctionnement de ces dispositifs repose sur 1’un, voire plusieurs, des effets suivants :

- la rotation de Faraday : une onde Transverse Electro-Magnétique (TEM), entrant dans un
ferrite aimanté suivant la direction de propagation de 1’onde, est décomposée en deux
ondes polarisées respectivement circulaire gauche et droite. L’une des ondes polarisées
circulairement va évoluer dans le sens de la gyrorésonance, entrainant une forte
interaction onde-mati¢re. L’autre onde évoluera en sens inverse a celui de la gyrorésonance,
conduisant a une faible interaction onde-matiere. Cette propriété produit une rotation du plan
de polarisation de I’onde TEM initiale,

- le phénomene de résonance gyromagnétique, conduisant a une forte absorption de 1’onde
¢lectromagnétique se propageant dans le matériau, lorsqu’un champ magnétique
hyperfréquence polarisé elliptiquement est perpendiculaire a la direction de I’aimantation,

- le déplacement de champs : la distribution des champs hyperfréquences, transverse a la
direction de propagation de 1’onde électromagnétique dans le ferrite, est déplacée dans la
structure de propagation, résultant en une concentration plus ou moins importante des
champs dans le matériau,

- les effets non lin€aires engendrés pour de forts niveaux de puissance injectés au ferrite,

- ID’existence de modes ou ondes de spin non uniformes : pour des ondes de faible longueur
d’onde, des modes de propagation non uniformes sont excités et un déphasage spatial dans
I’évolution des moments magnétiques existe. Lorsque la longueur d’onde d’une telle onde
est de I’ordre de grandeur des dimensions de I’échantillon de ferrite, celle-ci est dite
onde magnétostatique ; le milieu étant alors aimanté uniformément a 1’état statique.
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5.2.1. Dispositifs non réciproques

Les propriétés d’anisotropie induite des ferrites aimantés sont indispensables au bon
fonctionnement des dispositifs non réciproques passifs que sont les circulateurs et les isolateurs.

5.2.1.1. Le circulateur hyperfréquence

Le circulateur a pour role essentiel de séparer la voie émission des autres parties d’un systéme de
transmission (téléphone mobile, duplexeurs de radar, etc.). Son utilisation permet alors
d’émettre et recevoir avec un méme dispositif. Il peut aussi étre employé pour isoler deux
fonctions susceptibles d’interagir entre elles. Les circulateurs sont formés d’au moins trois ports
d’acceés. Ceux exploitant 1’anisotropie induite des matériaux a ferrites spinelles ou grenat,
partiellement aimantés, sont généralement a jonction en Y ou a éléments localisés. Les premiers
cités sont principalement réalisés en structure triplaque ou microruban. Le fonctionnement
optimal du circulateur est tel que, lorsqu’un champ magnétique statique est appliqué
perpendiculairement au plan du ferrite (Fig. 5.1), le signal micro-onde entrant sur un port
d’acceés donné est quasi-uniquement transmis a 1’un des deux autre ports. Le ferrite se présente

essentiellement sous forme massive.

< Diélectrique

Fig. 5.1 Circulateurs a base de ferrites massifs . circulateur a jonction en Y

Dans les applications actuelles du secteur des télécommunications, les circulateurs opéerent dans
une gamme de températures importante, comprise, par exemple, entre -40 et 85 °C pour des
applications militaires. La bande de fréquences utilisable doit étre large, avec de tres faibles pertes
d’insertion (<< 1 dB) du port incident vers le port transmis et un fort niveau d’isolation entre le
port incident et les ports non transmis (> 20 dB). Les dimensions des composants doivent
¢galement étre inférieures au centimeétre. Pour réduire la taille du circulateur, notamment liée a
I’encombrement des aimants, tout en minimisant I’intensité du champ magnétique excitateur et
permettre une augmentation de la fréquence de travail, la forte anisotropie magnétocristalline

des matériaux hexagonaux ferrimagnétiques est mise a profit.
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Afin de diminuer davantage la taille et le poids des circulateurs planaires et tendre vers la
réalisation de circuits intégrés monolithiques micro-ondes (MMIC), les ferrites massifs ont été
progressivement remplacés par des couches minces ou épaisses ferrimagnétiques [156]-[158].
L’intérét d’un dispositif MMIC est d’intégrer sur un méme substrat des €éléments passifs a base
de ferrites et des éléments actifs utilisant des semi-conducteurs. Plusieurs fonctions de
traitement du signal peuvent alors étre réalisées avec une unique structure. Les faibles
températures requises pour déposer une couche ferrimagnétique sont compatibles avec la
réalisation des circuits intégrés sur semi-conducteurs (arséniure de gallium et silicium). Ce qui
n’est pas le cas pour les hautes températures de frittage nécessaires a de 1’élaboration d’un
¢chantillon de ferrite dense massif.

Une autre solution permet de minimiser la taille du circulateur, son poids ainsi que 1’énergie
consommeée par le dispositif d’aimantation. Elle consiste a associer au film de ferrite des lignes et
des plans de masse supraconducteurs. Ainsi, un circulateur sur substrat YIG (ferrite de grenat
d’Yttrium-Fer) et a lignes conductrices en niobium (Nb), refroidies a 4° K, a été réalisé en
bande X (8-12 GHz) [159]. Il présente des niveaux d’isolation de 15 dB et des pertes d’insertion
inférieures a 1 dB, pour une fréquence centrale de 9.75 GHz et une largeur de bande de
fréquences utile d’au moins 1 GHz.

5.2.1.2. L’isolateur hyperfréquence

Les isolateurs constituent I’autre grande classe de circuits hyperfréquences non réciproques a
ferrites. Ils ont pour fonction de permettre a une onde électromagnétique de se propager
principalement dans un sens et trés peu, voire pas dans un cas idéal, dans I’autre sens de
propagation. Nous les retrouvons dans tout systeme de télécommunication ou un découplage
d’étages amplificateurs ou un découplage entre un générateur et sa charge, etc., sont nécessaires.

Les premiers isolateurs, développés en guide d’onde rectangulaire en bande X, exploitaient le
phénoméne d’absorption d’énergie dans la zone de résonance gyromagnétique d’un matériau a
ferrite massif aimanté [154], [160]. Des isolateurs a résonance en ligne microruban, utilisant
I’anisotropie induite des ferrites aimantés, également sous forme massive, ont ensuite été
¢laborés [161]. Afin d’¢largir la bande de fréquences utilisable et ne plus se limiter a la zone de
gyrorésonance, des isolateurs a déplacement de champs, sur substrat a ferrite massif aimanté

perpendiculairement a son plan, ont été mis au point principalement en bande X [162].

Afin d’assurer une compatibilit¢ avec les circuits MMIC, un isolateur en lignes microstrip
couplées, a base d’une couche épaisse en YIG de 47 um d’épaisseur, a été étudié théoriquement
en bande X [163]. Une étude a également porté sur les possibilités de miniaturisation d’un
isolateur en technologie coplanaire, fonctionnant jusque 20 GHz, dans la zone de gyrorésonance
d’une couche mince d’hexaferrite [ 164].
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5.2.1.3. Les antennes a ferrite
= Principe et intéréts [165]

Comme nous I’avons signalé précédemment, une conséquence de la non-réciprocité dans les
ferrites aimantés a saturation est la propagation de deux ondes a polarisation circulaire, I'une
droite et I’autre gauche. Ainsi ont été développées des antennes a ferrite, rayonnant deux
ondes a polarisation circulaire de sens contraires, ce qui permet d’envisager deux
communications simultanées a partir de la méme antenne. Le principal intérét des ferrites est
ici technique: en rayonnant naturellement des ondes a polarisation circulaire, ils évitent les
problémes de conception rencontrés par des méthodes différentes. En outre, il existe deux
valeurs de perméabilités magnétiques pour un champ statique donné [Annexe I]. Il s’ensuit
qu’il existe deux fréquences de fonctionnement pour ces antennes. Si le champ appliqué est
variable, nous pouvons obtenir des antennes accordables en fréquence en insérant le ferrite
dans un ¢lectro-aimant a induction variable. Les applications se situent dans les systémes

embarqués dans les avions, qui nécessitent des communications de trés bonne qualité.

= Intégration des antennes a polarisation circulaire [166]

La structure des antennes a ferrite intégrées est globalement identique a celle d’un circulateur
intégré ou I’armature supérieure est un patch (fig. 5.2). La position de 1’aimant pose
cependant un probléme. En effet, I’alimentation de 1’antenne par un cable coaxial nécessite de
percer ’aimant. Ce probléme, déja étudié a 1’état massif par C. Melon [166], nécessite donc
une étude plus compléte.

Ferrite
- Plan de masse
doux patch
de 'antenne
{
substrat
atmant

Figure 5.2 Schéma de principe d’une antenne intégrée a ferrite

Pour concevoir ce type de composants, il faut un champ magnétique statique perpendiculaire
a la direction de propagation de ’onde. Ce champ peut étre créé par un aimant massif mais
son encombrement empéche l’intégration de ’ensemble aimant/ferrite. Il faut donc que
I’aimant se trouve sous forme de couche, laquelle sera adjointe a celle du ferrite, et que les
propriétés magnétiques de la couche d’aimant soient les plus proches possibles de celles de
I’aimant massif.
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5.2.2. Autres dispositifs a ferrites

Les ferrites sont également employés en tant qu’absorbants, pour la réalisation de lignes a retard et
dans deux catégories principales de dispositifs hyperfréquences passifs réciproques : les filtres
accordables en fréquence et les circuits accordables en phase ou déphaseurs. Ces deux
derniers types de dispositifs remplacent souvent les éléments localisés actifs (diodes
Varactors, diodes PIN, etc.) qui ne supportent pas des niveaux de puissance ¢élevés et qui ont

généralement un cycle de vie limité, a I’inverse des déphaseurs de puissance.

Le principal dispositif réciproque accordable en fréquence est le filtre a YIG. Il se comporte
comme un résonateur et réalise une fonction de filtrage de type passe-bande [167] ou
coupe- bande [168]. Cette dernicre est obtenue en utilisant I’absorption a la gyrorésonance d’un
échantillon de matériau monocristallin, sous forme de sphére, soumis & un champ magnétique
extérieur. Un tel dispositif a essentiellement pour réle de coupler deux lignes de transmission
sur une bande de fréquences et a une fréquence centrale données. La taille des filtres a YIG a
été réduite a environ 1 cm’ [169]. La diminution de la puissance consommée a aussi 6té rendue

possible en utilisant des aimants permanents.

Les déphaseurs réciproques a ferrites sont essentiellement employés dans les systémes
d’antennes a balayage électronique, les systémes Radar, etc.. Par exemple, un déphasage
différentiel entre les multiples sources d’un réseau d’antennes permet de donner naissance a un
balayage électronique, en retardant plus ou moins les ondes électromagnétiques alimentant
chaque source du réseau. Notons que I’utilisation de lignes de transmission supraconductrices
pour la réalisation de structures de déphasage a permis de réduire de maniére significative les
pertes d’insertion inhérentes a ces dispositifs TEM et quasi-TEM [157].

5.3. Application de la M.A.D.S a ’analyse des circuits a anisotropie non diagonale en

configuration multicouche: cas des ferrites

Dans le cas général, nous pouvons avoir trois cas de figures pour le tenseur de perméabilité p
selon la direction de polarisation du champ magnétique statique Hy suivant les directions x, y
et z. Le tableau suivant donne la forme tenseur de perméabilité [,u] pour chaque type de

polarisation dans une couche a ferrite d’indice i:
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Direction de H , ox oy 0z
u, 0 0 H 0 Jjx u —jx 0
Tenseur [ ] 0 u -jx 0 p 0 jk om0
0 Jjx -Jjk 0 u 0 0 u
ou :
w0 O
" 0 -0
oo
K=" 3 (5:2)
0 -

M, o Perméabilité magnétique du vide avec u =y u,

M, : Aimantation a saturation.

H Champ magnétique statique appliqué [A/m)].

o désigne la pulsation de 1’onde hyperfréquence, w =yH, o =M ety le rapport
gyromagnétique.

Dans certains milieux, tels que les plasmas a électrons et les diélectriques artificiels,

I’application d’un champ magnétique régulier transforme la permittivité scalaire en une forme

de tenseur non diagonal tel que [170]:

€ 0 JE,
[e]=| o© e 0 (5.3)
-je 0 ¢

avec £ =¢,6, et £, =¢&,,

Il s’agira dans ce qui suit d’appliquer la M.A.D.S en mode hybride pour des substrats
anisotropes présentant cette forme de tenseur, parmi lesquels le ferrite (g, = 0, £ = &,). Nous
choisirons pour cela, une polarisation de Hy selon I’axe oy, caractérisé a priori par des
tenseurs de perméabilité et permittivité données respectivement par:

vl 0 Jjx € 0 JE,
[“] =| 0 M, 0 (5.4a) et [g] = 0 gy 0 (5.4b)
-jxk 0 —-je 0 ¢
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Notons que les deux autres types de polarisation de H selon ox ou oz peuvent étre traitées de
fagon analogue. Le circuit a étudier est schématisé sur la figure 5.3.

Ly ) i
& Hy
z
0 Jx
M, 0
0 uo
€ 0 Je
3' &= 0 & 0
Hz ml| taral f I
5

Fig. 5.3 Structure planaire multicouche sur substrats a anisotropie non-diagonale
5.3.1. Ecriture des champs hybrides en modes LSE et LSM

Les équations de Maxwell décrivant la propagation d’une onde électromagnétique dans un
milieu diélectrique a anisotropie non diagonale (5.4), permettent de relier dans le domaine
spectral les composantes tangentielles du champ EM aux composantes normales selon
[Annexe J]:

o5, OF, w0, - je) o

E =—j j (5.52)
Y T eBrra’) Oy gB+a’)

- Pe o ou (g B+ jog)

E =—j ——— Hy (e, ]2")H (5.5b)
: gB’+a ) Oy eB’+a”) Y

- a OH Ko+ -

H =-j allat! > L — we (J”—BHZ)E (5.5¢)
: Wp*+a”) oy Y pe(ptra )

- a oH o u—jkB) -

H = R, Y o (n“—]B)E (5.5d)

-Jj 5 + we 5 5
: WPp*+o ) (B +a )

127



Chapitre 5 Modélisation des circuits a anisotropie non diagonale en configuration multicouche

Le mode de propagation hybride étant considéré comme la superposition des modes L.S.E et
L.S.M (par rapport a y), nous pouvons écrire les composantes des champs EM hybride en
découplant ce mode en deux paires de modes (L.S.E et L.S.M) ayant chacun ses propres

composantes du champ en fonction des composantes H, et E, respectivement. Nous

obtenons ainsi:

Pour les modes L.S.E (Ey =0) :

~ ou (¢ a —jBe) -
E . 0 a_n H

=] (5.6a)
¥ g(p’ +0cn2) y
ou (e B+ jo &) -
E =2t P ]2" 24 (5.6b)
© T wBlra)
~ oH
H =-j /ﬁ°a” —— (5.6C)
(P +a,”) oy
- oH
H =-j ’;‘)a” —— (5.6d)
u(p +a,’) Oy
et pour les modes L.S.M (}le =0) :
~ a.E oE
E =—j—F——F— (5.7a)
(B +a,)
~ c OF
E =-j fy T (5.7b)
epf +a,)
- (jxa +Bu) -
H =-owe ]”—BiE (5.7¢)
T e e
~ au-JjkB) -
H =0 (o0 B)E (5.7d)

8—2 3
C B )

Le passage du repére (x, y, z) au nouveau repere (v, y, u) se fait au moyen de la relation

suivante :
u X —cos@ sind
=[P avee [P]=| (5.8)
v z sin@ cosd@
sachant que cosf =—"r ot sin@ = @,
VB +a?, p+a?,
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Ainsi, apres avoir projeté les composantes (£ ,E_,H ,H ) dans le nouveau repére, il vient:

Pour les modes L.S.M (ﬁy =0) :

~ e OF
E, =—j—~——=~ (5.9a)
pe 0y
~ W&, ~
H,=—E, (5.9b)
P
- WE K _
H =-j——F (5.9¢)
' pp 7
Pour les modes L.S.E (Ey =0) :
~ U, ~
E, :_TOHy (5.10a)
~ OU €
=j—2 (5.10b)
v pg y
- oH
H =—jt =" (5.10¢)
PH Oy

5.3.2. Equations de propagation des champs E, et H,

Les équations de Maxwell permettent d’écrire dans une couche a anisotropie non diagonale
d’indice i, I’équation différentielle suivante [ Annexe J]:

. -
0 (Eyl, ou Hyi)

, O°(E ou H
y + d(_ ou e) Vi
1i

)
T td " =0 (5.11)

Oy oy

Les indices 'e' et 'h' sont relatifs aux modes LSM et LSE respectivement. Sachant que pour les
modes LSE, nous avons:

RS
d!=—(a+p’)(—+—)+20°(ne +& k) (5.12a)
1 n 8 ] 1 1 ai 1

yi 0

L € e KW
d' =~ +§7 )’ [—-(e” —& )+—(u’ - )]+ (ol +BT )+ -k )’ —e o
] n c ‘ i aij H i i € ' n i i i ai
yi 0 0 yi

(5.12b)
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Les paramétres d; pour les modes LSM sont obtenus a partir des équations (5.12) simplement
en permutant entre ¢ et x# d'une part et entre / et x d'autre part. Les solutions des équations
d’ondes se présentent alors sous la forme :

Pour les modes LSM :

E (a,,y)=A""sinh(y*(y = H_)) + B cosh(*(y ~ H )

(5.13a)
Pour les modes LSE :
r7 _ 4LSE _: hag LSE Wb
Hyi(an’ y) - Ai Slnh(?/l- (y Hi—I)) + Bi COSh(?’i (y Hi—I)) (513b)
avec :
2 x x2 A
—d* —(d* —4d* )"? -d*+(d’ —4d_)>
v =\/ I 112 2 (5.14a); v = ! 1‘2 2 (5.14b)

ou x=eouh

Comme il ressort de 1’équation (5.11), les équations de propagation des champs normaux est
identique a celle déja retrouvée pour le cas des substrats anisotropes biaxiaux. De plus, le
champ EM présente 4 composantes par mode, i.e (E,, E,, H, et H,) pour le mode LSM et (E,,
E,, H, H,) pour le mode LSE ce qui justifie I’application de la technique de /’admittance
conjointe [128] associée a la méthode immittance approach en configuration multicouche
développée précédemment.

Cette analogie nous a permis de définir les éléments des fonctions de Green en se basant sur
les formules déja établies aux paragraphes (4.6) simplement en substituant les équations
(5.12) et (5.14) a (4.11) et (4.14) respectivement. Ainsi les fonctions de Green prennent la
forme (4.31) aprés avoir remplacé dans les équations (4.32) et (4.34) les paramétres 7 SE et

17"M par leurs équivalents définis comme suit:

LSM 775,-SM =joe, e VK E
uvi /’ll-
LSE 77L_SE :L LSE _ 8:’
ui C()/U[ uvi uiw gal
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Nous obtenons alors un systeme a résoudre identique a (4.22) ou les inconnues sont les
composantes tangentielles du champ électrique et celles de la densité de courant sur les
métallisations. La méthode de Galerkin est ensuite appliquée pour transformer ce systéme
(4.22) en un systéme d’équations algébriques exploitables sur micro-ordinateur. Les
différentes étapes d’application de cette méthode ont déja ét¢ développées dans le paragraphe
4.7. Des résultats seront exposés dans le prochain chapitre concernant la modélisation des
circuits multicouches a ferrites

5.4. Conclusion

Ce chapitre a permis de mettre en évidence les propriétés des ferrites utilisées pour la réalisation
des dispositifs hyperfréquences (circulateurs, isolateurs, déphaseurs, etc.). Face a la nécessaire
évolution du secteur des télécommunications, des dispositifs aux performances toujours plus
importantes (pertes minimisées, dispositif miniature et a colt de fabrication réduit, fréquence
de fonctionnement du dispositif augmentée) doivent étre développés afin de tester les
performances des matériaux congus et de les optimiser pour I’application hyperfréquence
recherchée, la connaissance du comportement fréquentiel des composantes de leur tenseur de
perméabilité (ou permittivité) est essentielle. Les besoins en matériaux nouveaux
s’accompagnent ainsi, inévitablement, de la nécessit¢ de développer des modeles
mathématiques adaptés aux propriétés spécifiques du matériau ainsi que des méthodes de
mesure expérimentale du tenseur de perméabilité. Ces derniéres ont une double importance:
elles doivent certes permettre de contrdler les performances des matériaux en vue de leur
intégration dans des circuits non réciproques mais, également, de valider les modeles théoriques
du tenseur de perméabilité employés par le concepteur pour prédire la réponse en fréquence du
circuit.

Le chapitre qui suit sera entierement consacré a 1’exposé des résultats obtenus concernant la

modélisation des circuits hyperfréquences a anisotropie diagonale/non-diagonale parmi

lesquels les résonateurs et les coupleurs.

131



| CHAPITRE 6 |

RESULTATS ET INTERPRETATIONS



Chapitre 6 Résultats et Interprétations

Dans ce chapitre, nous présenterons la mise en ceuvre numérique de la méthode d’approche dans le
domaine spectral pour la modélisation, en mode hybride, de I’influence de 1’anisotropie dans les
circuits planaires micro-ondes blindées en configuration multicouche. Pour ce faire, nous avons
défini les différentes étapes communes a tout programme qui traite la méthode d’approche dans le
domaine spectral. Le langage de programmation choisi est le MATLAB, un logiciel commercial de
calcul interactif qui permet de réaliser des simulations numériques basées sur des algorithmes
d'analyse numérique. Il peut donc étre utilis€ pour la résolution approchée d'équations
différentielles, d'équations aux dérivées partielles ou de systémes linéaires ...

Nous présenterons dans ce qui suit les résultats numériques de la modélisation. Les organigrammes
peuvent étre consultées a 1'annexe K.

6.1. Validation préliminaire de la technique immittance approach associée a l'admittance

conjointe

Dans le premier volet de ce chapitre, nous axerons notre travail sur la validation de la nouvelle
approche développée précédemment et basée sur la technique immittance approach associée a
l'admittance conjointe Pour cela, nous avons simulé plusieurs types de coupleurs sur des substrats
anisotropes uniaxiaux et biaxiaux [128, [130]. Les résultats obtenus ont été comparés aux données
publiées dans la littérature et a 1'outil de simulation Neuromodeler [117] qui exploite la technique

des réseaux de neurones.

Ainsi, la figure 6.1 montre un bon accord avec les résultats publiés [171] pour un coupleur
microstrip bilatéral. Cette figure montre 1’influence de 1'anisotropie magnétique sur le diagramme
de dispersion. Il est intéressant de remarquer que pour le mode pair, la constante de phase B est peu
sensible a la variation des ¢léments du tenseur de perméabilité [p], jusqu'aux environs de 25 GHz,
tandis que pour le mode impair, B montre une sensibilit¢é aux changements des ¢léments de [p]
autour 10 GHz. Ceci démontre que l'anisotropie, qu’elle soit d'origine électrique ou magnétique, est
importante et ne peut pas étre négligée, particulierement aux fréquences plus €levées, et donc, doit
étre prise en compte dans les modeles de conception des circuits MICs et MMICs.

Une autre comparaison a ¢été faite sur la permittivité effective pour le cas d'une structure couplée sur
saphir (fig. 6.2) et un bon accord a été trouvé par rapport a [172].

Par ailleurs, les résultats obtenus ont montré une amélioration sensible du temps de calcul [128]. En
effet, moins de 2s ont été nécessaires pour modéliser toutes les structures bilatérales analysées soit
une réduction d'un facteur de 6 comparés a la technique FDTD [173] ou un circuit bilatéral
microstrip/microstrip-couplée a été analysé. Par ailleurs, pour un circuit bilatéral slotline/microstrip
(fig. 4.1a) [174], le temps de calcul a été divisé par 2.

La figure 6.2 illustre la variation de la permittivité effective des modes pairs et impairs en fonction
de la fréquence pour un coupleur bilatéral a 3 lignes sur saphir [128]. Un trés bon accord a été
obtenu par rapport a 1'outil Neuromodeler [117] qui exploite la technique des réseaux de neurones.
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Les mod¢les neuronaux de la permittivité effective ont été générés en utilisant 300 échantillons avec
une erreur moyenne d'apprentissage d'environ 0.07% et une erreur de test maximum inférieure a
0.03%, ce qui confirme la fiabilité de ces mod¢les.

Fréquence (GHz) pour geff

2 4 6 10 12 14
25 I I I I 9.5 h,| = W
E | .. Mode pai 2h) &,
g ode pair VAo 9 (i
?; 2 4 — Mode impair e *C h_1 &
= * [172] o - 8.5 €<—2a—>
o N semnTT
% 1.5+ - 8 = (a)
! L 75 © W S W
< 17 = Ih
] |
£ 05- ' b
% ’ . 6.5 ( )
@) sl M

0 / T T T T T T 6

1 7 13 19 25 31 37
Fréquence (GHz) pour

Fig. 6.1. Constante de phase et permittivité effective:
(a) Coupleur microstrip bilatéral (e=2.35, € =2, &,=3.5, 2a =4.318 mm, h, =0.254 mm,
h;=5.08mm) (A: prx = 2.25 pry=2.75 i, = 5; Bi P = 2.75 ey =3.25 p, = 5.5; C: px = 3.25 pyy =
3.75 w, = 6) (b) structure couplée unilatérale sur saphir (w = 0.6mm, s = 0.4mm, 4 = 0.635mm)

9.0

mode pair [f f k\’.\; h '\\ ‘f i “\
854 -~ - mode impair - V74 S \‘\ L S N/

® Réseaux de neurones [117] & Wi St Wi Siwi 2b
A AN A
8.0 AL /) \ Y/ \Cx Wi
2a

7.5 1 Mode pair

T

\ ) air

7.0 1

Permittivité effective

\‘\ V2=
N
6.5 ﬁ:ﬁ i

' ' ) ' ' ' Mode impair
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Fig. 6.2 Permittivité effective d'un coupleur bilatéral a 3 lignes
(w;=0.0125 mm, s; = 0.5 mm, 2a = 3.556 mm, 2b = 7.112 mm, h, = Imm).
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Les coupleurs a trois lignes sont particulierement utiles dans les systémes de communications pour
combiner deux signaux en un sans aucune interaction entre les signaux sources. Par ailleurs, la
conception des filtres par cette configuration posséde deux avantages principaux par rapport a celle
en ligne couplée traditionnelle [175]. En effet, la contrainte de 1'utilisation de gaps serrés lors de la
conception des filtres passe-bande larges bandes peut étre considérablement allégée; en outre, les
caractéristiques des filtres stop-bande peuvent étre améliorées. Par ailleurs, 1'utilisation d'un substrat
anisotrope peut étre exploitée pour améliorer l'isolation et la directivité des coupleurs en égalisant
les vitesses de phase des modes pairs et impairs. Elle procure également une flexibilité de
conception grace a la possibilité de changer les caractéristiques des matériaux anisotropes, en

changeant les éléments du tenseur permittivité (&, et g,).

La figure 6.3 illustre la variation de la constante diélectrique effective du mode pair vis a vis de la
fréquence pour un coupleur bilatéral suspendu constitué de 3 lignes sur une interface et d'une ligne
couplée sur l'autre interface et ceci pour divers types de substrats anisotropes, le saphir (e,=¢.=9.4,
§=11.6), l'epsilam 10 (e,=¢.=13, §~10.2) etle PTFE cloth (e=e.=2.89, ~=2.45) [130]. La
configuration du champ ¢€lectrique pour ce mode est indiquée sur la figure 6.4.

8.0
7.5 e
©  70-
= - - --saphir (¢ _=¢_=9.4,¢ =11.6
1> . x2 22 o y2 N
al) 654-- @--~ epsilam 10 (¢ =¢ =13, sy2—10.2)
) £ PTFE cloth (¢ =¢ =2.89, 8y2:2.45)
;‘(j",j 1 ®  Modéle des réseaux de neurones
. E 2.00 4 (Neuromodeler [117])
.g i . . .
5 1.95 ... ®
Q—4 b Y  EEEEERE
1.90
1.85 - T y T y T - T g T - T
0 5 10 15 20 25 30
Fréquence (GHz)

Fig. 6.3 Comparaison entre les résultats obtenus pour la permittivité effective et ceux simulés par

le modele des réseaux de neurones Neuromodeler: cas du coupleur 3 lignes/2 lignes sur différents

substrats anisotropes avec: w; = 0.0125 mm, s; = 0.5 mm, w, = 0.05 mm, s, = 0.5 mm, 2a = 3.556
mm, 2b = 7.112mm.
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2a

Fig. 6.4 Configuration du champ électrique pour le mode pair

Nous constatons ainsi que la permittivité effective augmente avec la fréquence, la dispersion étant
accentuée pour les fréquences ¢élevées. En outre, nous notons que les courbes du saphir et I'epsilam
10 coincident autour de 15 GHz; au dela de cette limite les résultats sont semblables pour les deux
substrats. Notons également que l'effet de 'anisotropie est amplifi¢ a des valeurs élevées de la
constante diélectrique. Ces résultats ont été obtenus avec 5 fonctions de base par composante du
courant (P =Q =R =S5=15) et 200 termes de Fourier.

6.2. Coupleurs unilatéraux en configuration suspendue et inversée

Apres avoir confirmé la validité et la fiabilité de 'approche développée dans le cadre de I'analyse
des circuits anisotropes par le principe de I'admittance conjointe [128], nous entamons a présent
l'analyse des coupleurs unilatéraux a travers l'estimation de I’erreur introduite lorsque la nature
anisotrope du matériau n’est pas prise en compte lors de la conception des circuits. Les fonctions de
base utilisées sont celles indiquées sur le tableau I'V.1.

Les résultats numériques pour les lignes couplées (s/h;=0.1, hy/h;=10) sont rassemblés dans le
tableau VI.1. Les indices i et a concernent le substrat Epsilam-10 lorsque I'anisotropie est
respectivement négligée ou prise en considération. Nous constatons que les erreurs de conception
dues a I'anisotropie deviennent importantes lorsque les rubans sont étroits (w faibles), d’ou la
nécessité de prendre en considération 1’aspect de 1’anisotropie dans la conception des circuits
hyperfréquences. Ceci est dii au fait que les champs parasites ne sont pas correctement pris en
compte lorsque 1’anisotropie est négligée, une telle omission pouvant induire des erreurs de calcul
conduisant a des modeles imprécis.

Nous observons de plus que I'erreur est plus importante dans le cas du mode impair. D'autres calculs
démontrent que 1'erreur augmente lorsque que s/h; diminue. Ceci est di a une intensité plus élevée
des champs parasites entre les rubans dans le cas anisotrope. La convergence a été obtenue avec
Nbf=6 et Ntf=200, cette convergence étant plus lente pour le mode impair. L’erreur relative
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moyenne par rapport a ceux publiés [176] ne dépasse pas 1.9% dans le cas isotrope et 1.6% dans le
cas anisotrope tous modes confondus.

Tab. VI.1 Comparaison de la permittivité effective de la ligne couplée sur substrat
isotrope (5=10.3) et anisotrope Epsilam 10 (&.= &.=13, &,=10.3) avec
(h =1mm, h,=9mm, s=0.Imm, 2a=50mm, f=100 MHz, Nbf=6, Nif=200)

Résultats obtenus Résultats publiés [176]
wh| ¢ e’;” e ;f‘:"’ Erreur en e ;;f’ e :;j" Erreur en
% %
0.1 | 6.3586 | 6.8277 7.378 6.3705 | 6.8346 7.285
1.0 | 7.2822 | 7.5320 3.430 7.3236 | 7.5682 3.340
3.0 | 8.0261 | 8.1955 2.110 8.1945 | 8.3148 1.468
5.0 | 82270 | 8.3810 1.872 8.5260 | 8.6270 1.185
7.0 | 8.3346 | 8.4696 1.620 8.5867 | 8.7847 2.306
A. Mode pair
Résultats obtenus Résultats publiés
W/h irrlllpair impair Erreur en irrlllpair impair Erreur en
eff; ef, eff; ef,
% %
0.1 | 5.6556 | 6.2892 11.20 5.6566 | 6.2889 10.054
1.0 | 5.9291 | 6.4411 8.64 5.8253 | 6.3809 8.707
3.0 | 6.7172 | 7.0400 4.81 6.4355 | 6.8208 5.987
5.0 | 7.1393 | 7.4207 3.94 6.9656 | 7.2468 3.880
7.0 | 7.3815 | 7.6371 3.46 7.4683 | 7.5920 1.656

B. Mode impair

L'uniformisation des vitesses de phase des modes pairs et impairs joue un grand réle dans
I’amélioration de la directivité des coupleurs. Les substrats anisotropes peuvent servir a rendre
¢gales les vitesses des deux modes d’un coupleur planaire. La figure 6.5 illustre le comportement de
la permittivité effective pour les lignes couplées ayant un rapport d'anisotropie AR (= &/gy) > 1
(AR = 1.26 pour Epsilam-10), AR = 1 (substrat isotrope) en fonction de B/h;. Comme il apparait
dans ces courbes, I’'uniformisation des vitesses de phase est réalisée dans chacun des deux cas.

Notons cependant que du point de vue pratique, une faible valeur de B/h; est plus sensible
aux erreurs de tolérances de fabrication pour la conception des coupleurs. Par conséquent,
les substrats pour lesquels AR > 1 devraient étre utilisés pour minimiser cette sensibilité aux
erreurs. L’utilisation du substrat Epsilam 10 est alors plus appropriée (AR = 1.26) pour une
conception précise des coupleurs directifs. Signalons que les résultats obtenus sont conformes a
ceux publiés [176].
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Fig. 6.5 Influence du rapport d’anisotropie (AR) sur la permittivité effective
pour les coupleurs microstrip (w/h=0.7, s/h=0.26, f=100 MHz)

La figure 6.6 montre la variation du rapport des vitesses de phase Vpair/Vimpair €0 fonction de w/h,
avec g comme parametre pour les lignes couplées inversées (LCI) et les lignes couplées suspendues
(LCS) dans le cas isotrope. Les résultats obtenus sont en bon accord par rapport a ceux publiés
[177]. Pour les applications des coupleurs, de telles différences dans vpair €t Vimpair conduisent a une
faible directivité, ceci est dii essentiellement au mode impair. L'uniformisation des vitesses de phase
peut étre réalisée en perturbant les champs du mode pair en introduisant une couche diélectrique
supplémentaire au-dessus du plan de masse. Ceci aura, néanmoins, pour conséquence d'augmenter
les pertes ohmiques dans les conducteurs, en raison de la présence du plan de masse.

Les courbes de la figure 6.7 donnent d’autres résultats pour les mémes structures (LCI et LCS) mais
avec deux substrats anisotropes uniaxiaux, le niobate de lithium (&.= &. =28, g, =43) et 'Epsilam
10 (6= & =13, &, =10.3).
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Fig. 6.6 Rapport des vitesses de phase des modes pairs et impairs en fonction de w/h;
pour les lignes couplées suspendues et les lignes couplées inversées
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Fig. 6.7 Rapport des vitesses de phase du mode pair et impair en fonction de w/h;

pour les lignes couplées suspendues et les lignes couplées inversées
(hy/h;=0.5, s/h;=0.2, h3=10(h;+h;), =100 MHz)
A:e=e.=28 6,=43; B: 6.~ &:=13, §,=10.3

138



Chapitre 6 Résultats et Interprétations

6.3. Résonateurs [133]

Afin de mettre en évidence la validité des résultas obtenus par le programme de conception, nous
avons analysé plusieurs types de résonateurs a rubans et a fentes [133] pour calculer leurs
fréquences de résonances ainsi que la longueur excédentaire due aux effets de bord et les comparer
avec les résultats publiés. La méthode d'approche dans le domaine spectral nécessite la convergence
des séries infinies utilisées dans le processus de résolution du systéme (4.53), notamment le calcul
des ¢léments de la matrice [C(w,B)]. La convergence est obtenue en augmentant le nombre de
termes de Fourier selon x et z (soient Nx et Nz) jusqu'a ce qu'il n'y ait plus de changement
significatif dans les résultats. La convergence est atteinte dans notre cas pour un nombre de raies

proche de 100 environ et pour 2 fonctions de base.

Le tableau VI.2 présente une comparaison entre les résultats obtenus et ceux publiés [178] pour le
cas des fréquences de résonance des résonateurs microstrip anisotropes vis a vis du rapport
d’anisotropie. Cette comparaison montre un bon accord avec nos résultats, I’erreur moyenne est
évaluée a 0.52 %.

Tab. V1.2 Comparaison entre les résultats obtenus et publiés pour les résonateurs microstrip
anisotropes (2a= 159 mm, h;= 15.9 mm, w= 22.9 mm, |= 19 mm)

A A
Type & & (g /e ) /(G ﬂ[l(sg}]lz) Tf % Tf % [178]
d’anisotropie ) g Y r r
Isotrope 2.32 2.32 1 4.165 4.123 0 0
Négative 4.64 2.32 2 4.053 4.042 2.68 1.96
Négative 2.32 1.16 2 5.465 5.476 31.21 32.81
Positive 1.16 2.32 0.5 4.140 4.174 0.6 1.23
Positive 2.32 4.64 0.5 3.040 3.032 27.01 26.46

Notons que lorsque la valeur de €, diminue, la fréquence de résonance augmente et vice versa.
Cette variation est de I’ordre de 31.21 % et 27 % lorsque €, passe de (2.32 a 1.16) et de (2.32 a

4.64), respectivement. Cependant, lorsque &, varie, nous constatons un faible changement de 1’ordre
de 2 % environ.

Nous concluons ainsi que, pour un substrat a anisotropie uniaxiale, la fréquence de résonance
dépend fortement des variations de la constante diélectrique le long de 1'axe optique (oy), ce résultat
explique le changement important en fréquence rapporté par Nelson ef al. [179].

D’autres résultats sont présentés pour le cas des substrats a anisotropie uniaxiale a savoir, le nitrure

de bore (&= €,= 5.12 et &~ 3.4), ’Epsilam-10 (&= &,= 13 et &= 10.3) et le saphir (&= €,= 9.4 et
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€y=11.6). La figure 6.8 donne la variation de la fréquence de résonance pour les matériaux évoqués

précédemment.

Ces résultats montrent que la fréquence de résonance diminue considérablement en remplagant le
substrat nitrure de bore par I’Epsilam-10. Cependant, cette variation est faible en passant de
I'Epsilam-10 au saphir. Ce comportement peut étre confirmé par la théorie, ou les fréquences de

résonance tendent sensiblement vers la valeur (4,/ 2)/ &4 [180] ou & désigne la permittivité
effective d'une ligne microstrip infiniment longue, €. est sensiblement égale pour le saphir et

I’Epsilam-10. Ceci implique que les résonateurs gravés sur ces deux substrats sont a peu pres
identiques. Il est a noter que 1’erreur ne dépasse guere 1% par rapport a [180].

----- nitrure de bore
2004 ------- saphir Lo - -
Epsilam-10 A
o [180] /
hy |2
Iy n —
* N
150 B
N
= )
100 -
50 -

0.5 0.6 0.7 0.8
Fréquence de résonance (GHz)

Fig. 6.8 Fréquence de résonance en fonction de la longueur du patch d’un résonateur microstrip

sur différents types de substrats anisotropes. (2a= 155 mm, h;= 12.7 mm, h,= 88.9 mm, w= 20 mm)

La figure 6.9 montre le comportement de la fréquence de résonance en fonction du rapport

n &
x X

d’anisotropie R = = |— avec g, = 2.35 ou n, et n, désignent les indices de réfraction selon x

n &
y y

et z respectivement. Nous remarquons que la fréquence de résonance diminue approximativement
de 1.5 GHz, (environ de 15.7%) lorsque le rapport d'anisotropie varie de 1 (isotrope) a 2. Notons
que le résultat pour le cas isotrope ( n, = n, ) est conforme a celui donné par Itoh et Menzel [181].
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Fig. 6.9 Fréquence de résonance en fonction du rapport d’anisotropie pour un résonateur sur un
seul substrat. (&= 2.35, 2a= 158mm, h;= 15.8mm, hy= h3= Omm, w= 2mm, [= 10 mm)

La figure 6.10 montre la variation de la fréquence de résonance en fonction de la longueur du patch
pour quatre valeurs différentes du rapport d’anisotropie n./n,. Nous constatons que les fréquences de
résonance pour le cas isotrope (ny = ny) sont en bon accord avec ceux données par Hornsby et al. [183].
Il est a noter également que pour une longueur de patch de 6 mm, la fréquence de résonance augmente
de 7.68 GHz a 12.19 GHz lorsque le rapport n,/n, augmente de 1 a 2, soit un changement de 58.7 %.
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Fig. 6.10 Fréquence de résonance en fonction de la longueur du patch pour différentes valeurs du
rapport d’anisotropie. (2a= 158mm, h;= 12.7mm, h,= h;= Omm, w= 4mm, &,;= 9.6)
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Sur cette figure, la fréquence de résonance croit avec le rapport d'anisotropie (R=n./n,),
contrairement a la figure 6.9 ou celle-ci diminue. La raison de cette contradiction apparente réside
dans le fait que pour le second cas (fig. 6.9), la fréquence de résonance augmente lorsque & diminue
(R diminue) alors que dans le premier cas (fig. 6.10) la fréquence de résonance augmente lorsque €,
diminue (R augmente).

Les Figures 6.11 et 6.12 illustrent l'effet de 1'anisotropie diélectrique sur la résonance d'un patch
rectangulaire gravé sur deux substrats diélectriques stratifiés de nature différente (isotrope et
anisotrope). Sur la figure 6.11, nous avons tracé la variation de la fréquence de résonance en
fonction de I’épaisseur de la couche anisotrope (milieu 1) pour différentes valeurs du rapport
d'anisotropie. Nous remarquons que pour n, > ny et h; < hy, la fréquence de résonance augmente

avec ’augmentation de h;, ce qui n'est pas le cas si ny <ny.
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Fig. 6.11 Fréquence de résonance en fonction de h, pour différentes valeurs du rapport
d’anisotropie. (2a= 158mm, h,= 0.635mm, &,,= 9.6, h;= Omm, w= 4mm, = 8mm, &,;= 9.6, )

La figure 6.12 montre I’influence de I'anisotropie sur la fréquence de résonance d'un résonateur
microstrip suspendu en fonction de la longueur du patch pour différentes valeurs de n,/ny. Ainsi,
une longueur de patch de 5 mm entraine une diminution de la fréquence de résonance de 15 GHz a
10 GHz, soit un changement de 50% pour un rapport d'anisotropie passant de 1 (isotrope) a 2.
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Fig. 6.12 Fréquence de résonance en fonction de la longueur du patch pour un résonateur suspendu.
(2a= 158 mm, h;= 1.651 mm, &;=1, h,=0.254 mm, hz= 0 mm, w= 1 mm, &,,= 9.6)

La Figure 6.13 illustre I'effet de l'anisotropie (&, varie, €, constant) sur la fréquence de résonance
pour un résonateur a 3 couches diélectriques incluant trois types de substrats anisotropes a savoir: le
nitrure de bore (&,;= &;;= 5.12 et &,;= 3.4), le saphir (€,,= &,,= 9.4 et £,,= 11.6), ’Epsilam-10 (&,3=
&3= 13 et€,3=10.3).

e =¢ =512, ¢ varie -
xl Tzl yl

-
|
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Fréquence de résonance (GHz)

N
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Rapport d'anisotropie (nx/ny)

e
9

Fig. 6.13 Effet sur la fréquence de résonance en faisant varier le rapport d'anisotropie (&, varie)
d'un substrat tout en maintenant l'anisotropie des deux autres substrats constante.
(2a= 158 mm, h;= hy= h;= 0.835 mm, w= 4 mm, [= 8§ mm)
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Comme nous pouvons le constater, la variation du rapport d'anisotropie de la premiere couche
(nitrure de bore) affecte de fagon plus significative la valeur de la fréquence de résonance. En
revanche, le changement est faible pour le cas de la derniére couche (Epsilam-10). Les valeurs
obtenues sont conformes a ceux publiées [182].

La figure 6.14 décrit la variation de la longueur excédentaire vis a vis de la longueur du patch :
lorsque / augmente, A/ décroit en raison de la diminution des effets de bord au niveau des

extrémités ouvertes. Les résultats obtenus sont conformes a ceux publiés [184].

5
T e | £=2.65
/'/_ - -5=3.82
Sy R £=9.6
P o [184]
4 T 2a .\‘\ o .
~ ° e __
g ' T -e------ g q
R :
3 L T € . et
2 y T T T T T T
4 8 12 16 20
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Fig. 6.14 Variation de la longueur excédentaire en fonction de la longueur du patch.
(h;=12.7mm, hy= 88.9mm, 2a= 155mm, w= 20mm)

La figure 6.15 illustre la variation de la longueur excédentaire en fonction de la largueur du patch.
Nous remarquons que lorsque w augmente, A/ augmente aussi. Si w continue a augmenter, A/
aura tendance a se stabiliser (a partir de 2w /d= 6 environ). Nous constatons un bon accord entre les
résultats obtenus et publiés [184]. L’erreur est évaluée a moins de 1%.
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Fig. 6.15 Variation de la longueur excédentaire en fonction de la largueur normalisé du patch.
(h;=12.7 mm, hy=88. mm, 2a= 155 mm, = 20 mm, &,= 3.82)

Pour le cas des résonateurs a fentes, le tableau VI.3 présente une comparaison entre les résultats
obtenus et ceux publiés dans la littérature pour les fréquences de résonance vis a vis de la longueur

du patch. L’erreur est évaluée a 0.3 % par rapport a [185] et 0.38 % par rapport a [186].

Tab. V1.3 Comparaison entre les résultats obtenus et publiés (résonateur a fentes).
(2a= 3.556mm, h;= 2.8mm, h,= 0.127mm, h3= 4.185mm, w= 0.3556, ¢,= 2.2)

[ (mm) f. slot (GHz) £ [185] /f, [186]
3.25 34.8 34.7 34.50
3.75 32.6 32.6 32.54
4.25 30.3 30.4 30.27

La figure 6.16 donne la variation de la fréquence de résonance en fonction de la longueur d’un
résonateur a fente suspendu. Nous constatons que les fréquences de résonance diminuent lorsque
cette longueur augmente. Nous remarquons bien que cette diminution reste inchangée méme pour
de grandes valeurs des épaisseurs des substrats dié¢lectriques. Les résultas obtenus sont conformes a
ceux publiés [185].
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Fig. 6.16 Fréquence de résonance en fonction de la longueur du patch.
(hs= 3.556mm, 2a= 3.556mm, ¢,= 2.22, w=1.778mm)

Sur la figure 6.17, nous avons tracé les courbes de variation de la fréquence de résonance en
fonction de la longueur de la fente d’une part et de la demi-longueur d’onde en fonction de la
fréquence de résonance d’autre part. Nous constatons ainsi que la fréquence de résonance diminue
lorsque la longueur du résonateur augmente et que la demi-longueur d’onde diminue avec
I’augmentation de la fréquence de résonance. Les résultas obtenus sont conformes a ceux publiés
[187].

La figure 6.18 montre la variation de la longueur excédentaire normalisée en fonction de la
fréquence de résonance. Signalons qu’aux fréquences de la bande Ka (20-30 GHz), cette variation
est trés faible. Par contre, a partir de 34 GHz environ, nous notons une augmentation rapide de A///
au fur et & mesure de 1’augmentation de la fréquence de résonance. Les résultats obtenus sont en

bon accord avec ceux publies [187]. L’erreur ne dépasse guere 1%.
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Fig. 6.17 Fréquence de résonance en fonction de la longueur de la fente, et de la demi-longueur d’onde
(e,=2.22, hj= 3.556mm, hy= 0.127mm, h;= 3.429mm, 2a= 3.556mm, w= 0.3556mmm, [=3.6mm)
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Fig. 6.18 Longueur excédentaire normalisée en fonction de la fréquence de résonance.
(h;= 3.556mm, hy= 0.127mm, h;= 3.429mm, €,,= 2.22, ¢.;= &,3= 1, 2a= 3.556mm, w= 0.3556mm, [= 3.6mm)
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6.3. Influence des métallisations [143], [144]

Toujours dans le souci de mettre en évidence la validité des résultats obtenus par le pogramme de
conception, nous avons cette fois tenu compte lors de la modélisation de I’épaisseur et de la

conductivité électrique des métallisations. Nous les avons ensuite comparés aux résultats publiés.

Le tracé du diagramme de dispersion est une €tape indispensable et nécessaire pour caractériser les
structures planaires micro-ondes afin de fixer la bande passante du mode dominant et des modes
d’ordre supérieurs, qui sont excités aux trés hautes fréquences. Ces modes produisent des pertes par
rayonnement qu’il faut éviter a tout prix.

Le premier circuit a analyser est constitué¢ d'une ligne microstrip du type SOS (Silicon-On-Saphire).
Le saphir a une épaisseur de 180 pum, le silicium atteint 1 um d’épaisseur et sa conductivité est
de 5 S/m. Quant au ruban, il s’agit d’'une couche d’or évaporé¢ de 180 um de large et 150 nm
d’épaisseur avec une largeur de plan de masse de 1629 um. Les résultats obtenus sont donnés
sur la figure (6.19)

2.75
22 Résultats obtenus J
2w ] h; ® [188] )
2.704 Silicium Strz X ho A [189]
Saphir &4 1h1
(=] 265_
o
==k
2.60 -
2.55 - ——y -
1 10 100

Fréquence (GHz)

Fig. 6.19. Diagramme de dispersion d 'une ligne SOS sur saphir (¢, ,=995¢,=12)

Nous notons un trés bon accord entre nos résultats et ceux publiés [188] ainsi que par rapport aux
résultats expérimentaux de Cooper [189]. Nous constatons a travers ces courbes, la nature non
linéaire de la constante de phase normalisée vis-a-vis de la fréquence a partir de 20 GHz environ.
Notons aussi la croissance relativement importante de la constante de phase aux trés hautes
fréquences. Par contre pour les fréquences relativement basses (< 20 GHz), la constante de phase
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est pratiquement lin€aire avec la fréquence (B/Bo constant) et nous nous trouvons alors dans la
gamme du mode dominant quasi-TEM. Dans ce cas, I’hypothése quasi-statique aurait été suffisante
pour rendre compte convenablement des parameétres caractéristiques de cette ligne. Signalons que
I’erreur relative moyenne ne dépasse pas 1% par rapport aux résultats publiés dans [188] et [189].

Par ailleurs, nous avons étudié le comportement de la ligne MIS (métal-isolant-semiconducteur) sur
silicium dans un domaine de fréquences allant de 0 a 50 GHz, pour différentes valeurs de la

conductivit¢ o du substrat. Les pertes ohmiques des rubans ont été prises en compte

Gy = 40x10° S/m. L’oxyde isolant SiO, est considéré sans pertes.

ruban

La figure 6.20 donne les variations de la constante de phase £ en fonction de la fréquence pour
différentes valeurs de o;. Nous remarquons que pour les deux valeurs de o, (moyenne et faible),
la variation de la constante de phase est presque linéaire alors que pour oy =100 S/m, la ligne est

dispersive. Les résultats obtenus sont en bon accord avec [190].
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Fig. 6.20 Constante de propagation en fonction de la fréquence pour différentes valeurs de o

(h =300um ; h,=0.6um ; h,=2705.4 um ; a=2705. 4um ; w=2 um ; t=0.6 um; &,,=12; &,,=4).

L’oxyde est destiné a isoler la ligne du substrat. Les particularités de ce type de ligne résident dans
le caractere stratifié du diélectrique et dans la résistivité finie du substrat de silicium.
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Dans ces conditions, différents modes peuvent se propager suivant la valeur de la conductivité
o [191] [192]. Dans les substrats utilisés, o peut varier dans de grandes proportions (1 a 100
S/m) et une étude électromagnétique des modes de propagation est nécessaire. Pour les épaisseurs

d’oxyde et de silicium données précédemment et pour une ligne a plans paralleles, la carte des
modes est donnée sur la figure (6.21) [193].

f | (6Hz) | 1{
Mode quasi TEM
1000
Mode d'effet\
de peau
100 P PN

10 // \\
1 // \\
/ ~ Mode d'onde lente \

0,1

10° 10* 10° 102 10* 10° O (S/m)

Fig. 6.21 Ligne sur Silicium : carte des modes

Mode quasi-TEM : il apparait pour de faibles conductivités du silicium et a des fréquences élevées
(fig. 6.21). Les pertes diélectriques sont faibles et 1’énergie électromagnétique est véhiculée
essentiellement dans les deux diélectriques (Si et S10,). La ligne a un comportement analogue a

celui d'une ligne sur GaAs.

Mode d’onde d’effet de peau : ce mode apparait pour des conductivités et des fréquences €levées
(fig. 6.21). Aux hautes fréquences, I’épaisseur de peau dans le silicium devient inférieure a 4, . Dans

ces conditions, le substrat se présente comme un plan de masse a pertes et 1’énergie électrique est
essentiellement localisée dans 1’oxyde isolant.

Mode d’onde lente: c’est un cas intermédiaire entre les deux modes précédents. Pour des
fréquences et des conductivités modérées (fig. 6.21), I’épaisseur de peau dans le silicium étant
grande devant 4, ’énergie magnétique est répartiec dans les deux milieux (Si et Si0,). Mais

I’énergie électrique est concentrée essentiellement dans 1I’oxyde. La capacité de la ligne augmente et
il en résulte un ralentissement de 1’onde électromagnétique.
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Nous avons représenté sur la figure 6.22 les variations de la constante de phase des modes pair et
impair en fonction de la fréquence pour une ligne couplée sur GaAs (¢, =12) avec h =300um,
h, =2700um, t=0.6um, w=s=2 um. Les pertes étant essentiellement dues aux rubans (pertes dans
le plan de masse négligeables), le mode pair se propageant entre les rubans et le plan de masse est
moins atténué que le mode impair qui se propage entre les rubans. La dispersion du mode pair est

¢galement plus faible que celle du mode impair. Les résultats obtenus sont en bon accord avec ceux
publiés [190].
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Fig. 6.22 Variation de la constante de propagation en fonction de la fréquence
pour les modes pair et impair

La géométrie étudiée sur les figures 6.23 correspond a une ligne couplée MIS sur Silicium dont les
dimensions sont dans 1’ordre :

» Epaisseur de chaque ruban est t=0.6um.
Largeur de chaque ruban est w=2um.

Epaisseur du substrat Si ests, =300um avece,, =12.
Epaisseur de I’isolant SiO, esth, = 0.6um avece,, =4.
Hauteur de blindage 4, = 2704.5um .

Largeur de blindage a=2704.5pm.

V VV V VY

Largeur de la fente s=2pum.

Nous avons représenté les variations de la constante de phase des modes pair et impair pour

différentes valeurs de o. Contrairement aux lignes déposées sur GaAs, les constantes de

propagation des modes pair et impair sont différentes et donc, la nature stratifiée du diélectrique ne

conduit pas a la méme valeur de ¢,, pour ces modes.
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Lorsque les pertes dans les rubans sont prédominantes (faibles conductivités du silicium), la
constante de phase du mode pair est supérieure a celle du mode impair tandis que pour une forte

valeur de o, la constante de phase du mode pair est supérieure a celle du mode impair pour la

gamme de fréquence allant de 0 a 25 GHz. Au dela de 25 GHz c’est I’inverse qui se produit et le

résultat devient proche a celui obtenu pour la ligne GaAs.

Par ailleurs, afin de mettre en évidence 1’effet des métallisations (épaisseurs des rubans), nous avons
analysé¢ un coupleur en configuration microstrip suspendue a 3 couches diélectriques de
caractéristiques (2a=10 mm, w=1 mm, &,; = &3 =1, g,=4). La figure 6.24 indique la variation de la

permittivité effective en fonction de la fréquence pour les modes pair et impair.

Contrairement aux lignes couplées simples, nous remarquons que lorsque la distance 's' diminue,
I'écart entre les vitesses de phase des modes pair et impair augmente d'abord (pour s éleve) avant de
diminuer. Ce comportement est observé seulement lorsque nous tenons compte de 1'épaisseur des
métallisations puisque a ¢ = 0, cette augmentation est monotone. Un tel comportement est confirmeé
pour les lignes couplées inversées suspendues (fig. 6.25) avec néanmoins, des pics plus prononceés,
avec l'existence d'une inversion entre les écarts des vitesses de propagation des modes pairs et

impairs pour de petites valeurs de s.

2.4 2.8 —t=0mm h=0.5mm, h=1 mm
----t=0.lmm  h=35mm
....... (=02 mm a2 [
2.2- 244 o [194] e NN
mode impair er ik-
1 1

w‘% w;a
X

g g de pair ———

] 2.0 gg 2.0- mode pair o

b ©

= 1.8 216 e e T

E 1.6 Ea T L R g e

0.0 0.5 1.0 1.5 0.0 0.5 1.0 1.5 2.0
Largeur de la fente s (mm) Largeur de la fente s (mm)

Fig. 6.24. Permittivité effective des modes pair et Fig. 6.25 Permittivité effective des modes pair et
impair vis a vis de la largeur de la fente s pour impair vis a vis de la largeur de la fente s pour
différentes valeurs de l'épaisseur 't' dans le cas différentes valeurs de l'épaisseur 't' dans le cas

d'une ligne couplée suspendue a 3 couches. d'une ligne couplée inversée suspendue
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6.4. Influence de la supraconductivité

Afin de valider le programme de calcul des circuits anisotropes a supraconducteurs, nous avons
comparé les résultats obtenus par rapport a ceux publiés. Rappelons que le programme a été élaboré
pour le cas des circuits blindés mais il est possible de simuler des circuits ouverts en choisissant les
dimensions adéquates des parois du blindage de sorte qu'elles soient trés grandes par rapport aux

largeurs des rubans et des €épaisseurs des couches diélectriques.

Le présent exemple traite le cas blindé et multicouche. Nous commencons en premier lieu par
valider les résultats publiés pour une température fixe, puis nous étudierons 1’influence de la
température. Le circuit étudié est constitué de 3 couches diélectriques tels que &, =2.22 et
€, =10.5, le troisieme milieu étant 1’air. Le ruban supraconducteur est du type YBCO (YBaCuO :
Yttrium Baryum Cuivre Oxygene), la température de travail est 7=800° K et la température critique

est Tc=90K. Les dimensions du blindage sont & =7.112mm 2a =3.556 mm .

6
m [195]
¢<2—W> T=80K
5_
O
2
3
s
e 4
z
(=9
2 T T T T T T T T

0 20 40 60 80 100
Fréquence (GHz)

Fig. 6.26 Variation de la permittivité effective en fonction de la fréquence a T=80K
(hy =0.154mm,h, = 0.1mm,t = 0.01lum,2w = 0.4mm A,, =150nm,c, =200 S/ mm)

Nous constatons a travers la figure 6.26 que les résultats obtenus sont en parfait accord avec les
résultats publiés [195] I’erreur relative moyenne ne dépassant pas 1%. Nous remarquons aussi
que la variation de la permittivité effective est faible entre 10 et 100 GHz. Cette faible dispersion
est trés avantageuse d’ou I’intérét d’utiliser les rubans supraconducteurs. Pour une structure
identique réalisée avec des conducteurs normaux, la dispersion commencerait a se manifester bien
avant 10 GHz.
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Revenons a présent a ’exemple précédent et étudions I’influence de la température sur les
parametres caractéristiques de cette structure a travers le tracé de la variation de la permittivité
effective pour différentes valeurs de températures, les résultats obtenus sont montrés dans la figure
6.27, les températures de travail choisies sont /0° K, 80° K et 88° K.

Permittivité effective
i\
1

2 T T T T T T T T T
0 20 40 60 80 100

Fréquence (GHz)

Fig. 6.27 Permittivité effective en fonction de la fréquence pour différentes valeurs de températures
(h, =0.154mm, h, = 0.1mm,t = 0.01um,2w = 0.4mm kw = 150nm, c = 2008/ mm, T, = 90° K)

Nous voyons bien dans cette figure un bon accord entre les résultats obtenus et ceux publiés,
I’erreur relative moyenne étant de 1’ordre de 1% pour T=10° K et T=80° K et ne dépassant pas 2%
pour T=88°K. Nous constatons aussi que la permittivité effective croit avec la température. Notons
que la température influe sensiblement sur la dispersion. A titre d’exemple, la variation de la
permittivité effective qui est de 13% pour T=10° K, passe a 14% pour T=80° K et a 24% pour
T=88° K et ceci dans la gamme 10-90 GHz. Nous pouvons donc conclure que I’influence de la
température est d’autant plus importante que nous nous rapprochons de la température critique
(Tc=90°K).

La conductivité est une grandeur importante qui permet de mieux comprendre I’influence de la
température sur les supraconducteurs. Comme nous venons de le voir, les supraconducteurs sont
tres sensibles a la température, ceci nous pousse alors a étudier I’influence de cette dernicre sur la
conductivité¢ des rubans supraconducteurs. D’aprés le théoréme des deux fluides, la conductivité
d’un supraconducteur est constituée d’une partie réelle qui décrit 1’aspect normal du

supraconducteur et d’une partie imaginaire qui décrit 1’aspect supraconducteur. D’aprés 1’équation

155



Chapitre 6 Résultats et Interprétations

(4.60), cette derniere est fonction de la longueur de pénétration de London et dépend fortement de la
température. Nous avons tracé a cet effet, la courbe de variation de la partie réelle (conductivité
normale) et de la partie imaginaire de la conductivité (supraconductivité) vis-a-vis de la
température. La figure 6.28 montre ces variations. Rappelons que la conductivit¢ dans un

supraconducteur est régie par les formules suivantes :

1

4
c=0,—-jo, telque: o, =0, (—j et O =5
oty Ay,

T

c

Nous constatons que pour des valeurs de températures T qui tendent vers T, o tend vers 0 alors
que o, tend vers o,, ce qui implique la disparition de la supraconductivité. Au contraire, si la
température T tend vers 0 (température absolue), o 1’est aussi et dans ce cas la supraconductivité
est prédominante.

~200

()

5_ ()
| \ / L 150
| ) 3
3 -100 %
24 h |
| \ L 50
1 e A T=Te|
E [

\
0 - ! Q/T . , . , = 0

0 20 40 60 80 100

c_x10°
0

Température (° K)

Fig. 6.28 Variation de la partie imaginaire et réelle de la conductivité en fonction de la température
(A =0.15um, Tc=90K°, &, =2.10° S/mm, f=10GHz)

Restons toujours dans le cas d’un circuit blindé multicouche et étudions cette fois, 1’effet de
I’anisotropie uniaxiale (& =¢,). Pour cela, nous avons fait varier la permittivité relative d’une
couche selon une direction donnée x (ou y) tout en la gardant constante pour les autres directions.
Les milieux diélectriques 1 et 2 sont respectivement I’Epsilam 10 (ex= €,1=13, &,1= 10.3) et le
nitrure de bore (&= &,=5.12, &,=3.4). Nous tracerons a cet effet, les variations de la constante de

phase par rapport a la variation de la permittivité & (ou &,). Les résultats sont présentés dans les
figures 6.29 et 6.30.
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g /e _(courbe A)
0.2 04 ° 0.6 0.8 1.0

e =13 ete  varie

x1 yl
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Constante de phase (B)

0.2 0.4 0.6 0.8 1.0
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Fig. 6.29 Influence de l’anisotropie sur la constante de phase : cas de I’Epsilam 10 en faisant
varier tantot &yl en gardant &¢] constant et inversement.
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Fig. 6.30 Influence de [’anisotropie sur la constante de phase : cas du nitrure de bore en faisant

varier tantot &y €en gardant & constant et inversement.
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La figure 6.29 nous montre bien I’influence de I’anisotropie. Nous constatons que 1’influence de la
permittivité suivant y est plus importante que celle selon x .Ceci peut étre expliqué par le fait que la
distribution du champ électromagnétique se fait essentiellement selon 1’axe y. La méme remarque
peut étre formulée pour le cas du nitrure de bore (deuxiéme couche). Néanmoins, cette influence
n’est pas trés importante par rapport au cas de I’Epsilam 10 ce qui nous permet de dire que

I’influence de I’anisotropie est plus accentuée pour les structures a fortes permittivités.

Dans le but de vérifier le bon choix des fonctions de base nécessaires pour assurer la convergence
avec le minimum de temps de calcul, nous avons analysé le cas d’une ligne microstrip blindée et
nous comparerons les résultats obtenus a ceux résultats publiés lorsque cela est possible. La

structure étudiée est gravée sur un substrat isotrope de type LaAdlO, (&, =23.5), le ruban

supraconducteur est du type YBCO et les dimensions du blindage sont : 2a=8mm et h=5.5mm.

La figure 6.31 montre la variation de la constante de phase en fonction du nombre de fonction de
base. Nous constatons que la convergence dans notre cas est atteinte a partir de deux fonctions de
bases. Par contre, 6 fonctions de bases sont nécessaires pour les polynomes de Legendre et 12 pour
les fonctions de Tchebyshev [196]. Nous pouvons donc dire que notre choix des fonctions de base

de Bessel est plus efficace. Notons que I’erreur relative moyenne est de 0.13% par rapport a [196].

Résultat obtenus

0.813 4 - - - - Fonction de base de Legendre [196]
/g ————— Fonction de base de Tchebyshev [196]
T 0.812- o slem T T
= e
o | /-/.///
% /
£ -
o, 0.811_
[}
i®) 4
O
=
8 0.8104
17}
=
Q i
@)

0809 +————F—— 11—

Nombre de fonction de base (Nbf)

Fig. 6.31 Variation de la constante de phase en fonction du nombre de fonctions de base
(0. =3x 10° S/mm, p. =1,h; =0.5mm, Ntf=600, w=180um, t=0.4um, F=10GHz, A, =0.33um)
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La figure 6.32 montre I’influence du nombre de termes de Fourier sur la convergence, nous

constatons clairement que la convergence est atteinte a partir de 150 termes de Fourier.

0.88
' — Nbf=2
L Nbf=6
= \
S 0864
‘g | \
Q. \ h
0) \
= (.84 - \
L \
175) \
g 0.82 N
U . - \\
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0 100 200 300 400 500 600
Nombre de termes de Fourier Ntf

Fig. 6.32 Variation de la constante de phase en fonction du nombre de termes de Fourier
(o, =3x 10° S/mm, h; =0.5mm, w=180um; t=0.4um; F=10GHz A, =0.33um )

Afin d’analyser I’influence de la nature du matériau constituant le supraconducteur, nous avons
repris I’exemple de la ligne microruban blindée et multicouche en changeant a chaque fois le type
du supraconducteur. Les supraconducteurs retenus sont le niobium (Tc= 9.25° K) et le YBCO
(Tc=90° K). Les résultats obtenus sont donnés sur la figure 6.33. Cette figure montre une faible
variation de la permittivité effective en fonction de la fréquence, ceci était prévisible car les

supraconducteurs sont généralement peu dispersifs.

Nous constatons aussi que les courbes sont pratiquement confondues pour le cas T=7.5° K et
T=9°K. Ceci est conforme a nos prévisions, car comme nous l’avons constaté précédemment, la
profondeur de pénétration de London reste presque constante pour de faibles valeurs de la
température par rapport a Tc, mais augmente rapidement quand la température se rapproche de cette

température critique.
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Fig. 6.33. Variation de la permittivité effective pour différents supraconducteurs
(Tcygeo =90K, 4 =0.15 um et Tc,, =9.25K, A, =0.0715um,2a =3.556mm)

Lypco Lnp

Nous remarquons aussi, que la dispersion du supraconducteur YBCO est plus importante que celle
observée dans le Niobium (augmentation de 25% dans le cas d’YBCO contre 12% pour le niobium
pour une température de 88° K et 9° K respectivement). Nous pouvons expliquer cela par le fait que
le niobium est un matériau pur, tandis que I’YBCO est un matériau composite qui présente une

certain degré d'anisotropie.

Afin de donner une plus grande marge de manceuvre au programme de calcul, nous compléterons
notre travail par 1’étude des circuits coplanaires. Le circuit est réalis€¢ sur un substrat de type
LaAlO, de permittivité relative e, = 23.5, le ruban supraconducteur est en Niobium, la température
de travail est de 4.2° K, la température critique 7¢=9.25° K et les dimensions du blindage prises

sont : 2a = 40x2w et b= Smm.

Sur la figure 6.34, nous avons tracé la variation de la permittivité effective en fonction de la

fréquence pour différentes valeurs de s (largeur des fentes) et w (largeur du ruban central).
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Un bon accord est observé entre nos résultats et ceux mesurés [197], notamment pour le cas
(w = 87.5 um, s = 50 um) ou I’erreur relative moyenne est de 1’ordre de 0.25 %. Par ailleurs,
I’erreur est de I’ordre de 2.2% pour (s=355 um, w=20 um) et 1.7% pour (s=35 um, w=20 um).

Nous constatons, en outre, que la variation de la permittivité effective est négligeable jusqu’a

20 GHz : cette ligne n’est pas trés dispersive.

15
l — 2w=50 pm, s=87.5 um
- - - =2w=20 pm, s=35 pm
144 2w=20 pm, s=355 pm
® 2w=20 um, s=35 um [197]

q>) g A Résulats expérimentaux [197]: 2w=50 um, s=87.5 um
= B Résulats expérimentaux [197]: 2w=20 um, s=355 pum
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Fig. 6.34 Variation de la permittivité effective (mode pair) en fonction de la fréquence pour une
ligne coplanaire a ruban supraconducteur (Nb) (h=0.508mm, 2w,=0.6mm, t = 0.4um,
AL (0K°) =0.07um, o, (T.) =3x10°S/mm)

Nous avons ensuite remplacé le substrat isotrope par des substrats anisotropes 1’Epsilam-10
(e,=¢,=13,e,=10.3), le saphir (¢,=¢,=9.4, £,=11.6) et le nitrure de Bore (¢ =¢&,=5.12, ¢,= 3.4).

Les résultats obtenus sont présentés dans la figure 6.35.

Nous constatons a travers cette figure que les courbes de la permittivité effective gardent une allure
constante vis-a-vis de la fréquence pour tous les substrats anisotropes tandis que sa valeur augmente
avec la permittivité relative du substrat. Ainsi, la permittivité effective est plus importante pour les
substrats a fortes permittivités. Les applications sont de ce fait trés conseillées pour la conception

des structures a retard notamment les déphaseurs.
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Fig. 6.35 Variation de la permittivité effective (mode pair) en fonction de la fréquence : cas d’'une
ligne coplanaire a ruban supraconducteur (Nb) pour différents types de substrats anisotropes
(h=0.508mm, 2a=40x 2w, 2w=50um ,2s= 87.5um, 2w,=0.6mm, t = 0.4um Tc=9.25K°, T=4.2K",
A(0K°)=0.07um, 6o(Tc)=3x 10°S/mm)

6.5. Extension de I'analyse aux circuits bilatéraux

Dans ce qui suit nous allons étendre l'analyse en mode hybride aux circuits planaires bilatéraux
constitués de deux niveaux métallisé€s, notés M; et M, pouvant étre composés de diverses types de
métallisation en configuration, microstrip, slotline ou coplanaires. Cette analyse concerne le calcul
du diagramme de dispersion, de la permittivité effective ainsi que la longueur d’onde guidée. Nous
considérerons pour cela deux cas pratiques: les circuits symétriques et asymétriques. La symétrie est
prise par rapport au plan PP' (fig. 4.16). Les résultats obtenus seront comparés aux résultats publiés

dans la littérature.

6.5.1. Circuits symétriques

La figure 6.36 montre le comportement dispersif de la permittivité effective d'un coupleur bilatéral
en configuration microstrip sur un substrat anisotrope du type PTFE cloth (verre tissé) (€,,=2.45,
exx—2.89, et £,,=2.95) avec w/h; comme paramétre. Nous remarquons ainsi que la variation vis a vis
de la fréquence est presque insignifiante dans la gamme de fréquences choisie (1-50 GHz). Dans ce
cas précis, la modélisation de la structure en mode quasi-statique aurait nécessité moins d’efforts de

calcul, et par conséquent, des temps de calcul moins élevés.
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Fig. 6.36 Variation de la permittivité effective en fonction de la fréquence pour le substrat PTFE
cloth (&,=2.89, &.=2.45, £.=2.95, 2 a=4.318 mm, h;=0.254 mm, h;=5.08 mm)

Les courbes des figures 6.37 et 6.38 illustrent la variation de la permittivité effective en fonction de
la fréquence pour différentes valeurs de w/b et ceci pour les quatre modes de propagation a savoir :
les modes pair-pair (ee), pair-impair (eo), impair-pair (oe) et impair-impair (00) pour un coupleur

bilatéral a 4 lignes (LCB) sur un substrat anisotrope, 1'epsilam 10 (ex= &,, =13, &y, =10.3).
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Fig. 6.37 Courbes de dispersion de la permittivité effective pour les modes impair-impair et impair-
pair pour la ligne LCB avec (s=d=0.2b, a=10b, Nbf=4, Ntf=500)
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Fig. 6.38 Courbes de dispersion de la permittivité effective pour les modes pair-pair et pair-impair
pour la ligne LCB avec (s=d=0.2b, a=10b, Nbf=4, Ntf=500)

Nous constatons a travers ces deux figures que les modes pair-pair et impair-pair sont insensibles au
phénomene de dispersion jusqu’a la fréquence 50 GHz quelle que soit la largeur de ligne utilisée.
Le mode pair-impair, par contre, est sensible a la dispersion particulierement pour les lignes a
bandes larges. Notons aussi que pour le mode impair-impair, la dispersion devient importante au fur
et a mesure que la largeur des rubans augmente, ce mode présente néanmoins une plus faible

dispersion comparé¢ au mode pair-impair.

Les courbes de dispersion des figures 6.39 et 6.40 pour les coupleurs bilatéraux suspendus LCBS
anisotropes (Epsilam 10) a 4 lignes [146] illustrent le fait que les modes pair-pair et impair-pair sont
relativement insensibles au phénomeéne de dispersion contrairement aux modes pair-impair et
impair-impair dont la dispersion est significative particuliérement pour les lignes a bandes larges
(W/b>>1).

Signalons pour terminer une remarque importante : les valeurs de la permittivité effective en
fonction de w/b pour les quatre modes de propagation dans le cas de la LCB, varient en sens inverse
par rapport a ceux de la LCBS. Ainsi pour la structure LCB, la permittivité effective pour les modes
oe et ee augmente vis a vis de w/b mais diminue pour les deux autres modes. Pour la ligne LCBS
c’est la variation inverse qui se produit.
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Fig. 6.39 Courbes de dispersion de la permittivité effective pour les modes impair-impair et impair-
pair pour la ligne LCBS avec (s=d=0.2b, a=10b, Nbf=4, Ntf=500)
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Fig. 6.40 Courbes de dispersion de la permittivité effective pour les modes pair-pair et pair-impair
pour la ligne LCBS avec (s=d=0.2b, a=10b, Nbf=4, Ntf=500)
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6.5.2. Circuits asymétriques [130]

Dans le but de confirmer le bon choix des fonctions de base, nous avons analysé la convergence de
la constante de phase normalisée d’une structure couplée microstrip/slotline vis a vis du nombre
total de fonctions de base (P+Q+R+S) et du nombre total de termes de Fourier Ntf. Dans cette
section, nous prendrons g, = & = g,. Le circuit est réalisé sur un substrat anisotrope epsilam-10
(s.= 13 et § = 10.3). Les résultats obtenus sont représentés sur les figures 6.41 et 6.42 pour le mode
pair pour différentes valeurs de s/h, et sur les figures 6.43 et 6.44 pour le mode impair pour
différentes valeurs de w/h, respectivement.
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Fig. 6.41 Constante de phase normalisée fonction Fig. 6.42 Constante de phase normalisée fonction
du nombre total de fonctions de base pour une du nombre de termes de Fourier pour une
structure microruban/slotline pour le mode pair structure microruban/slotline pour le mode pair
(2a =20 mm, b =10 mm, h; = 4.5 mm, h,= 1 mm, (2a =20 mm, b =10 mm, h; = 4.5 mm, h,= 1 mm,
w=2mm, Ntf = 200, f = 10 GHz) w=2mm, Nbf =20, f=10 GHz)

Pour le mode pair, nous constatons a travers les courbes des figures 6.41 et 6.42 que la convergence
est atteinte pour un nombre Ntf proche de 120 et pour 16 fonctions de base (4 fonctions de base par
composante). Par ailleurs, pour les fentes étroites (s/h, < 1), il est nécessaire d’augmenter le nombre
de termes de Fourier afin d’assurer une bonne convergence. D’autre part, nous remarquons qu’un
nombre plus important de termes de Fourier est nécessaire pour le cas ou le rapport s/h, = 1.

Pour le mode impair (figs. 6.43 et 6.44), 100 termes spectraux et 8 fonctions de base suffisent pour
assurer une bonne convergence. Par ailleurs, ces courbes montrent clairement que plus le rapport de
w/h, diminue, plus le nombre de termes de Fourier nécessaire a la convergence augmente.

Nous concluons donc que les lignes a rubans étroits pour le mode impair et a fentes étroites pour le
mode pair exigent davantage de termes de Fourier pour assurer une bonne convergence. Cette
convergence €tant plus rapide pour les lignes a rubans ou a fentes larges. Nous constatons enfin que
la constante de phase normalisée diminue avec la largeur de fente pour le mode pair et croit avec la
largeur du ruban pour le mode impair.
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Fig. 6.43 Convergence de la constante de phase
normalisée vis a vis du nombre total de fonctions
de base pour une structure microruban/slotline
pour le mode impair (2a =20 mm, b =10 mm, h; =
4.5 mm, hy=1 mm, s = 2 mm, Ntf = 200, f = 10 GHz)
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Fig. 6.44 Convergence de la constante de phase
normalisée vis a vis du nombre de termes de
Fourier pour une structure microruban/slotline
pour le mode impair (2a = 20 mm, b= 10 mm, h; =
4.5 mm, hy= 1 mm, s = 2 mm, Nbf = 20, f= 10 GHz)

A partir des résultats obtenus par le programme de conception, nous avons tracé sur la
figure 6.45 le diagramme de dispersion d’un coupleur bilatéral constitué d'une ligne microruban
associée a une ligne microstrip couplée sur la face opposée, le tout réalisé sur un substrat
anisotrope, le saphir (& = 9.4, g = 11.6). Nous constatons ainsi que la variation vis a vis de la
fréquence est presque insignifiante dans la gamme de fréquence choisie (3 — 30 GHz). L’approche
quasi-statique aurait, dans ce cas, été plus adéquate pour I’analyse de cette structure. Les résultats
obtenus sont en bon accord avec ceux publiés [198], I’erreur moyenne ne dépasse pas 0.2%.

Nos résulats
3.5 @ Résultats publics [198]

=3
Q.
~ —_—
Q. e
0 w
3.0 | _
hy | g, b
h_  E— —I
T "
2a

2.5 L | 1 | 1 | 1 | s | s
0 5 10 15 20 25 30

Fréquence (GHz)

Fig. 6.45 Diagramme de dispersion de la structure microstrip/microstrip couplée sur un substrat anisotrope

(6.=94, =116 2a=10mm, b=06mm, hy =1mm, h=4mm, w=1mm,s=2mm)

167



Chapitre 6 Résultats et Interprétations

Par ailleurs, nous avons illustré sur la figure 6.46 1’influence du changement de largeur du ruban w
(0 <w <4 mm) pour le mode impair (appelé aussi ‘strip mode’) et de la largeur de fente s (2 <s <
20 mm) pour le mode pair (appelé aussi ‘slot mode’) sur la constante de phase normalisée pour une

structure microstrip/slotline sur un substrat isotrope (g. = €y, = 9.35)..

I1 vient ainsi qu’au fur et a mesure que w augmente, /o du mode impair augmente contrairement
au mode pair ou ce dernier décroit avec s. Notons aussi que 1’augmentation de la fréquence entraine
I’augmentation de /By et ceci pour les deux modes pair et impair. Pour le mode pair, nous
remarquons un comportement dispersif de /By pour différentes valeurs de s. Notons aussi que
lorsque w s’approche de zéro pour le mode impair et que s tend vers 2a pour le mode pair, les
constantes de phase normalisées tendent respectivement vers celles de la ligne a ailettes et de la
ligne de microruban suspendue ce qui est conforme a la théorie.

Un contrdle de convergence pour cette structure a été effectué en augmentant le nombre de raies
spectrales (Ntf) ainsi que le nombre total de fonction de base (Nbf) jusqu’a ce qu’il n’y ait plus de
changement significatif dans les résultats. Les résultats obtenus prouvent que la convergence est
assurée pour Nbf=20 (5 fonctions par composante) et Ntf=200. Les résultats obtenus sont également
en bon accord avec ceux publiés [199] avec une erreur relative moyenne inférieure a 1%.

3 4
E € —-—- shielded slotline (w=1 pm)/ mode impair
? o ' ' b - - - - ligne microstrip suspendue (s =20 mm)/ mode pair
=2 _ ® Résultats publiés [199] -
ﬁ € W I 4 7
|4—>| mode impair mm
2a (s =2 mm)
= 2 2mm | 3
< =
=% 1 mm 3=
g _______ 0.5 mm a,
D = E
g ----® 2mm | g
= — =
& a
1+ -—--@ 6mm -2
——————— 10 mm
_______________ ---8 14 mm
mode pair
(W=2mm)
0 1 . 1 . 1 . 1 . 1
2 4 6 8 10 12
Fréquence (GHz)

Fig.6.46 Diagramme de dispersion de la structure microruban/slotline pour les deux modes pair et

impair pour différentes largeurs de ruban et de fente sur un substrat d’alumine (&, = & = 9.35,
2a =20mm, b=10mm, h; = 4.5 mm, h,= 1 mm )
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La figure 6.47 montre la répartition du champ EM au niveau de la fente ainsi que le courant sur le
ruban pour les modes pair et impair. Ces résultats reflétent clairement la forme et I'importance

relative des champs et des courants dans la fente et sur la bande conductrice.
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AL I~c 17 0, 7 /‘QI'\\' g
/% \i} {z r// f D ; . 2
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Strip mode (mode pair) Slot mode (mode impair)

Fig. 6.47 Distributions du champ EM pour le mode pair (strip mode)
et le mode impair (slot mode) d’une structure couplée microruban/slotline

Les courbes de la figure 6.48 illustrent la variation de la longueur d’onde normalisée (Aq/Ao)

en fonction de la fréquence pour deux valeurs de la largeur de la fente s pour un substrat isotrope

(ec = &y = 8.875).

0.50
_ s = 1 mm (mode pair)
o hjea W% s = 0.1 mm (mode pair)
D h; | &g b ® Résultats publiés [200]
S
= 0.45
Qe
=
L "
O
be) N—"
—
g 0.40 -
g
Q
—
0.35 ' ' - | '
0 5 10 15

Fréquence (GHz)

Fig. 6.48 Caractéristiques de dispersion de la ligne couplée microruban-slotline pour un substrat
isotrope (&, = & = 8.875, 2a =12.7 mm, b = 24.13 mm, h; = 11.43 mm, hy= w=1.27 mm)
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Ce tracé nous montre le caractére décroissant de la longueur d’onde normalisée vis a vis de la
fréquence. D’autre part, nous constatons que celle-ci augmente lorsque s augmente. Les résultats

obtenus sont conformes a ceux publiés [200]. L’erreur relative moyenne ne dépasse pas 1%.

Pour ¢étudier I’effet de 1’anisotropie sur la permittivité effective e.¢, nous avons analysé une ligne a
ailette bilatérale. Nous avons ainsi tracé sur la figure 6.49 la variation de la permittivité effective en
fonction de la fréquence pour deux cas de substrats. Nous avons ensuite comparé les résultats
obtenus avec ceux publiés dans [201].

Dans le premier cas, le substrat est isotrope et non magnétique e.=¢,=3.75. La structure choisie est
insérée dans un guide d'ondes rectangulaire standard WR28, de dimensions h;=0.0625 mm,
h,=3.4935 mm avec s=0.5 mm. Pour le second cas, les dimensions physiques de la structure sont les

mémes, sauf que le substrat diélectrique est anisotrope avec £.=3 et £,=3.5.

2.0
g, =€ = 3.75 (mode impair)

o 0y [ s 1 ,=30,e = 3:5 (mode impair)
2 1.6F e b ® Résultats publiés [201]
3
5
o2t
=
2
N
‘é 0.8 F
O]
a B

0.4

" | " | " | " | "
0 10 20 30 40 50

Fréquence (GHz)

Fig. 6.49 Variation de la permittivité effective en fonction de la fréquence pour la ligne a ailette
bilatérale (2a=3.556 mm, b=7.112 mm, h;=3.4935 mm, h,=0.125 mm, s=0.5 mm) pour un substrat
isotrope (6.=&,=3.75) et un substrat a anisotropie uniaxiale (¢,=3. §=3.5)

Nous remarquons que pour une valeur donnée de la largeur de la fente s, la permittivité effective eepr
augmente au fur et a mesure que la fréquence augmente. Cette augmentation est rapide jusqu’a
environ 30 GHz. Au-dela de cette fréquence, elle devient faible. Par ailleurs, nous constatons que
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les deux courbes ont la méme allure et sont presque identiques en dépit de 1’anisotropie du second
substrat ; cela est di a la faible variation de la permittivité relative.

Les résultats obtenus sont conformes a ceux publiés [201]. L’erreur relative moyenne est inférieure
a 1%. Pour mieux comprendre 1’effet de I’anisotropie sur la permittivité effective e, nous avons
analysé la méme structure avec d’autres dimensions h;=0.254 mm, h,=3.429 mm et s=1 mm pour

trois variétés de substrats anisotropes.

La figure 6.50 indique I’influence de la fréquence sur la permittivité effective. Les résultats
représentés sur cette figure ont été obtenus en utilisant 5 fonctions de base par composante du
champ et 200 termes de Fourier. Ceci s’est avéré suffisant pour obtenir une précision inférieure a

1%. Les résultats obtenus sont en bon accord avec ceux publiés [202].

E €n T e L e o
o Gt b 4
g 1.5 I ﬁ - 1 S __"'
I i -
L L e bd
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L 1.0
=
£ g, =g~ 2.45
é ————— g, =2.89, g = 2.45
e 05+ S e e =5.12,¢ =2.45
c y o
® Résultats publiés
(mode impair) [202]
0.0 i . ! . ! .
10 30 50 70

Fréquence (GHz)

Fig. 6.50 Variation de la permittivité effective en fonction de la fréquence pour la ligne a ailette
bilatérale (2a=3.556 mm, b=7.112 mm, h;=3.429 mm, h,=0.254 mm, s=1.0 mm) pour un substrat
isotrope (&.=&,=2.45) et deux substrats a anisotropie uniaxiale: PTFE cloth (.=2.89 §=2.45) et

nitrure de bore (5,.=5.12, §=3.4).

Nous remarquons, d’apres les courbes de la figure 6.50 que la permittivité effective augmente au fur
et a mesure que la fréquence augmente. Cette augmentation est plus rapide pour les fréquences
faibles jusqu’a environ 30 GHz, au-dela de cette fréquence elle devient faible. Notons que la
permittivité effective est de valeur plus importante pour des valeurs élevées de la permittivité du
substrat. La dispersion est plus accentuée pour des fréquences €levées.
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Enfin, ’effet de 1’anisotropie est amplifié pour les fréquences élevées.

Afin d’étudier I’influence de la permittivité du substrat et de la largeur de fente s sur la longueur
d’onde normalisée, nous avons analysé une structure planaire couplée bilatérale constituée par
l'association d'une ligne a fente sur l'une des faces et d'une ligne microstrip couplée sur la face
opposée pour différents types de substrats isotropes. La figure 6.51 illustre la variation de la
longueur d’onde normalisée en fonction du changement de la largeur de fente s.

1.0

_ — Mode pair

E R I Mode impair

h, | &gt b A Mode pair [203]

I h_l_' s — ® Mode impair [203]
5}
NS
2
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Q
—
0.4
L | L | L | L | L
0 2 4 6 8 10
s/h,

Fig. 6.51 Variation de la longueur d’onde normalisée en fonction de la largeur de fente s’
pour la structure slotline/microstrip couplée (2a=32.8 mm, b=34.44 mm, a/h;=h;/h,=hs3/h,=10,
w/hy=1.2, s°/2h, =0.2) pour trois différents types de substrats isotropes.

Nous observons a travers les courbes de la figure 6.51 que la longueur d’onde normalisée croit au
fur et & mesure que la largeur de fente s augmente et décroit avec 1’augmentation de la permittivité

du substrat et ceci pour les deux modes pair et impair.

D’autre part, il apparait clairement que la variation de la longueur d’onde normalisée est plus
accentuée pour le mode pair que pour le mode impair. Notons aussi que pour une certaine valeur de

la largeur de fente s, les courbes des modes pair et impair se croisent. Ce phénoméne est tres utile
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pour les applications des coupleurs directifs. Enfin, cette structure est plus dispersive pour des
substrats a forte permittivité.

Afin d’étudier I’'influence de la fréquence normalisée b/Ay sur la longueur d’onde, nous avons
analysé une structure planaire couplée bilatérale constituée par une ligne coplanaire associée a une

ligne microstrip sur la face opposée sur un substrat isotrope RT-Duroid (e = &, = 2.22).

La figure 6.52 montre I’influence du changement de valeur du rapport s’/a sur la longueur d’onde
normalisée pour les modes pair et impair pour deux valeurs différentes de w (largeur de la ligne
microstrip). Les courbes représentées pour une largeur de ruban w = 0.5 mm ont été tracées pour un
rapport s’/a = 0.15.

hy £ 25’,2—W’. 25’ 13L s/a L. Nos résultats (mode impair) w=1 um
h,| €& 2b ) l Nos résultats (mode pair) w = 1 um
h, e Tw - 015 e —-—--Nos résultats: w = 0.5 mm
— = 12k ;. ® Résultats publiés (guide coplanaire) [204]
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Fig. 6.52 Variation de la longueur d’onde normalisée en fonction de la fréquence normalisée b/
pour la structure ligne coplanaire/microstrip pour les deux modes pair et impair(2a=3.556 mm,
2b=7.112 mm, hy/b=0.03515, 2w ’/h,=0.1) pour un substrat isotrope RT-Duroid(s.=&,=2.45)

D’apres ces courbes, il vient que pour une valeur fixe du rapport s’/a, la longueur d’onde normalisée
est quasiment constante pour le mode pair tandis que pour le mode impair elle diminue avec
I’augmentation de la fréquence normalisée b/Ag. D’autre part, la longueur d’onde normalisée
augmente avec I’augmentation du rapport s’/a pour les modes pair et impair dans le cas ou w=1 pum.

Notons aussi que la longueur d’onde normalisée (A4/Ao) diminue avec la largeur du ruban w.
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Les résultats obtenus pour une largeur de ruban négligeable (w =1 um) ont été comparés aux
résultats publi€s pour une ligne coplanaire unilatérale a trois couches [204]. Ces résultats montrent

un bon accord, I’erreur moyenne ne dépasse pas 1%.

La structure suivante a analyser est un coupleur bilatéral constitué par une ligne coplanaire associée
sur la face opposée a une ligne a fente sur un substrat isotrope RT-Duroid (e = &, = 2.22). La figure
6.53 montre I’influence de la fréquence normalisée b/Ay et du changement de valeur du rapport s /a
sur la longueur d’onde normalisée pour les modes pair et impair pour deux valeurs différentes de la
largeur de fente s.

_ : va T Nos résultats (mode impair) s = 2a
hy o 25 2W og° 1.3 F sl Nos résultats s = 0.5 mm
hy| o 2b L 0.15 ° Nos résultats (mode pair) s = 2a
hy = S 12 ® Résultats publiés (ligne coplanaire) [204]
2a \h
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Fig. 6.53 Variation de la longueur d’onde normalisée en fonction de la fréquence normalisée b/Ay
pour la structure CPW/slotline pour les deux modes pair et impair(2a=3.556 mm, 2b=7.112 mm,
hy/b=0.03515, 2w’/h;=0.1) pour un substrat isotrope RT-Duroid (¢.=&,=2.45)

En faisant tendre la valeur de la largeur de fente s vers celle de la largeur du blindage 2a, la
longueur d’onde normalisée de la structure couplée CPW/slotline tendra vers celle d’une guide
d'ondes coplanaire unilatéral suspendu. D’apres les courbes de la figure 6.53, on constate que les
observations sont les mémes que ceux de la figure 6.52.
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D’autre part, pour une largeur de fente s ~ 2a, la longueur d’onde normalisée augmente avec s’/a et
ceci pour les deux modes pair et impair. Notons la diminution de Ag/Ay pour un rapport fixe s’/a =
0.15 et pour une faible valeur de la largeur de fente s pour le mode pair ainsi que pour des valeurs

de b/Ay<0.6 pour le mode impair.

Les résultats obtenus pour une largeur de fente s ~ 2a ont été comparés aux résultats publiés pour un
guide d'ondes coplanaire suspendu [204]. Ces résultats montrent un bon accord, I’erreur moyenne
ne dépasse pas 1%.

6.5.3. Coupleurs bilatéraux coplanaires CPW [150]

En vue d’illustrer I’influence de la dispersion sur les paramétres caractéristiques des modes pairs et
impairs des coupleurs coplanaires bilatéraux (CCB), nous nous proposons d’analyser la variation
de la permittivité effective en fonction de plusieurs parametres entre autres : la fréquence, le nombre
de termes spectraux ainsi que le nombre de fonctions de base par composante sur des substrats
anisotropes [150]. Dans ce qui suit, le mode pair ou impair est défini par rapport a la nature du mur
de symétrie placé suivant le plan BB’ (fig. 4.17). Suivant le plan AA’, nous avons considéré un mur
magnétique.

Pour confirmer le bon choix des fonctions de base, nous avons analysé la convergence de la
permittivité effective du CCB en fonction du nombre de fonctions de base Nfb et de raies spectrales

Ntf en considérant différents cas de substrats anisotropes, ’epsilam10 (¢,, =10.3,&  =¢_ =13),le
nitrure de Bore (&,, =3.14,¢, = ¢_ =5.12), le saphir (¢, =11.6,&,, =¢.. =9.4) et le niobate de

lithium (&, =43,&,, =&, =28).

En se référant aux figures 6.54 et 6.55, nous remarquons que 220 termes de Fourier ainsi que 3
fonctions de base par composante sont suffisants pour obtenir une bonne convergence. Cette
convergence est plus rapide pour le mode impair et pour les substrats anisotropes ayant une

constante di€lectrique faible, cas du nitrure de bore (¢, =3.14 ete =¢.. =5.12), en revanche,

elle devient est lente pour le mode pair et pour les substrats ayant des valeurs élevées de la

constante di¢lectrique, cas du niobate de Lithium (&, = 43,6, =&, =28).
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Fig.6.54 Convergence de la permittivité effective Fig. 6.55 Convergence de la permittivité effective
vis-a-vis du nombre de fonctions de base vis-a-vis du nombre de raies spectrales (2a=7.112
(2a=7.112 mm, 2b=3.556 mm, Nitf=1000, mm, 2b=3.556 mm, Nf=1000, s=0.1778mm,
§=0.1778mm, w=0.025mm, h=0.25mm,fr=40GHz) w=0.025mm, h=0.25mm ,fr=40GHz)

Pour nous assurer du bon fonctionnement du programme de conception, nous avons comparé les
résultats obtenus avec ceux publiés pour les CCB blindés congus sur substrats isotropes [205][206].

La figure 6.56 illustre la dépendance de longueur d’onde normalisée (kg /) en fonction de la

fréquence normalisée (a/4,), 4, étant la longueur d’onde dans le vide. Nous remarquons que la

fréquence influe plus sur le mode impair que sur le mode pair. D’ou le caractére dispersif du mode

impair.

Nous remarquons que 1’écart entre les deux courbes des modes pairs et impairs diminue avec
I’augmentation de la fréquence. Les résultats obtenus sont en accord avec ceux publiés [205].

L’erreur moyenne maximale commise est de 0.5%.

La figure 6.57 donne la variation de Ay/Ao en fonction de la fréquence normalisée b/Ay pour
différentes valeurs de la largeur de fente normalisée s/2a. Nous remarquons que pour une valeur de
w/h fixe, Ay/Ag reste pratiquement constante pour le mode pair et décroit en fonction de b/Aq pour le
mode impair. L’erreur moyenne obtenue est de 1.5 % par rapport a [206].
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Fig. 6.56 Dépendance de la longueur d’onde Fig. 6.57 Dépendance de la longueur d’onde

normalisée par rapport a la fréquence normalisée normalisée par rapport a la fréquence normalisée
(2a =7.112 mm, 2b =3.556 mm, ¢ =222, (a= 0.718 cm, b= 0.3556 cm, &= 2.22, w/h=0.1,
5=0.1778mm, w=0.025mm, h=0.25mm) h=0.25 mm)

Pour étudier I’effet de 1’anisotropie sur la permittivité effective, nous avons analysé le CCB blindé
en utilisant quatre types de substrats anisotropes et un substrat isotrope (&, =2.22) [150]. Les

figures 6.58 et 6.59 montrent I’influence du changement de la valeur s/2a sur la permittivité

effective pour les modes impair et pair respectivement.

En définissant le rapport d’anisotropie comme R = &/, nous constatons une grande influence du
changement de la valeur de s/2a pour des substrats ayant un rapport d’anisotropie inférieur a 1 tel
que le saphir et le niobate de lithium, tandis qu’elle est faible pour I’Epsilam 10, nitrure de bore et
le substrat isotrope.

Cette influence est plus accentuée pour le mode pair que pour le mode impair. Concernant la

variation de ¢, en fonction de la fréquence, nous constatons une 1égere sensibilité pour le mode

pair contrairement au mode impair, pour lequel la sensibilité est élevée.
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Fig.6.58 Variation de la permittivité effective en fonction de la fréquence : mode impair
(a=0.1718 cm, b =0.3556 cm, h=0.025cm, w/h=0.1, f=40Ghz)
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Fig. 6.59 Variation de la permittivité effective en fonction de la fréquence : mode pair
(a=0.1718 cm, b=0.3556 cm, w/h=0.1cm, h=0.025cm, =40 GHz)

Les figures 6.60 et 6.61 illustrent I’influence du changement de la valeur w/k sur la permittivité

effective pour les modes impair et pair respectivement [150].
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Fig.6.60 Variation de la permittivité effective en fonction de la fréquence : mode impair
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Nous constatons que le mode pair est plus sensible a cette variation que le mode impair. De méme,

I’écart entre deux valeurs de ¢,, pour deux différentes valeurs de w/h a une fréquence donnée est

plus grand pour les substrats ayant R<1 que pour ceux a R>1. Le mode pair est plus sensible a ce
changement que le mode impair. Nous remarquons également que pour le substrat isotrope et le
nitrure de bore, ayant une constante diélectrique de faible valeur, cet écart est insignifiant pour le

mode impair. En ce qui concerne la variation de &, en fonction de la fréquence, celle-ci reste plus

¢levée pour le mode impair que pour le mode pair.

6.6. Circuits a ferrites

Nous entamons a présent la validation de I’approche développée pour les circuits a ferrite. La circuit
analysé est réalisé sur un substrat isotrope GGG (gadolinium galium garnet) avec € = 15.3 et u~=1,
sur lequel est déposé par épitaxie un film de ferrite YIG (yttrium iron garnet) avec les données
suivantes : & = 15.3, champ d’anisotropie Hy=79.57 A/m et parall¢le a oy, moment de saturation
M=137.66 A/m. Cette structure a ¢ét¢ développée pour servir comme dispositif a ondes
magnétostatiques en traitement de signal analogique [207] et comme composant non réciproque
(isolateur et circulateur) a base des circuits planaires [208].

Sur les figures 6.62 et 6.63, nous avons analysé la convergence de la constante de phase vis-a-vis du
nombre de termes spectraux Ntf et du nombre total de fonctions de base Nbf pour différentes
valeurs de la fréquence. Nous constatons ainsi que 60 termes de Fourier et 6 fonctions de base sont

suffisantes pour assurer une bonne convergence.
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Fig. 6.62. Convergence de la constante de Fig. 6.63 Convergence de la constante de
propagation vis-a-vis du nombre total de propagation vis-a-vis du nombre de raies
fonctions de base. (h;=0.1mm, hy=0.02mm, spectrales. (s=0.1mm, d=0.02mm, h=5.88mm,
h3;=5.88mm, 2a=4mm, 2w=0.4mm, Ntf=300) 2a=4, 2w=0.4mm Nbf=10)
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Sur la figure 6.64, nous avons tracé le diagramme de dispersion pour /#;= 100 um. Les résultats
obtenus sont en bon accord avec les résultats publiés par Krowne [209]. L’erreur moyenne est de
I’ordre de 1 % dans la gamme 3-10 GHz. Par ailleurs, un bon accord est observé avec ceux obtenus
avec HFSS, un logiciel de simulation EM 3D [209] qui utilise la méthode des éléments finis.

Une bonne concordance est observée par rapport a [210] au-dessous de la région de coupure autour
de 3 GHz. Par ailleurs, une différence significative se produit prés de l'asymptote au-dela de la
région de coupure.

Nous pouvons dire que la structure analysée se comporte comme un filtre passe haut si la fréquence
de travail est supérieure a la fréquence gyro-résonance, fy =2.8 GHz. La structure présente, en outre,
un comportement réciproque. En prenant la méme structure mais avec un champ d’anisotropie nul
(Hy = 0), nous avons tracé son diagramme de dispersion, les résultats obtenus sont représentés dans
la figure 6.65. D’apres la figure nous constatons que la variation de la constante de phase est quasi-

linéaire (caractére non dispersif) jusqu’a 30 GHz. Le ferrite se comporte ici comme un diélectrique.
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Fig. 6.64 Diagramme de dispersion d’une structure  Fig. 6.65 Variation de la constante de phase en
planaire3 couches a ferrite (2w=0,4mm ; h,=20um ;  fonction de la fréquence (w= 2mm , h;=0.1 mm,
h,=100um; 2a=4mm; h=>5.8mm) hy,=0.1 mm, h=5.8mm, M; =137.66 A/mm, Hy=0)

Par ailleurs, les figures 6.66 et 6.67 donnent la variation de la constante de phase en fonction de la
fréquence pour différentes valeurs des épaisseurs des couches 1 et 2 (h; pour le substrat di¢lectrique
GGG et h, pour le substrat a ferrite YIG).
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Dans la gamme fréquentielle Af. = (fy — f), la perméabilité est négative et ’onde EM est sujette a

une zone de coupure [210] avec:

vu,H, fef vu,H, (H +M) 6.
=< < = .
h 2n 0 2n

Notons que la fréquence de coupure maximale fj se rapproche de la fréquence de coupure minimale
@y au fur et a mesure que 1’épaisseur /; du substrat diélectrique GGG augmente. La bande passante

de la région de coupure (ay - @y )= 2 x Af., diminiue

8 8
] ——h, =100 um -
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Fig.6.66. Diagramme de dispersion d’une Fig. 6.67. Diagramme de dispersion d’une
structure planaire 3 couches a ferrite (2w=0.4mm; Structure planaire 3 couches a ferrite (w= 2mm,
hy=20um; 2a=4mm, h;=5.8mm) h;=0.1 mm, h;=5.8mm)

Pour analyser I’influence des épaisseurs des substrats sur les fréquences de coupure limites
(minimale f;, et maximale fy), nous avons tracé sur les figures 6.68 et 6.69 la variation de ces
fréquences en fonction de 1’épaisseur 4; de la couche di¢lectrique GGG et celle 4, du substrat a
ferrite YIG. Ces deux figures sont données pour deux valeurs fixes de /4, 20 um et 40 um, et une

valeur de 4;= 100 um.

Nous pouvons constater qu'un minimum de bande passante Af. de 180 MHz est atteinte pour
I’épaisseur 4; la plus élevée du substrat di¢lectrique GGG. Par ailleurs, d’apres la figure 6.69, nous

constatons qu’un maximum de bande A4f;, de 1 GHz environ, est obtenu pour 1’épaisseur 4, la plus
¢levée de ferrite YIG.
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La bande passante Af. la plus large est ainsi obtenue pour le di¢lectrique GGG le plus fin et le
ferrite YIG le plus épais. Le changement de Af;, est provoqué par le taux variation du flux de
puissance du champ EM entre le di¢lectrique GGG et le ferrite YIG. Pour de larges épaisseurs h; du
substrat GGG, la majeure partie du flux de puissance se concentre dans le diélectrique, I’influence
magnétique du composé YIG-GGG est de ce fait réduite, avec comme conséquence une région de
coupure étroite.
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Fig 6.68 Variation de la fréquence de coupure on Fig 6.69 Variation de la fréquence de coupure on
Jonction de [’épaisseur de la couche diélectrique fonction de [’épaisseur de la couche a ferrite YIG

GGG

Afin d’analyser I’influence de ’anisotropie uniaxiale (g=¢; ) du substrat a ferrite sur la constante
de phase, nous avons fait varier d’une part, la permittivité & (en maintenant & = 15.3) et d’autre

part &, (en maintenant & = 15.3), ceci, pour deux fréquences de travail différentes.

D’apres la figure 6.70, nous observons que la variation par rapport a & est négligeable pour les
deux valeurs de la fréquence (/= 1 et 6 GHz). En revanche, la variation par rapport a g, (fig. 6.71)
pour f=1 GHz, est importante pour les faibles valeurs de permittivité (jusqu’a &, =5 environ), au-
dela de cette limite, la variation semble faible. Par contre, pour une fréquence plus élevée (f=6

GHz), la variation est importante particuliérement pour les faibles valeurs de la permittivité.
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Fig. 6.70 Variation de constante de phase on fonction de permittivité relative selon x (ou z) du
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Les valeurs de p dépendent trés fortement du sens de propagation de I’onde : ¢’est le phénomeéne de
non réciprocité. Lorsque les ondes se propagent vers les z croissants (sens +) et décroissants (sens -

), les valeurs de p notées, ' et p” s’écrivent respectivement [151]:

;,L+=;,L+K et L=n—-K (6.2)
ou les valeurs de u et k sont données par les équations (5.1) et (5.2) respectivement.

Pour illustrer le caractére de non-réciprocité dans les ferrites, nous avons analysé le circuit planaire
a 3 couches di¢lectriques GGG-YIG déja étudié précédemment. Nous avons tracé sur la figure 6.72
les courbes de variation du déphasage linéique ¢ = (B+ - B7) qui donne une idée trés précise sur le
degré de non-réciprocité. La structure est dite réciproque si le déphasage est nul, elle est non

réciproque lorsque B = B

Par conséquent, il est utile de définir le déphasage liné¢ique AP de deux manieres différentes, soit en
I’écrivant comme suit :

b1 = p"

.
H()#O - ﬁ H0=0 (6'3)
ou Hy = 0 correspond a la saturation du ferrite. Dans ce cas, ¢; est une mesure du changement de
phase en augmentant le champ magnétique statique au-dela de la saturation. Ceci est tres utile dans

les déphaseurs réciproques.

Une deuxieme facon de définir le déphasage AP consiste a 1’écrire en tenant compte de la non-
réciprocité sous sa forme classique : ¢, = (B - B7) (pour une méme valeur de H). L’application

dans ce cas est tres utile pour les déphaseurs non-réciproques.

D’aprés la figure 6.72, nous avons représenté les courbes de variation de B* et B~ en fonction de la
fréquence pour une polarisation de Hy (champ magnétique statique appliqué au ferrite) parallele a
0y. Nous constatons ainsi que I’effet de non réciprocité n’étant pas trés apparent, le circuit est ici
considéré comme réciproque. Néanmoins la réciprocité peut €tre obtenue en utilisant une répartition
asymétrique du ruban conducteur ou bien changeant la polarisation de Hj en la prenant selon ox ou

oZ.

Sur la figure 6.73, nous constatons que le déphasage linéique ¢; croit a chaque fois que H,

augmente et diminue au fur et a mesure que la fréquence augmente. Le déphasage ¢; est ici trés

sensible a la variation de I’amplitude du champ statique de polarisation Hy.
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6.7. Temps de calcul

Le temps de calcul est I'un des critéres les plus importants pour juger de 1’efficacit¢ d’un

programme de calcul. Dans le but d’étudier les paramétres qui peuvent I’influencer, nous avons

tracé sur les figures 6.74 et 6.75 son évolution vis a vis du nombre de fonctions de base (Nbf) et du

nombre de termes de Fourier Ntf respectivement pour un coupleur microstrip/slotline et un

résonateur microstrip sur un substrat anisotrope Epsilam 10.
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du nombre total de fonctions de base pour un
coupleur bilatéral microstrip/siotline (2a = 20
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Nous constatons a travers les courbes des figures 6.74a et 6.74b que les temps de calcul augmentent
exponentiellement en fonction du nombre de termes de Fourier et du nombre de fonctions de bases.
Ceci a été confirmé par un lissage a I’aide de fonctions exponentielles. La méme remarque peut étre
faite a propos des résonateurs (figures 6.75a et 6.75b).

Les temps de calcul obtenus ont été jugés trés acceptables. Notons néanmoins que la taille de la
matrice [C(w,)] dont découle 1'équation caractéristique pour le calcul des fréquences de résonance
ou de la constante de propagation influe considérablement sur le temps de calcul. La matrice
[C(w,p)] ¢étant donnée par les équations (4.53) et (H.30) pour les coupleurs bilatéraux
microstrip/slotline pour les résonateurs respectivement, le choix d’une matrice de grande taille et
d'un nombre de termes spectraux (Nf) élevé influerait négativement sur le temps de calcul méme si
cela améliore la précision. D’ou la nécessité de faire un compromis entre la capacit¢é mémoire, la

précision et le temps d’exécution.

6.7. CONCLUSION

Dans ce chapitre nous avons démontré 1’efficacit¢ de notre approche et validé les différentes
relations que nous avons développées dans les chapitres précédents. Cette validation a été faite par
comparaison avec des résultats publiés par différents auteurs ainsi que par l'outil de simulation
Neuromodeler [117] qui exploite la technique des réseaux de neurones.

Néanmoins, en raison du nombre limité de publications dans ce domaine encore trés peu exploité en
raison de sa complexité, certaines de nos conclusions n’ont pu étre confirmées par des valeurs
publiées par d’autres sources. Une validation expérimentale serait un point fort a considérer pour de
recherches futures mais malheureusement impossible en 1’état actuel de notre laboratoire.
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La mise au point de circuits planaires miniaturisées est devenu le souci permanent des
concepteurs des circuits hyperfréquences en raison des contraintes de plus en plus importantes
en termes de temps de réponse et d’espace. Ces exigences ne peuvent cependant étre levées
sans une connaissance approfondie du comportement de telles structures. L’élément de base
de leur réalisation est le substrat, puisque c’est en grande partie de lui que dépendent les
performances des circuits micro-¢lectroniques. Dans ce cadre, la nature anisotrope doit
absolument étre intégrée dans le processus de modélisation des circuits qui utilisent ce type de
substrats. Pour cela, le concepteur a besoin de modeles qui lui permettent de comprendre et
maitriser le comportement des phénomeénes physiques ; ces modeles sont générés a partir des
équations de Maxwell (équations aux dérivées partielles) qui décrivent le comportement
¢lectromagnétique des structures en haute fréquence, tout en prenant en considération
I’influence de I’anisotropie. Le fil conducteur qui a guidé nos recherches est le développement
et la mise au point de modeles qui permettent une caractérisation fiable de ces structures.

Dans nos travaux, nous avons séparé¢ les divers phénoménes qui interviennent de fagon
simultanée dans le circuit afin de les étudier et de faire ressortir le degré d'influence de
chacun. Parmi ces phénomeénes, nous avons retenu :

- La dispersion

- L'influence du blindage

- La possibilité pour le circuit d'étre fermé ou ouvert
- L'influence des parameétres géométriques

- L'influence des métallisations

- La prise en compte de la supraconductivité en cas de besoin

Ainsi, un bon fonctionnement de ces circuits dans la fonction établie exige la parfaite
connaissance des caractéristiques de ces dispositifs soit en régime quasi-statique ou en régime
dispersif. Pour cela, il est impératif de connaitre le comportement que suivent, par exemple, la

permittivité effective et I'impédance caractéristique du circuit a analyser.

Dans ce travail, nous avons présent¢ une méthode efficace pour 1’analyse de
I’influence de 1’anisotropie dans les circuits planaires micro-ondes multicouches en mode
hybride. Pour parvenir a cet objectif, nous avons choisi la méthode d’approche dans le
domaine spectral (M.A4.D.S) qui est basée sur I’écriture des champs en mode hybride et des
conditions de continuité aux interfaces aboutissant a des systemes généralement traités par la
méthode de Galerkin. Cette méthode présente de nombreux avantages par rapport aux
méthodes conventionnelles qui travaillent dans le domaine spatial, et qui peuvent se résumer

comme suit ;
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1. Meilleure efficacité et plus grande souplesse du fait que nous manipulons des équations
algébriques simples dans le domaine spectral au lieu d’équations intégrales couplées dans
le domaine spatial qui nécessitent des temps de traitement plus longs.

2. L’utilisation de fonctions de Green qui présentent des formes simples dans le domaine de
Fourier contrairement au domaine spatial ou leur forme est parfois impossible a identifier.

3. La précision qui peut étre systématiquement améliorée en augmentant la taille de la
matrice associée au systeme d’équations linéaires.

L’approche originale développée dans ce mémoire a été¢ largement validée par la
comparaison des résultats numériques obtenus a ceux disponibles dans les revues spécialisées
des micro-ondes. La nouvelle approche proposée a consisté a généraliser la technique dite
" immittance approach " aux structures de transmission planaires réalisées sur des substrats
anisotropes biaxiaux.

L'adaptation de la M.A.D.S a notre probléme nous a permis de modéliser les circuits
passifs anisotropes en configuration multicouche. Notons qu'il n'y a eu, a aucune étape de
notre étude, d’aspect limitatif en ce qui concerne la valeur des éléments des tenseurs de la
permittivité et de la perméabilité ; cet aspect nous a permis de présenter un travail détaillé et
complet, pouvant s’appliquer sans restriction particulicre a différentes structures
multicouches. De plus, les différentes sources de comparaison ont montré que le travail que
nous avons accompli peut avantageusement se comparer, du point de vue flexibilité et
précision, aux modeles qui ont déja fait leurs preuves pour certains substrats parmi les plus
utilisés (substrats dits standards tels que le saphir, le nitrure de bore, etc.). Il y a lieu de penser
¢galement que les modeles développés sans hypothése de limitation peuvent prédire de
maniére efficace le comportement de ces structures quelque soit la forme de leurs tenseurs.
Une telle affirmation ne pourra étre confirmée qu'aprés un certain nombre d'expérimentations
a base de matériaux moins connus. Ce travail nécessite une étude détaillée ou il y a lieu de
suivre plusieurs étapes allant de la réalisation du circuit jusqu'a la comparaison du modele
numérique obtenu par la mesure en passant par toutes les étapes de mises au point et de
traitement. Ce sera une voie excitante pour de futures recherches dans ce domaine encore peu

exploré.

De plus, nous espérons que ce modeste travail servira aussi de base a de futures
recherches qui prennent en considération certains parametres perturbateurs qui n'ont pas été
prises en compte et qui risquent d’influencer la propagation telles les discontinuités ou les

circuits a multi-niveaux de métallisations.

190



| CONCLUSION GENERALE |



CONCLUSION GENERALE

La mise au point de circuits planaires miniaturisées est devenu le souci permanent des
concepteurs des circuits hyperfréquences en raison des contraintes de plus en plus importantes
en termes de temps de réponse et d’espace. Ces exigences ne peuvent cependant étre levées
sans une connaissance approfondie du comportement de telles structures. L’élément de base
de leur réalisation est le substrat, puisque c’est en grande partie de lui que dépendent les
performances des circuits micro-¢lectroniques. Dans ce cadre, la nature anisotrope doit
absolument étre intégrée dans le processus de modélisation des circuits qui utilisent ce type de
substrats. Pour cela, le concepteur a besoin de modeles qui lui permettent de comprendre et
maitriser le comportement des phénomeénes physiques ; ces modeles sont générés a partir des
équations de Maxwell (équations aux dérivées partielles) qui décrivent le comportement
¢lectromagnétique des structures en haute fréquence, tout en prenant en considération
I’influence de I’anisotropie. Le fil conducteur qui a guidé nos recherches est le développement
et la mise au point de modeles qui permettent une caractérisation fiable de ces structures.

Dans nos travaux, nous avons séparé¢ les divers phénoménes qui interviennent de fagon
simultanée dans le circuit afin de les étudier et de faire ressortir le degré d'influence de
chacun. Parmi ces phénomeénes, nous avons retenu :

- La dispersion

- L'influence du blindage

- La possibilité pour le circuit d'étre fermé ou ouvert
- L'influence des parameétres géométriques

- L'influence des métallisations

- La prise en compte de la supraconductivité en cas de besoin

Ainsi, un bon fonctionnement de ces circuits dans la fonction établie exige la parfaite
connaissance des caractéristiques de ces dispositifs soit en régime quasi-statique ou en régime
dispersif. Pour cela, il est impératif de connaitre le comportement que suivent, par exemple, la

permittivité effective et I'impédance caractéristique du circuit a analyser.

Dans ce travail, nous avons présent¢ une méthode efficace pour 1’analyse de
I’influence de 1’anisotropie dans les circuits planaires micro-ondes multicouches en mode
hybride. Pour parvenir a cet objectif, nous avons choisi la méthode d’approche dans le
domaine spectral (M.A4.D.S) qui est basée sur I’écriture des champs en mode hybride et des
conditions de continuité aux interfaces aboutissant a des systemes généralement traités par la
méthode de Galerkin. Cette méthode présente de nombreux avantages par rapport aux
méthodes conventionnelles qui travaillent dans le domaine spatial, et qui peuvent se résumer

comme suit ;
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1. Meilleure efficacité et plus grande souplesse du fait que nous manipulons des équations
algébriques simples dans le domaine spectral au lieu d’équations intégrales couplées dans
le domaine spatial qui nécessitent des temps de traitement plus longs.

2. L’utilisation de fonctions de Green qui présentent des formes simples dans le domaine de
Fourier contrairement au domaine spatial ou leur forme est parfois impossible a identifier.

3. La précision qui peut étre systématiquement améliorée en augmentant la taille de la
matrice associée au systeme d’équations linéaires.

L’approche originale développée dans ce mémoire a été¢ largement validée par la
comparaison des résultats numériques obtenus a ceux disponibles dans les revues spécialisées
des micro-ondes. La nouvelle approche proposée a consisté a généraliser la technique dite
" immittance approach " aux structures de transmission planaires réalisées sur des substrats
anisotropes biaxiaux.

L'adaptation de la M.A.D.S a notre probléme nous a permis de modéliser les circuits
passifs anisotropes en configuration multicouche. Notons qu'il n'y a eu, a aucune étape de
notre étude, d’aspect limitatif en ce qui concerne la valeur des éléments des tenseurs de la
permittivité et de la perméabilité ; cet aspect nous a permis de présenter un travail détaillé et
complet, pouvant s’appliquer sans restriction particulicre a différentes structures
multicouches. De plus, les différentes sources de comparaison ont montré que le travail que
nous avons accompli peut avantageusement se comparer, du point de vue flexibilité et
précision, aux modeles qui ont déja fait leurs preuves pour certains substrats parmi les plus
utilisés (substrats dits standards tels que le saphir, le nitrure de bore, etc.). Il y a lieu de penser
¢galement que les modeles développés sans hypothése de limitation peuvent prédire de
maniére efficace le comportement de ces structures quelque soit la forme de leurs tenseurs.
Une telle affirmation ne pourra étre confirmée qu'aprés un certain nombre d'expérimentations
a base de matériaux moins connus. Ce travail nécessite une étude détaillée ou il y a lieu de
suivre plusieurs étapes allant de la réalisation du circuit jusqu'a la comparaison du modele
numérique obtenu par la mesure en passant par toutes les étapes de mises au point et de
traitement. Ce sera une voie excitante pour de futures recherches dans ce domaine encore peu

exploré.

De plus, nous espérons que ce modeste travail servira aussi de base a de futures
recherches qui prennent en considération certains parametres perturbateurs qui n'ont pas été
prises en compte et qui risquent d’influencer la propagation telles les discontinuités ou les

circuits a multi-niveaux de métallisations.
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ANNEXE A

NOTIONS DE BASE SUR LES TENSEURS

A.1. Changements de base

Considérons un espace vectoriel dans une base e, e;... e, et une autre base f7, f> ... f,. Les
systemes sont reliés par une transformation linéaire tel que :

f=34
i=1

Pour simplifier I’écriture nous allons utiliser la convention d’Einstein : cette notation implique
qu’il y a automatiquement sommation chaque fois qu’un indice apparait deux fois. Dans cette

notation, la relation de changement de base s’écrirait :

[ =Age, (A.la)

Par exemple, dans I’espace a trois dimensions, cette relation peut s’écrire sous forme
matricielle selon :

A11 12 A13
(fl fz f3):(el ¢, e3) A21 Azz Azs (A.1b)
A31 32 A33

De la méme fagon, tous les vecteurs de la base e; peuvent s’exprimer dans la base f; :

f. =4.e
J i
D'ou :

fjAJfk1 =eA A avec 6, =44 (symbolede Kronecker)

ij" " jk

fA =e (A.2)

JjoJk k
et la décomposition d’un vecteur X dans la base e s’écrit :

X=eX (A3)
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Le vecteur X est indépendant de la base choisie. Nous pouvons le décomposer dans la
deuxiéme base f:

X = le, = ekAkiX;
Ceci nous donne la relation entre les deux composantes X et X :

' ' -1
X, =4X X =47X, (A.4)

k ki® i

qui prend la forme suivante dans 1’espace a trois dimensions :

X, 4, 12 s | X
X, |=|4, 4, A ||X,
X, 4, 3 s | X

Désormais, nous nous limiterons aux espaces vectoriels ou a ¢été défini un produit

scalaire (espace d’Hilbert). Le produit scalaire de deux vecteurs X = X; ¢; et Y =Y; ¢; est:
XY= Xinei.ej

A.2 Repéres orthonormés

Définition: e; e; = 0

Le produit scalaire s’écrit tout simplement X' Y= X; ¥;. Considérons maintenant un changement

de base caractérisé par la matrice de transformation 4;; entre deux repéres orthonormés e; et f;

En prenant le produit scalaire avec la base f, il vient:

1ot = A, f,

7ot

qui devient compte tenu de (A.la):

0 =AAee avec d =e.e
Jk ok il il il

-1
S,=A A, =474 = A" =4 (A.5)

La matrice 4 est une matrice unitaire.
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A.3 Définition et propriétés d’un tenseur

A.3.1 Définition

Considérons une forme bilinéaire sur ’espace produit E, x E, de deux espaces vectoriels :
T(X,Y)=t,XY,

La forme bilinéaire est par définition invariante en changeant de base dans I’espace E, XE, et
les t; sont les composantes d’un tenseur de rang 2. Nous pouvons généraliser cette
définition et introduire les tenseurs de rang supérieurs a 1’aide de formes multilinéaires.

A.3.2 Comportement d’un tenseur dans un changement de base

Une forme multilinéaire est par définition invariante dans un changement de basee; —> f;.
Nous obtenons par exemple pour une forme bilinéaire (en utilisant 1’équation (A.4) pour

transformer les vecteurs X et Y en X et V'):
T(X,Y)=t XY =t A'X AY =t A'A'XY =t XY
ijoig ij ik kgl ik gl k1 ko k1

Nous avons ainsi fait apparaitre les composantes du tenseur dans la nouvelle base (t’;) :

’

t =447t t =44 t (A.6)

kl - ik jl i i okl
En généralisant, pour un tenseur de rang n :

fiyd, Aklil Akziz wdy Pkl,kz,.“k (A7)

n'n

Cette équation peut a l’inverse étre prise comme la définition d’un tenseur : un tenseur est
une matrice dont les composantes se transforment suivant cette regle.

Revenons encore aux tenseurs de rang 2. Dans un systéme orthonormé, 1’équation (A.6) se
transformera en:

s R -1
t,=A At =414,

Ui ki~ ij

— gy
t, = A, A, =41, 4

ik “k1

(A.8)

Nous avons utilisé la relation (A.5) pour la matrice 4.
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A.4 Réduction d’un tenseur par considération de symétrie

La symétrie d’un tenseur intervenant dans I’expression d’une loi physique peut étre due soit a
la nature méme du tenseur, c-a-d du phénomeéne physique qu’il décrit (symétrie intrinseque)
soit a la symétrie propre du milieu.

A.4.1 Symétrie intrinseque (cas de la permittivité diélectrique)

Nous écrivons la relation constitutive :

La variation d’énergie par unité de volume d’un matériau diélectrique pour une variation dD
de I’induction électrique est égale :

dW =EdD=FE ¢ dE
Jojk ok

W _ge
OFE ik
k
ow
OEOE 7
ko

Nous pouvons inverser 1’ordre des dérivées et par conséquent : € =6 -

Cette expression peut €tre généralisée en imaginant que la permittivité ¢ est complexe : La

partie non-dissipative du tenseur de la permittivité (celle qui n’est pas liée a la 1’absorption)
doit étre hermitienne :

& =€ (A.9)

A.4.2 Réduction du nombre de composantes indépendantes imposées par le milieu
cristallin

Une opération de symétrie ramene le cristal sur lui-méme. Elle laisse invariantes les
propriétés physiques du cristal, et donc les tenseurs qui les représentent. Une opération de
symétrie est équivalente a un changement de repere. Dans un changement de repére défini par
une matrice 4, un tenseur se transforme suivant 1’équation (A.7). Si maintenant 4 correspond
a un opérateur de symétrie, les tenseurs P et P’ doivent étre identiques c-a-d :

=A A . ..A P (A.10)

(AR ki, " kyiy ki, " kky ek
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Centre de symétrie, axes d’ordre 2, miroirs :

Dans le systeme d’axes cristallographiques, toutes les matrices correspondant a ces opérateurs
de symétrie sont diagonales :

+1 0 O
A= 0 1 0
0 0 =1
L’équation (A.10) se réduit a :
=4 A ..A P (A.11)

iy sly seeedy hhy o bl byl iy e,
Sans aucune sommation, un cas particulier intéressant est celui ou I’opérateur est un centre de

symétrie puisque tous coefficients sur la diagonale sont égaux a -1.

Nous avons alors :

n
iy (_ 1) Pil,iz,min
ou n est le rang du tenseur P. Les composantes des tenseurs de rang pair ne sont nullement
affectées par la présence du centre de symétrie ; par contre tous les tenseurs du rang impair
sont nuls.

Considérons maintenant un axe d’ordre 2 suivant I’axe ¢ cristallographique. La matrice 4
s’écrit alors :

-1 0 O
A=10 -1 0
0 0 1

Nous trouvons pour un tenseur de rang 2 (permittivité diélectrique) :

&, = A, 45,6, =€, = £;=6,=0

£y = Ay A8, =-¢6), = £,,=6,=0

Nous trouvons le méme résultat pour un miroir dont le plan de symétrie est perpendiculaire a
I’axe c cristallographique :

LN

Il
S O =
o = O

o o
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Axes d’ordre plus élevé :

Un axe de rotation d’ordre n, paralléle a c est caractérisé par la matrice de transformation :

cosaa sina O
A=|-sina cosa 0
0 0 1

2km
o,a =—(k =12...,n-1).
n

Etudions en particulier la transformation des éléments ¢€;;, € et € du tenseur de la
permittivité:

_2 2

&=C & 8"y —2cs8, (A.12)
_2 2

&,,=8"g +C ey +2cs8), (A.13)
- 2 2

gjz—scen—scngr(c - )912 (A.14)

ou c et s désignent respectivement cos a et sina.. L’équation (A.12) est équivalente a (A.13).
Par ailleurs, les équations (A.12) et (A.14) donnent respectivement (avec: s +ct=1):

2 - —
(‘911 —éy - 2SC€12
A2
(‘911 ) )Sc =2s &)
Pour sina # 0 (cad I’axe d’ordre supérieur a 2), les équations ont pour solution :
£,=6y, et £,=0

De la méme fagon, les équations ¢ et &; menent a :

13 =655 =0

A.4.3. Changements d’axes

Parmi tous les changements d'axes possibles, il est un changement important qui nous conduit
a simplifier considérablement le tenseur et & définir les axes principaux d'un cristal : Les trois

axes principaux sont les trois directions de ’espace pour lesquelles D // E .
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D =¢F

1 1 1

D = ng or ¢ =06 donc:|D =¢E
t I y o J y oy 2 2 2
D =¢FE

3 3 3

Si, par exemple, nous choisissons £ // a ’axe 1, nous aurons aura :

Y

&

E
E=0 , par conséquent : D= 0
0 0

etdonc D //alaxel (eta E)

Si par exemple, g=¢,, alors tout champ E dans le plan (1,2) conduira a un déplacement

¢lectrique D // E . Considérons 1 ‘équation :

Co o a .
Zb‘ijxixj—l > l=&| X, +&,, X, +E5,X; +26, XX, +2 £, X, X, +2 &, X, X,
i

C'est 1'¢équation d'une quadrique. Si tous les coefficients sont donnés, nous pouvons
déterminer la nature de cette quadrique, ellipsoide ou hyperboloide. Choisissons plutdt un
systetme d'axes astucieux : le tenseur est représenté par une matrice et il est possible, en
général, trouver un systéme d'axes ou la matrice sera diagonale. Dans ce systeme x;

caractérisé par g;, le tenseur n'aura plus que 3 composantes,

. =0 si l;t]

£, =&, sii=j avec i=120u3
L'équation de la quadrique s'écrit alors :
ex; +e&,x +exi =1

qui représente un ellipsoide (fig. A.1) car &> 0 en général pour les corps transparents. Si nous
comparons a I'équation classique :
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On voit que les longueurs des demi-axes seront L, L et L.

e

Fig. A.1 Ellipsoide des axes

Ces 3 axes orthogonaux sont appelés axes principaux. Regardons ce que devient, dans ce

systéme d'axes, la relation entre D et E .
D, =Y e E, =¢,E,
j
Si E est parallele a x;;, nous aurons :

D:ZDkxk :‘9,~Eix,~:3iE
7

D sera paralléle & E . . Il existera donc 3 directions pour lesquelles D sera paralléle a E .

X2 & ™

E, D

D,

¥
k 2

D, - E
X1

‘|FI

Fig. A.2 Vecteur induction électrique : cas anisotrope

Si ¢ # ¢, # &, dons toutes les autres directions, D ne sera pas paralléle a E.. Cela se voit

aisément sur la figure A.2, o un champ E, dans le plan x,x, pour simplifier, peut toujours

étre considéré comme la somme du champ E;// x; et du champ E, //x,.
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g > &, D n'est pas paraléllea E

La symétrie du cristal doit apparaitre dans la quadrique. Nous aurons alors, les propriétés de
la quadrique pour les différentes classes

Résume :

e Le systéme cristallographique cubique contient 3 axes de rotation d’ordre 4, par
conséquent, les cristaux cubiques se comportent comme des milieux isotropes :

)
Il
S O M
S & O
h O O

e Les systemes quadratiques, hexagonal et trigonal possédent un axe de rotation d’ordre
supérieur a 2 (parallele a c¢). Le tenseur de la permittivité diélectrique a deux
composantes et s’écrit :

™

Il
S O N
S N O

0
0
gZ

e Le systéme orthorhombique contient plusieurs miroirs et /ou axes d’ordre 2 suivant les
axes cristallographique. le tenseur de la permittivité¢ diélectrique a 3 composantes
indépendantes :

£, 0 O

c=|0 ¢ 0
y

0 0 ¢

e Le systtme monoclinique ne contient qu’un seul axe d’ordre 2 (miroir). Le tenseur de

la permittivité di€lectrique posséde une composante non-diagonale (¢, ).
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ANNEXE B

TRANSFORMEE DE FOURIER

B.1. Transformée de Fourier

Les transformées de Fourier a 1 dimension (structures 2D) et 2 dimensions (structures 3 D)
sont données sur le tableau B.1.

Notons que dans le cas des structures blindées, les circuits sont enfermés dans un boitier de
largeur 2a et de longueur 2b (selon x et z respectivement). Pour le cas des structures ouvertes,

les circuits sont supposés étre infiniment longs selon x et z.

Tab. B1. Transformées de Fourier pour les structures a 2D et 3D.

Structures 2D : TF a 1D Structures 3D : TF a 2D
TF —~ +00 B 0 o
continue | 1) = L fx) expor x)dx | f(a,,f3,)= j j f(x,2)exp(j(@,x+ fB,2))dxdz
TF - 1 T ~ 1 a b '
discréte | f(x) = o7 If(x) exp(jo._x)dx f(a,,,ﬂm):@ J"[ f(x.z)exp( (e x+B,z2)) dxdz
°T —-a—b
TF! o ' =
continue fx) = _Lf(oc) exp(—jox)dx | f (x, Z) = __" __" f(an’ﬂm )eXp(_j(“nx + ﬂmz))
TF-1 40 ) ©  © .
discréte i) = n;wf(x) exp(—jox) / (x, z ) = n;m;w S (O‘n B, )exp(— J(a,x + ﬂmz))

o et B sont les variables spectrales de Fourier. Les indices n et m représentent les indices

spectraux.
y y
- —
X o o
z z p
a) Repere cartésien b) Repere de Fourier a 1D ¢) Repere de Fourier a 2D

(domaine spatial)

Fig. B.1 Passage entre le repere réel (x, y et z) et le repere spectral (1D et 2D)
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B.2. Propriétés de la transformée de Fourier a 2D

0"f(x, y,2) N
TH—— = (G0 (e, y.B) (B.1)
ou

avec : u:(x ou z) et k=(an ou ,8)

B.3. Théoréme de Parseval

B.3.1. Cas des structures 2D

Le théoreme de parseval s’exprime pour la TF a 1D d’une fonction discréte par :

S [ g =Y Fa,)g @) (B.2)
et pour la TF continue a 1D:
S [ g =Y Ferg' @ (B3)

00

B.3.2. Cas des structures 3D

Le théoreme de Parseval s’exprime pour la TF d’une fonction discréte a 2D par :
1 a b

— [ [ £, 2)g(x,2)axdz =" Y fla,, BE (@, ) (B.4)

—-a-b

et pour la TF continue a 2D, par :

+00+00

[ [/x2)slez)axdz=3 3 Fla,. B (@,. 5) (B.S)

—00—00 n m
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ANNEXE C

NOTIONS DE MURS ELECTRIQUES ET DE MURS MAGNETIQUES

Un mur électrique est un plan conducteur parfait de conductivit¢ o infinie. La composante
tangentielle du champ électrique est nulle sur un mur électrique.

En effet, si elle ne I’était pas, cela reviendrait a dire que 1’excitation par ce champ d’un courant

J. volumique infini (jc = GE) donnerait lieu a une dissipation d’une énergie (jc E) infinie, ce qui

est physiquement a rejeter.

Fig.C.1 : Représentation du champ électrique.

Par contre, rien ne s'oppose a ce que nous ayons une composante normale. Il existe une densité de

charges p, permettant d’annuler le champ E a I’intérieur du conducteur, définie par :
p, =¢,E, (C.1)
Nous pouvons a partir du champ E, déduire le champ magnétique H d'aprés:

rotE = — jouH (C.2)
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Par continuité, B;x=B,n, la composante normale de 1'induction, donc du champ magnétique est
nulle. Cette propriété se déduit formellement de la précédente.

Considérons des axes locaux, ox et oz tangents au conducteur et un axe oy qui lui est

perpendiculaire ; nous aurons alors :

. OE OE 0 €3)
—i® — z x o .
JopH x o
car :
E =E =0 (C4)
.
La dérivée normale du champ magnétique tangent est donc nulle p L =0 et donc:
y
OH_  OH
o

Puisque les deux derniéres propriétés se déduisent de E, =0, il vient pour un mur électrique:

. . eH. . .
E =00 —L=H =0 (C.5)
T 67’1 n

Pour un mur magnétique, qui tout comme le mur électrique, est un intermédiaire de calcul sans

existence physique, la propriété duale donne :

0> —L=E =0 (C.6)
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ANNEXE D

EXPRESSIONS DES COMPOSANTES TANGENTIELLES

DU CHAMP EM EN FONCTION DES COMPOSANTES NORMALES

Les équations de Maxwell s’expriment dans un milieu diélectrique anisotrope en régime

sinusoidal par les équations suivantes :

VAE=—jouH
V AH = jweE
V.D=0
V.B=0

(D.1a)
(D.1b)

(D.1c)
(D.1d)

avec: B=guH et D = ZE . Sachant que € et u sont des tenseurs diagonaux d’ordre 2.

La décomposition des équations de Maxwell-Faraday (D.la) et Maxwell-Ampere (D.1b)

donne respectivement:

aaEy 1 JBE, = jou,H,
- e, = jou, H,
%%1—%§‘=—j@%ih
%Zz+jﬂHy=JwaJ%
-%—jﬁHx = jowe E,
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composantes normales

En portant ensuite 1’équation (D.4) dans (D.3a), il vient :

.o My, OH, OF .
E,=-j ; -J / 2 avee  kuy' =@ e — (D.5)
kal ay kal Ox

De la méme fagon, I’équation (D.3b) permet d’écrire :

H =_&E +laHZ
' g7 B oox

(D.6)

dont la substitution dans (D.2a), donne :

. B OE .ou,. OH 2 5 2
E =- Z 4+ X z avec k%, = & — D.7
y ]kczlz ay ] kczlz ax cl2 w ﬂx y ﬁ ( )

ce qui donne pour les composantes H, et H,, d’aprés les relations (D.2a) et (D.2b)

respectivement :

. 2
H = L)% _; B . (D.8a)
O ki ke, Ox
. 2
OE. . B oH.
Hy=——L L)% ;0
O,y ki Ox ki Oy

(D.8b)

Pour simplifier la résolution de ces équations aux dérivées partielles, nous utilisons la
transformation de Fourier [Annexe B] de fagon a se ramener a des équations a une seule

variable en y. Ceci conduit aux relations suivantes :

- __anﬂE ‘C!)/Jy a]?]z

E = .= (D.9a)
kcz2l k0221 Oy
- E ou., -
B =-j B %y g (D.9b)
kiy Oy ko
. 2 -
~ oE ~
A =—1 -+ f )z —“;ﬂ a. (D.9¢)
C(),le kch ay kch
2 AT
~ ~ H
i, =-2n+ L )E, - Jf oH, (D.9d)
WH,, ko ki Oy
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0E, oH, ~
D.1 Expressions de —— et —— en fonction de £_et H_

oy oy

L’équation (D.2c) s’écrit dans le domaine spectral sous la forme :

~

~

= _ja)ﬂsz

X

~ OF
_janEy _
oy

En remplacant E; et £ , par leurs expressions d’apres (D.9a) et (D.9b) respectivement, nous

obtenons:
B OH. a1 1 OE B o~
e — = )t (u.——5 ), (D.10)
ki Oy Oy ki ki, Y Hy ki1
En dérivant 1’équation (D.9d) par rapport a y, il vient:
H, __a, ., B O s O H.
oy DU ko kh o°
Ce qui implique d’apres 1’équation (D.10):
oH a 2 OE. al ~
I B AL (D.11)
0y O, ki Oy Hy ki

D’autre part, 1’équation (D.3c) s’écrit dans le domaine spectral sous la forme :

En remplacant ensuite ﬁx,ﬁy par leurs expressions d’apres (D.9c) et (D.9d) respectivement,

il vient :
; B> O°E, 11 oH. a: B
L )=, - )+ j(we, (14 )E. (D.12)
O, ki, Oy kiyy ki, Oy WL, ko

Apres avoir dérivé 1’équation (D.9b) par rapport a y, nous aurons :

~ 2~ ~
aEy - 3 ﬂ 8 EZ a a)/'lx a]{z

J ta,
y kczu oy’ k(:212 oy
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Ce qui implique d’apres 1’équation (D.12):

E, o B oH Yij

=S L )Ty P e —a? B )E. (D.13)
o 0g, kp, Oy €y 21
D.2. Expressions de EZ en fonction de Ey et fly
En combinant les équations (D.9d) et (D.13), nous obtenons :
~ £ OE U € ~
E . =-jB TR L —a, fy ——H, (D.14)
(¢,°+¢e.a,) Oy (¢,° +¢e.a,)
D’ou nous déduisons d’apres 1’équation (D.9d) :
H wE € oE k. — 2y .
8 z _ an 5 yz Yy +J (822021 g)éan )Hy (D.IS)
Oy (a e . +PB°¢,) Oy (a e .+p¢,)
D.3. Expressions de H Z,EX et ﬁx en fonction de Ey et fly
En combinant les équations (D.9b) et (D.11), il vient:
~ oH oUE ~
H, =-jf— atl 5 S+ a,—— atl —E, (D.16)
(ayp,+pp.) O (ayuc+p 1)
D’ou nous tirons d’apres les équations (D.9b) et (D.16) :
OF kX, —alu, ) ~ oL, oH
z :Jﬁ(ﬂz cl2 anﬂx)E —a H ‘uy y (D17)

y

dy (app, +p7u.) "(ajp, + ) Oy

En substituant ensuite les équations (D.14) et (D.15) dans (D.9a), nous en déduisons :

~ & OF o E ~
Ex:_jan B > 2 y+ 2 /Jy 22 y
(aye.+pe,) (a,6q+P7¢,)

n<xl

De la méme fagon, en substituant les équations (D.16) et (D.17) dans (D.9c), nous obtenons :

- ou_& - oH
H, =~f— = yz E,—jo,— - 2 .
(o p,+ B 1, ) (a,u,+p ) oy
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Finalement, en récapitulant, nous obtenons les expressions suivantes des composantes
tangentielles du champ EM en fonction de E, et H,:

~ & OF o E ~
Eo——ja,——2 v, % (D.9.2)
(a,e.+p¢.) &  (a,e,+B¢,)
~ ‘ &£ OE O, E ~
=, H, (D.9.b)
(e,B” +¢e.a,) Oy (e, +¢e.a,)
~ oU.E ~ ' Y7, oH
H =-f— —F, - ja, ———— z (D.9.c)
(ayp,+pu.) (ayp+pu,) Oy
~ OH oU_E ~
i e y Aty g (D.9.d)

z:_jﬂ +an
(aiu,+Bu,) Oy (app, +p7u.) "
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ANNEXE E Calcul des fonctions de Green dyadigues

ANNEXE E

CALCUL DES FONCTIONS DE GREEN DYADIQUES

Dans ce qui suit, les indices 'e' et 'h' sont relatifs aux modes LSM et LSE respectivement. Les

expressions des parameétres y, et v, pour ces deux modes sont données par les équations (4.14)
E.1. Cas de la propagation par modes LSM

En se référant aux équations (4.19) et aprés avoir posé:

E . 8yi(0(5 +182) ﬁ a)gyi ]7 _ a)anﬂ‘c“yi(ﬂxi _ﬂzi)

Y T plales v Bley) p Y p(a) g+ )

I

|

I
o
Q

2 <\ r . N .
avec p=.a +f, ol a,et S représentent respectivement le paramétre de Fourier et la
n

constante de phase, nous obtenons les composantes du champ EM dans un diélectrique
anisotrope d’indice i :
Ey,- (a ,y)=A'sinh(y™“(y-H_))+B’ cosh(;/f"’ (y-H_)) (E.1a)
E (a.,y)=E (A7“ cosh(y"(y~ H,_))+ By sinh(*’(y~ H_)) (E.Ib)
Flui (a,y)= ﬁui(Af sinh(y™“(y —H__)) + B’ cosh(;/i’“”b (y—H_)) (E.1c)

Flvi (@ ,y)=H (A sinh(y™“(y—-H _))+B’ cosh(;/f’b (y-H_)) (E.1d)

D’autre part, ’application des relations de continuité (4.21- ¢ et d) conduit aux relations

suivantes :

jv(an):ﬁu(m+1)(an’Hn1)_ﬁum(an’Hm) (Eza)

ju(an):_ﬁv(n1+1)(an’Hm)+ﬁvm(an’Hm) (Ezb)
E.1.1. Détermination du paramétre fv LM

L’admittance équivalente ramenée au plan de métallisation (2 y=Hy,) définie par (4.27), peut
aussi s’écrire d’apres (E.2a) sous la forme :

ﬁu(m+l)(an’Hm)_I_Nlum(an’Hm)

?LSM —
’ Evm(an’Hm)

(E.3a)
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L’indice ‘m’ désignant I’interface métallisée. Cette équation peut aussi s'écrire:

SLSM S LSM LSM
Yv - szup - Yvinf

avece !

v LSM
szup -

(E3c) et Frov
v(m+1)(an’Hm) vm(an’Hm)

= Cas des couches situées au dessous du plan métallisé :

Hyppy(ay.H,) oy H (a .H)
E E

(E.3b)

(E.3.d)

Dans la couche 1 : Les composantes du champ EM s’écrivent comme suit (selon (4.19)):

Eﬂ (@ ,y) = A° sinh(y**y) + B cosh(y*"y)

Ev] (an,y) = EVI(Aij’a COSh(yIQ’”y) + Bjey]e,b Sinh(}/j’by))

H (a.y)=H (A sinh(y**y)+ B cosh(y"y))
Sur la paroi métallique inférieure (a y=0), nous avons:
Ea,0)=0 = 4,=0
D’ou :

E (a,y)=B‘E y* sinh(y"'y)

F]uj(an,y) = B;ﬁul cosh(yj’by)

Nous en déduisons 1’admittance équivalente ramenée au plan y=H; par :

ry e,b
H s coth(}/1 HI)

YLSM Tl

vl E vl e,b
7/1

H iw(c,a’+ B
avec nvL]SM:_M:J (eua, +PB€.))

2 2
EVI 6‘(n + IB

(E.4a)
(E.4b)

(E.4c)

(E.5a)

(E.5b)

(E.6a)

(E.6b)

Le rapport 77VLISM / ;/Ie’b peut étre interprété comme étant I’admittance d’onde de mode LSM, il

joue le role d’admittance caractéristique dans le cas des lignes de transmission.
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Dans la couche 2 : Les composantes du champ EM s’écrivent selon (4.19) comme suit :

o

J(a ,y)=A)sinh(y>“(y—H )+ B} cosh(yj’b (y—-H)) (E.7a)
E (a,y)=E (A7 cosh(y"* (v~ H ) + By’ sinh(y** (v — H ))) (E.Tb)

I-Nqu(an,y) = Huz(Aj sinh(y“(y — H))) + B} cosh(}/j’b(y —-H))) (E.7¢)
Ora y=H_, la continuité¢ des composantes tangentielles impose que :

Evl(an’Hl):E\Q(an’Hl) (Ega)
ﬁul(an’Hl):I—Nltﬁ(an’Hl) (E8b)

ce qui implique d’une part que ¥ " peut aussi s’écrire selon (E.6a) :

y Lsm ﬁu2(an’H1)

M o e 1 (E.9a)
Ev2 (an ’ Hl )
et que d’autre part, les équations (E.7b) et (E.7¢c) permettent d’écrire :
HuZ(an’HI) _ LM Bz avec nLSM _ ﬁuZ (E 9b)
— v e,a v2 'l :
Ev2(a 7H1) ? Azyz EV2
d’ou:
Be N ye,a
S,
A_i = va M —ULZSM (E.9¢)
2 v2
Nous en déduisons alors I’admittance équivalente ramenée au plan y=H, :
- H JH
Y‘éSM _ NuZ(an 2) (E.10a)
Ev2 (an ’ HZ )
par la formule:
- e,a LSM e,b e
YLSM _ LM Smh(}/z hz) + sz COShO/z hz) avec SYM =22 (E.11)
v2 2 et cosh(yoth)) + )/j’b SVLZSM sinh(}/;”bhz) v2 X
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En généralisant a ’interface y=H,, nous obtenons le processus de récurrence suivant relatif a
LM |
yrM

sinh(y““h ) + 8" cosh(y“"h )

?LSM — LM E.12
K . y& cosh(yeh )+ y"S"M sinh(y"h ) E.12)
avec :
o 1 H,
LM _ i _ gL Y s _
Sw’ - A Yv(i—l) ULSM et v Evi

i vi

= Cas des couches situées au dessus du plan métallisé :

Par ailleurs, dans la couche N, les composantes du champ EM s’écrivent comme suit:

EyN(an,y) = A; sinh(y;“ (HN -y)+ B; cosh(;/;’b (HN -)) (E.13a)
E (a,y)=-E (47 cosh(z*"(H - )+ By sinh(y**(H )  (E.13b)
L@, y)= HHN(A; sinh(y “(H , - y)) + By, cosh(}/;’b (H,-») (E.13c¢)

Sur la paroi métallique supérieure (a y=H ), nous avons:

En(a, Hy)=0 = A4,=0

d’ou:
- _ e eb : e,b
E (an,y) =-BE 7, smh(}/N (HN -)) (E.14a)
H (a.y)=B H cosh(y"(H - y)) (E.14b)
Nous en déduisons alors,
- H coth(y°h )
YV;SM — NuN — _77VL]5M e’]\l/) N (EIS)
EvN 7N

Dans la couche (N-1), les composantes du champ EM s’écrivent selon (4.19) comme suit:

ol _ e : e,a e e,b

Ey(Nil)(an,y) =A, sinh(y " (H  —y)+B cosh(y," (H  —)) (E.16a)
ol N e e,a e,a e eb : eb

E . (a.n=-E (4 7= cosh( (H_ —y)+B, y sinh(* (H_ -y)) (E.16b)

l

_ e . e,a e e,b
(a.y)= HM(N#)(AN# sinh(y " (H,  —y)+ B _ cosh(y." (H  —y)) (E.l6c)

u(N-1I)
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Les lois de continuit¢ du champ EM imposent a I’interface y=H, | :

EV(N—I)(an’HN—l):EVN(an:HN_l) (E.17a)

ﬁu(N—l)(an’H(N—l)):ﬁuN(an:HN_l) (E.17b)

ceci implique d’une part que d’aprés (E.15):

SISM Hu(N—l)(an’HN—l)
E

WN (E.18a)
v(N—l)(an Hyy)
et que d’autre part compte tenu de (E.16b) et (E.16¢), il vient :
I—fu(zvfl)(an’ HN—I) _ _ULSM BN—] (E.18b)
Vv(N=1) g¢e e,a *
EV(N—1)(an’HN—1) AN71}/N71
d’ou :
Be ~ }/e,a
— LSM -
AIEV L — _YVN nLg’MI (E.19)
N-1I v(N-1)
Nous en déduisons alors I’admittance équivalente ramenée au plan y=Hy.; :
: e,a LSM e,b
i _ i Smh(?’N,th,,) + SV(N#) COSh(?’N,,hN,I) (E20)
v(N-1I) V(N=1) ,,ed e,a e,b o LSM . e,b *
71\/71 COSh(nythfz) + }/N—ISV(N—I) Smh(}/zvdhzvfz)
LSM v LSM ye’i
avec S =-Y N=d
W(N-1) N 77LSM
WN-1I)

En généralisant a I’interface y=H;,;, nous obtenons le processus de récurrence suivant relatif

N VLSM
aYy, " :

sinh(y““h )+ S cosh(y“"h )

- 1 i+l v(i+1) i+1 i+l
YLSM — _77LSM + (E 21)
vi v(i+1) e,a e,a e,b o LSM 3 e,b .
7/1'+1 C()Slll()/iﬁ-lhml) + 7i+ISv(i+1) Slnh(7i+1hi+1)
}/e,a
avec : SEM — _yIsM Ti
vi v(i+1) ULSM

vi
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Finalement, le paramétre ?VLSM se calcule a partir de I’équation (E.3b) en exécutant les
processus itératifs (E.12) et (E.21) respectivement de (i = 2 a m) et de (i = m+1 a N) pour

LSM ? LSM

calculer ¥,;,»" et ¥, 0" avant de les sommer.

E.1.2. Calcul du parameétre )N’;ﬁSM

Le paramétre admittance conjointe I7u€SM qui tient compte de 1’anisotropie biaxiale des

couches diélectriques s’écrit selon (4.23) par:

~

?LSM S Ju _ va (an’ hgn) N Hv(m+1) (an’ Hm) (E.22)
" Evm (ai’l ? Hm ) Evm (ai’l ? Hﬂ‘l )
qu’il est possible de réécrire sous la forme alternative suivante:
G LSM _ FLSM 7 LSM
Yuv = Yuv sup Yuv inf (E23)
avec :
?LSM — _Hv(m+1)(an’Hm) et ~LSM — va (an’Hm )
o Ev(m+1) (0(” b Hm ) i Evm (an 4 Hm )

Le procédé de calcul du parametre admittance conjointe YMfSM est similaire a celui de YVLSM .

Nous obtenons ainsi le processus itératif suivant relatif aux couches situées au-dessous du
plan métallisé:

Fisn _ o isw sinh(y““h ) + 8" cosh(y“"h ) 24
wi T y& cosh(y““h ) + ;/f’b SuLjM sinh(;/f’b h) '

avec la condition initiale :

e,b s
FLSM _ ism coth(y,"h)) v Hop s o, B — )
uvl - nuvl e,b avec nuv] - 5 - 77\/] 2 2
7/1 EV1 A, My +ﬂ Hi

D’autre part, pour les couches situées au-dessus du plan métallis€¢ nous avons:
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sinh(y““h )+ 8= cosh(y“"h )

VLSM _  _LSM +1 i+l wv(i+1) ivl i+l
Yuw‘ - nuv(jJr]) }/e,a COSh(]/e’ah )+ }/e,bSLSM Sinh(]/e’bh ) (E25)
i+1 i+1 i+l i+1 uv(i+1) i+1 i+l
sachant que :
e,a
SLSM _ _yLsm 7;
uvi uv(i+1) ULSM
uvi
avec la condition initiale :
e,b
YLSM _ LM COth(yN hzv)
uvN uvN }/C,b
N

Finalement, le parameétre I7u€SM se calcule a partir de I’équation (E.23) en exécutant les

processus itératifs (E.24) et (E.25) respectivement de (i=2 a m) et de (i=m+1 a N) pour

LSM Y LSM

calculer Y7, et ¥,/ avant de les sommer.

E.2. Cas de la propagation par modes LSE

E.2.1. Détermination de }7VLSE

En se référant aux équations (4.18) et aprés avoir posé :

2 2
_ wu . . — au .o E..— & — (\a. +
E _ /Jyl E — #yl Vlﬂ( Zl xz) H _j lLly;( n ﬂz)
pla, pm, + B u.,)

ui ° vi vi T

p p(a;fgxi +ﬂ2€zi)

Nous y obtenons alors les composantes du champ EM pour les modes LSE selon:

H (a,,y)=A"sinh(y/“(y = H_))+ B cosh(y/"(y = H_ ) (E.262)
H (a.y)=H (A'y"" cosh(y"*(y—H_))+B'y""sinh(y""(y—H_))) (E.26b)
E (a.y)=E (4"sinh(y""(y—H_))+B" cosh(y""(y - H_)) (E.26¢)
E (a,y)=E (4"sinh(y/“(y = H, )+ B cosh(y""(y = H,))) (E.26d)

Nous définissons 1I’admittance équivalente ramenée au plan de métallisation ( y=H,,) par :

~

~ J
yRE = (E.27)
E

u
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qui peut aussi s’écrire selon (E.2b) sous la forme :

_Flv(m+1)(an’Hm)+F1vm(an’Hm)

YLSE _
u =
Eu(m+1)(an’Hm)

ou encore :
v LSE v/ LSE v/ LSE
Yu :_Yusup +Yuinf
avee .
I7LSE_Hv(mﬂ)(“n’Hm) " YLSE_va(an’Hm)
usup 5 winf — T~
Eu(m+1)(an’Hm) Eum(an’Hm)

= Cas des couches situées au dessous du plan métallisé :

Dans la couche I : Les composantes du champ EM s’écrivent comme suit :

I—NIyI (an,y) = AIh Sil’lh(}/Ih’ay) + Blh COSh(]/lh’by)
]‘NIVI (0!”, V)= ]7\11 (A1h71h’a cosh(}/I“y) + thylh,b Sinh(}/;"by))

Euj(an,y) = Eu1(A1h sinh(yjh’”y) + Blh cosh(y}h’by))
Sur la paroi métallique inférieure (a y=0), nous avons:
E, (a,0)=0 = B, =0
d’ou:

H (o ,y)=A'H y"* cosh(y""y)

E (a,.y)=A4E, sinh(y"y)
Nous en déduisons alors 1’admittance €équivalente ramenée au plan y=H, par :

T . 2 2
LSE _ e,a LSE:Hvl _ .](an +ﬂ)

V LSE __ e,a
Y= =n"y coth(}/1 HI) avec 1,
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(E.28)

(E.29)

(E.30a)
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(E.30c)

(E.31a)

(E.31b)
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Dans la couche 2 : Les composantes du champ EM sont données par :

ﬁyz(an,y) = A sinh(y)“(y = H ) + B} cosh(y)"’ (y — H ) (E.33a)
ﬁvz(an,y) =H (Aly?cosh(y}“(y—H ))+ By’ sinh(y"(y — H))) (E.33b)
Euz(“,,’ y)=E (A sinh(y)“(y — H )+ B} cosh(y}"(y — H ))) (E.33c)

Les lois de continuité des composantes tangentielles a y=H, imposent que :

Eul(an’Hl):Elﬂ(an’Hl) (E34a)
Hy(a, H)=H,(a, H) (E.34b)

ce qui implique, selon (E.32), d’une part que :

yLSE _ H,(a, H)

ul = (E.35a)
Eu2 (0(,1 ) Hl )
et d’autre part que :
7 LSE ﬁ (a ’H) LSE Ahyh’a
Yo =g =gt 22 (E.36)
u? E (e ,H) *“ B
u2 n 1 2
d’ou le rapport :
h v/ LSE
AZ Yu]
h h,a_ LSE
BZ 7/2 77142
Nous en déduisons alors 1’admittance équivalente ramenée au plan y=H, :
h,a QLSE h,a b : h,b h v LSE
yLse _ s 7, SuZ COShO/z hz) +7, smh(72 hz) avec SUE — i = —Y“’ (E.37)
u2 u2 SﬁE sinh(y;”“hz) + cosh(y;”bhz) u2 B;’ ;”“ MLZSE

En généralisant a ’interface y=H;, nous obtenons le processus de récurrence suivant relatif a
v/ LSE
Yui
e SEE cosh(y"h ) + y™" sinh(y""h )
ut 1 1 1 1 1

~ 7/
Y LSE — LSE 7 E3 8
a = TS Ginh(y " h ) + cosh(y"h ) (E-38)
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ANNEXE E

sachant que :

v LSE — . 2 2
GLSE _ __uti=D) e H, Jjla,” +p7)
i . ha LSE et M = E - 2 2
YAR/) ui a)(an :uxi +ﬂ /uzi)

i ui

Cas des couches situées au dessus du plan métallisé :

Dans la couche N : les composantes du champ EM s’écrivent selon (4.18) comme suit :

Iy 4k - h,a h b
HyN (an,y) =4, smh(}/N (HN -y)+ B, cosh(yN (HN -)) (E.39a)
7 I h h.a h,a I hb s h,b
H (a.,y)=-H (A y “cosh(y “(H —y)+B y ~sinh(y "(H -y)) (E.39)
= T B h,a _ h h,b _
E (a.,y)=E (A sinh(y “(H —y))+ B cosh(y "(H - y)) (E.39¢)
Sur la paroi métallique supérieure (a y=H ), nous avons:
EuN(an’HN):O = BN:O
d’ou :
H (a.,y)=—-A"H y"cosh(y"*(H - y)) (E.40a)
E (a,y)=A'E sinh(y""(H -y)) (E.40b)
D’ou:
VLSE _  _LSE, ha h,a
Yo =-n v, coth(yN hN) (E.41a)
]7 i(a 2 + 2
avec "t = N = ]g . ,[7’2) (E.41b)
" EltN a)(an 'LIxN + ﬁ 'LIZN)

Dans la couche (N-1) : les composantes du champ EM s’écrivent selon (4.18) comme suit :

(a ,y)= A, sinh(y* (H  —y)+B, cosh(y\’ (H  ~ ) (E.42a)
r7 I h _ ha ha ho_hb - hb
Hv(N—]) (an Y ) - _Hv(N—I) (ANJ/ N-1 COShO/Nfz (HN—I -y )) + BN—Ij/ N-1 Smh(yzvq (HN—I

h,b
(H__-y) (EA2c)

I — K h ) h,a . h
@ =E (A sinh(y* (H  —y)+B;  cosh(y”

—))) (E.42b)

y(N=I)
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Les relations de continuité des champs & y=H, = permettent d’écrire :

Eynay(@, Hy )=E(a, Hy,) (E.43a)

]_va(Nfl)(an’H(Nfl)):ﬁvN(an’HNfl) (E.43b)

cela implique d’une part, d’aprés (E.41) et (E.43- a et b) que:

~

~ H, v (c,, Hy_
g — vl N1/ (E.44a)

Eu(N—l) (a,, Hy_)

et d’autre part que:
ﬁv(zvfz) (an’HNq) LSE Azilf—zyzl\lf’fz
= =My (E.44b)
E (¢ ,H_ ) “ B
u(N-1)N 'n N-1 N-1I
d’ou le rapport :
A ?LSE
Nol = — . (E.45)
h,a . LSE
BN—] yN—Inu(N—I)
Nous en déduisons alors 1’admittance équivalente ramenée au plan y=Hy.; :
ha oLSE ha b hb
v LSE — _ULSE yN—ISu(N—I) COSh(yN—IhN—I) + 7/1\/—1 Slnh(yN—th—I) (E 46)
u(N-1I) u(N-1) LSE . h,a h,b *
SM(N#) smh(yNithil) + cosh(yNith#)
h v LSE
LSE _ AN—] _ YuN

sachant que :

u(N-1)  nh h,a . LSE
BN—] 7/N7177u(1v71)

En généralisant a I’interface H;:;, nous obtenons le processus de récurrence suivant relatif

s LSE .
aY,;”:

h,a o LSE h,a hb - h,b
?LSE _ _ULSE 7/1‘+1 u(i+1) COSh(j/thHI) + 7/1'+1 Slnh(}/wlh”l) (E 47)
wi uirn ISE - ha b .
Su(i+1) Slnh(7i+1hi+1) + COSh(y’Hl hi 1)
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avec :
v LSE 53
SLSE _ _ u(i+1) et LSE _ Hw-
ui yh,anLSE nm‘ - E
i ui ui
Finalement, le parameétre YMLSE se calcule a partir de I’équation (E.29) en exécutant les

processus itératifs (E.38) et (E.47)dei =2ametdei =m+1 a N pour calculer Zf,;jf et Z,fffp

respectivement avant de les sommer.
E.2.2. Détermination du paramétre Y **

Le procédé de calcul de I’admittance conjointe pour les modes LSE ﬁfSE se calcule de facon
similaire a celui de ¥ " qui s’écrit selon (4.23):
Flvm(an’Hm)_F[ (an’Hm)

Y = = m‘g? (E.48)

que nous pouvons réécrire sous la forme alternative suivante:

—YHE _y (E.49)

VISE _ yLSE _ §LSE
uv uv inf uv sup
Ainsi le processus itératif relatif aux couches situées au-dessous du plan métallisé est donné
par :

S LSE LSM 7/:;,[) sinh( 7z‘bhi) + 7lﬁ,aSLvaVl§ cosh( j/ih’ahi)
Yooo=n,, b LSE _: ha (E.50)
wi wi cosh( y;” hi) +S sinh( . hi)

tels que :

~

LSE
SLSE i uv (i—1)

x|

LSE __
uvi B = ha, LSE et nuv i
i 71' nuv i

l

2 2
vi — LSE (an 8xi +'B 821')

vi " anﬂ(gxi _821')

|

avec la condition initiale :

YBE = nffE coth(j/lh’”hl)

ul
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D’autre part, pour les couches situées au-dessus du plan métallisé, nous avons :

yihfl’ sinh(y/j’”hm) + 7/?’;;’SLSE cosh(y"“h

YLSE A i uv (i+1) i+1 i+l (E51)
uvi wv(i+1) h,b LSE : h,a :
COSh(yi+1hi+1) + Suv(i+1) Slnh(yi+1hi+1)
sachant que:
v LSE
LSE _ uv (i+1)
Suv,- - h,a. LSE
7i+177uvi

avec la condition initiale :

VLSE __ __LSE h,a
Yqu =M ,x coth(y N hN)

Finalement, le paramétre se calcule a partir de I’équation (E.49) en exécutant les

?LSE
processus itératifs (E.50) et (E.51) de (i =2 a m) et de (i = m+1 a N) pour calculer ?u f‘fff et

Y iifp respectivement avant de les sommer.
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ANNEXE F

DIFFERENTS TYPES DE SUPRACONDUCTEURS

F.1. Historique

La supraconductivité¢ a connu plusieurs périodes correspondant aux divers axes de recherche,
dont nous pouvons dégager deux périodes cruciales : avant et apres 1986.

Avant 1986 :

Tout commenga en 1911 par une découverte fortuite. Gilles Holst, un éléve du laboratoire du
physicien Hollandais Kamerlingh Onnes [211], travaillant sur 1'étude de la résistivité du
mercure a la température de liquéfaction de 1'hélium, découvrit qu'elle s'annulait en dessous
de 4,15° K (-268 °C environ). Des études ont alors porté sur tous les éléments simples et
notamment les métaux qui se présentaient comme les meilleurs candidats. Malheureusement,
tous les ¢léments n'étaient pas supraconducteurs et, plus étonnant encore, les meilleurs métaux
(cuivre, or, argent) ne présentaient aucune trace de supraconductivité. Toutes les voies alors
étaient prises en compte. Les chercheurs cherchaient dans toutes les directions : hydrures,
chaines organiques, oxydes... tout fut étudié, les résultats n'étaient pas toujours probants.
Certains finissaient méme par croire que ce phénomene était cantonné en dessous d'une limite
de température infranchissable. Mais la Tc (température critique) de 23.3°K (-250°C environ)
qui détenait le record jusqu'en 1986 avec le Nb3Ge (Germanate de triniobium) fut tout de
méme atteinte.

Une autre question restait posée, sur la provenance de ce phénomene qu'aucune théorie n'avait
jusqu'a présent soupconné. En 1935, F et H. London [136], puis V. Ginzburg et L. Landau en
1950 [212], proposerent des théories assez puissantes, mais incompletes. Une partie de la
réponse fut donnée par la théorie mise au point par Bardeen, Cooper et Schrieffer [213].
Celle-ci, plus connue sous le nom de théorie BCS, fut publié¢e en 1957. Pres de 45 ans apres la
découverte du phénomene, une théorie pouvait enfin le décrire au niveau microscopique. Cela
valut a ses auteurs de recevoir le prix Nobel en 1973. Cette derni¢re prédisait une limite de
température de 30°K (-243°C) au-dessus de laquelle tout matériau perdait ses propriétés
supraconductrices.

Certains scientifiques se détournérent alors du phénomeéne pour poursuivre des recherches

dans d'autres domaines, pendant que quelques rares chercheurs s'obstinaient.
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Apres 1986 :

Parmi ces chercheurs, Johannes Bednorz et Alex Miiller [214], finirent par découvrir un
nouveau composé a base de Baryum, Lanthane, Cuivre et Oxygéne (que 1'on notera Ba-La-
Cu-0), un oxyde qui devenait supraconducteur en dessous de 34° K (-239 °C). En Avril 1986,
le record était battu. Mais ce n'était qu'un début, en 1988 le composé TI-Sr-Ca-Cu-O
(Thallium, Strontium, Calcium, Cuivre et Oxygene) a 125° K (-148 °C) fut découvert. Le
monde scientifique exultait, la barriére de la température de liquéfaction de 1'azote (77° K, -
196 °C) était largement dépassée. Une nouvelle vague de recherche frénétique s'emparait du
monde scientifique qui permit d’atteindre la Tc de 164° K (-109°C) avec des composés au
mercure sous hautes pressions, un facteur 7 a été gagné en 10 ans. Tous les espoirs de voir un
supraconducteur a température ambiante se réveillaient. Une voie nouvelle s'ouvrit alors : les

oxydes supraconducteurs se révélérent de tres bons candidats avec de hautes Tc.

Mais, outre la remise en question de la théorie BCS, de nouveaux problémes se présentaient.
Dans la forme céramique la plus facile a préparer, ces oxydes supraconducteurs a "haute"
température critique (SHTC) voyaient leurs capacités supraconductrices bridées par un
courant critique Jc décevant. Le gain en température ne se traduisait pas vraiment par un gain
en performance.

Aujourd'hui la "course aux T." s'essouffle quelque peu au profit d'un souci de compréhension
des phénomenes physiques au niveau atomique. Cette nouvelle recherche conduit a de

nouvelles théories qu'il est actuellement difficile de confirmer ou d'infirmer.

F.2. Les différents types de supraconducteurs

Bien que les recherches aient montré que les matériaux possédant la propriété de
supraconductivité pouvaient étre de nature diverse (métaux simples ou complexes, organiques
ou non organiques, céramiques, oxydes), les critéres retenus pour leur classification font appel
a une propriété spécifique.

Les différences se retrouvent au niveau de deux des trois parametres essentiels a la
supraconductivité : le courant critique Jc et le champ critique He. Ces paramétres critiques
fixent une limite au-dela de laquelle le matériau perd ses performances supraconductrices.

La variation du champ magnétique externe H en fonction de la température (Fig.D.1) montre
deux comportements différents. Ceux-ci définissent les deux types de supraconducteurs.
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H H
9]
H

C _\_\_‘_"‘———.x\_\_

T
S0+ Il

0 T, T T

a) Type ] b) Type II

Fig. D.1 Champ magnétique en fonction de la température pour un supraconducteur
(N : Etat normal, SC : Etat supraconducteur (résistivité nulle), M : Effet Meissner)

F.2.1. Supraconducteurs de type I

IIs ne possédent qu'un seul champ critique Hc et leur diamagnétisme est parfait ou presque.
Car en réalité, I'induction magnétique pénétre sur une épaisseur 4, , appelée profondeur de
pénétration de London, sur laquelle se développent des supercourants (paires de Cooper). 4,

est de l'ordre de quelques dizaines de nanometres dans des supraconducteurs classiques.

Une conséquence du diamagnétisme "parfait" de ces matériaux est l'effet Meissner [133].
Dans ces matériaux, la répartition du courant n'est pas homogene. Le courant circule
uniquement en surface dans I'épaisseur de London (profondeur de pénétration de London).

Le comportement d'un tel supraconducteur est relativement simple du fait de I'existence d'un
seul champ critique, seuls deux états sont possibles : I'état supraconducteur avec effet
Meissner et I'état normal ou le matériau retrouve une résistivité élevée.

F.2.2. Supraconducteurs de type I1

Ces supraconducteurs possedent deux champs critiques Hc; et Hc,, le second étant nettement
plus ¢levé que le premier (jusqu'a plusieurs centaines de teslas dans les oxydes !). Ceux-ci
présentent en outre, des valeurs plus ¢levées de température et de champ critique. La présence
de deux champs critiques rend les choses plus compliquées. Trois zones sont a
considérer (Fig. D.1):

- En dessous de Hc, le comportement est analogue a celui des supraconducteurs de type 1.
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- Pour des champs compris entre les deux valeurs critiques, le diamagnétisme n'est pas parfait
et ['écrantage’ est partiel. Le supraconducteur se trouve dans I'état mixte. Bien que
supraconducteur, le matériau est pénétré par le champ magnétique extérieur. Il apparait que la
répartition n'est pas homogene, l'induction magnétique pénétre ponctuellement par un
ensemble de "tubes" appelés vortex. Ces derniers forment un réseau appelé "réseau
d'Abrikosov " [215].

- Au-dela de la seconde valeur critique, le matériau redevient normal.
F.2.3. Les supraconducteurs a haute température critique (SHTC)

Ce sont des matériaux dont la transition de 1’état normal a 1’état supraconducteur (résistance
¢lectrique nulle) se produit a une température trés ¢élevée, comparée a celles des
supraconducteurs classiques. A I'heure actuelle, il n'y a qu'une seule catégorie de matériaux
qui sont supraconducteurs a haute température, celle des oxydes de cuivre de terres rares avec
divers types de dopants.

Alors qu'avec les supraconducteurs conventionnels (qu'ils soient de type I ou II) il est possible
d’assister a une chute brutale de la résistivité lors du passage a 1'état supraconducteur, les
SHTC présentent parfois un saut de résistivité moins franc. Les SHTC sont des oxydes
intermétalliques. Leur structure est fortement anisotrope : leurs propriétés ne sont pas les
mémes dans toutes les directions.

F.3. Les remises en question

La formule de la température critique donnée par BCS indique que celle-ci ne peut dépasser
25-30°K, du moins dans les métaux courants. L'éventualité de "l'hydrogéne métallique"
(hydrogene a 1’état solide) restant 1'exception en raison de sa trés faible masse. L'hydrogene
métallique pourrait théoriquement €tre obtenu sous une pression tres €levée, trés au-dela de ce
qui peut étre réalis€ aujourd’hui en laboratoire. 30°K semblait bien €tre une valeur limite
puisque jusqu'en 1986 aucune température critique n'excédait 24°K. Avec la découverte des

supraconducteurs a haute température critique, cette limitation est plus que remise en cause.

Une question s’est posée alors: les oxydes supraconducteurs a haut Tc contredisent-ils la
théorie BCS ? Les théoriciens ne sont pas d'accord sur ce sujet. Certains considérent qu'il peut
s'agir d'un effet dimensionnel (modele 1D, 2D ou 3D), puisque ces nouveaux matériaux sont

fortement anisotropes. D'autres sont d'avis que le couplage entre les ¢électrons n'est plus di au

Dérivé de écran qui signifie obstacle; dans notre cas, il s’agit de I’opposition des électrons supraconducteurs a
la pénétration du champ extérieur auquel ils sont soumis.
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réseau (donc aux phonons), mais a d'autres interactions (¢lectroniques, magnétiques, les
deux...). D'autres proposent des modeles entiérement nouveaux... Ce sujet reste trés ouvert et
fait I'objet de débats scientifiques animés. Les mécanismes de la supraconductivité dans les

oxydes ne sont pas encore ¢lucidés.

Il est possible de comprendre maintenant les raisons de cette course effrénée que connait le
monde, depuis presque un siécle maintenant, afin de maitriser ce phénomene et de pouvoir
créer un jour, un supraconducteur a température ambiante. Si cet objectif est atteint, nous
aurons réalisé I’une des plus grandes avancées scientifiques accomplies par I’homme depuis
son existence, eu égard aux nombreux avantages de la supraconductivité.
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ANNEXE G

THEORIE DE LONDON SUR LA SUPRACONDUCTIVITE

G.1. Théorie de London

L’approche développée par les freres London [136] a été congue pour expliquer le
comportement électromagnétique des supraconducteurs connus a leur époque, c’est-a-dire
ceux du premier type. Ce n’est que plus tard qu’elle s’est révélée étre mieux adaptée aux
supraconducteurs de deuxieme type. Cela a donné a cette théorie un champ d’application
beaucoup plus vaste qu’il n’était prévisible, de sorte qu’elle soit utilisée, aujourd’hui encore,
pour rendre compte de certaines propriétés des supraconducteurs a haute température critique.

G.2.1. Premiére équation de London
La possibilité d’observer le passage d’un courant électrique dans un supraconducteur sans

dissipation d’énergie peut se traduire, pour les particules transportant le courant, par la

relation dynamique suivante :

s — g E (G.1)

Dans cette relation, E est le champ électrique a ’intérieur du supraconducteur, m_ la masse

des particules supraconductrices (présentées plus tard par la théorie BCS comme étant les

paires de cooper), ¢, leur charge et v, leur vitesse.

Dans un conducteur normal (ou se produit une dissipation d’énergie), une force s’opposant au

déplacement des particules apparait dans le second membre de 1’équation.

Si n est le nombre de supercourants par unit¢ de volume circulant a une vitesse locale

moyenne (v, ), alors la densité de courant peut s’écrire :

—

J.=nq,,) (G2)
Ainsi, de (G.1) et de (G.2) on obtient :

d, d@v,)) ngq,’

=n
dt SqS dt m

N

E (G.3)
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H étant le champ magnétique, les équations de Maxwell s’écrivent :

rot E =—pu, %—If (G.4)

divB=0=divH =0 (G.5)
La conservation des charges en régime stationnaire permet d’écrire:

div j, =0 (G.6)

.. D
rot H=j] +— G.7

En prenant les définitions habituelles du déplacement électrique D = 8OE et de I’induction

magnétique B = uoﬁ .

En négligeant le courant de déplacement (ce qui est généralement justifié dans un métal) et
partant de (G.7) et (G.3), nous obtenons les relations suivantes :

- 2
ng-|.
rot d—H —[ e JE (G.8)
dt m
et
- 2 ~
n
rot rot at =— A )7 dH (G.9)
dt m_ 0 dt

Des équations (G.3) et (G.4), nous pouvons écrire :

L9 nal o (G.10)
A m ar” '

A I’aide de (G.8) et (G.3), nous obtenons :

d, ngq’ 0
ot rot —>==——"— > G.11
rorrot m (G.11)

N

sachant que : rot rot = grad(div)— A (ou A désigne 1’opérateur Laplacien)
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Les équations (G.9) et (G.11) donnent finalement :

Aﬁ:(éy—]{ (G.12)
dt \ 2. ) dt
A% = [%j% (G.13)
dt \ A%, ) dt
avec A= (G.14)
/’lOnSQS

A, est appelée “longueur de pénétration de London™.

L’équation (G.12) exprime le fait que le champ local dans le matériau, et donc I’induction
magnétique, ne peut varier de fagon significative que dans une épaisseur de I’ordre de 4, .
D’autre part, 1’équation (G.13) montre que le courant dans le supraconducteur est confiné

dans une couche superficielle d’épaisseur voisine de 4, .

Dans un supraconducteur décrit par I’équation de London, il ne peut donc exister que des
courants superficiels.

G.2.2. Deuxiéme équation de London

En effet, les équations précédentes résultent directement du fait que le courant électrique
circule sans dissipation d’énergie; des courants induits permanents peuvent donc s’opposer a
la variation du flux magnétique a l’intérieur de celui-ci. Or, cette conclusion est en
contradiction avec I’effet Meissner qui montre que c’est 1’induction magnétique qui est nulle
au sein du supraconducteur et non la variation de celle-ci. Cela a conduit les fréres London a
modifier, sans justification théorique, les équations (G.12) et (G.13) en les écrivant sous la

forme :
- 1) =
Ahz( 5 jH (G.15)
AL
A —(Lj”' (G.16)
.]s /12L .]s *
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Les équations (G.15) et (G.16) sont les célebres équations de London. Il faut noter qu’elles ne
préjugent pas de la nature des porteurs de charge créant le courant électrique, bien que I’idée
sous-jacente soit I’existence de deux types d’¢électrons, les uns ayant un comportement normal
et les autres, un comportement spécifique qui est a 1’origine des propriétés particuliéres des
supraconducteurs. Le passage de 1’équation (G.12) a (G.15) montre qu’il n’est pas possible de
définir un supraconducteur comme étant un conducteur parfait, car ce faisant 1’effet Meissner

ne sera pas pris en compte.

Pour illustrer la signification physique de 1’équation de London, considérons un demi-espace

supraconducteur plongé dans un champ magnétique H,, parallele a sa surface (fig. G.I) et

ext

créé par des sources de courant extérieures au supraconducteur.

La résolution des équations (G.15) et (G.16) donne dans ce cas :

h(x) = h(O)exp(— %Lj -H, exp(—%j (G.17)
J &)=, (O)exp(— %j (G.18)
h 4
Bl

Spracordacter

B 3(Vers e coeur du supraconduc e ur)

Fig.G..1- Pénétration du champ magnétique dans un demi-espace supraconducteur.

Il apparait clairement que I’induction magnétique décroit rapidement a I’intérieur du
supraconducteur avec une constante d’espace égale a A, . Donc pour un supraconducteur,
dont les dimensions sont supérieures aA,, l'inductance moyenne dans celui-ci est
pratiquement nulle, ce qui traduit bien ’effet Meissner. Aussi, le courant pénétre dans le
supraconducteur sur la profondeur 4, . Mais I’expérience montre que A, augmente quand la

température (T) s’¢leve et tend vers I’infini quand T=Tec.
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G.2.3. Modéle a deux fluides

Nous avons indiqué précédemment que la profondeur de pénétration A, dépend de la
température. C'est pour expliquer cela qu'a été imaginé le modele a deux fluides proposé par
Casimir et Gorter [216]. Ce modele suppose la coexistence au sein du matériau
supraconducteur de deux sortes délectrons de conduction, les uns se comportant comme dans
un métal classique, les autres présentant des propriétés particulieres, comme celle de pouvoir
transporter un courant électrique sans dissipation d'énergie.

Afin de rendre compte des observations expérimentales, il faut donc supposer que les densités
volumiques, n, et n;, d’électrons normaux et supraconducteurs varient en fonction de la
température, mais, si n est la densité totale d'¢lectrons de conduction du matériau considéré,
nous devons évidemment toujours avoir n = n, + n,. La divergence de la profondeur de
pénétration a la température critique montre, grace a la relation (G.14), que n; doit s'annuler a
T=T.. A partir de cette observation, nous pouvons donc poser : n, (0)=n et ns (T.) = 0. La

forme de la variation de nsen fonction de la température peut étre déduite de celle de 4, .

La mesure de la variation de la fréquence de résonance du circuit permet de déterminer A, (T)

et, grace a la relation (G.16), pouvoir obtenir la variation de ns en fonction de la température.

Nous établissons ainsi les lois empiriques suivantes :

ﬂL(T): /1L(0) (1_]g4j avec g = Tz (G.19)

ot n (7)=nli-g") (G.20)
Une autre loi empirique intéressante a été établie expérimentalement ; elle concerne la

variation en fonction de la température du champ critique thermodynamique H, :

H.(T) = H, (0) (I—g°) avec gZ%— (G.21)

Il convient de ne pas oublier que les relations (G.19), (G.20) et (G.21) ne sont pas issues d'une
théorie microscopique de la supraconductivité. Les vraies lois théoriques, moins simples, n'en
sont toutefois pas trés €loignées, et donc nous utilisons souvent ces relations empiriques par
commodité. Sur la figure (G.2), l'accord est assez bon entre une courbe expérimentale de H,
(t) et la courbe théorique issue de la relation (G.21).
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Toutefois, ce modele ne propose aucune explication a la coexistence d'électrons normaux et
d'électrons supraconducteurs au sein du méme corps en dessous de la température critique. La
compréhension de ce phénomene ne viendra qu'avec la découverte de l'appariement des
¢lectrons pour former des paires de Cooper.

H..(0)

» [ =

i
TC

Fig. G.2 Variation du champ critique thermodynamique en fonction de la température réduite :

courbe théorique, ----------- courbe expérimentale.

G.2.3.1. Impédance de surface

Selon le modele a deux fluides, la densité de courant J peut étre exprimée sous la forme
suivante :

J=J +J =c E (G.22)

ou o est une conductivité complexe
J=c E=(c,—ic,)E (G.23)

En négligeant les collisions subies par les paires de Cooper, il est possible de calculer les
composantes réelle et imaginaire de la conductivité, qui se présentent sous la forme:

2
n,e’r

% S i+ 0') G249

2 22
n, ,_mewt

s

o, =

B ma) ma)(1+ a)zrz) (G.25)
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7 est le temps caractéristique d'établissement d'un courant stationnaire dans un conducteur
normal (da a I’effet de collision des électrons normaux). e est la charge des électrons.

La conductivité d'un supraconducteur en hyperfréquence n'étant pas infinie, nous nous
attendons a ce qu'il se comporte comme un métal normal trés bon conducteur. L'impédance de
surface est définie comme le rapport des composantes parall¢les (2 la surface) des champs
¢lectrique et magnétique; Il est possible de montrer que pour un métal normal, elle est liée a la
conductivité par:

e T
z, =1 | (G.26)
H, 20

En insérant dans cette derniere relation I'expression de o donnée par les €quations (G.24) et
(G.25), nous trouvons une impédance complexe dont les parties réelle et imaginaire sont

données par:

Z =R +iX, = \/(“0'”—0',,) o 4i \/ 2% (o] + o) (G.27)
2o 2|of|

Il en découle immédiatement que l'impédance tend vers 0 lorsque @ tend vers 0, ce qui
justifie la distinction entre les hautes fréquences d'une part, pour lesquelles l'impédance de
surface joue un role (typiquement au-dessus de quelques centaines de mégahertz) et les basses
fréquences d'autre part, ou elle n'intervient pas (fréquences industrielles).

La résistance de surface conduit a une puissance dissipée par unité de surface donnée par:

P= %RSH/Z/ (G.28)
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ANNEXE H

DETERMINATION DES FORMES ADMITTANCE ET HYBRIDE

DES FONCIONS DE GREEN ET RESOLUTION PAR LA METHODE DE

GALERKIN

H.1. Forme impédance G des fonctions de Green

Cette forme a déja ¢té développée au chapitre 4, nous la reprenons ici pour plus de

commoditeés.

=
2

e

Lt
=4
@ —_

R

=

N

)

—_
K

g

[

—_—
S

=
-

Q

[ 3
[

QQQ

QQQQ

N
'

Q

]
EN

QQQ

jxml (an)

'7zm1 (an) (H.1)
jme (an) .
jsz (an )

Dans ce qui suit, les indices ‘e’ et ‘4’ désigneront les modes LSM et LSE respectivement.

H.2. Détermination de la forme admittance Y des fonctions de Green

Pour la détermination de la matrice admittance de Green [Y] dans le repere cartésien (x, y, z),
il est nécessaire de déterminer d’abord cette matrice [y] dans le repere d’Itoh (u, y, v)

représentée par le systéme suivant :

!
=
R R

<
2
—_

vm?2

W
S
35

=

=
N N S N’

Vi
Y
V3
Ya

Y13
Va3
V33
Va3

V14
Yo
Vs
Yas

Pour cela, il suffit d’inverser la matrice [Z] représentée par le systéme suivant :

il

=

<

)

l

va(

R

n

ml (an 4
um?2 (a

(24

H

no

no

Hml
H

H

ml

m?2

m?2

)
)|
)
)

z}
0
Z;,
0

0
Z
0
Z
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ce qui donne:

(H.4)

ou I'indice * désigne la matrice des cofacteurs obtenus en multipliant les mineurs z, par

(=1)"/. L’indice T désigne la transposée.

Les mineurs de la matrice [Z] sont obtenus par calcul des déterminants des sous-matrices
obtenues en éliminant la i ligne et la /" colonne, soient:

h h h h

z =2°7"7°-72°7Z°7Z z =777 -72°7"Z°
n-o 2% a2 13 12721 72 1522
h ph h h h h h h

z =2"7"7°-72"7"7Z° z =777 -72"7Z°Z
2 T2 %2 T2 24 2% 1522

h h h h

z =2"7°7°-7"7°Z° z =2"72°7 -7"7°7Z°
31- %% T 337 T2 1=

h h h oh h h h h

z =72"7"7°-72°7"7 z =72"72°7" -72°7" 7
2 Tn%a"n 127172 “ TnTn"2 1" 7

L’équation (H.4) devient alors :

-z; 0 -z, 0
_ 1 0 -z, 0 -z,
DetZ |-z, 0 —z; O

0 -z, 0 -z,

(H.5)

D’ou, nous identifions les éléments de la matrice y dans le repére (v,y,u):

y,=-2z,/DetZ Y,=0 V3=—123/DetZ V1. =0
¥, =0 Yy =—2y,/DetZ V3 =0 Vyu=—2,/DetZ
V5 =—23/DetZ V4, =0 Vi3 =—2zy,/DetZ V3, =0
Y4 =0 Vi =—2,/DetZ V=0 Vuu=—2,/DetZ
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En revenant au repére initial (x, y, z) via (4.17), nous obtenons la matrice admittance de Green

Y dont les éléments sont identifiés comme suit :

Y, =y, c0s” O+ yy, sin’ 0 Y, =[y,, —y, Jsin@cos@® Y, =y, cos’O+y,,sin’ @
)’14:[y24—y13]sin6’cos0 Y, =Y, Y, =y, cos’ @+y, sin* 6
Y=Y, Y, =yyc08’ O+ p;ysin® @ Y, =y; cos’ O+, sin’ 0

Yy, =[ys, =y |sinfcoso Y, =yy 08’ O+ y,sin° 0 Yy, =[y, —y;]sinOcosd

Y, =Y, Y, =yypc0s’O+y,sin® 0 Y, =Y, Y, =y, c08” O+, sin’ 0

Ce qui nous donne le systéme suivant :

jxml(an) n Y, Y, Y Exml(an,Hml)

jzml(an) _ v, Y, Y5 Y Ezml(an,Hml) (H.6)
'7xm2(an) v, Y, Y I, Emz(an,Hmz) .
szz (an) Yy Yo Yu Y, szz (an ) HmZ)

H.3. Détermination de la forme hybride H des fonctions de Green

La détermination de I’autre forme alternative de la matrice de Green a savoir la matrice
hybride [H] se fera en exprimant ses ¢léments en fonction de ceux de la matrice impédance
[Z]. Dans le repére d’Itoh (u, y, v), la matrice hybride appelée [/] est représentée par le
systéme suivant:

Euml (an’Hml) hll hlz h13 h14 juml(an )

E,(a,.H,) _ hoy By (@) (H.7)

um?2 (an ) h31 h32 h33 h34 EumZ (an H Hm2 )

Jva(an) hy hy hy hy Eva(an ’Hm2)

Le systeme (H.3) relatif a [Z] peut étre décomposé en quatre équations tels que:

Numl = Z lhl juml + Zth jumZ (Hga)
Evml :Zlel Jvml + ZIQZ Jva (H8b)
Eumz :Z;ll L714m1 +22h2 jumz (ch)
Eva =ZZel jvml +Z§2 '7va (Hgd)
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De I’équation (H.8.c), nous avons:

~ 1 ~ Z;’l

um2 — 5 Hum?2 h
ZZZ Z22

En remplagant (H.9) dans (H.8.a), il vient:

ol j +Zlh2 E _Zlhz Zzhl (ZnZzhz Zlhz Z;I)J
uml uml h um?2 h uml h uml
Z5 Z, Z5 22
J,,, est extrait de la méme fagon de 1’équation (H.8.d) :
~ I ~ Z5
Jva :_eEva il J
Z5 Z,
En remplagant (H.11) dans (H.8.b), nous obtenons:
E _j +Zlez E _Zlez Zzel j _(Zlel Zzez_Zlez 2261)7 Zlez ol
vml — ¥ vml e vm?2 e vml e vml e vm?2
Zy Zy Zy Zy

(H.9)

(H.10)

(H.11)

(H.12)

L’ensemble des équations obtenues (H.9), (H.10), (H.11) et (H.12) permet d’obtenir le

systeme d’équations (H.7) tels que:

E _(Zlhlzgz_zlhzzfl)N Zlth .

uml h uml
222 222

e e e e e
- _(211222_212221)N +le -
vml e vml e vm?2
Zzz Zzz

h
~ 1 ~ Z Zy
um2 — n Pum2 T S uml
Z22 ZZZ
e
~ 1 7 Z21 Zng

wm2 e vm2 e
ZZZ ZZZ
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Ce qui donne finalement pour la matrice [/] :

(Zlhl Zgz — Zlhz Z;) 0 Z_lhz 0
Z, Z,
0 (2 %2 z) %
[h]: i 2 | 2
a1 0 0
Z, Zy
22 2
0 —Z—2:1 0 18
L Zy Zy i

Nous revenons ensuite au repere initial (x, y, z) via (4.17), d’ou les ¢léments de la matrice
hybride de Green [H] qui sont identifiés par:

_ (Zlhl Zzhz — Zlh2 Z;) (Zlel Zgz — Zle2 Zgl)

H, = - cos’ O+ - sin* @
Zy Zy
le — |:(Zlhl Z;lz _thhz Z;ll)_(zlel Zzez :Zlez Zzel) sinfcos®
Zy Zy
H, =(Zlhz/Zzh2 )cos2 0+ (Zfz/Zze2 )sin2 0 H14:[Zf2/Z§2 —z! |z ]sin0c050
e e e e h h h h
H, =H, 1,z % Z2) o594 (2020 % Z) 5 Hy=H,
Zy Zy
H, = (Zlez/Zzez )COSZ 9+(Zlh2 /Zzhz )sinz 0 Hy = _(Zgl/zgz )C052 9—(Z§1/Z§2)sin2 0
H, =[Z§’1/Zzh2 AN A ]sin&’cos&’ H,, :(1/22”2 )cos2 6’+(1/Z§2 )sin2 0

H34:[I/Zfz—l/Zzl’z]sinﬁcosﬁ H,=H,, H42:—(Z;l/Zfz)cosz9—(2;’1/22”2)sin249

H,=H, H,,=(1/25,)cos” 0+(1/ 22 )sin® 0

Ce qui donne le systéme suivant:

Exml(an’Hml) H, H, H, H, Nxml(an)

E,(a,.H,) _ Hy Hy Hy Hy, Jom(e,) (H.19)
jme(an) Hy Hy Hyy Hy, Eme(an’HWZ) .
szZ(an) Hy Hy, Hg Hy Ezmz(“naHmz)
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H.4. Résolution par la méthode de Galerkin
H.4.1. Cas de la forme impédance Z
Pour résoudre le systéme (H.1), nous commengons par décomposer les densités de courant sur

les métallisations M (jxml (an ), jzml (an )) et M, (jxmz(an) et jzmz(an )) selon les fonctions
de base appropriées :

Jon@)=Ya 7, (a) (H.20a)
izml(an)zébq J., () (H.20b)
Fonla,)=3e 7, (@,) (H.200)
Fonle,)=3d. T (@) (H.20d)

Les coefficients a,,b,,c,,d, ¢tant des suites de coefficients scalaires complexes inconnus a

déterminer. En remplagant les expressions (H.20) dans le systéme d’équation (H.1), il vient:

P ~ Q ~
Exml(an ’Hml ) :Gll(an )Z;ap pr (an ) +G12 (an )Z}bq zq (an )
p= q=

(H.21a)

.‘.r
»
Il
—_

- (H.21b)

P=; q=; (H.21c)
+ G33 (an )Z:; cr Jxr (an ) + G34 (an )gl ds zs (an )
P 0 ~
Ezm2 (an ° Hm2 ) G41 (an )Z ap pr (an ) + G42 (an )Z bq qu (an )
p=lR q=; (H.21d)
+ G43 (an )Z:; cr Jxr (an ) + G44 (an )Z:;‘ da zs (an )
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L’étape suivante consiste a prendre le produit scalaire des équations (H.21) a 1’aide des

fonctions tests 7Xp,(an), qu,(an), jx,..(an) et jzs,(an)(choisies égales aux fonctions de

base), ce qui donne :

07,0, S0 e ) 500 o) S5 e e S e )] )

p= q=I r=I

(p’=1.P) (H.222)

(5 o S kel )1 S e fo) v S fo )oa S ) )

Z
p=l q=1 r=I q

(@=1.0)  (H.22b)

o Sl o) 0 S e e S e S e e 3

p=l q=1 r=I

(r’=1.R) (H.22¢)

2o, S ) 0,856 e o)< S e a S0 e ) |

zs zs
p=l q=1 ﬁ] s=1

(s'=1.5) (H.22d)

En tenant compte de la complémentarité des conditions aux limites du champ et du courant
sur I’interface métallisée, il vient :

En utilisant ensuite 1’identité¢ de Parseval [Annexe B], nous obtenons finalement le systeme
suivant :

>cl (B, +ZC§§X,,( )b, +ZC¢?X,,( ,)e, +ZC;:‘X,,( )d, =0 (H.23a)

p=1

Zcxpzq( )a, +Zczqzq( )b, +ZCM( ,)e, +ZCM,( )d,=0 (H.23b)
ZCW( )a, +ZCW( Vb, +3.C2 (e, )e, + X.C¥ . (B)d, =0 (H23¢)

r=1 s=1

ZCE;A( )a, +ZCM( )b, +ZCM( J)e, +ZCM( )d =0 (H23d)
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Sachant que les composantes de la matrice [C] peuvent s’écrire sous la forme suivante :
Cl,(@.8)=XG,(a, . B) T, (ij=1.4) (H.24)

K et L étant deux indices pouvant €tre remplacés respectivement par (xp,zq,xr,zs) et
(xp',zq',xr',zs'), nous obtenons ainsi donc un systetme d’équations algébriques de
(P+Q+ R+ S) équations linéaires homogenes en fonctions des (P + Q+ R+ S) coefficients

inconnusa,, b,, ¢, et d, de la forme suivante :

a,

[C(w, B)] Pl (H.25)
C

d

N

~

Les solutions non triviales du systéme d'équations homogeénes (H.25) fournissent & une
fréquence donnée f, les constantes de propagation des modes guidés par la structure. Les

solutions non triviales sont obtenues en annulant le déterminant de la matrice [C(w, B)].
det[C(@, B)]= 0 (H.26)

L'équation (H.26) représente 1’équation caractéristique du systéme. Sa résolution permet de

calculer a une fréquence donnée la constante de phase 3.

H.4.2. Cas de la forme admittance Y

La résolution du systeme d’équations (H.6) par la méthode de Galerkin est similaire a celle
qui a été développée avec la matrice de Green Dyadique [G] sauf que dans ce cas, nous
modélisons le champ ¢lectrique au lieu de la densité de courant.

Nous commengons par décomposer les champs sur les interfaces métallisées M; et My,
E (an)’ Ezml(an)’ E (an) et E

Exml xm?2 zm2

(a,) dans les fentes suivant les fonctions de base

appropriées, soient :
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Eonla, )=§a,, E, (@) (H.27a)
E. (a, ):ibq E(a,) (H.27b)
Fonler,)=3c, E. () (H.270)
E,(@,)-%d E.(a,) (H.27d)

En suivant les mémes étapes que précédemment, nous obtenons un systeme d équations
algébriques identique a celui défini en (H.23) a cette différence prés que les coefficients

ij ,
CK,L (w, B) sont donnés par

Cl (@ B)=XY,(a, BEE,  ouij=(.4). (H.28)
K et L étant deux indices pouvant étre remplacés respectivement par (xp,zq,xr,zs) et

(xp',zq',xr', zs").

Les solutions non triviales du systéme (H.23) (avec (H.24) remplacé par (H.28)) fournissent a
une fréquence donnée f, les constantes de phase en annulant le déterminant de la matrice

[C(e. B)].
H.4.3. Cas de la forme hybride H

Nous commengons par décomposer les densités de courant, J (an) et J,_, (an) sur My, et le

champ E_,(e,),E. ,(a,) sur M, suivant les fonctions de base appropriées :

> ~zm?2

T (a,,)=§a,, 7 (@) (H292)
T le,)= ibq J.,(a,) (H.29b)
Fonla,)-2c, E, (a,) (H29¢)
Eonle,)-%d, E.(a,) (H.294)

»
1l
—_

242



ANNEXE H Détermination des formes admittance et hybride des foncions de Green et
résolution par la méthode de Galerkin

En suivant les mémes étapes que précédemment, nous obtenons un systeme d équations
algébriques identique a celui défini en (H.23) a cette différence prés que les coefficients

C["’; . (e, ) sont cette fois donnés par

Pour les éléments C,, ., C.2 ., C2 .,C2 . -

Ciulof)=2H (@, B J, (H.30)
Pour les éléments C;’ ..CL ..Co_..C2

Ciulo.f)=2H, (e, BE I, (H.30D)
Pour les éléments C;) .,C .,Cy _.,C2 . :

Ciulo.f)=2LH,(a,. BV E] (H.30c)
Pour les éléments C° .,C' . ,CP ., C¥

Ciulo.f)=2H,(a,. BIEL E, (H.30d)

K et L étant deux indices pouvant étre remplacés respectivement par (xp,zq,xr,zs) et

(xp',zq',xr', zs").

Nous obtenons un systeme d’équations algébrique de (P+Q+ R+ S) équations linéaires
homogenes en fonctions des (P+Q+ R+S) coefficients inconnus a,, b, ,c, et d  de la

forme suivante :

[Clw.8)] ¥ |=0 (H31)

Les solutions non triviales du systéme (H.31) fournissent a une fréquence donnée f, les

constantes de phase en annulant le déterminant de la matrice [C (a), p )] .
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ANNEXE 1

PROPRIETES DE PROPAGATION DES ONDES ELECTROMAGNETIQUES
DANS LES FERRITES

Dans cette annexe, nous allons décrire brievement un comportement particulier des ferrites en
hyperfréquences: le phénoméene de non-réciprocité [217]-[219]. Cette propriété est a la base
du fonctionnement de certains dispositifs micro-ondes: les circulateurs et les antennes a ferrite

a polarisation circulaire.

I.1. Quelques généralités sur les ferrites

Les ferrites sont des oxydes métalliques complexes de formule générale : A-O-(Fe,03), ou n
est un entier et A un cation divalent généralement métallique (Zn, Ba, Ni, etc.). Leur
résistivité électrique p est comprise entre 10° et 10'° Q.m, ce qui en fait de bons isolants : les
ondes ¢lectromagnétiques peuvent donc s’y propager. Leur permittivité di€¢lectrique relative,
er , est comprise entre 10 et 15. En hyperfréquences, les diélectriques peuvent présenter des
pertes, qui sont introduites en ajoutant une partie complexe a leur permittivité relative. Cette
dernicre devient :

e=¢r—j¢&" (I.1)

"

r

de sorte que la tangente de pertes diélectriques, soit définie par : tan 6 = —+
£

r

Sa valeur, pour les ferrites massifs, est excellente, de 1’ordre de 10'4, a 10 GHz, ce qui signifie
que les ondes les traversant s’atténuent peu.

Les ferrites sont utilisés dans des circuits passifs non-réciproques. Par définition, ceci signifie,
d’une part, qu’aucune amplification du signal n’a lieu (et ce, sans modification de fréquence),
et d’autre part, que les propriétés du circuit dépendent de son sens d’insertion dans un
dispositif micro-onde. Si ce dernier est fixe, c’est le sens de propagation de I’onde, et donc
son vecteur d’onde, qui déterminera le comportement de 1I’ensemble. C’est cette propriété qui
est la plus utilisée dans les dispositifs non-réciproques usuels.

I.2. Approche macroscopique de la non-réciprocité

I.2.1. Cas idéal simplifié

Nous présentons ici, comme premicere approche, une présentation de la non-réciprocité
idéalisée et trés simplifiée. Nous négligerons volontairement, dans un premier temps, tous les
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effets dus au champ démagnétisant. Nous verrons, dans un second temps, un développement
plus rigoureux. Soit un ferrite de forme parallélépipédique de dimensions trés grandes, d’axe

(z’z), traversé par une onde électromagnétique de vecteur d’onde k,de champ électrique E

et dont le champ magnétique h est polarisé circulairement. Soit H , un champ magnétique

statique de direction perpendiculaire au plan de polarisation de h (figure L.1).

=1
s
o

Sens de propagation de 1’|:|nc1|E-z.F

Fig. .1 Cas idéal d’un ferrite non réciproque

Nous supposons que H , ost suffisant pour saturer le matériau qui acquiert donc une
aimantation a saturation M. On constate que, pour des intensités de champ statique bien
précises, 1’onde ne peut se propager que dans un seul sens dans le matériau ; la propagation
dans le sens inverse est impossible. C’est la base de certains dispositifs micro-ondes non-
réciproques.

1.2.2. Réponse magnétique d’un matériau non-réciproque

Par analogie avec I’équation (I.1), il est possible d'introduire la perméabilité magnétique

complexe du matériau :

He=pr—J W' (I.2)
ou " représente les pertes magnétiques, tandis que p’ est la perméabilité magnétique au sens
classique. En cas de propagation d’une onde électromagnétique, p’ affectera la phase de
I’onde tandis que p" influera sur son module.

Dans les conditions du paragraphe 1.2.1, les valeurs de p’ et p" dépendent tres fortement du

sens de propagation de I’onde : ¢’est le phénoméene de non -réciprocité. Lorsque les ondes se
propagent vers les z croissants (sens +) et décroissants (sens -), nous avons respectivement:

u =4 —ju (13)

po=p —ju" (14)
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La figure 1.2 représente les variations des différents paramétres p,, p’_, p'iet p'". en

fonction de la norme du champ appliqué H , (en toute rigueur, il s’agit du champ interne au

matériau, notion que nous verrons dans le paragraphe suivant).

De ces courbes, il ressort que :

- "+ présente un maximum en Hy = Hy appelé gyrorésonance ; la largeur du pic a mi-
hauteur est appelée largeur de raie de gyrorésonance AH et dépend de la nature du

ferrite,

- W'+ passe par un minimum et un maximum de part et d’autre de la gyrorésonance,

u'"- est quasi-nulle, quelle que soit la valeur du champ,

W'~ varie peu en fonction du champ.

La fréquence de gyrorésonance, f,, est donnée par la formule de Kittel [220]:

P

R P Tt &

ou N,, N, et N; sont les facteurs de champ démagnétisant (liés a la forme du matériau) dans les

trois directions de ’espace.

Fig. 1.2 Variation des différents parametres u's , 1. y'""+ ' en, fonction
du champ appliqué au ferrite
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La figure 1.2 permet également de comprendre I'utilisation des ferrites en hyperfréquences.
Ainsi, certains sont utilisés a la gyrorésonance: c’est le cas des isolateurs et des filtres.
D’autres, tels que les circulateurs micro-ondes sont utilisés hors gyrorésonance : le choix du

champ statique est alors fondamental pour se retrouver dans les conditions évoquées

précédemment (' et ' suffisamment différents et 1 = 4° = 0).

I.3. Approche théorique de la non-réciprocité

Nous allons présenter ici, de maniére succincte, les origines des phénomenes de
gyrorésonance magnétique et de non-réciprocité. Une approche plus compléte existe dans la
littérature [151].

1.3.1 Précession du vecteur aimantation

Soit un ferrite soumis a un champ magnétique statique H . dirigé suivant oz ; nous

supposerons que ce champ est assez intense pour saturer le matériau dont I’aimantation a

saturation M, est dirigée selon oz. Nous superposerons a H , un champ magnétique #

alternatif (champ magnétique d’une onde électromagnétique polarisée circulairement dans le

plan xoy de pulsation ®). Afin de simplifier le probléme, nous faisons trois hypothéses:

- la forme du ferrite est un ellipsoide de révolution (fig. I.3) : le champ démagnétisant est

donc constant, en I’absence de champ autre que H b I’aimantation dans le corps est
également homogene,
- Nous supposerons que la longueur d’onde micro-onde est trés grande devant les axes

de cet ellipsoide : le champ micro-onde est donc uniforme a tout instant dans le ferrite,
- les effets des champs d’anisotropie sont négligeables.

Ellipgoide

de ferrite
I P
/ Y
— ¥
« b

Fig. I. 3 Représentation schématique de I’orientation des vecteurs H oM. M, h

s
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Avant I’application du champ micro-onde, le champ qui régne a I’intérieur du ferrite est :

H =H -NM (L6)
ou NV, est le facteur de champ démagnétisant selon oz.
Apres ’application du champ micro-onde, I’aimantation du ferrite devient :

M=gA +hk) (17)

ou H; est le champ total interne, y est la susceptibilité magnétique du ferrite et 4; le champ
intérieur au matériau, di a Dleffet du champ % de 1’onde; nous travaillons dans

I’approximation "faible champ", et donc I’intensité de 4; est donc faible devant celle de H;

En appliquant le théoréme du moment cinétique aux €lectrons, nous obtenons [151] :

1 ait
y dt

— —

— M Al +5 )+ (18)

i

ou y désigne le rapport gyromagnétique (rapport entre le moment cinétique et le moment
magnétique) ; A est un terme d’amortissement. Pour un méme champ statique appliqué,

I’extrémité du vecteur M décrit un cercle en I’absence de champ micro-onde, une spirale a la
fréquence de gyrorésonance et un mouvement de précession a une fréquence éloignée de la
gyrorésonance.

1.3.2. Tenseur de Polder

La résolution de 1’équation d’évolution du moment magnétique (I1.8), conduit a une relation
d’anisotropie entre le vecteur induction magnétique et le champ magnétique, s’exprimant a
travers une forme tensorielle de la perméabilité. Cette formule montre le lien entre le champ
micro-onde et I’aimantation du matériau. Dans les conditions décrites au paragraphe 1.2.1 et
sur la figure 1.3, les coordonnées de I’aimantation du ferrite et des différents champs
magnétiques sont :

Mx hix 0
M:My : Ei:hl_v et H =|0
M 0 H

ou M; est I’aimantation a saturation
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La relation (1.7) s’écrit alors :

Mx Z XX xy xy hix
My - Zyx Zyy yz hiy (19)
Mc Z zx zy zz Hc

La matrice de susceptibilité [¢] de 1’équation (1.9) est appelée tenseur de Polder et peut étre
diagonalisée en raison de la forme ellipsoidale du ferrite (¥ xy = - % yx)- Les valeurs y,x et yzy

sont obligatoirement nulles. La valeur de M ,= M; se réduit donc a M=y ,, H;.

Par souci de simplification, on utilise de préférence le tenseur de perméabilité magnétique

relative lié a la susceptibilité :

7 =L [1]+[4] (L10)
7,

»
0

ou [I] est la matrice identité. A partir des remarques précédentes, nous montrons que H s’écrit

u, —jk 0
U, =\jx u 0 (L.11)
0 0 u.

La présence d’un terme extra-diagonal (+jk) dans la matrice de perméabilité de second rang
ci-dessus est due a une quadrature de phase entre le champ magnétique hyperfréquence selon
la direction de propagation y du signal dans le milieu et celui suivant la direction x du repere
cartésien. Cette quadrature de phase est liée au temps mis par le moment magnétique (M)
pour précesser autour de la direction d’application du champ magnétique. Les éléments (+jk)
et (-jk) représentent, respectivement, la non colinéarité entre les perméabilités du matériau
selon les axes x et y du repere cartésien puis selon les axes y et x de ce méme repere. Ils
traduisent 1’anisotropie induite du milieu, sous I1’action de la commande magnétique
extérieure, et sont responsables du comportement non réciproque de la propagation d’une
onde électromagnétique dans un matériau a ferrite. Ce comportement est notamment a la base

du fonctionnement des isolateurs a résonance a ferrites [221].
1.3.3. Modé¢les de Landau-Lifshitz et de Polder

Plusieurs modéles tensoriels ont été proposés pour résoudre 1’équation (I.8) et exprimer le
terme d’amortissement. Nous nous limiterons ici aux modeles de Landau-Lifshitz et de
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Polder, qui décrivent le comportement des ferrites saturés, ¢’est-a-dire mono-domaines : ce

sont donc des cas idéaux. Le ferrite étant a saturation et les vecteurs M et H étant dirigés
selon oz, la valeur de g est alors maximale: . = [. Des ouvrages spécialisés répertorient de

nombreux autres modéles saturés ou non [217], [222].

Le mode¢le de Landau-Lifshifz tient compte des pertes magnétiques. La résolution de 1’équation
(1.8) aboutit a :

(o + joa)w
u =1+ g " (I.12)
g (a)o + joa) —o

— 0w
m

(L13)

- (0, + joa) - o

o est le coefficient d’amortissement, contenu dans le vecteur 4 de I’équation (1.8) et 1i¢ a la

relaxation des ¢lectrons, o la pulsation de I’onde hyperfréquence, @ = yH et @ =M

Dans le modele de Polder, le coefficient d’amortissement o est nul. p et ¢ sont donc purement réels :

a)Oa)m
ﬂr =] +2—2 (114)
C()O -
— ww
2= (L15)

et dépendent de la fréquence de I’onde hyperfréquence et du champ appliqué au ferrite.

La résolution de 1’équation (1.8), dans le cadre de ces deux modé¢les, donne deux solutions,
c’est-a-dire deux valeurs de perméabilités magnétiques relatives selon le sens de propagation

(ou de polarisation) de 1’onde. Ces solutions, notées L, et |, , ont pour expression :
M, =H +K (1.16a)

H_=U —K (1.16b)

r

Nous retrouvons ainsi le propre de la non-réciprocité, qui est caractérisée par deux
perméabilités magnétiques dépendant du sens de propagation de I’onde dans le matériau, ou
de sa polarisation droite ou gauche.
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ANNEXE J

EXPRESSIONS DES COMPOSANTES DES CHAMPS ET

EQUATIONS DE PROPAGATION : CAS DE L’ANISOTROPIE NON DIAGONALE

J.1. Expressions des composantes des champs

Les équations de Maxwell s’écrivent dans un milieu anisotrope caractérisé par les tenseurs de

perméabilité et de permittivité (5.4) comme suit:

GAE=_ 8
ot
i =P
ot
VD=0
VB=0

Ce qui donne en régime sinusoidal,

OF
“ 4 JBE. = —jo.[uH_+ jxH_]
oy )
oE. . .
- &:—JﬂEx=—J@MJh
OE  OE
L2 = —jo.[—jxH +pH ]
ox Oy ¥ z
OH
“+ jJBH =jo.[¢ E +je E ]
ay y X a z
OH . . .
- o - JjPH . = jowe E,
&g OH
——=jo.[—je E +¢&F
x o Jjo.[—je E +¢E ]
oF 1)) oF oF OF

€ —Y+je —+g ——je —L4+e—=2=0

ox ¢ Ox 7oy “ 0z 0z

oH oH oH OH oH
z y _jg X +H

=+ JjK +
P o T THhy TN T oz

z —(
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I’anisotropie non-diagonale

Ces expressions conduisent aux relations suivantes dans le domaine spectral:

O - - ~
~+JBE =—jo.[uH +jxH ]
ay y x z

ja,E.—jPE, =~jouH,

. OE I
—-jo E ——=—jo.[—jxH +pH ]
noy ay X z

oH - ~ -
“+ jBH = jo.[¢e E + je E ]
ay y X a z

jo,H — jpH = joe E,

. OH -
—jo H —=jo.[—je E +eF ]
n y ay a x z

~ - OF
—(joe+eB)E +(ca — jBe)E +e —— =0
n a X a n z y ay
N N OH
—(jo p+kB)H +(xo — jBu)H +p, 8yy =0

L’indice ‘~’ désigne la transformée de Fourier selon x.

A partir de 1’équation (J.2b) et (J.2g), nous obtenons :

angy aEy + ~wu0(8aan_jﬁs)ﬁ

E =-j J
* (B’ +a ’) Oy gp’+a’) 7

J +J
T gBHa’) O e(B’ +a )
A partir de I’équation (J.2e) et (J.2h), il vient:

y

x ] 2 2 we 2 2
WP o l) o ug(Blra )

- o oH KoL + -
i . mo (Jko Bu)E

po  OH (o p—jxB) z

Yy

J 5 > + me S IR I
Tt ra’) & CpeBla’)
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: cas de

’anisotropie non-diagonale

J.2. Equations de propagation des champs E, et H,

L’équation de Maxwell-Faraday permet d’écrire :

—_ — —_—

VAE =—-jolulH
qu’il est possible de réécrire sous la forme :
[1]"'VAE =—joH
L’équation de Maxwell-Ampére donne alors :

VAH = j(o[s]ﬁ ou encore :

VA([u]'VAE) - 0’[£]E =0

Apres avoir développé I’équation d’onde (J.4) et en posant ky = ai, il vient :
y

Ba

n

[—uk?+(ﬁ—w28)D] +je o’ )D]
y “0 a
[(xB-juc )k ]

[~(xB+ jua, )k ]

[u(B +0o’)-0% D]

[wk? =(
n

[~(jBu+xa, )k ]

2
o
[—ukf +(———-w’e) D]
' [

0

B
[~k +(—5" +je, o)D) [(=jBu+xa )k ]

0

avec D=pu’ -k’

J.4)

EX 0

E |=]0
,

E 0

Pour éviter des solutions triviales du systéme matriciel, il faut que det [Q] = 0, ou la matrice

[Q] prend la forme suivante:

[—uk’ +(E—0)28)D]
y “’0
[(xB—jua )k ] [w(B’ +a’) -0’ D]

2

[~xk 4 (—B:L" +je, 0" )D]  [(~jBu+xa )k ]

0 0
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’anisotropie non-diagonale

L’annulation du déterminant de [Q] permet d’aboutir a une équation différentielle bicarrée

qui constitue 1’équation d’onde du champ £ :

Bk*+Bk’+B =0 ou nous définissons k" = 0
1y 2y 3 ¥y aym

avec :
2 2
B =-w'¢,D

€
B, =(—>+¢)(a; +B’)o’D’ —2¢ D’o’(ne+e, x)

2
0

0

B, =(a’+p’ Jo’ D’ [0’ n(e’ —¢ )R G B2 )+ Die'e [oi(s P —e2 )+ (al +P7)]
n a n y a u() n

L’équation d’onde de E, devient alors :

o'E, O’E,
oy’ +f1 oy’ +f2: 0 (:3)
sachant que :
B 2 2,8 | 2
fI=B—2=—(a +B)(—+ ")+ 20 (ne+¢ x) (J.6a)
n 8 M a
1 y 0

=0+ )0 e —e ) ) [+ ol 4B ) () e o’ (J.6b)
n 8 a 8 n a

¥ 0 u0y

De la méme fagon, I’équation de propagation de H, est tirée a partir de 1’équation de

Maxwell- Ampere selon 1’expression :

VA([e] VAH) - 0’ [u]H =0 (1.7)
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En procédant de la méme fagon que pour le champ E, ou par une simple identification

entree < KU <& ;| < ¢, il vientalors:
y

~+d ~+d =0 (J.8)

Finalement, I’équation d’onde des composantes E,; et H,;,, dans une couche diélectrique

anisotrope d’indice 7, se résume dans le domaine spectral par 1’équation différentielle :

84(£~?i ou PNII,) aZ(Ei ou PNII,)
& Y+ d 2 Y +d =0 J.9)

8)}4 i 8)}2 2i

Sachant que les parameétres d” et d ,; sont donnés par les équations (J.6).
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ANNEXE K

MISE EN (EUVRE NUMERIQUE DE LA M.A.D.S EN MODE HYBRIDE

Dans ce qui suit, nous présentons la mise en ceuvre numérique de la méthode d'approche dans

le domaine spectrale (M.A.D.S) pour la modélisation des circuits anisotropes analysés

précédemment en configuration multicouche, parmi lesquels les coupleurs unilatéraux et

bilatéraux, les résonateurs a rubans et a fentes et les circuits a ferrites.

K.1. Description du programme principal

Le programme de calcul congu en langage MATLAB doit accomplir les taches suivantes :

Saisie des dimensions ainsi que des parametres électriques et magnétiques des
circuits a analyser.

Faire appel a certains sous-programmes spécifiques dans le but de générer la matrice
globale C(w,p) et tracer le diagramme de dispersion (B= f(fréquence) .

Recherche des racines du déterminant en utilisant un algorithme numérique qui
calcule les zéros du déterminant. Ces solutions correspondent aux constantes de
propagation a une fréquence donnée

Calcul de la permittivité effective et de la longueur d’onde guidée

Affichage des résultats numériques.

Le programme principal lit les données suivantes relatives au circuit a analyser :

Type de circuit a analyser: unilatéral ou bilatéral (Nm = 1 ou 2 respectivement).

Its : circuit 2D ou 3D (résonateur)

La nature de la structure a étudier (a rubans ou a fentes) pour ensuite faire un choix de
la forme alternative des fonctions de Green a adopter (impédance Z, admittance Y ou
hybride H)

Nc : nombre de couches diélectriques.

[gr (z')] : le tenseur de permittivité relative de la couche (i), avec i =1,2,..., Nc .

L“,- (i)J : le tenseur de perméabilité relative de la couche (i), avec i =1,2,..., Nc.

h (i) : I’épaisseur de la couche (i), avec i =1,2,..., Nc.

Ntf: nombre de termes de Fourier.

Nbf: nombre total de fonctions de base.

Nesup : nombre de couches au dessus des plans de métallisations

Nech : nombre d’échantillons sur lequel est définie la constante de phase f3.

Mode : permet de choisir le type de mode propagé (pair ou impair).

F : fréquence de travail.
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e Largeurs des rubans wi et des fentes si

e Largeur du plan de masse 2a

Toutes ces données sont communes a tous les circuits analysés. D'autres parametres

spécifiques au circuit a étudier seront définis ultérieurement.

Notons que le nombre de termes de Fourier Ntf ainsi que la taille de la matrice globale C(f)

jouent un role trés important dans la précision de calcul ainsi que dans le temps mis par le PC

pour exécuter le programme.

Le paramétre de Fourier « est détermin€é en examinant le comportement du champ

¢lectromagnétique vis a vis de la nature des murs de symétrie (¢lectrique ou magnétique).

1. Pour les modes pairs [ £ pair, H_impair] :

2. Pour les modes impairs [ £ impair, A _ pair] :

Le programme principal commence donc par lire les parameétres d'entrée du circuit, relatives a
ses dimensions physiques et ses propriétés ¢électriques et magnétiques. Il calcule ensuite les
transformées de Fourier des fonctions de base, va générer les fonctions de Green dyadiques de
la structure et évaluer les éléments de la matrice finale [C(,[3)]. Chaque traitement fait appel
a un sous-programme fonctionnel spécifique pour accomplir la tiche escomptée. Le
programme va calculer ensuite le déterminant de la matrice [C(w,)] pour une valeur de 3
donnée a une fréquence donnée avant de rechercher les solutions non triviales du systéme
(4.31) via le calcul des zéros du déterminant par la méthode de dichotomie. Les racines
obtenues correspondent aux constantes de propagation de la structure. La précision de calcul

de B est choisie par l'utilisateur.

Signalons que du fait des limites des moyens de calcul, le traitement numérique de 1'équation:
det [C(®,B)]=0 implique nécessairement la troncature des séries mises en jeu dans la matrice
[C(w,B)]. 1l est en effet impossible de considérer numériquement une infinité de termes pour
le calcul de telles séries, de sorte que le probléme que nous traitons n'est plus tout a fait
l'image parfaite du probleme théorique. Nous obtenons donc non plus des solutions exactes
mais plutot des solutions approchées. En effet, les séries que nous avons été amenés a
considérer étaient décrites de facon exacte en considérant la contribution d'une infinité de
termes de Fourier dans les ¢léments de la matrice [C(P)]. Si nous considérons un nombre
limité de raies, les Ntf premiers termes par exemple, ceci revient & manipuler un "opérateur
somme" approché. Sur le plan numérique, Ntf doit étre le rang au dela duquel les termes des
séries ont une contribution tout a fait négligeable (ou du moins inférieure a une certaine limite
que l'on se donne) vis a vis de celle des Ntf premiers termes. La convergence est obtenue a ce

prix.
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Lorsque nous nous engageons plus en avant dans la formulation du probléme approché, nous
constaterons que la représentation matricielle de [C(w,)] nécessite le choix d'une base
compléte (Nbf— o) et aboutit théoriquement a une matrice de dimension infinie. La encore,
les exigences de la programmation nous obligent a considérer des matrices de dimension finie

donc tronquées. De telle sorte que le vecteur solution [ap ...b q] qui contient les coefficients
qui pondeérent les fonctions de base J,, et J,, soit de dimension finie. Une telle troncature

exige bien sir un choix optimal de fonctions de base qui réalise une bonne approximation de

la solution 3 du probléme.

K.2. Appel des sous-programmes pour le calcul du diagramme de dispersion
K.2.1. Blocs communs a tous les circuits

Dans le but de calculer la constante de propagation, le programme principal fait appel a
certains sous-programmes qui ont pour but de I’assister a accomplir les traitements suivants :

1. Appel du sous-programme Fbase (Tab. 4.1) pour calculer les transformées de Fourier
des fonctions de base pour le courant (ou le champ électrique).

2. Appel du sous-programme GREEN pour calculer les fonctions de Green du mode
¢tudié (pair ou impair) selon le systéme (4.31).

3. Appel du sous-programme MATF pour la génération des ¢léments de la matrice
globale C(®,B) (4.41).

4. Appel du sous-programme DICHO pour calculer les constantes de phase £ a I’aide

de la méthode de Dichotomie (cas de circuits sans pertes) selon 1'équation (4.43).

a. Sous-programme Fbase : Ce sous-programme permet de calculer les spectres des
fonctions de base Jx et Jz et les stocke ensuite dans des vecteurs de dimension Ntf.

b. Sous-programme GREEN: Ce sous-programme permet de calculer les valeurs
fonctions de Green et les stocke ensuite dans des vecteurs de dimension Ntf.

¢. Sous-programme MATF : Ce sous-programme permet de calculer les éléments de
la matrice globale C(f). Les paramétres d’entrées de ce sous-programme sont les ¢léments

des fonctions de Green générés par le sous-programme précédent et les transformées de
Fourier de fonctions de base jx et 72. La taille de cette matrice est €gal au nombre total de

fonctions de base Nbf.
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d. Sous-programme DICHO: Ce sous-programme permet de calculer les constantes
de phase a partir de la détermination des zéros du déterminant de la matrice C(w,p) par la
méthode de dichotomie.

K.2.2. Blocs spécifiques a certains types de circuits

K.2.2.1. Résonateurs

Les données supplémentaires suivantes sont saisies:

L : la longueur du patch.

b : la longueur du blindage.

e Nx, Nz : nombre de termes de Fourier suivant x et z respectivement.

e Nbx, Nbz : nombre de fonctions de base suivant x et z respectivement.

e Nech : nombre d'échantillons sur lequel est définie la fréquence.

e [fmin, fmax] : Intervalle de fréquences dans lequel seront calculées les fréquences de

résonance

Dans ce cas, le programme de calcul est congu pour calculer les fréquences de résonance a
partir du calcul des zéros du déterminant de la matrice C(w,) ainsi que la longueur
excédentaire pour les résonateurs a rubans (éqt 4.50) ou a fentes (éqt 4.52) sur substrat
anisotrope en configuration multicouche. Le programme principal fait appel a des sous-

programmes spécifiques dans le but de générer les éléments du systeme (4.53).

Ainsi, un sous-programme spécifique permet de calculer les fonctions de Green (éqts 4.31) et
les stocke ensuite dans des matrices de dimension (Nx* Nz) pour chaque valeur de 3. Un
autre sous-programme qui exploite la méthode de dichotomie calcule les fréquences de

résonance a partir du calcul des zéros du déterminant de la matrice C(m,p).

K.2.2.2. Influence de la supraconductivité

Afin de tenir compte de la supraconductivité des rubans, les données supplémentaires
suivantes sont saisies:

t : la valeur de 1'épaisseur des rubans métalliques.
e Tc : température critique

e T:température de travail

e segman : conductivité a une température T=Tc

e A0 :longueur de pénétration de London a T=0° K
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Le programme principal fait appel au sous-programme "EPAISSUPRA' pour introduire
les modifications nécessaires pour la prise en compte de la supraconductivité des rubans.
Ce sous-programme permet de calculer les valeurs des termes correctifs k;; et k,, (éqt
4.68) nécessaires pour le calcul des ¢éléments de la matrice C(w,B) (éqt 4.66) qui
dépendent de la longueur de pénétration de London A, ainsi que l'épaisseur du

supraconducteur.
K2.3. Pise en compte de 1'épaisseur des métallisations

Afin de tenir compte de l'influence de 1'épaisseur des métallisations, les données
supplémentaires suivantes sont saisies:

* segma : la valeur de la conductivité de ruban conducteur.
* t : la valeur de I’épaisseur des rubans métalliques.
* seg(i) : : la valeur de la conductivité de la couche diélectrique d'indice 1 (i=1..Nc),

Le programme principal fait appel a sous-programme spécifique ‘Epai’ pour introduire les
modifications nécessaires pour la prise en compte de I’épaisseur des métallisations au niveau
du calcul des fonctions de Green. Ce sous-programme permet de calculer la valeur de
l'impédance de surface Zs (éqt 4.71) qui dépend de la conductivité (ou supraconductivité) du
ruban conducteur ainsi que 1’épaisseur de ce dernier.

K.2.2.4. Circuits Bilatéraux

Dans le cas des circuits a 2 plans métallisés, les données suivantes sont demandées par le programme
principal.

e NI : nombre de couches au-dessous du premier plan de métallisation.

e N2 :nombre de couches au-dessous du deuxieme plan de métallisation.

e Nm : permet de choisir le nombre de plans métallisés (1 ou 2).

e Naturel : permet de choisir le type de métallisation sur le premier plan (microstrip,
microstrip couplée, slotline ou coplanaire)

e Nature2 : permet de choisir le type de métallisation sur le deuxiéme plan

Dans le but de calculer la constante de propagation, le programme principal fait appel a
certains sous-programmes qui ont pour but de I'assister a accomplir les traitements suivants :

1. Sous-programme TEST2 pour modéliser soit le courant sur les rubans ou bien le champ
électrique sur les fentes selon la nature de la structure a étudier en relation avec le type de
métallisation sur les deux interfaces métallisées.
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2. Sous-programme GREEN2 pour calculer les fonctions de Green de taille 4*4 (éqt 4.97).

3. Appel du sous-programme MAT pour définir la nature de la forme alternative des
fonctions de Green dont dépend la génération de la matrice C(w,p) selon (4.97) pour la

forme impédance, (H.6) pour la forme admittance ou bien encore (H.19) pour la forme
hybride.

4. Appel au sous-programme MATC2 pour la génération de la matrice globale C(m,) selon
(H.24), (H.28) ou (H.30) suivant que nous utilisons respectivement les formes Z, Y ou H

pour la matrice de Green.

5. Appel du sous-programme DICHO pour calculer les constantes de phases £ a1’aide de la

méthode de Dichotomie.

Ainsi, le sous-programme GREEN?2 calcule les valeurs des fonctions de Green et les stocke
ensuite dans des vecteurs de dimension Ntf. Un autre sous-programme MAT permet de
choisir la nature de la matrice utilisée (impédance Z, admittance Y ou hybride H) pour la

génération de la matrice C (ﬂ ) selon la nature du circuit analysé.

Le sous-programme "MATC2" permet ensuite de calculer les ¢éléments de la matrice
globale C((D,B). Les parameétres d’entrées de ce sous-programme sont les éléments des
fonctions de Green générés par le sous-programme précédent et les transformées de Fourier
des fonctions de base J_ et J_. L’ordre de cette matrice est égal au nombre total de fonctions

de base Nbf.

K.2.2.5. Circuits a ferrites

Dans le cas des circuits a ferrites, le programme principal lit d'autres données supplémentaires

relatives a la structure a analyser:

1 M, : aimantation a saturation de la couche a ferrite d'indice 1.

2 Hy; : champ magnétique statique de la couche a ferrite d'indice 1.

K.3. Organigramme global

L'organigramme global est donné par la figure K.1. Cet organigramme tient compte des

explications données précédemment.
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Lecture des paramétres physiques, électriques et
magnétiques du circuit a analyser ainsi que le
nombre d'interfaces métallisées Nm (1 ou 2), et le
type de structure Its (1: circuit 2D, 2: résonateur 3D)
non oul
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Fourier des courants J etJ, résonateur

v

Appel du sous-programme de calcul des fonctions de Green selon
la forme Z, Y ou H en fonction du type de couplage ente les 2
niveaux métallisés en tenant compte de la supraconductivité

'

Appel du sous-programme qui génére la matrice globale
C(m,B) en tenant compte de l'influence des métallisations

non

v
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matrice globale C(w,B)
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Calcul des zéros du
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v
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A\ 4
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»
» 9

|

Affichage
des résultats

Fin

Fig. K.1 Organigramme global de calcul des circuits anisotropes en configuration multicouche
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ANNEXE L

RESEAUX DE NEURONES EN INGINIERIE

L.1. Intérét des réseaux de neurones

La technique des réseaux de neurones s'est imposée ces dernieres années comme l'un des outils les
plus performants dans la CAO des circuits, devenue une étape indispensable du processus de mise
sur le marché de systemes de plus en plus rapides et performants avec des rapports qualité/prix
toujours plus compétitifs.

Tout logiciel de CAO qui se veut compétitif doit reposer avant tout sur des modeles appropriés. En
effet, le premier pas d’un processus de conception reste le choix délicat de modeles capables de
traduire tous les effets présents dans tout procédé tant a I’échelle laboratoire qu’au niveau industriel
(physiques, ¢lectriques, thermiques et/ou €lectromagnétiques...). Ce point devient crucial lorsqu’il
est question de procédés complexes qui exigent plusieurs étapes de modélisation et de simulation et
des boucles d’optimisation trés coliteuses en temps de calcul et place mémoire. Or, les modeles
actuels existants dans les simulateurs commerciaux ne répondent que partiellement a toutes les
attentes des concepteurs. Ils sont soit rapides mais approximatifs, soit fiables mais trés complexes a
générer et/ou a manipuler. Cet état de fait a engendré une prolifération de modeles amenant souvent
les concepteurs a composer avec un vaste choix de paramétres exigeant une expertise certaine lors
du choix final. Cet aspect est d’autant plus délicat a résoudre pour un concepteur lorsque ce dernier
est mis en présence de nouveaux composants ou modules issus de nouvelles technologies dont la
théorie est quelque fois non maitrisée, voir inexistante.

Enfin, certains processus qui doivent relier différentes grandeurs sont difficilement modélisables ou
exploitables vu I’absence de théorie ou de modeles adéquats. Ainsi, pour évaluer le degré de
fiabilit¢ d’un systéme de communications, une analyse des effets de tolérance de fabrication peut
étre menée. Elle permet de déduire les parametres €lectriques optimum des composants, mais elle
ne peut les lier directement aux grandeurs géométriques de la structure correspondante. Ce point
reste toujours en suspens car des simulations répétitives du type Monte-Carlo ne peuvent étre
effectuées que dans des simulateurs de circuits tandis que la dépendance des parameétres électriques
d’un composant en fonction de ses dimensions physiques ne peut €tre obtenue que par un
simulateur électromagnétique tridimensionnel.

La technique des réseaux de neurones permet de résoudre une grande partie de ces problémes
puisqu'elle met a la disposition des concepteurs de systeémes d’ingénierie des outils informatiques
performants pour une utilisation optimale de mode¢les rapides et fiables nécessitant un minimum
d’expertise. Ces objectifs ont ainsi des retombées économiques certaines tant du point de vue
technologique qu’économique.
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L.2 — Définitions et fonctionnement

Le principe de fonctionnement des réseaux de neurones repose sur le schéma de la figure L.1. Dans
cette figure, les n entrées x, (données au systéme) sont injectées via une couche de neurones
(couche L, dite couche d’entrée) a des neurones placés dans une (ou plusieurs) couche(s) cachée(s)
pour étre traités et obtenir une fonction f(I), dite fonction neurale, qui donnera la relation entre
entrées et sorties y. Ces derniéres sont récupérées a travers une couche Ly dite de sortie. Une rétro
propagation permet d’affiner la fonction selon des poids w propres a chaque neurone. Des fonctions
d’activation sont élaborées pour le fonctionnement des neurones lors du traitement des données. Ces
fonctions sont généralement des fonctions mathématiques de type Arc-tangente, Tangente
Hyperbolique, Gaussienne, Linéaire, Sigmoide, etc., mais elles peuvent étre également des
Simulateurs de Circuits.

Couche L;

Couche L;

Couche L,

Couche L,

Figure L.1. Réseau de neurones multicouches.

L.3. Réseaux de Neurones en Ingénierie

Une question s’impose : pourquoi un tel engouement pour les réseaux de neurones ? La raison est
simple. L’'un des buts de la recherche est le développement de modeles qui doivent répondre a un
certain nombre de criteres :

- Etre rapides,

- Alarge spectre de fonctionnement,

- Pouvant tenir compte des effets présents dans le dispositif @ modéliser,

- Facilement incorporables dans des simulateurs commerciaux

- Efficaces dans des analyses statistiques incluant les tolérances de fabrication de parametres
physiques ou géométriques.
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Cette affirmation est basée sur une avancée significative faite récemment dans les techniques de
réseaux de neurones appliqués a la conception en ingénierie. En effet, les modéles neuronaux
dépendent essentiellement des caractéristiques des données qui servent a leur apprentissage et de

leur structure interne. Ils peuvent donc étre :

Rapides. Puisqu’ils évaluent une fonction numérique, dite fonction neurale, ces modeles ont un

temps de réponse quasi-instantané.

A large spectre de validité. Pour satisfaire a cette condition, il suffit de présenter a ces modéles
des données qui s’étalent sur une large gamme de validité.

- Fiables. 1ls peuvent inclure tous les effets présents dans le dispositif puisque des données de
mesures incluent naturellement tous ces effets. A défaut, des données de simulateurs trés

performants peuvent étre utilisées pour atteindre le méme objectif.

- Facilement incorporables dans des simulateurs commerciaux. Si I’apprentissage de ces modeles
identifie soigneusement les grandeurs physiques comme grandeurs d’entrées et les grandeurs
¢lectriques comme celles de sorties, la relation entre elles sera continiiment variable via la
fonction neurale et ces modeles peuvent étre aisément utilisés dans des analyses statistiques qui
¢valuent I’effet des tolérances de fabrication.

Cette démarche trouve sa pleine efficacité dans le monde industriel lorsque le systéme a modéliser
est issu d’une nouvelle technologie ou lorsque les informations disponibles sont inexistantes,
rendant ainsi tres ardu le choix judicieux d’un modele existant sans une expertise préalable. Dans ce
qui est proposé, il suffit par contre de sélectionner adéquatement les grandeurs entrées-sorties du
systeme pour générer un modele aussi rapide que les modeles empiriques et aussi précis que les
modeles physiques, sans la perte de temps inhérente a toute caractérisation de nouveaux systémes. Il
faut cependant noter qu’une mise en forme adéquate des données et/ou de la structure du réseau de

neurones est nécessaire pour un apprentissage adéquat du modele neuronal.
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