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Résumé

Ce travail de these rentre dans le cadre du développement d'un outil CAO consacré a
la simulation de différentes structures de transmission MMIC (Monolithic Microwave
Integrated Circuits). Notre contribution réside dans ['élaboration d'un progiciel deédié a la
simulation et la caractérisation de la ligne coplanaire a microruban "CPS" et ses

discontinuités.

La premiere partie de ce travail est consacrée a I’étude de deux types de la CPS
(blindée et ouverte) et expose les résultats de caractérisation obtenus concernant la constante
de propagation et la permittivité relative effectives. La deuxieme partie présente une étude
détaillée des discontinuités régulieres et irrégulieres de la ligne CPS ainsi que les résultats de
validation obtenus concernant les coefficients de réflexion et de transmission en fonction des

caractéristiques géométriques et électriques et de la fréquence.

Les résultats obtenus concernent la permittivitté et la constante de propagation
effectives des lignes "CPS" (ouverte et blindée) et les parametres de dispersion des différentes
discontinuites, en fonction de la fréquence et des données géométriques. Une comparaison
avec les résultats obtenus par d’autres approches (quasi-Statique et Full-wave) et avec

certaines mesures est rapportée et commentée.

Mots-clés : CPS, équations intégrales, modélisation, technique de Galerkin, approche Full-

wave, discontinuités.
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Introduction générale

Pour un grand nombre de raisons technologiques, les structures de transmission MMIC
(circuits intégrés micro-ondes monolithiques) répondent aux trés nombreuses exigences dans
la conception des circuits micro-ondes. Ces supports de transmission possédent des
caractéristiques intéressantes dans une gamme de fréquence assez large, permettant de
répondre aux besoins croissants en canaux de transmission. Cependant, la réalisation de
prototypes des structures MMIC et leur caractérisation expérimentale sont devenues de plus
en plus colteuses. Il est devenu nécessaire de prédire le comportement de ces structures avec
des modéles rigoureux. Ces derniers sont basés sur les équations qui regissent le champ
géme

électromagnétique et qui ont été établies par Maxwell au 1 siecle.

La préoccupation a longtemps porté sur la recherche de solutions de ces équations en
présence de géométries quelconques. Si certaines méthodes numériques étaient connues
depuis longtemps, leur utilisation était tres vite limitee par les faibles moyens de calcul qui
existaient alors. Avec le développement rapide des ordinateurs, ces méthodes ainsi que de
nouvelles approches ont recu beaucoup d’attention. Leur développement permet maintenant la
résolution de problemes ou la géométrie et les milieux peuvent étre quasi arbitraires avec,
cependant, des limitations. lls sont capables de prendre en compte tous les effets de couplage

et rayonnement électromagnétique, du moins de facon la plus rigoureuse possible.

La ligne CPS (coplanar stripline) représente la troisieme génération de lignes de
transmission dans les circuits micro-ondes. Ses précurseurs la ligne & microruban et le guide
d’ondes coplanaire (CPW), dans le passé, étaient les deux supports de transmission favorisés
pour la réalisation des circuits intégrés micro-ondes monolithigues (MMIC). La ligne CPS
présente plusieurs avantages par rapport a la ligne microruban conventionnelle et le CPW.
Elle facilite le montage en shunt (parallele) ou en série de dispositifs actifs et passifs et elle
élimine le besoin des liaisons a travers des trous dans le diélectrique qui introduisent des

éléments parasites.

La modélisation électromagnétique, des structures a CPS (discontinuités régulieres et
irréguliéres, résonateurs, filtres,...), s’effectue a Tlaide de trois techniques différentes. La
premiére, dite quasi-statique, ne fournit que des solutions approchées pour les paramétres de la
structure, valables uniquement aux basses frequences. La deuxieme est basée sur le modéle des

guides d’ondes équivalents. Elle peut nous renseigner sur la dispersion et ses effets aux hautes
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fréquences, mais elle ne tient pas compte des pertes dues aux radiations et aux excitations des
ondes de surface au niveau de la structure. La troisieme approche connue sous le nom Full-wave,

tient compte aussi bien du rayonnement des ondes de surface que des ondes d’espace.

Dans ce travail, nous étudions deux types de la ligne CPS (ouverte et blindée) et deux
types de ses discontinuités : régulieres (circuit ouvert, court-circuit, gap série, gap symetrique et
résonateur) et irrégulieres (fente et ruban transversaux) en utilisant 'approche Full-wave basée
sur la technique d'équations intégrales dans le domaine spatial. Deux difféerentes fonctions de
Green dyadiques exactes, propres a chaque type de ligne, ont été utilisées dans ce travail de

these. Les systémes d’équations obtenus ont été résolus par la technique de Galerkin.
L’ensemble du travail que nous allons présenter est constitué de quatre chapitres.

Dans le premier chapitre, nous citons les principales techniques numériques d’analyse
des circuits MMIC ainsi que certains logiciels spécialisés tout en précitant leurs avantages et

inconvénients.

Dans le deuxieme chapitre, nous décrivons les differents concepts des composants
planaires. Aprés leur dimensionnement géométrique, nous donnons un apergu sur leur
dimensionnement mathématique. Ensuite, leur modélisation numérique, a laide de la méthode

des moments et les fonctions de Green dyadiques exactes appropriées, est rapportée.

Le troisiéme chapitre est consacré a I'étude de deux types de la CPS (blindée et
ouverte). Un modéle théorique original est développé. L’approche Full-wave, basée sur la
technique d'équations intégrales dans le domaine spatial et deux types de fonctions de Green
exactes (pour les lignes blindée et ouverte), est utilisée. La prise en compte de la composante
longitudinale du courant de surface selon I'axe des x nous permet la modélisation de la ligne
CPS et d’avoir deux équation caractéristiques, une pour la ligne CPS ouverte et 'autre pour la
ligne blindée. La résolution de ces équations fournit la constante de propagation et la

permittivité effectives.

Dans le quatrieme chapitre, nous étudions deux types de discontinuités : regulieres
(circuit ouwert, court-circuit, gap série, gap Symétrique série et résonateur) et irrégulieres
(fente et ruban transversaux). Pour analyser ces discontinuités, nous développons un modele
théorique original. Dans ce modéle, basé¢ sur Iapproche Full-wave, les deux types de
fonctions de Green exactes bidimensionnelles, rapportées dans le chapitre 3, sont utilisées
avec la techniqgue de Galerkin. La discontinuité dans ce modeéle est considérée comme un

réseau de cellules unitaires juxtaposées. Chaque cellule est caractérisée par ses propres
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distributions transversales et longitudinales du courant. Cette modélisation nous permet de
traiter une large classe de discontinuités irrégulieres en plus des discontinuités regulieres. Une
fois que les distributions du courant sont obtenues, nous appliquons la théorie des lignes de
transmission pour extraire les parametres de dispersion du réseau. Les résultats obtenus
concernent I'impédance caractéristique de la ligne CPS ainsi que les réactances et les

parametres de dispersion des différentes discontinuités en fonction de la fréquence.

Nos résultats seront comparés a ceux obtenus par d’autres approches (quasi-statique et
Full-wave) et a certaines mesures. Ces résultats seront analysés et commentés de maniere a
pouvoir en tirer des conclusions pratiques qui seront de nature a intéresser tous ceux qui sont

appelés a réaliser des circuits MMIC.




Chapitre 1

—’—

Généralités sur les techniques d’analyse

des structures CPS



Généralités sur les techniques d’analyse

des structures CPS

Introduction

L’évolution technologique trés rapide, dans le domaine des micro-ondes, exige de plus
en plus des structures de transmission de formes trés compliquées et de tailles trés réduites
(intégrées). Une des solutions proposées pour répondre a beaucoup de ces exigences se trouve
dans T'utilisation des structures de transmission MMIC (Monolithic Microwave Integrated
Circuits). Ces structures sont réalisées sous forme de circuits intégrés micro-ondes (MMIC)
comportant du métal et du diélectrique. Dans la plupart des cas, le diélectrique supporte

principalement la métallisation [1,2,3].

La ligne CPS représente la troisieme génération de lignes de transmission dans les circuits
hyperfréquence. Ses précurseurs, la ligne a microruban et le guide d’ondes coplanaire (CPW),
dans le passé, étaient les deux supports de transmission favorisés pour la réalisation des circuits
intégrés micro-ondes monolithiques (MMIC). La ligne CPS présente plusieurs avantages par
rapport & la ligne microruban conventionnelle et le CPW : elle facilite le montage en parallele ou
en série de dispositifs actifs et passifs en éliminant ainsi le recours a des liaisons a travers des

trous dans le diélectrique qui introduisent des éléments parasites [1,4,5].

Cependant, contrairement aux systémes de guides d’onde conventionnels, les MMICs
perdent de leur qualit¢ une fois le circuit est fabriqgué. A cet effet, une modélisation
électromagnétique précise est nécessaire pour minimiser le nombre d’itérations de la
conception. Dans ce chapitre nous décrivons quelques techniques numériques d’analyse des

structures CPS et certains logiciels commerciaux spécialisés.

1. Ligne CPS

La forme générale de la ligne coplanaire a ruban (CPS), illustrée par la figure 1, est
constituée d’une paire de rubans conducteurs, de largeur W et d'épaisseur tp, séparés par une
fente étroite de largeur S, sur un substrat diélectrique d'épaisseur h. Dans cette ligne de
transmission, les lignes du champ électrique s’étendent a travers la fente et les lignes du

champ magnétique entourent le ruban conducteur [5]. Cette structure présente I’avantage
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important d’étre utilisée a des fréquences allant de quelques GHz a plusieurs dizaines de GHz
[3,6].

Ruban métallique

Plan de masse Substrat diélectrique

9
Yy —— Lignes de champlE>
--- Lignes de champ H

Fig. 1. Géométrie de laligne CPS.

2. Discontinuités dans laligne CPS

Pratiquement, tous les circuits a constantes réparties, contiennent naturellement des
discontinuités. Une longueur de ligne CPS rectiligne avec une section transversale
parfaitement invariante devrait étre Véritablement continue mais de telles lignes, prises
séparément, ont une utilisation techniquement trés limitée. En effet, des discontinuités doivent
apparaitre, dans la ligne, pour remplir certaines fonctions. Ces discontinuités introduisent
généralement un changement brusque des dimensions du ruban métalligue donnant lieu a un
changement de la distribution des champs électrique et magnétique engendrant a leur tour des
capacités et conductances parasites (perturbation électrique) et des résistances et inductances

parasites (perturbation magnétique) [1-12].

Selon leur géométrie, on distingue deux types de discontinuités : régulieres (circuits
ouvert, court-circuit, gap, step, jonctions en T, en Y, en croix,...) et irréguliéres (stub, double

stub, bent-stub, meander, matching section,...) [2,3,12].

3. Techniques de modélisation des structures CPS

Il y a trois structures planaires de lignes de transmission tres utiles : la ligne a
microruban, le guide d’ondes coplanaire et la ligne CPS. En comparaison avec les circuits
micro-ondes traditionnels (les structures a guides d’onde, les lignes coaxiales, ...), les circuits

intégrés  micro-ondes/ondes millimétriques (MMIC) monolithiques ont I'avantage d’avoir
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une taille plus réduite, une fonctionnalité plus grande, des performances meilleures et une tres
bonne reproductbilité. Toutefois, contrarement aux systtmes de guides d’onde
conventionnels, les MMICs perdent de leur qualité une fois le circuit est fabriqué. A cet effet,
une modélisation électromagnétique précise est nécessaire pour minimiser le  nombre

d’térations de la conception [6,7,11,12].

Le mode dominant pour la plupart de ces structures de guides d’onde est le quasi-TEM
pour les basses fréquences. Ce mode constitué, en haute fréquence, des deux composantes
longitudinale et transversale des champs n’a pas de fréquence de coupure. Contrairement aux
structures de guides d’onde conventionnels, la détermination analytique des caractéristiques
des MMICs n’est pas possible. En outre, vu leur forme ouverte, la radiation ainsi que la
réflexion des ondes incidentes apparaissent au niveau des jonctions et des coudes d’une
maniere imprédictible par la théorie de la ligne de transmission conventionnelle. En plus, les
couplages parasites a travers les éléments du circuit influent sur ses performances surtout pour

des fréquences de plus en plus élevées [2,3,12].

La méthode la plus simple et efficace pour analyser les lignes CPS est I'approche
quasi-statique. Il y a deux types d’analyse quasi-Statique : analyse bidimensionnelle des
paramétres de la ligne de transmission et analyse tridimensionnelle des parametres de la
discontinuité.  Cette technique néglige les composantes longitudinales des champs
¢lectromagnétiques. Par conséquent, elle n’est valable qu’en basse fréquence et, évidemment,

elle ne peut pas modéliser les effets dispersifs [2-12].

Une autre méthode approximative pour I'étude des circuits a ligne CPS en basse
fréquence, est celle dite méthode d’analyse des circuits planaires. Dans cette derniere les
lignes CPS sont remplacées par des guides d’onde a lames paralléles avec des murs
magnétiques de sorte que la nature dynamique d’une discontinuité CPS puisse étre traitée par
une combinaison de la technique des modes et la technique point-matching. En utilisant les
propriétés connues de certains guides d’onde de géométries spécifiques (sections
rectangulaire, triangulaire et circulaire), les géométries complexes peuvent étre manipulées a
l'aide des techniques de segmentation. Certaines formules analytiques empiriques sont
utilisées pour calculer la largeur équivalente de la CPS et la constante diélectrique effective de
la structure. Le couplage radiatif a travers les discontinuités est donc pris en considération
dans le modele multi-portes en additionnant certains courants magnétiques équivalents sur les
murs magnétiques. Bien que les effets de couplage et de dispersion puissent étre pris en

considération de cette facon, une telle méthode est toujours limitée en fréquence [2,7-12].
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Les approches Full-wave, principalement numériques, résolvent les équations exactes
de Maxwell sans approximations dans le modele mathématique. Elles peuvent étre
subdivisées en deux types. L’un regroupe les méthodes des différences finies et des éléments
finis dans les domaines temporel et fréquentiel. L’autre concerne les méthodes d’équations

intégrales [7-12].

Les approches des différences finies dans le domaine temporel considerent les
dérivées partielles, par rapport au temps et aux directions spatiales dans les équations de
Maxwell, comme des différences finies et résolvent les équations résultantes pour obtenir les
distributions des champs en fonction du temps et de I'espace. L’avantage de ces approches est
la simplicit¢ de leurs algorithmes qui ne nécessitent pas une inversion de matrices de grande

dimension [9].

Toutefois, ce genre de méthodes exige un nombre d’inconnus tres ¢élevé en
comparaison avec les méthodes d’équations intégrales du fait qu’elles résolvent les équations
des champs électromagnétiques en 3D. En plus, elles trouvent de grandes difficultés pour
modéliser les structures de géométries complexes qui ne peuvent pas étre représentées par des
éléments rectangulaires. Afin de remédier a ce probleme, une subdivision trés fine doit étre
utilisée. En outre, des conditions aux limites absorbantes sont typiquement utilisées pour
réduire le probleme d’un systtme ouvert a celui d'un systtme limit¢. Ces conditions
approximatives peuvent conduire a des solutions instables. Par conséquent, un temps de calcul
considérable est nécessaire pour extraire la solution a une fréquence donnée ce qui rend ce
type d’approches plus lentes par rapport aux méthodes de différences finies dans le domaine

spectral surtout pour un petit nombre de points désirés [7-11].

La méthode des éléments finis dans le domaine spectral est similaire a celle des
différences finies vu qu’elles exploitent, toutes les deux, la forme différentielle des équations
de Maxwell pour les champs électromagnétiques dans I'espace. Cependant, la méthode des
éléments finis utilise une division tétraédre au lieu de la division cubique ce qui la rend plus
commode pour I'analyse des structures arbitraires. Les solutions supérieures peuvent exister a
cause de la double définition de la condition de continuit¢é des composantes des champs a
I'interface entre deux milieux différents. Par ailleurs, cette méthode se caractérise par des

matrices de grande dimension et creuses [11].

En général, I’¢tude des structures CPS par une approche d’équations ntégrales
suppose que le ruban conducteur est trés mince (concept des composants planaires). En effet,

la formulation d’une telle méthode emploie une distribution bidimensionnelle du courant, au
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lieu de sa distribution tridimensionnelle, ce qui réduit largement le nombre d’inconnus en
comparaison avec les méthodes des différences finies et des éléments finis. Une équation

intégrale du champ électrique (EFIE) est typiquement donnée par [7,8] :
EOGY) = [[ GO X0, Y0) - 3 (%o, Yo ) dX oy (1)

oll E(x,y) est le champ électrique incident, E(x,y/ X,,Y,) la fonction de Green dyadique

exacte bidimensionnelle et J (x,y) la densitt du courant de surface inconnue. Dans une

structure CPS, la surface S représente le ruban métallique.

Pour résoudre cette équation intégrale, on développe la densité du courant en une suite

bidimensionnelle de fonctions de base telles que :

‘] (XO’yO) ZZIX pq p(XO)g (yo)a +Zz|ypqg (XO)f (yO)a (2)
p=1l g=1 p=1l g=1
oU Iy pq €t lypq sont les coeflicients inconnus de développement, p =1, 2, 3, ..., N et

g=1, 2, 3, ..., Na. Les fonctions fi(po) et gi(po) représentent les distributions éléementaires.

En substituant I’équation (2) dans (1), nous obtenons :

Ny Ny Ny N,

E(x,Y) =[] .G(x.Y/X,.Yo) [Zzlqufp(x())g (Vo) & + 220 95 (X0 )y (Vo) &, jdx dy, (3)

=1 g=1 p=1 g=1

Une équation matricielle est obtenue en multipliant les deux membres de I'équation

(3) par une suite de fonction de test et en les intégrant sur la surface de la structure. Alors :
[VI=[Z1[1] (4)

L’application de la technique de Galerkin permet d’utiliser les fonctions de base
comme fonctions de test ce qui nous fournit un systeme matriciel symétriqgue. On note ici que
efficacité de la procédure de Galerkin dépend principalement du choix des fonctions de base

et de I'évaluation numérique des intégrales.

Les méthodes d’équations intégrales peuvent étre aussi subdivisées en deux groupes
selon leur domaine d’application (spectral ou spatial). Dans les méthodes spectrales, les
fonctions de Green sont exprimees en terme de double transformées de Fourier selon les
directions x et y. Les deux intégrales de surface sont évaluées analytiquement dans le domaine

spectral alors que les intégrales de la transformée inverse (tres compliquées) doivent étre
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évaluées numériquement. Ce type de méthodes est efficace surtout pour un petit nombre de
fonctions de base [12].

Pour des structures CPS compliquées (discontinuités régulieres et irrégulieres, filtres,
résonateurs,...), l'approche spectrale utilisant des fonctions de base a domaine complet
devient inefficace. De ce fait, une approche utilisant des fonctions de base a domaine partiel
devient la seule alternative possible. Dans cette derniere, la structure est divisée en cellules
rectangulaires et/ou triangulaires. Généralement, des fonctions de base a domaine partiel
simples (impulsion de Dirac, Roof-Top, ...) sont utilisées pour simplifier I’évaluation des
intégrales des moments [6-12].

4. Logiciels commerciaux [13-15]

Les logiciels commerciaux capables de travailler dans la technologie planaire sont
nombreux. Ils sont congus a partir de méthodes numériques différentes (éléments finis,
differences finies, moments). Il existe €galement d’autres techniques numériques capables de
traiter les circuits planaires, notamment I'association de la méthode de résonance transverse et
la méthode variationnelle multimodale. 1l est & noter que chaque méthode a son propre

domaine de validité et ses propres avantages et inconvénients.

Les types de problemes a résoudre et les outils numériques utilisés peuvent étre divisés
en trois grandes catégories. Nous caractérisons chaque classe non pas par la méthode
numérique utilisée, mais plutbt par I'ordre de la géométrie qu’ils peuvent analyser. Dans

chaque classe, un certain nombre de différentes méthodes numériques peuvent étre utilisées.

4.1. Simulateur 2D (Section-transversale)

La géométric d’ordre le plus bas & résoudre, généralement, est une section 2D. Les
simulateurs 2D sont adaptés pour des rubans ou fentes avec section transversale uniforme
dans le sens longitudinal. Les ensembles de section transversale uniforme des lignes peuvent
étre trouvés dans les inducteurs en spirales, les condensateurs inter-digités, et de nombreux

filtres distribués. Parmi les logiciels les plus connus nous citons :

4.1.1. Quick-Field

Quick-Field est un logiciel de calculs par éléments finis tres efficace pour les
problemes électromagnétiques, thermiques et de contraintes mécaniques. Il se compose de
plusieurs modules utilisant les technologies de résolution les plus récentes avec un

préprocesseur facile d'utilisation et un post-processeur trés efficace.
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Le préprocesseur de Quick-Field permet, d’importer les designs issus d'’AutoCAD ou
d'autres systemes CAO. La géomeétrie étant définie, la création du maillage se fait sans effort.

La technologie sophistiquée de son éditeur peut générer un maillage adapté a chaque
geométrie. Il permet de définir les charges et les conditions limites et cela, totalement

indépendamment du maillage, et les modifier a n'importe quel moment.

Le post-processeur interactif de Quick-Field permettra d'analyser les résultats sous de
nombreuses visualisations graphiques : tenseurs, vecteurs, lignes de champ, couleurs, courbes

le long de contours arbitraires.

4.2. Simulateur planaire 2.5D

La simulation, des structures planaires de formes arbitraires, nécessite des outils de
simulation plus performants que les simulateurs 2D. Généralement on se déplace vers un
simulateur 2.5 D pour mieux répondre a ce type de problemes. Ces outils sont également
appelés “simulateur 3D planaires”, par la plupart des éditeurs. Avec ces outils, un nombre
arbitraire de couches dielectrigues homogenes sont autorisées. Des motifs métalliques
planaires arbitraires peuvent étre ensuite placés, a linterface, entre n'importe quelle paire de
couches diélectriques. Des liaisons métalliques (Via métal) peuvent étre utilisées aussi pour
connecter des couches métalliques et c'est ici que la dimension "demi" intervient dans la
description 2.5D, qui est quelque part entre une structure strictement planaire et une structure
arbitraire en 3D. En comparaison avec les simulateurs 2D, Peffort numérique augmente
considérablement et le temps de calcul devient un probleme. La méthode numérique utilisée
est généralement la méthode des moments. Parmi les logiciels les plus connus, dans cette

catégorie, nous citons :

4.2.1. Sonnet

Ce logiciel, commercialisé par la société Sonnet Software, utilise une méthode
intégrale résolue par la méthode des moments. Il utilise la formulation des structures blindées.
Ce simulateur électromagnétique est considéré comme un outil 25D wvu qu’il simule les
structures tridimensionnelles en maillant les surfaces bidimensionnelles a laide des éléments
de surface. Les plans sont reliés entre eux par des éléments métalliques (Via Hole). Ces
derniers sont calculés comme un élément. Chaque Via est considéré comme une maille
tridimensionnelle. L’association des ¢éléments bidimensionnels avec ceux tridimensionnels

donne naissance au terme 2.5 dimensions.

10
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Les derniéres versions Sonnet possedent :

Deux nouveaux moteurs : « Desktop Solver » et « High Performance Solver» permettant
d’améliorer la vitesse d’analyse par rapport aux versions précédentes jusqu' a 15 fois pour

le premier et 50 fois pour le deuxieme.

De nouvelles fonctionnalités dans la génération de maillage améliorant la rapidité de

traitement de circuits complexes tout en réduisant I'utilisation de I'espace mémoire.

Nouvelles fonctionnalités dans I'import et I'export de fichiers Gerber (traitement des

formats RS274X, import mono et multicouches, polygones complexes ...)
Controle paramétrique des matériaux par introduction de variables : épaisseurs, pertes...

Anisotropie uni-axiale : permettant de dissocier les caractéristiques des couches verticales

du diélectrique a des couches horizontales.

4.2.2. Momentum

Ce logiciel, commercialisé par Agilent EEsof EDA, fonctionne sous I’environnement

ADS (Advanced Design System) également développé par Agilent Technologies. Momentum

est

considéré parmi les leaders des simulateurs électromagnétiques 2.5 D planaires. Il est

employé pour la modélisation et lanalyse des circuits passifs. 1l utilise la méthode des

Moments (MoM) dans le domaine fréquentiel pour les structures ouvertes qui lui permet de

simuler, avec précision, les effets électromagnétiques des géométries planaires de conception

arbitraire (y compris des structures multicouches).

Les principaux avantages de Momentum :

4.3.

Combine entre les simulations quasi-statique pour les structures passives RF et full-wave

pour la modélisation haute fréquence des interconnexions.

Utilise un maillage efficace et une fréquence d'échantillonnage adaptatif, ce qui réduit

considérablement le temps de simulation.

Capable de simuler des effets électromagnétiques, y compris I'effet de peau, leffet du

substrat, les métaux épais et les diélectriques multiples.

Simulateur 3D (géométrie arbitraire)

Ce sont les outils les plus générales. lls peuvent théoriqguement traiter, a peu pres,

n'importe quel probleme électromagnétique. Le prix payé pour cette généralité est le temps de

11
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calcul. L'effort nécessaire numérique est assez élevé a cause du maillage de lespace du
probleme dans son ensemble. 1l est probablement plus facile de décrire des géométries
complexes en utilisant des outils FEM plutdt que des outils dans le domaine temporel.
Cependant, les outils dans le domaine temporel sont assez efficaces pour générer des données
de fréquence large bande. La plupart de ces outils sont autonomes. Parmi les logiciels les plus

connus, dans cette catégorie, nous citons :

4.3.1. HFSS (High Frequency Simulation Software)

Ce logiciel, commercialisé par la sociétt ANSOFT, est basé sur une méthode
differentielle utilisant la meéthode des élements finis. 1l maille la structure en utilisant des

éléments volumiques et des tétraédres.

L’avantage de cet outil 3D est sa possibilité de traiter toutes sortes de structures
homogenes et inhomogenes, quelle que soit la technologie désirée (microruban, coplanaire,

ligne a fente, guide, ...).

C’est un code fréquentiel : I'équation d’onde doit étre résolue pour chaque fréquence.
La fréquence est fixée et le champ électrique est calculé. Le balayage de fréquences permet de
connaftre la solution pour une gamme de fréquences, mais toujours a partir du méme
maillage. 1l convient alors de fixer la fréquence principale la plus élevée. Ce code 3D crée un
maillage tétraédrique adaptatif. C'est-a-dire qu’HFSS utilise une méthode d’interpolation
combinée avec un processus itératif dans lequel un maillage est créé et automatiquement
redéfini dans les régions critiques. Une solution est extraite a partr d’un maillage, puis
suivant la convergence de la solution, affine le maillage ou non en discrétisant de maniére
plus précise les régions sur lesquelles un pourcentage d’erreurs est élevé. Ce processus

d’itération méne a une solution avec une bonne approximation de la valeur réelle.

Toutefois, la mise en oeuvre du logiciel est tres lourde pour les circuits planaires qui
sont des circuits simples. L’optimisation est trés difficile a effectuer. En effet, le fait de
changer une dimension dans la structure impose de la redessiner (c-a-d: refaire I’ensemble
des taches). Le logiciel exige des moyens informatiques importants. Les calculs nécessitent la

résolution de systemes matriciels de grandes dimensions.

4.3.2. CST Microwave Studio (MWS)

Le logiciel Microwave Studio (MWS) de Computer Science Technology (CST) est un

logiciel de simulation électromagnétique de structures passives en 3-Dimensions. Les

12
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simulations MWS sont basées sur la technique des intégrales finis (FIT- Finite Integration
Technique), pour déterminer les solutions aux problemes électromagnétiques regis par les
équations de Maxwell sous formes intégrales. En ce qui concerne la technique FIT, cette
méthode numérique offre une discrétisation de I'espace, identique a celle de la méthode
FDTD (Finite Difference Time Domain). Le logiciel MWS maille la structure en utilisant des
éléments volumiques parallélepipéde permettant la description directement en 3-D de tous les
composants des systemes décrits, ce qui lui permet d’étre appliqué a de nombreux problemes
électromagnétiques allant de la statigue aux hyperfréquences en analyses temporelle et
fréquentielle. Il permet aussi de décrire les dispositifs hyperfréquences a contrdler tels qu’ils
sont réalises en pratiqgue, par un empilement de couches de matériaux avec ses propres
caractéristiques, permittivit¢ et tangente de pertes dans le cas d’un semi-conducteur et

conductivité électrique dans le cas d’un métal a pertes.

Comme tous les simulateurs 3D, Pavantage de cet outil est sa possibilit¢ de traiter
toutes sortes de structures homogenes et inhomogeénes, quelle que soit la technologie désirée.
Mais, la mise en ceuvre du logiciel est trés lourde pour les circuits planaires qui sont des
circuits simples. Le logiciel exige des moyens informatiques importants. Les calculs

nécessitent la résolution de systéemes matriciels de grandes dimensions.

5. Conclusion

Les principales approches numériques de modélisation des structures MIC ont été
décrites dans ce chapitre. Ces meéthodes se basent sur differentes formulations (intégrale,

dérivée, mixte,...). Elles sont caractérisées par leurs avantages et inconvénients.

Les simulateurs les plus connus se basant sur les approches déja citées ont été
présentés dans ce chapitre tout en décrivant leurs limitations. Il est a signaler qu’aucun des

simulateurs ne peut traiter tous les problemes électromagnétiques.
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Concept des composants planaires

Introduction

Les chercheurs et les constructeurs dans le domaine des micro-ondes ont classé les
composants micro-ondes en trois catégories. La premiere et la plus familiere, dite zéro-
dimensionnelle, consiste en des éléments mis en bloc du fait que la longueur d’onde de travail
est supérieure a leurs dimensions. Elle englobe les résistances, les bobines et les capacités. La
deuxiéme catégorie appelée unidimensionnelle (planaire) concerne les composants dont les
dimensions de la section transversale sont petites devant la longueur d’onde. Parmi les
composants planaires les plus connus on cite les structures MMIC (Monolithic Microwave
Integrated Circuits). Au moment ou la section transversale aura une dimension considérable
(comparable a la longueur d'onde), le composant planaire devient bidimensionnel. Lorsque les
deux dimensions de la section transversale deviennent importantes, le composant devient
tridimensionnel et par conséquent, on rentre dans le domaine des guides d’onde, qui forment

la troisieme catégorie [1].

La modélisation des structures MMIC et leurs discontinuités peut étre effectuée par
I'approche quasi-statique, celle du modéle des guides d’ondes équivalents ou par les

approches Full-wave [2-5].

Dans ce chapitre, nous decrivons les différents concepts des composants planaires.
Aprés leur dimensionnement géométrique, nous donnons un apercu sur leur dimensionnement
mathématique. Ensuite, leur modélisation numérique, a laide de la méthode des moments et

les fonctions de Green dyadiques exactes appropriées, est rapportée.

1. Composants planaires

Le concept des circuits planaires a deux dimensions, a été introduit au Japon en 1969
par Okoshi et al. [6] comme une approche pour analyser, en premier lieu, les circuits intégrés
micro-onde a deux dimensions (MIC). Presque en méme temps, Ridella, Bianco, et leurs
groupes[6], en Italie, présentaient la théorie fondamentale et générale pour une classe des
structures qu’ils ont appelé  "N-ports Distributed Planar Structures”. Quelques années plus
tard, les chercheurs aux USA, Canada, Breésil, Germanie, Suéde, Inde et UK ont contribué a la

recherche sur les circuits planaires, en publiant des articles et des livres détaillés [6].
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Considérons le circuit planaire, de type ligne coplanaire a ruban, donné par la figure 1,
ou un conducteur mince, de forme arbitraire, est placé sur un diélectrique d’épaisseur h. Il 'y a
plusieurs portes, de largeurs Wi, W;, etc., le long de la péripherie. Le reste de la périphérie
contenant des circuits ouverts. Les axes de coordonnées sont choisis de maniére a ce que le
ruban conducteur s’étend dans le plan x-y et perpendiculairement a I'axe z. Ainsi, lorsque les
dimensions selon x et y sont comparables a la longueur d’onde, I'épaisseur (selon z) est

négligeable. Cependant, les champs peuvent étre considérés constants le long de I'axe z
L’¢équation générale de Helmholtz dans le vide est donnée par :
V’E+k’E=0 Q)
avec : k? =m’ep
Cette relation reste valable pour la description du champ dans le diélectrique.

Wi

hI

Fig. 1. Configuration d’un circuit planaire de type coplanaire.

Au voisinage du ruban conducteur, les composantes tangentielles du champ électrique
sont nulles. Alors les composantes Ex et E, sont nulles dans le diélectrique, du fait que les

champs ne varient plus dans la direction z [1,7,8].

Comme le montre la figure 2, on suppose qu’il existe une paroi magnétique a
I'extrémité du ruban. Le champ de bord a la periphérie peut étre pris en compte par

déplacement de la paroi magnétique d’une certaine distance & de la périphérie physique.

A
7 @ // z _ . _./_ Eﬂziatrg(])r:étique
XSy L i

X

€

Fig. 2. Décalage de laparoi magnétique a cause du champ de bord.
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Pour cette ligne, la valeur de & est tres faible et peut étre obtenue en utilisant :

S+ 2W
BAl = arctg[m tg(BS)} @)

Les champs électromagnétiques peuvent étre considérés sur une seule face du ruban

conducteur (la face inferieure, dans ce cas).

Puisque les composantes Ex et Ey sont nulles, le champ électrique dans les composants
bidimensionnels peut étre écrit comme suit :

E=E,(x,Y), 3)

ou E, n’est fonction que de x et y seulement. Sachant que le champ électrique est constant

GaEz = 0), la substitution de I’équation (3) dans (1), donne :
z

selon z (
V2E, + k’E, =0 4)
L’utilisation des équations de Maxwell permet d’écrire :
~ 1 - -
H=——VxE (5)
En remplacant la valeur de E donnée par (3), dans I’équation (5) nous obtenons :

-t (- a;yz a, +86EZ ayj )
X

La densité du courant de surface dans le ruban peut étre obtenue de la condition a la limite :

js:ﬁx(|:|1_|:|2) (7

—

ot H, et H,sont les champs magnétiqgues dans les faces supérieure et inférieure,
respectivement.

Contrairement & la ligne & ruban et comme dans le cas de la ligne & microruban, le
ruban conducteur du circuit planaire, de type ligne coplanaire a ruban, ne Vérifie pas la

propriété H, = —H,. Puisque, le champ magnétique supérieur n’existe plus (H, = 0), alors :

= 1 (oE oE
J.=— 23, +—=%3a A/m 8
S jmu(@x Ty yJ ( ) (8)
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L’expression (8) de la densit¢ du courant de surface, du conducteur planaire de type
ligne coplanaire a ruban, est valable pour tous les points dans le ruban conducteur incluant la
périphérie [1,8]. On peut réécrire cette expression en termes de composantes normale et
tangentielle pour les points de la limite.

jsz—_l £6E2f+aEZﬁj (A/m) (9)
Jop\ ot on

Dans la région ou les points de la limite ne sont pas reliés aux ports de couplage, la
composante normale de la densité du courant de surface doit étre nulle :

ok,
o

~0 (10)

Le circuit planaire pouvant étre excit¢é par une ligne a microruban ou coplanaire a
ruban, le flux du courant au port de couplage est normal a la limite. Le courant circulant dans

le port de couplage est obtenu en utilisant I'expression (9) :

. E
i1 [Eey (11)
Jop y, on

Ou W est la largeur du port de couplage et dt I'élément de longueur le long de la limite. Le
signe moins dans I'expression du courant indique que le courant circule vers I'intérieur, du

fait que la normale n est dirigée vers 'extérieur [17].

La caractérisation des circuits planaires peut étre effectuée en utilisant la tension V

dans le conducteur central. Puisque le champ électrigue ne varie pas dans la direction

z (6_ZZ =0), on peut écrire, d’aprés I'équation (3) :

V=-E,h (12)

Les équations (4), (10) et (11) peuvent étre réécrites, pour les points de la limite ou il

n’y apas de ports de couplage, sous la forme suivante :

(V2 +k?)vV=0 (13)
avec .
oV
= 14
n (14)

Le courant circulant au niveau du port de couplage est exprimé par :

[ :_i a—th (15)
joph 3, on
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La solution de I'équation (13), avec (14) et (15) comme conditions a la limite, permet
la caractérisation du composant planaire de type ligne coplanaire a ruban. Les équations
propres, pour les autres types des composants planaires, sont obtenues en utilisant des

procédures similaires.

Les différentes méthodes de caractérisation du composant planaire, utilisant
I'approche précédente, dépendent de la géométric du ruban conducteur. Lorsque le circuit
planaire a une forme géométrique simple, I'approche des fonctions de Green, convient mieux.
Les fonctions de Green sont valables pour les rectangles, les cercles, certains types de
triangles et certains secteurs circulaires et annulaires. L’utilisation des fonctions de Green
permet d’obtenir la matrice mmpédance de caractérisation du circuit, pour des endroits

spécifies des ports.

Aussitét que la forme géométriqgue du circuit planaire est élaborée, sous des formes
simples pour lesquelles les fonctions de Green sont valables, on peut utiliser la méthode de
segmentation, afin d’obtenir les caractéristiques de I'ensemble du circuit, d’apres celles des
differents segments. Dans une technique d’analyse complémentaire appelée méthode de
désegmentation, certaines formes simples sont ajoutées a la configuration a analyser, de

maniére a pouvoir en créer une forme assez simple [8].

Pour analyser un circuit planaire de forme arbitraire, il faut utiliser des méthodes
nun@riques telles que, la méthode des moments, la méthode d’intégrale sur le contour, la

méthode des éléments finis etc.

2. Fonctions de Green

Cette méthode est employée pour les composants planaires de formes relativement
simples. La fonction de Green qui donne la tension en chaque point, pour une source
d’excitation unitaire, est obtenue analytiquement. Lorsque les positions des ports sont
spécifiées, la matrice impédance du composant peut étre aisément obtenue, en utilisant la
fonction de Green [9,10].

Si le composant planaire est excité par une densité de courant J, (selon z), en un point
arbitraire (Xo, Yo) a I'intérieur de la périphérie, I'équation d’onde peut étre écrite comme suit :
(V2 + K2V =—jouhd, (16)

Lorsque le circuit est excité par une ligne coplanaire a ruban, J, dénote la densité de

courant fictive circulant dans le circuit. La densité de courant J, exprimée par :
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Chapitre 2 Concept des composants planaires

RN o
" jouh on

est appliquée au port de couplage situé sur la limite du circuit.

Cette composante du courant peut étre considérée comme normale au circuit (selon
Iaxe z), avec la condition de bord (0V/on=0) imposée le long de la limite. En effet,
lorsque la ligne coplanaire a ruban est connectée au port de couplage, il y a une augmentation
du courant dans le ruban. A la limite ou le ruban est connecté au composant planaire, on peut
considérer que les boucles de courant sont complétées par des courants équivalents le long de

la direction z. Le champ magnétique peut étre écrit, d’apres (6) et (12), comme suit [17,18] :
(18)

Ce champ doit étre égal au champ magnétique dans la deuxieme face, entre la
structure planaire et la ligne d’alimentation.

Si la condition de bord magnétique est imposée sur la totalité du contour du composant
planaire, la composante tangentielle du champ magnétigue a la limite est nulle. Dans le

present modele, il y a un changement dans le champ magnétique a la périphérie, ou les ports
de couplage sont localisés. Le courant de surface équivalent fictif 55, selon la direction z,
obtenu d’apres la condition a limite (7) est :
= 1 V
j, :—.—[a—azj (A/m) (19)
jouh \ on

J. est dirigge vers le sens négatif des z, dans la région supérieure du composant

s
conducteur. On peut maintenant étudier le composant planaire, excité par des lignes de
courant le long de la direction z. La fonction de Green G(r/rp), pour I'équation (16), est
obtenue par I'application d’un courant unitaire 3(r-rp), au point (r = rp), dirigé selon l'axe z,
dans la région au-dessous du ruban conducteur. La fonction de Green est la solution de

I’équation suivante [1,8,11] :
(V2 +K2)5(r /1y ) =—joouhd(r —r,) (20)

avec la condition & la limite donnee par :

oG
—= 21
an (21)
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La tension a n’importe quel point dans le composant planaire est :

V(X'y) :_”G(X:y/Xo’yo)‘]z(XO!yo)dXodyo (22)

ou J;(Xo, Yo) représente la source fictive de la densité de courant et D la région du composant
planaire, entourée par la paroi magnétique. Dans I’équation (22), les termes ne remplissant
pas les conditions a la limite n’apparaissent plus, puisque oV /on=0et 6G/on=0, le long
de la périphérie du composant planaire.

Lorsque la source de courant existe seulement au niveau des ports a la périphérie, la
tension V a la limite peut étre écrite en fonction de la densité de courant Js, dans la direction z,

comme suit :
V(D) =—f 6(t/ )3, (to)dt, (23)

ou t et tp sont des distances mesurées le long de la périphérie, et I'intégrale est calculée sur la
totalité du contour (c). Du fait que la densité de courant Js(to) est présente seulement au niveau

des ports, on peut réécrire I'expression (23) sous la forme suivante :
V)= [ Gt/ 1)1, (t,)dt, (24)
Iw,

D’aprés (15) et (19), le courant i, présent au j*™ port, peut étre écrit en fonction de la

densité du courant équivalent (linéique) selon la direction z comme suit :
i, =—[3,(t)dt, (25)
Wi

Si les largeurs des ports de couplage sont supposées petites, afin que la densité de

courant Js soit uniformément distribuée sur la largeur du port, on a d’apres (25) :

J,(t,) =—— (26)

ileme

pourej“™ port

La substitution de (26) dans (24) permet d’écrire :

V(1) =-Z% jG(t/to)dto 27)
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L’équation (27) donne la tension en chaque point de la périphérie. Pour obtenir la

tension V; au niveau du i®™ port de couplage, on calcule la moyenne de la tension sur la

largeur du port :

1 I
m:—wéymmzzmwv

_ jjeangm@t (28)

i WilViww,

D’apres (28), les ¢léments de la matrice impédance du composant planaire peuvent

étre donnés par I'expression Suivante [8,11] :

1
i IGGHQMﬂt (29)

iV ww;

Zij =

Ainsi, on peut déterminer la matrice impédance du composant, pour en déduire,
aisément, sa matrice de dispersion S.

Dans la discussion précédente, il est supposé que le courant au niveau du port est
uniformément distribué. Ceci implique que la largeur du port de couplage est supposée petite
par rapport a la longueur d’onde de travail, et aussi en comparaison avec les dimensions du
composant planaire. Lorsque ces hypothéses ne sont pas valables, chaque port de couplage
peut étre subdivisé en plusieurs sous-ports, pour lesquels ces suppositions sont Vérifiées. La
matrice impédance du composant est alors calculée pour tous les sous-ports [1,8,11-15].

2.1. Evaluation des fonctions de Green

L’évaluation de la fonction de Green, pour une forme donnée d’un composant
planaire, exige la résolution de I’équation (20) avec la condition a la limite (21). Pour cela, il
existe deux méthodes : La méthode de I'image et la méthode de développement de la fonction
de Green en fonctions propres.

Dans cette méthode, la fonction de Green est développée en fonctions propres,

relatives a I’équation de Helmholtz donnée par I'expression (13).

Soient W, les fonctions propres de I'expression (13) qui satisfont la condition (14), et

k? les valeurs propres correspondantes, de sorte que :
(V2 +K2)w, =0 (30)
Les fonctions propres W, forment un ensemble orthonormal, tel que :

1 si n=m

1
0 autrement (31)

.[D YW dxdy = {
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ou lastérisque indique la fonction conjuguée, et D représente la région d’intégration limitée
par la périphérie du composant planaire, ou les YW, satisfont la condition a la limite
(0¥, /on=0). Il est a noter que la fonction de Green G(r/ro) satisfait la condition a la limite
donnée par I'expression (21). En supposant que les fonctions propres W, forment un ensemble

complet de fonctions orthonormées, il est possible d’exprimer G(r/ro) par des séries de ¥ :

G(r/ ) =D A, ¥, (N (32)
La substitution de (32) dans (20) et I'utilisation de (30), nous donne :

D ARK® =Ko)W, (1) =—jouhd(r - 1) (33)

En multipliant les deux termes de (33) par P, (r) eten intégrant sur D on obtient :
ALK K2 [[ 1 (W, (Ndxdy =—joph¥; (1) (34)
m D

En appliquant la propriété d’orthonormalité (33), I'expression (34) se réduit a :

A, (k? —k})=—joph¥, (r,) (35)
Alors, il en résulte :
A, = dount, (%) (36)
(k _kn)

Enfin, par la substitution de (36) dans (32), on peut exprimer G(r/ro) par [17] :

G(r/r,) = jmuhz—“’(n;?f’ig;o)

@37)

Dans cette forme de fonction de Green, pour les circuits de faibles pertes, ou les ¥,
sont réelles, on n’a plus besoin de parler de la conjuguée complexe. Il est a noter que méme
les fonctions de Green données par (37) contiennent une singularité intrinséque au point r=ro,
mais cette derniere ne cause aucune erreur dans I’évaluation des matrices impédances. Cette
méthode est limitée aux cas ou les fonctions propres sont connues. Pour les formes enfermées par
des bords uniformes (rectilignes), les fonctions propres ne peuvent étre obtenues que si ’angle de

chaque sommet de la périphérie est un sous multiple de = (fraction de pi). Les fonctions propres

peuvent étre obtenues pour des formes telles que les cercles, les anneaux etc.

23



Chapitre 2 Concept des composants planaires

2.2. Fonctions de Green pour différentes configurations

Nous donnons, ici, les fonctions de Green pour certaines formes planaires connues

[1,4,8,11]. Pour les expressions suivantes o;est donnée par :

1 si i=0 2g
°iT) 0 autrement (38)

2.2.1. Fonction de Green pour un rectangle

La fonction de Green pour le rectangle représenté par la figure 3 est donnée :

JODMh i i c,0,, cos(k,X,)cos(k,y,)cos(k,x)cos(k,y)

G(x,y/x,,
( y 0 yO el Lt k)2<+k§_k2

(39)

mm nr
ou: k,=— e k,6 =—
a Y b

Fig. 3. Rectangle métallique de longueur a et de largeur b.

2.2.2. Fonction de Green pour un triangle droit

La fonction de Green pour le triangle donné par la figure 4 est exprimée par :

& T, (X, Yo) T2 (X, Y)
Gy /%o, Yo) ZSJw“hn:Z, mz 16\/§n2(r;2 +0mr(:+;2)—9J§a2k2 40)

0 av/3/2 X

Fig. 4. Composant planaire sous forme de triangle droit.
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ou:

| 2mlx 2n(m—-n)y o 2tmx 2n(n—-1)y
T, (X, y) =(-2) cos( \/éajcos( » )+(—1) COS(—\@a )cos(—3a )

n m Zn(l_m)y
+(-1) cos[ \/gajcos(—:ga j (41)

avec :
I =-(m+n) (42)

2.2.3. Fonction de Green pour un cercle

La fonction de Green, pour le cercle de la figure 5, est donnée par :

bl py )= +jwhi“*zwcn%(kmnpo)Jn(kmnp)cos[n(¢—¢o)] @3)

ngﬂ:az n=0 m=1 Tc(a2 - n2 /krznn )(kﬁwn - kz)‘]ﬁ(kmna)

ou Jy(.) représente la fonction de Bessel d’ordre n, et kmy satisfait :

0
23 (k
ps o (Ko P)

ieme

=0 (44)

p=a

I'indice m dans kpy, indique la m racine de I’expression (45). Pour la fonction de Bessel

d’ordre zéro, la premiére racine de (44) n’est pas considérée comme la racine nulle.

™ 3
by
Al S o

1 4 1 5
jerg} R
- [SSP S

e

it
s
U

Fig. 5. Composant bidimensionnel de forme circulaire.

2.2.4. Fonction de Green pour un anneau

La fonction de Green pour I'anncau donné par la figure 6 est donnée par :

C(p b o) ==
Fjouh3 S G0 Fim (Po) i () COS[N (0 — )] as)

e nl(b? —n2 /K2, )F2, (b) - a% —n? /K3, )F2 (@)] (K3, —K?)

ou Fmn(p) est donnée par :
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Fan (P) = N7 (Kin@)d, (Kip) = 35 (K @)N (K ) (46)
et kmn sont les solutions de :

Jn(Kmd) _ 35 (K b)
N7 (K@) Nj (Kp,b)

(47)

Dans les relations précédentes Ny (.) représente la fonction de Neumann d’ordre n.

Fig. 6. Composant bidimensionnel de forme annulaire.

3. Méthode des Moments

La méthode des Moments est une techniqgue mathématique numérique utilisée pour la
résolution d’équations linéaires. D’une maniére générale, il s’agit de déterminer la fonction f
qui Vérifie :

g= L(f) (48)
ou L est un opérateur linéaire et g une fonction connue. Les étapes de résolution sont les

suivantes. [12,16-20]

3.1. Décomposition de f sur une base de fonctions {f}i=1.n

N
f= Zan fn (49)
n=1

ou f, sont des fonctions connues et dites fonctions de base et les coefficient a, sont les
grandeurs a déterminer. Compte tenu de cette décomposition et des propriétés de I'opérateur

lindaire L I’équation (49) vérifie :

N
g:Zan L(fn) (50)
n=1
3.2. Définition d’un produit scalaire
(fofo)=[fuodQ2 (51)
Q
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ou, Q est le domaine d’étude. Ce dernier satisfait aux normes de définition du produit

scalaire :
- commutativité : (fa,fo)=(fo,fa)
- linarité : (afa,fofc)=a(fafe)+(fo,fc)
- (fafa)>0
3.3. Introduction des fonctions de test (ou fonctions de pondération) {@m}

Les fonctions {gm}i=1m sont définies comme le produit scalaire entre la fonction g et

des fonctions de test om qui sont choisies.

gm=<0)m,g> (52)

ou les gn sont des grandeurs connues.

3.4. Calcul des coefficients an

En remplagant g par I’équation (52), les fonctions gy, sont exprimées par :

gm=<(Dm,Zi:an L(fn) >=Z'\_‘1:an <0)m,|_(fn)> (53)
Posons :
Kmn =<(Dm,L(fn)> (54)

Les coefficients Kmn sont connus puisqu’ils dépendent des om, L et f,. L’équation (54)

devient :

gm:ZKmn dn (55)

En tenant compte des M égalités érifiées par les M fonctions gm, un systeme matriciel
est obtenu :

[gm]=[Kmn][an] (63)

ou [an] est un vecteur colonne et [Kmn] est une matrice d’ordre (M,N). Les a, sont calculés par
mversion de cette matrice. Ceci implique qu’elle soit carrée et donc que le nombre de

fonctions de test soit identique au nombre de fonctions de base (N=M):
e Remarque :

- La précision de la méthode dépend de I'ordre du nombre de fonctions de base choisi.
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- La rapidité de la convergence de la méthode dépend du choix des fonctions de base et
de test.

3.5. Choix des fonctions de base et de test

Si les fonctions de base sont égales aux fonctions de test, la méthode est dite de
Galerkin. D’un point de vue ¢lectromagnétique, elle correspond a un terme d’énergie (forme
variationnelle) ce qui accélere la convergence de la méthode. Plusieurs fonctions de test (de

base) peuvent étre choisies. Nous rappelons ici les trois principales.

3.5.1. Fonctions harmoniques

Ce sont les fonctions utilisées dans la méthode Spectrale.

om= fy= &M

3.5.2. Collocation par point (impédance matching)

La fonction f est approximée par des Dirac (8i) sur chaque sous section. Si nous nous
reportons a I’étude de la densité de courant dans un ruban conducteur ou supraconducteur, les
sous-sections sont celles des conducteurs élementaires, leur densité de courant est approximée

au barycentre de sous-sections.

1 pour r=rj
Om=
0 pour r=f

3.5.3. Collocation par sous domaine (subsectional basis)

La densit¢ du courant est assimilée & sa valeur moyenne dans le sous domaine

(fonction en escalier).

4. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons decrit les différents concepts des composants planaires.
Apres leur dimensionnement géomeétrique, nous avons donné un apercu sur leur modélisation
mathématique qui a été par la suite numérisée a laide de la méthode des moments et les

fonctions de Green dyadiques exactes appropriees.
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Modélisation de la ligne CPS par I’approche Full-wave

Introduction

La complexité sans cesse croissante de la technologie des systtmes de
telecommunication nécessite, pour leur caractérisation, des modeles théoriques de plus en
plus complexes. Par consequent, des méthodes numériques plus sophistiquées sont

développées, pour la résolution de ces problemes électromagnétiques.

La modélisation des structures MMIC (Monolithic Microwave Integrated Circuits) et
leurs discontinuités peut étre effectuée par I'approche quasi-statique, celle du modeéle des guides
d’ondes équivalents ou par la technique Full-wave [1-4]. La premiére approche ne fournit que
des expressions empiriques trés limitées et valables uniquement aux basses fréquences. La
deuxieme peut nous renseigner sur la dispersion et ses effets aux hautes fréquences, mais elle ne

tient pas compte des pertes dues aux radiations et aux excitations des ondes de surface [2,3].

Dans ce chapitre, nous modélisons deux types de lignes CPS (blindée et ouverte). Dans
ce modele, basé sur I'approche Full-wave [1,2] et deux types de fonctions de Green exactes
(pour les Lignes ouverte et blindée), nous considérons les deux composantes transversale et
longitudinale du courant de surface. De ce fait, quatre des composantes de la fonction de Green
sont prises en compte. Mais, nous pouvons caractériser la ligne CPS et obtenir de bons
résultats (du point de wvue temps, précision et simplicit€) en ne tenant compte que de la

composante du courant de surface longitudinale (selon I'axe x).

1. Modélisation de laligne CPS ouverte

Le substrat, d’épaisseur h et de permittivité relative &, est supposé de largeur infinie
dans les deux directions x ety, comme le montre la figure 1.

Ruban métallique
Plan de masse a

Substrat diélectrique

i ->
— Lignes de champ_E>
--- Lignes de champ H

Fig. 1. Géométrie de la CPS.
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Le courant de surface est supposé circuler seulement dans les deux directions X et y dans les

rubans conducteurs.
1.1. Ondes de surface dans le diélectrique

Les deux types d’ondes de surface, TM et TE, peuvent étre propagés le long d’un
diélectrique. Soit le substrat de la figure 2, d’épaisseur 2h, de permittivité relative ¢, réelle (de
pertes négligeables) et de perméabilité . Les composantes des champs électromagnétiques
sont Hy, Ex et E; pour les modes TM et Ey, Hy et H, pour les modes TE. La propagation se fait

selon Paxe x, avec le facteur e3P [5].

Plan diélectrique

[

z=h

€, Ko

&, Ho

Fig. 2. Guide diélectrique d’ondes de surface.
1.1.1. Modes TM

Les solutions, pour Hy dans le diélectrique, peuvent étre de type pair ou impair. Ces

derniers montrent la fagon dont varierait Hy, avec z, au voisinage de z=0.

Pour les solutions paires :

oH y 0 O
0z B

z=0

et puisque Ey est relié a cette dérivée par I'expression :

_ oH,
J(A)SrEOEX = 62 (2)

Ex(z=0)=0 pour les solutions paires. C’est un mur magnétique qu’on peut représenter par un
plan conducteur placé a z=0. Il en résulte une solution, pour le mode TM, le long d’un

diélectrique placé sur un plan conducteur, comme le montre la figure 3.
Pour les solutions impaires :

Hy(z=0)=0 3)
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Alors, le champ magnétiqgue est nul dans le plan z=0, ce qui donne naissance a un mur

électrique le long du plan de symétrie z=0.

|

Plan diélectrique

Plan de base

z=h
€r, Ho
X

Fig. 3. Guide diélectrique avec plan de base d’ondes de surface.

Pour le guide d’ondes de surface de la figure 3, les modes TM impairs n’existent pas

puisque le champ électrique ne s’annule pas dans le plan z=0.

L’expression du champ magnétique pour les modes TM paires est donnée par :
B cos(k,z)e ™ lzZ<h
Hy=4 @
Akl

La seule composante du champ magnétique des modes TM impaires est donnée par :

Ae*kz(th)*jﬁx 7> h
H, =1 Ae?™ sin(klz)/sin(klh) lz|<h (5)
— Aeke(zrh)-ibx 7<—h
B2 =& k2 —K?2 (6)
B* =ko +k3 (7)

La continuité du champ électromagnétique aux limites (z=+h) exige :
A = Bcos(k,h) @
&,k,A =k Bsin(k,h) )
En divisant (9) par (8) et en multipliant les deux membres par h, nous obtenons :
g k,h =k htan(k,h) (10)
et la différence de (6) et (7) nous permet d’écrire :

(e =1)koh)” = (koh) +(k;h)* (11)
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Les équations (10) et (11) peuvent étre résolues graphiquement comme le montre la

figure 4 ou numeriquement.

koh

Fig. 4. Solution graphique pour les valeurs propres des
modes TM pairs et des modes TE impairs.

Comme le montre la figure 4, le premier mode TM pair (TMg) n’a pas de fréquence de
coupure. Puisque ko doit étre positif pour les ondes de surface, seuls les points d’intersection
dans les intervalles nt<kih <nm+m/2 (n entier) sont considérés. Les points d’intersection dans
les intervalles nmt+n/2<ki;h <(n+1)r donnent des valeurs négatives de ky. Ces modes croissent
exponentiellement a DIécart de Ila surface et donnent une amplitude, des champs

électromagnétiques, infinie. lls doivent donc étre exclus [5].

Les ondes de surface, le long du diélectrique, peuvent étre considérées comme des ondes
planes ayant un angle d’incidence sur le di€lectrique, supérieur a langle critique Oc:(sr)'m.
Leurs modes correspondants sont appelés modes piégés (Trapped Modes). Ce type d’incidence
produit une réflexion totale a Iinterface air-diélectrique, donnant naissance a des champs
¢lectromagnétiques évanescents a lextérieur du di€lectrique. Ainsi, ces modes suivent un

chemin en zigzag le long de I'axe x.

Par analogie, la solution pour les modes TM impairs (inexistants dans notre structure)

est formellement la méme que celle des modes TE impairs.
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1.1.2. Modes TE

L’étude, des modes TE, est similaire a celle effectuée pour les modes TM. Puisque, le
champ électrique des modes pairs ne s’annule pas dans le plan de symétrie (z=0), alors, seuls
les modes TE impairs existent. Les composantes des champs électromagnétiques sont données

par les expressions suivantes :

Les modes TE impairs sont exprimes par :

Ap-ke@-)-ipx 2> h
E, =4 Ae™sin(k,z)/sin(k;h) |z <h (12)
_ Agke@h)-ipx ;< _h

Les modes TE pairs Vérifient :
Ae ™ cos(k,z)/cos(k;h)  |z/<h
E, = . (13)
Ae—kz(\Z\—h)—JBx |Z| >h

Les composantes du champ magnétique peuvent étre déduites des expressions suivantes :

_ oE,
JopH, = y

ok 14
o H ==Y
Jop,H, ox

L’application des conditions de continuité, aux limites z=+h, sur les composantes tangentielles

des champs électromagnétiques, nous donne pour les modes TE impairs :
k,h =—k;h/tan(k,h) (15)

L utilisation de (11) et (15) permet d’obtenir les modes TE impairs, pour le guide de la figure 3,
graphiquement (fig. 4) ou a l'aide d’une méthode numérique. Notons ici que les points

d’intersection se trouvent dans les intervalles nr+n/2<k;h <(n+1)rx.
1.2. Fonction de Green pour un diélectrique avec base métallique

Pour calculer les éléments de la matrice impédance et les éléments du vecteur de
tension, le champ ¢lectrique, di a I'élément de courant ¢lectrique horizontal dans un

diélectrique de base métallique (fig. 3), est nécessaire.

Nous pouvons exprimer le champ ¢électrique a laide d’une fonction de Green

dyadique tridimensionnelle :
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ECGY,2) = [[[ GO Y,2/ %o, Y0126) - 3(X, Yo, Z6) Xty oz, (16)

Les notations (Xo,Yo0,20) €t (X,y,2) représentent les points excitation (source) et destination

(champ) respectivement.

L’application de la théorie des composants planaires, basée sur la négligence de Ieffet
de Tépaisseur du ruban, permet d’obtenir une distribution linéique du courant. Ce concept
permet de passer d’une densité de courant volumique J(X,Y,z) & une densité surfacique js (x,y).

La fonction de Green et, par conséquent, le champ électrique deviennent bidimensionnels.

L’équation intégrale (16) se réduit alors a :

E(x,y) = [[ G0 Y/ X5, Y5) - 3, (%o, Vo) 8,0, (17)

En utilisant le modele théorique déja développé [6,7], ou méme en généralisant la méthode de
Sommerfeld [8,9], la fonction de Green dyadique exacte bidimensionnelle, dans le domaine

spectral, pour un diélectrique de base métallique, peut étre formulée comme suit :

= _jop Tk, (e ki —kZ)cosk;h =k, (ki —kZ)sink;h -
G(X,Y/Xo,yO)—szg_J;j T sink,h a.a,
Kk, KeQOSKD K SINKD) Gy a6, v aa)
TeTm
. K, (e K — ki) cos k,h —k, (k2 — kf,)sin k,h sink.ha X0 Y0 g g (18)
TeTm yoy X y
avec :
T, =k, cosk;h + Kk, sink;h (19)
T, =¢,k, cosk,h -k, sink;h (20)
Ko =0\ HoEy =21/ A, (21)
Zy =M/ & (22)
B? =k +k: (23)

et ki et k 2 sont donnés par les équations (6) et (7) respectivement. Les parametres ky et ky

représentent les variables x ety dans le domaine spectral.

Nous exprimons la densité du courant de surface comme suit :
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J,(%,Y) = 3,(%,y)a, +3,(x, )8, (24)

En substituant (18) et (24) dans (17), on obtient :

® K, (e ki —k2)cosk,h —k, (ki - k2 )smkh
E(x,Y) = 4jt HJ H == ink,hJ, (X, Yo)a,
k,cosk,h -k, sink,h . _ -
ko, PPk D, (6. Yo A, 1, (%, Yo )
K, (e k2 —k2)cosk,h -k, (k —k2)sink,h . .
pXaledo 7ky) TlT i(ko Zky)sink, sink,hJ, (Xo,y,)d, [e"C7 90 dk dk, dx,dy, (25)

1.3. Modélisation de la ligne CPS

Nous pouvons caractériser la ligne a CPS et obtenir de bons résultats (du point de vue
temps, précision et simplicitt) en ne tenant compte que de la composante du courant de

surface selon I'axe x. Alors, la densité du courant de surface devient dans cette direction :
js(xmyo):‘]x(XO’yO)é:x =f(Xo)g(yo)'ax (26)
Les distributions longitudinale et transversale sont exprimées par :

f(X) =% |xo| <o

1 (27)
g(Yo):W |yo|<W/2
En conséquence, il ne nous reste a déterminer que la composante Exx exprimée par :
_ jou o0 (g, k2 —k2)k, cosk,h—k, (k2 —k2)sink,h .
E(X,y) = PR L J.yOJ. I T sink;h
Xf(XO)g(yo)ejkx(X—xo)+jky(Y—yo)dkxdky (28)
Posons :
2 2 _ 2 1,2\ei
Ak, k,) = jop  (g,Kg —K3)K, cosk;h —k, (Kg —k;)sinkjh sink,h 29)

2k2 T.T,
En substituant (27) dans (28) et en utilisant (29) on obtient :

+Wi2 1

*J(kx+ke)xo’jkyy0
Wiz W dy,dx,dk,dk, (30)

Exx (X,y) = TIA(kx’ y) i(ky x+kyy)'|‘+ooj

En se basant sur :
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[etotdogn, = 2m5(k, +k,) (31)
Wizl oy, 2sin(k W/2) |
F,(k,) = LW/ZWE MYody, = W—Ly =sinc(k,W/2) (32)

Fy (ky) étant la transformée de Fourrier de la distribution de courant g(yo) dans la direction y

qui est, jusqu’ici, supposée uniforme. Il en résulte :
Eo06Y) =2 [ [Ak, Kk, )3(K, +k,)e**e""F (k,)dk,dk,
=21 [ A(k, .k, )e*F, (k, )e""dk, (33)

La supposition que le conducteur est parfait nécessite I'annulation du champ électrique en
tout point dans le ruban. Cette condition a la limite est imposée le long de la largeur du ruban,

par Pimtégration selon y sur la largeur W :
2n+ij(ke K, RoF, (K, )dk, fvvvvl’je"kvydy — 2\ TA(ke K2 (k,)dk, =0 (34)
Enfin, nous obtenons I’équation caractéristique suivante :
TA(ke,ky)Fyz(ky)dky =0 (35)

1.3.1. Calcul de la constante de propagation effective

La résolution de I’équation caractéristique donnée par I'expression (35) est obtenue
par lutilisation de la méthode de bissection. L’intervalle de recherche limitant la valeur

optimale de la constante de propagation k. est donné comme suit :

ke = greff k0

8reff E] 8req ’8r [
Avec

., 8- TKK)K(K)
2 KOK(K))

_ sinh(nS/4h)
' sinh((2W +S)/4h)
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k =S/S+2W)

k' =/1-Kk?)

Alors :
kee] kO\/ 8req ’ k0 \/g_r[

1.3.2. Calcul de I'intégrale

En utilisant la propriété de parité des éléments de I'intégrale donnée par (35), on peut

réduire I'intervalle d'intégration de ]-oo, +oo[ a [0, +oo].

Puisque, les fonctions A(keky) et Fyz(ky)exprimées par (29) et (32) respectivement sont

paires :
Ak, k,) =AK, k)
et:
Fy (k,)=f(sin’(k,)) =F; (-k,)

nous pouvons réécrire (35) comme suit :
Ak, kR (k,)dk, =2 [ Ak, k,)F? (k,)dk, =0 (36)
e 0

Pour calculer cette intégrale, nous utilisons la regle de Simpson étendue donnée par :

k
o 1 4 2 4 2 4 1
kJ. f(ky)dky :|:§f1 +§f2 +§f3 +§f4 +"'+§fN—2 +§fN—l +§fN:ldky (37)

ou dky est le pas de calcul et N estun nombre pair.
Les paramétres Kk et ky dépendant de ky doivent étre étudies.
Vu que :

Ky, = JK2 +k2 —K?

k, est réel positif VK, e [0,+od.

Alors que k, :\/e,ké —kZ —k?Z est un paramétre qui est réel dans un intervalle et imaginaire

dans l'autre. Nous déterminons ces deux intervalles comme suit :
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- (e,k§ —ki—k$)<0 :

ona:

ke >Ke (e, —€e)
donc :

K, >Koe, — €
il en résulte :

K, = jK2 +k)2, —g ki = jk,
ou k,est un parametre positif réel.
- (s,k2—K2-k?)>0:
on obtient :

(e,k2 —e . K? —ki) >0

k, <Ko\& — €

donc k, :\/arkg —k; —k; est positif réel.
- (s,k2—kZ-k2)=0:

K, =Kg\/&, —€4 €t ki devient nul, i n’y a donc pas de propagation d’onde dans le

diélectrique ; par conséquent :

K, €0, Kon2, —Eny 0] Konfer — g+ +90]

Nous notons que Fy(ky) est indéterminée pour ky=0. Pour résoudre ce probleme de singularite,
nous imposons la condition a la limite suivante :

lim F (k,)=1

k, >0
1.3.3. Subdivision de I'integrale

L’étude précédente des valeurs de ky nous permet de subdiviser I'mtégrale en deux

parties comme suit :
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1. k, e [O, Kov€r = € eff [

Dans cet intervalle, ko et ki sont réels et positifs. Leur substitution dans une expression

simplifiée de (29) donne :

jou_ (e,k2 —k2k, —k, (ki —k?) tank,h

Alkeky) = 4n7K? TT, (38)

ou Te et T, sont réels et donnés par :
T, =k, —k,/tank;h (39)
T, =&k, —k, tank,h (40)

2. k, e]km/sr — €t ,+oo[

Dans cet intervalle, ky est positif réel, alors que k; est purement imaginaire. Nous

exprimons ce dernier par un autre paramétre k., purement réel et positif exprimé par :

K, = jy/K2 +k§ —g ki = jk, (41)
En substituant (41) dans (29), on obtient :

jop (e.k) —k2k, +k, (ks —kZ)thk;h
4n’k? TT,

Ak, ky) = (42)

ou T, et Ty, sont réels et donnés par :
T, =k, +k; cothk;h

T, =gk, +kthkh

2. Modélisation de laligne CPS blindée

La ligne CPS blindée, présentée dans la figure 5, est constituée d’un substrat
diélectrique (d’épaisseur h et de permittivitt relative ;) et de deux rubans meétalliques
(supposeés infiniment minces) de largeur W. cette structure est blindée par des parois

métalliques équidistantes par rapport au substrat diélectrique.

Afin d’étudier la ligne CPS blindée par I'approche Fullwave, nous supposons qu’elle
est infiniment longue selon les x par rapport a la longueur d’onde. Cette étude peut étre

généralisée pour les lignes ouvertes seulement par I'augmentation des dimensions du blindage
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de telle fagon qu’elles soient trés grandes par rapport aux caractéristiques géomeétriques de la
ligne.

L’analyse qu’on présente ici correspond a la structure donnée par la figure 5. Dans cette
figure, une structure typique de la ligne CPS est implantée dans un milieu multicouche.

Fig. 5. Ligne CPS dans une cavité rectangulaire.

2.1. Fonction de Green des potentiels mixtes

L’utilisation de la théorie de la ligne de transmission permet la réduction de la structure
multicouche de la figure 5 a une structure de deux couches seulement comme le montre la
figure 6.

Dans cette structure équivalente, les champs électromagnétiques, dans les régions 1 et
2 dus aux dipdles électriques dirigés selon x et y (composantes surfaciques), au-dessus et au-

dessous de la ligne CPS sont a développer.

Z A Limite du mur
dy A / d’impédance
A
y
I @
dy - __

_‘i Limite du mur

d’impédance

Fig. 6. Structure équivalente a deux couches.

Alors, par superposition, le champ électrique total dans la région i (i=1,2) est relié aux

courants sur les rubans par 'équation intégrale dans le domaine spatial suivante :

E, = [[Gie(r/r,)-3(r)ds, (43)
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So est la surface des conducteurs de la ligne coplanaire a ruban et Gi. est la fonction

dyadique de Green du champ électrique dans la région i.
Dans cette étude, nous considérons les deux composantes surfaciques (selon les x et
les y) de la densité du courant de surface. De ce fait, nous I’exprimons par :
js(xo’yo):Jx(Xo’yo)éx+‘Jy(xo'yo)§y (44)
La considération des deux composantes surfaciques de la densit¢é du courant de
surface, exige une fonction de Green dyadique de quatre composantes exprimée par :
6e (X’ y/ XO ' yo) = Gxx (X, y/ XO ' yo)axax + ny(X1 y/XO ! yo)axay

+ G (X, Y/ Xo,Y0)a,8, + Gy (X, ¥/ X,,Y,)d,d, (45)

La substitution des équations (44) et (45) dans (43), nous donne :
E(x,y,z=0) =H{[Gxx(x,y/xo,yo)Jx(xo,yo)+ny(x,y/xo,yo)Jy(xo,yo)]-éx
So
+[ny<x,y/xo,yo>Jx(xo,yo)+ny(x,y/xo,yo)Jy<xo,yo)]-ay}dso (46)

ou Gy dénote le champ électrique Ex a z=0 d0 au dip0le électrique Jja zp=0 avec k, | =%, V.

La figure 6 présente la structure équivalente du probleme a étudier pour le diple électrique

dirigé selon les y. On note quune structure semblable existe pour le dipdle électrique dirigé

selon les x. Il est connu que E et H dans une structure multicouche peuvent étre considérés
comme des champs hybrides résultants de la superposition des modes (transverse électrique)

de la section électrique longitudinale (LSE ou TE) et la section magnétique longitudinale

(LSM ou TM) [10,11]. Par conséquent, E et H peuvent étre exprimés en terme d’un potentiel

vecteur magnetique A etd’un potentiel vecteur électrique F comme suit :

E:—E§XF+_1 VxVxA (47)
€ jwue

I 1 - - -

H=—VxA+- VxVxF (48)
[ jwpe

Puisque les régions 1 et 2 sont homogeénes et libres de toute source d’excitation. Alors, nous

pouvons choisir :

A=0 (49)
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F=ok (50)
et

F=0 (51)

A = wk (52)

qui caractérisent les modes TE et TM respectivement. Les paramétres v et ¢ sont les
potentiels scalaires qui satisfont les équations d’onde homogeénes dans les régions 1 et 2. Nous

pouvons écrire donc :

V24, + ki, =0 (53)
Vi, +kiy, =0 (54)

avec .
K, = o\/1€; i=1,2 (55)

La résolution des équations (53) et (54), qui est la premiere étape dans le calcul des
fonctions de Green, peut étre obtenue par la méthode de séparation des variables et
I'application des conditions aux limites sur les parois parfaitement conductrices de la cavité.
Donc, en utilisant les expressions (47) et (48), les différentes composantes des champs

électromagnétiques peuvent étre exprimées en termes de potentiels scalaires.

Les différentes composantes de la fonction de Green dyadique, exprimée par (46),
peuvent étre obtenues par I'application des conditions aux limites a z=0. Aprés de longs

calculs, nous pouvons exprimer ces composantes comme suit [12] :

G, (X, ¥/Xy,Y,) = ZZZe( Ky + kyP jlcos(kxxo)sin(kyyo)cos(kxx)sin(kyy) (56)

S2al|Q,-Q, P-P JF
o 2e,( 1 kK, . .
Gy (%, Y /X0, Yo) =D o kQ Q P o | F sin(k,X,) cos(k,y,) cos(k,x)sin(k,y) (57)
e, 1 1 kK, . .
G,y (X,Y/X4,Y,) = ZZ L kQ e P o | F cos(k,X,)sin(k,y,)sin(k,x)cos(k,y) (58)

G,, (X, ¥/ X4, Y,) = HZ‘OHZ;‘ . (sz ) + sz_iPlJ%sin(kxxo)cos(kyyo)sin(kxx) cos(k,y) (59)
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avec .
k, = n_L“ (60)
Kk, = mn (61)
a
k? = o’poe, =k2 +K2+K2 (62)
F=k:+k} (63)

tel que L eta sont la longueur et la largeur de la cavité, respectivement

k +jk, ZF tan(k, d
Pl :( Z; J('O“’OTEJ Z-l 1 ( Z; 1) (64)
0‘)“0 kzlzl +J0‘)u0 tan(kzldl)
Q, = 0Eg,; kz1 +j(,081ZIM tan(kzldl) (65)
"ok, ez + jk,, tan(k,d,)
1 n=0
e = " (66)
2, nx0
1 =0
en=1. (67)
2, m=0

Q2 et P, ont des expressions similaires a Qi et P;, respectivement, avec les changements

suivants :
g —E, (68)
k, =k, (69)
d —d, (70)
z™ -z (71)
ZE 57 (72)
k, >k, (73)

Dans les expressions (64) et (65), les termesZ/=etZ™ (i = 1,2) sont les impédances
d’entrée des modes TE et TM vues a z=d; et z=-d,, respectivement. Ces impédances peuvent
étre calculées par I'utilisation de la théorie des lignes de transmission [13,14]. Pour cela, on

remplace chaque couche diélectrique par une section d'une ligne de transmission de longueur
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égale & Iépaisseur de la couche diélectrique et d'impédance caractéristique Z.- ou Z;" avec

une constante de propagationk ,; telles que :

0
AL k“° (74)
k
== (75)
0%ri

En mettant les équations (56) a (59) dans (46), on exprime le champ électrique en
utiisant la fonction de Green dérivée a partir des équations aux potentiels mixtes (53) et (54)
(Electriqgue et Magnétigue), on obtient I’Equation Intégrale aux Potenticls Mixtes (MPIE, de
I'anglais Mixed Potential Integral Equation) valable en tout point des surfaces conductrices S

de la structures CPS.
2.2. Modélisation de la ligne CPS blindee

Nous pouvons caractériser la ligne CPS blindée et obtenir de bons résultats, comme
dans le cas de la ligne ouverte, en ne tenant compte que de la composante du courant de
surface selon I'axe x. Alors, la densit¢ du courant de surface dans cette direction est exprimée

par I’équation (26).

En conséquence, il ne nous reste a déterminer que la composante Exx exprimée par :

E o (06 Y) = [[ G 06, Y /X0, ¥6)35 (X6, Y) 8,0, (76)
So

En substituant (27) et (56) dans (76) et en utilisant (29) on obtient :

o o0 26 k2 k2
E (X, y)=— - x 2
xx( y) mzog(aL(Qle PZ_PlJ

1 : ikks 1. (77)
xEcos(kXx)sm(kyy)Lo cos(k  X,) e dxo.jyowsm(kyyo)dyoj

Ona:

I cos(k,X,) e—jkex(,dxo :J‘ l(ej(kfke)xo 4 pilkerke)xg )dx
Xo Xg 2 (78)
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En se basant sur I’équation (31) on peut écrire :
[ cos(k,xo) e 7dx, = n(8(k, —k,)+3(k, +k,))

La fonction F’(ky), qui est I'intégrale de la distribution de courant g(yo) (Supposée uniforme)
dans la direction vy, se calcule comme suit :

F(k,) = J =sin(K, Y, )dy,

§+W
2

_ l %sin(kyyo)dyo
2 (79)
1 S S

= Wl:cos(ky E) — COS(ky (W + E)):l

y

2 w +S
= Wsm(k )sm(k ( )

Il en résulte :

2e k2 k;
o= ZZ{a L[Q -Q, PZ—PJ

T . W +S
T _ (80)
WK cos(k, x)sin(k, ¥).(8(k, —k,)+8(k, +k,))sin(k, )sm(k ( )]

y

Posons :

IN(NSE 28, (Q sz Pk_yP]-gcos(kxx)sin(kyy) (81)

Donc :

o ) &2, K kS
HZZ(;A(kX,ky).(S(ke kx)+8(ke+kx))—§£ -L[QZ—Q1+P2—P1J

xgcos(kxx)sin(kyy).(S(ke —k,)+8(k, + kx))]

y

4 k2 k2 T )
- cos(k . x)sin(k 82
a-L[QZ QP —PJXk§+k§ (ksink,y) (52)

En substituant (79) et (81) dans (80) et en utilisant (82) on obtient :
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E (v y)= 3 S A, K,) (5(K, —k,)+ (K, +k,))-F(k,)

m=0 n=0

=Y Ak, k,)-F(k,) (83)
m=0

La supposition que le conducteur est parfait nécessite I'annulation du champ électrique

en tout point dans le ruban. Cette condition a la limite est imposee le long de la largeur du

ruban, par 'imtégration selon y sur la largeur W.

Enfin, nous obtenons I’équation caractéristique suivante :

> Ak, k) F(k,)=0 (84)
m=0

La résolution des équations caractéristiques données par les expressions (35) et (84)
avec la prise en compte de Iintervalle limitant la valeur optimale de la constante de
propagation k. donné a la section 1.3, permet d’extraire les parametres caractéristiques des

lignes CPS ouverte et blindée.

3. Résultats et discussion

En général, nos résultats, concernant la permittivitt relative et la constante de
propagation effectives, sont commentés et comparés a ceux de Iapproche quasi-statique [15-

17], les seuls résultats trouves dans la littérature.

Dans tous ce qui suit, on note que tous les résultats concernent la CPS blindée de la
figure 5, ou les données liées a cette géométrie avec les différents changements sont résumés

dans le tableau suivant (Tab. 1).

Cavité | e, W(mm) S(mm) h(mm) | hyo(mm) | a(mm)
A 2.2 0.375 0.75 0.8 4 7.125
B 10.2 0.725 0.14 0.76 4 11.75

Tab. 1. Dimensions des cavités et permittivités relatives utilisées.

Nous avons calculé la permittivitt relative effective ainsi que la constante de
propagation effective en fonction de la fréquence, comme les montrent les figures 7 et 8, pour
deux lignes CPS, blindée (cavité A) et ouverte avec un substrat diélectrique de permittivité
relative €,=2.2 et d’épaisseur h=0.8mm et un ruban de largeur W=0.375mm avec une fente

entre les rubans S=0.75mm.
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Les résultats obtenus sont en bon accord avec ceux obtenus par I'approche quasi-
statigue pour les fréquences inférieures a 40GHz. Cependant, un écart significatif apparait au-
dela cette fréquence.

2.0
18 |
16 |
£ e ==
=
Nos résultats CPS-ouverte
14 — — — — Nos résultats CPS-blindée
— . — Quasi-static approach
g =22
12 h =0.8mm
W =0.375mm
S=0.75mm
1.0 1 1 1 1 1 1 1 1 1
10 20 30 40 50
Fréquence(GHz)
Fig. 7. Permittivité effective d’une CPS en fonction de la fréquence
9 ]
- ,f.’
Nos résultats CPS-ouverte
" - — — - Nos résultats CPS-blindée
....... o Quasi-static approach
i & =22
~ h =0.8mm
'3 5 W = 0.375mm
X S=0.75mm
S
% -
S
~
3 b
1 b
0 1 | 1 | 1 | 1 | 1
0 10 20 30 40 50

Fréquence (GHz)

Fig. 8. Constante de propagation effective d’une ligne CPS
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Nous représentons, dans les figures 9 et 10, les variations de la permittivité et la
constante de propagation effectives des deux CPS, blindée (cavitt B) et ouverte de

paramétres : g,=10.2, h=0.76mm, W=0.725mm et S=0.14mm, en fonction de la fréquence.

8
Nos résultats CPS-ouverte
— — — = Nos résultats CPS-blindée
7t — . — Approche Quasi-statique
g =10.2
h =0.76mm .
W =0.725mm _
6 F $=0.15mm
S
o
5 =
4t
3 1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 10 20 30 40 50
Fréquence (GHz)
Fig. 9. Permittivité effective d’'une CPS en fonction de la fréquence.
5
L ’
Nos résultats CPS-ouverte rd
4r - = == Nos résultats CPS-blindée
------- o Approche Quasi-statique
~ g =102
'9' 3r h =0.76mm
x W =0.725mm
£ | S=0.15mm
o]
S
X 2r
1 -
0 1 | 1 | 1 | 1 | 1
0 10 20 30 40 50

Fréquence (GHz)

Fig. 10. Constante de propagation effective d’une ligne CPS
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Les résultats obtenus sont en parfait accord avec ceux obtenus par I'approche quasi-
statigue pour les frequences inférieures a 10GHz. Au-dela de cette fréquence, les deux

approches s’¢loignent lentement.

Dans le but de bien exposer I'effet dispersif considéré par notre modele contrairement
a lapproche quasi-statique, nous avons fait une interpolation des résultats de I’approche
quasi-statique a partir de sa limite maximale de fréquence 10GHz jusqu’a 50GHz L’écart
entre nos résultats et ceux obtenus par interpolation (fig. 7 a 10) observé a partir de f=35GHz
pour une CPS de diélectrique de & = 2.2 montre clairement I'effet dispersif précité. La méme
constatation a eté obtenue pour une autre CPS a forte permittivité &, = 10.2 mais cette fois-ci a
partir de f=9GHz.

D’un autre cOté, on remarque une distorsion inférieure a 15% entre nos résultats des
structures blindée et ouverte. Cette distorsion est essentiellement due aux effets parasites du
blindage (couplage destructif, fading, ...).

4. Conclusion

Dans ce chapitre nous avons proposé un nouveau modeéle théorique pour la
caractérisation de la ligne CPS monocouche ouverte et blindée. Les fonctions de Green
dyadiques exactes bidimensionnelles d’un diélectrique de base métallique et d’une ligne
blindée ont été employées avec la technique de Galerkin, avec la prise en compte, seulement,
de la composante longitudinale du courant de surface selon l'axe x. Nos résultats de la
constante de propagation et la permittivité effectives, en fonction de la fréquence, sont en
bonne concordance avec ceux obtenus par I'approche quasi-statique, surtout pour les basses

fréquences.

Comme perspective, une fonction tridimensionnelle de Green d’un dilectrique
multicouche peut étre utilisée pour étudier des structures multicouches ouvertes et blindées

avec pertes.
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Modélisation des discontinuités de la ligne CPS

par approche Full-wave

Introduction

Le développement du modele de caractérisation de la ligne CPS (ouverte et blindée)
proposé dans le chapitre 3, permet la modélisation de différentes discontinuités de la ligne
CPS par la formulation des équations intégrales a leurs voisinages ainsi que le développement
de la densité de courant de surface (inconnue) en termes de fonctions de bases connues et
I'application de la technique de Galerkin. Cette modélisation mene finalement a I’extraction
des paramétres caractéristiques des différentes discontinuités en fonction de la fréquence et

les parametres géométriques et électriques des structures CPS.

Dans ce chapitre, nous modélisons deux types de discontinuités de la ligne CPS:
régulieres (circuit ouvert, court-circuit, gap Série, gap Ssérie symétrique et le résonateur) et
irrégulieres (la fente transversale étroite “spur slot” et le ruban transversal étroit “spur strip").
Pour analyser ces discontinuités, nous développons un modele théorique original. Dans ce
modele, basé sur I'approche Full-wave et la fonction de Green dyadique exacte
bidimensionnelle, la discontinuité est considérée comme un réseau de cellules unitaires
juxtaposées. Chaque cellule est caractérisée par ses propres distributions longitudinales et
transversales du courant. Cette modélisation nous permet de traiter une large classe de
discontinuités irrégulieres en plus des discontinuités régulieres. Une fois les distributions du
courant obtenues, nous appliquons la théorie des lignes de transmission pour extraire les

parametres de dispersion du réseau.

Les résultats de validation obtenus concernent les coefficients de réflexion et de
transmission ainsi que les réactances de quelques discontinuités en fonction des
caractéristiqgues géomeétriques et électriques et de la frequence. La qualit¢ de ces résultats,
comparés a ceux des autres approches et aux mesures, prouve la puissance et la précision du

modeéle développe.

1. Modélisationdes discontinuités

La modélisation de la discontinuité, par notre approche, nécessite la formulation des

équations intégrales a son voisinage, le développement de la densité de courant de surface
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(inconnue) et Iapplication de la technique de Galerkin. Le choix des fonctions de base est tres

important pour obtenir une bonne convergence dans un temps record.

Dans ce modéle, basé sur I'approche Full-wave [1,2] et les deux fonctions de Green
exactes (I'une pour les lignes ouvertes et lautre pour les lignes blindées) [3-6], nous
considérons les deux composantes transversale et longitudinale du courant de surface,
équations (24) et (44) du chapitre3. De ce fait, quatre des composantes de chaque fonction de
Green sont prises en compte et sont données par les équations (18) et (56) a (59) du chapitre 3
[6-14].

Afin d’obtenir de bons résultats avec une grande précision et une convergence rapide,
en considérant I'effet de bord (Edge Behavior), nous choisissons des fonctions de base et de
test (pour la technique de Galerkin) de formes piecewises rectangulaire et sinusoidale pour le
développement des composantes transversale et longitudinale de la densité du courant de

surface respectivement.
1.1. Ligne CPS ouverte

Nous développons la densit¢ du courant de surface donnée par I'équation (24) du

chapitre 3 comme suit :
3, (X0, ¥o) = 3, (Xo, Yo) &y +3,, (X0, ¥o) &, = F(X0)a(Yo) &, +9(Xo)F (Vo) &, oy

avec .

f(Xo) = ilpfp(xo)

N, )
9(¥o) = 21494 (Yo)
g=1
F(x) = K lA=]% =X, ) IX,—x |<d & 1<p<N
= - < sSSP
P sinkd °r P= 3)
9q(Yo) =P (Yo - Ve -7/2) Yo kW/2 & 1<qg<N,
1 pour —-t/2<x<1/2
P (X) = 4)
0 autrement
En substituant (2) et (3) dans (1), nous obtenons :
_ N, N, N N, N,
JS(XO’yO) = ZZ Ix,qup(XO)gq(yO)ax +ZZ Iy,pq gp(XO)fq (yo)éy (5)

p=1l g=1 p=1 g=1
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oU lypq €t lypq sont les coefficients inconnus de développement, d la demi-longueur d’onde du
mode PWS avec X,= pd pour p =1, 2, 3, ..., N et t la demi-longueur d’onde du mode PWR avec
Yo= gt et q=1, 2, 3, ..., No. Une représentation des différents modes au voisinage de la

discontinuité est donnée par la figure 1.

Distribution lonaitudinale 96"‘
Modes PWS I fy
9
y
W/2
T
o | s
d X
W2
(@) La composante J,.
Disributon longtudinale &.f Modes PWS
Modes PWR \“@o
9
y
d
T
 — o

(b) La composante Jy.
Fig. 1. Représentation des distributions du courant de surface.

Afin de simplifier la formulation nous introduisons les composantes Ex(Xy) et Ey(X)y)

dans I’équation (25) du chapitre 3 comme suit :

E, (0 y) =[] [ [(AG, k)3, (%6, ¥6) ~Blk, K, )J, (o, yo))e™ 700k dk dxdly
YoXo—®
+00 (6)
E, () ==[ [ [ [(Blk,.k,)3, (%0, ¥6) = ClK, Kk, )3, (%o, Y)) €070k ik, dx gy
Yo Xg—®
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ou A(Kkx,ky), B(kx,Ky) et C(kx,ky) sont exprimés par :

k2 —k2)k, cos k,h —k, (K2 —k2)sin k;h

jou (g.kg ,

Ak, ky) = 2k§' : T L-sink;h (7
jop (k,cosk,;h—k;sink;h)

Bk, k,) = o T, kK, sink,h (8)
k., (e k? —k?)cosk,h -k, (k2 —k?)sink;h

C(kx, y) — 2(8r 0 y) 1 1( 0 y) 1 Sin klh (9)

TeTm
La substitution de (5) dans (6.a) conduit a :

o K, (d—1X, =X,
E (xy)= J-IJ-J.{A(kX’ y)zz X,pq el e(SinlkXd acll Pr/z(yo “Yq -1/2)

- YoXo

N, N, sink, (t—|y, —
—BKy k) D D 1 0o Py (X - X, - d/2) 0

Ya D | ik, coxrsiky v-v0)
gl gk dk dx ,dy, (10
=l sink,t } «dk,x,dy, (10)

Posons :

N, sink,(d—|x, =X, )
IlZI{A(kx’ y)zzlqu Sink((; : PT/Z(yO-yq-T/Z)

Xo p=1l g=1

P e sink,t

“B(k, k y)ii 1,0 Pys (X6 - X, - d/2) sink, (T_| Yo=Y, }e—jkxmdxo (11)

Le calcul de |4 se fait comme suit :

Il :A(kx’ y)zz Ix pq 1/2 (yO yq 1/2){ J. Sin kE(X.O — (p _1)d) eijkxxodxo

o oL (o) sink.d

P sink, (X = (P +D) -, dx,
sink.d

pd

G sink (=] Ye — Y ) S

) NAM o [Paao- (1) A, (12)
p=l g=1 e pd

Le calcul de ces trois dernieres intégrales nous fournit :

ok - ikbd
I, =A(k,,k y)ZZIqu P..(o-Yq-7/2) i . (cosk,d —cosk,d)

p=l g=1 - kﬁ)sm ked
&, SINK (= 1Yo = Yo ) i ornga s
- B(k,, y)zz . Sk :: 97 de "2 ginc(k d/ 2) (13)
p=1 g=1 e
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Nous pouvons aussi intégrer, analytiquement, I'expression de Ex(x,y) selon yp :

E S (T Ak k)| 2K ek d - cosk.d)
x(le)_ééLJ‘ X,pq ( X! y)[(ki—ki)sinked CcoSs e — COS X j
(g+1)t

% J.PT/Z (yO - (q +l/2)r)efjkyyo dyo

qt

pt
yqu(kx, y)de ke (p+1/2)d i c(k, d/2)( J- sink, (gll(r)] > (:) 1)r) _Jkyy‘de
(p-D)
(p+1)t k 1 .
sin (yo (p+ )T) —Jkyyody jk x+]kyydk dk (14)
o sink,t 0 x=Ty

Le calcul des intégrales nous permet d’écrire :

S (T 2k o7 Tp
E,(X,y)= ZZ.H 2AK, k) AT ked(cosked—coskxd)

p=1g9=1

« Te*jky(q+l/2)‘l? Siﬂ C(kyT/Z) _ Iyyqu(k )de jky (p+1/2)d s|n C(k d/2)

X1ty

jkyat ) )
X[(kZZKIi) — (cosker—coskyr)J ™" 1Y dk, dk, (15)
—kZ)sink,t

En se basant sur la formulation (6), nous remarquons que la seule différence entre les
deux composantes du champ électrique réside dans les termes A(kx,Ky), B(kx,ky) et C(ky,Ky).

Alors, nous pouvons directement extraire Ey(x,y) de I'expression (15) comme suit :

N, zkee—ikxpd
E,(X,y)= ZZH ('S ((ki_ki)sinked(cosked—coskxd)J

p=l g=1

xze T sine(k,1/2) - 1,5, ClK, K, )de O sine(k,d/2)

y.Pq

2k e o ot
X[(kz —le<2)sink T(cosker—coskyr)] e’ Yk dk, (16)

Posons :
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N, N, 2k efjkxpd —ik, (q+1/2)

D, (K Ky) =D 10 i@ ;z)sinkd(cosked—coskxd) e D sinc(k 1/2) 17)
p=1 g=1 x e e
N, N, % g e -

D, (k,.k,) = ZZIypq = (cosker—coskyr) de 72 ginc(k, d/2) (18)
_1 q—l - ke)SIn ke'C

La résolution du systeme d’équations intégrales (15) et (16), par la technique de
Galerkin, exige sa multiplication par des fonctions de test ayant la méme forme que celle des
fonctions de base. Alors :

[[E. 0y = [ [(AD, ~BD, )| [f(0a(y)e™* ™ chdyd, ok,

(19)
[JE,xyf g0y =~ [(BD; -CD,)[ [(y)g(x)e™ ™" dxdydk,dk,
y X —o0 y X
Posons :
Viw = [, JEx (X T (g, (y)dxdy (20)
Vyn = [ [E, 9 (19, (x)dly (21)
(s+)t (r+)d _-
=YY [ j (AD,-BD,) j ey [ MDD g ak,  (22)
=L =1 "o 1 sink.d
(s+1)d (r+l)t
L=3Y [ j (BD,-CD,) j g [ LD gy g g (23)
L 1 sink,t

En se basant sur (13) et (15), I'intégration selon x et y donne :

=3 [ ] (AD, - BD, Je* " sinc(k, 1/2)

s=1 r=1 o

( 2k "

(ki—ks)sinked(COSked_COSkxd)jdkxdky 24)

N, N+ jkyre
,=Y"> | [ (BD,-CD, Je™ ¢+ sinc(k, d/Z)[( 2™ (cosker—coskyr)}ikxdky (25)

2 2
s=1 r=1 "o ky —ke)Sln ke’t
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Nous obtenons enfin notre formulation finale du systeme caractéristique de la discontinuité :

¥V, =YY J, ] B 0)F (g, (y)dudy =

s=1 r=1 s=1 r=1

2222 J‘i“ I oAK, K y)((kZZKGe_jkx_pd (cosked—coskxd)]

2
s=1 r=1 p=l g=1 ~o X ke)Sln ked

% Te—jky(q+1/2)r sin C(kyT/Z) _ Iy’qu(kX, y)de iky (p+1/2)d sin C(k d/2)

-jkyqr
X[(kfkfﬁ)sink (cos k,t—cos kyf)}
y ~ Ne el

2keejerd
(k2 —k?)sink_d

NP CETL LR c(k,t/ 2)( (cosk,d - cos kxd)Jdkxdky (26)

ZZVW ZZ J, [y 9f (), (x)dxdy =

s=1 r=1 s=1 r=1

_iiii“- l, 0B(K, K y)((kfkeejkipd (cosked—coskxd)]

2
s=1 r=1 p=1 q=1 "o = ke)Sln ked

x1e D sinc(k,1/2) 1, ,,Clk,, k, )de ¥ sinc(k,d/ 2)

—jkyqt
X[(kfk&i)sink (cos k,t—Co0S kyT)J
y e el

2k oM
(k2 —k?)sink,t

dee 2 sin¢(k,d/ 2)( (cosk,t—cos kyr)Jdedky (27)

1.1.1. Formulation matricielle

Nous pouvons réécrire les équations intégrales (26) et (27) sous une forme matricielle en
définissant ses élements comme suit :

2
XX T 2ke . jky (r=p)d+jk, (s-q)t
Z :”A(kx,ky)[(k2 vy d(cosked—coskxd)rsmc(kyr/2)J g/ PG dk, (28)

. +00 2ke
z . :—LIB(kX, ,)dsinc(k,d/2)tsinc(k 1/2)(“(5 ks keT(cos ker—coskyr)J
y 2k, (COSk d—cosk d) oK (FP-L/ 204k, (50111 Dz g g1 (29)
(K2 _KP)sink.d ¢ : <y

60



Chapitre 4 Modélisation des discontinuités de la ligne CPS par I’approche Full-wave

2k,
(k2 —k2)sink,t

pa.rs

zZ> = —j jB(kX k,)dsinc(k,d/2)tsin C(kyTIZ)( (cosk,t—cos kyr)]

2ke jKy (s—p+ +jk, (r-q-: T
x((kz RS (cosk,d —cos kxd)]e’k Crprfasly a2 gy dk, (30)

2
+00 2k ) - ) -
Yo e _ ; Jkx (s-p)d+jky (r-q)t
qu,rs—'HC(kx,ky){(ki_kg)sinker(cosker coskyr)dsmc(kXdIZ)J e dk,dk, (31)

-0

En utilisant les définitions (28)-(31), nous obtenons :

N; N, N, N, N, N,
22 Vi 222D (20 e * L) =0

32
N; N, N, N, N, N, ( )
;;Vm —rz_;;pz_;qz_;(zﬁs Lepa + Zogss! y,pq)= 0

Nous pouvons écrire le systeme d’équations (32), sous une forme matricielle assez simple

comme Ssuit :

2°7 271) (1) (V]

1271 121 (L) V] )

Afin d’extraire les parametres Sjj, nous excitons systématiquement la discontinuité au niveau de
tous les ports par des impulsions des générateurs gaps. En supposant que le champ excité par la
ligne source est monomode, les formes des courants, juste aprés la ligne source, sont des ondes
stationnaires planes presque-TEM. Nous pouvons, donc, exploiter la théorie des lignes de
transmission pour extraire les parameétres de dispersion d’un réseau en se basant sur les
échantillons des ondes stationnaires sur les lignes sources. La présence du gap est schématisée

par le vecteur d’excitation, tel que :

1 pour X, =X,
Vi = | (34)
’ 0 ailleurs
1 our y,=X
V, . = PO Yo =% (35)
' 0 ailleurs
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1.2. Ligne CPS blindée
Comme dans le cas d’'une CPS ouwverte, nous effectuons la résolution de I’équation
intégrale, exprimée par la relation (43) du chapitre 3, par la méthode des moments pour la

distribution du courant J(r, ).

Afin d’appliquer la méthode des moments, nous développons la densité du courant de

surface inconnue entermes de fonctions de base connues comme suit :

3(r) = [iilmfi (x)g,-(y)}ax {ii 1, fe ()0, (x)}ay (36)

i=1 j=1 k=1 1-1

avec lyjj et Iy sont les amplitudes inconnues des composantes de la densité du courant
dirigées selon x et y respectivement. Les fonctions de base fi(Xo) et gj(yo) ont été choisies de

formes piecewises sinusoidale et rectangulaire respectivement exprimées par :

sm[k_e(xo _ X“l)], pour X, <X, <X,
sin(k,l, )
sin[k, (x; 1_Xo)]
f. = s , our X; <X, <X, 37
|(XO) Sln(ke|xi+1) p 0 1 ( )
0 ailleurs
1$ y'- < y < y
9,(¥o) = po (38)
0, ailleurs
ol I, =x,-X,,, |, =y, -y, et ke est la constante de propagation effective que nous avons

choisie comme constante de propagation dans la couche diélectrique de plus grande
permittivité [2,3].

Alors, la substitution de la densité du courant de surface dans le systeme des équations
intégrales du champ électrique exprimée par (46) (chapitre 3), nous permet de le réécrire

comme Ssuit :
E(x,y,z=0) =jj{[exx(x,y/xo,yomx(xo,yo)+ny<x,y/xo,yo)Jy(xo,yo)]-éx
So
+[ny(x,y/xo,yo)Jx<xo,yo)+ny(x,y/xo,yo)ay<xo,yo)]-ay}dso o

L’application de la procédure bidimensionnelle de Galerkin pour la résolution du

systeme d'équations intégrales (39), nous permet d’écrire :

62



Chapitre 4 Modélisation des discontinuités de la ligne CPS par I’approche Full-wave

M=

L iGax (%, Y1 X, Yo )fi (X0)9;(Yo)

331 e nom,onmay - [[35 [ 15

o=1 p=1 =1 p=1 i=1 j

Il
UN

+

ZZ|y,k|ny(X,y/Xo,yo)fk(yo)gl(Xo)}fo(X)gp(y)dxodyodxdy (40)

k=1 1=1

N

iiu E,f, (¥)g, (x)dxdy =LLZ§LQ [ {ii LGy (6 Y I X0, Yo ) (X0)g; (Vo)

gq=1 r=1 g=1 r=1 i=1 j=1

+glzi:|y,k,ny(x,y/xo,yo)fk(yo)g,(xo)}fq(y)gr(x)dxodyodxdy (41)

Posons :
V,(0.p) = [ [ E.(x.¥)f, (x)g, (v)ebxly (42)
V, (@0 =] [ E,xy)f, ()9, ()dxdy (43)

Dans ce travail, Dexcitation est modélisée par des sources de tension idéales
(générateurs de tension qui fournissent des impulsions de Dirac) localisees a des sections
spécifiées. Par conséquent, le vecteur d’excitation Vc(ij) a des zéros partout sauf aux positions

des sources de tension.
1.2.1. Formulation matricielle

Afin d'écrire le systeme d'équations (40) et (41) sous forme matricielle assez simple,

NOuUS Posons :

Zo(L310.p) =[] [ | G ¥/ %0, Yo)Fi (o), ()5 (¥0)g, (V)xodly,txdy  (44)
Zy(k1l0p)=[ [ [ | Gu(xy/%5,Yo)fe(¥o)fs (099, (Xo), (y)dxody,dxdy  (45)
Zy (3100 = [ [ ], ], G,y /%0, Yo)fi (%0)f4 ()8 (¥5)g, (X)dxodyodxdy  (46)

Zy,(k1an) =[ [ | | Gu(aY/%oYo)fi(Vo)fq ()8 (Xo)g, (X)xdyotbly  (47)

La substitution de la fonction de Green par son expression (56) du chapitre 3 dans celle
des éléments de la matrice impédance exprimée par (44), nous donne :

0 0 2 kZ
Z.(i,jlo,p) = LLLO LO Z;Jzzzj_n {Q k_XQ 3 —yP %cos(kxxo)sin(kyyo)
m= 2 1 2 1

n=0

cos(k, x)sin(k, y)f; (x,)f, (X)g;(¥,)9, (Y)dx,dy,dxdy (48)
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Apres la distribution des intégrales nous obtenons :

m=0 n=

2 k2
Z,Gil0p)=3 3" [ . PjpJ%jXOcos(kxxo)fi(xo)dxo
J, sintk,yo)a; (¥o)dyo [ cos (k20 (9dx [sin(k, ), (y)dy  (49)

Posons :

R, (X;) =L0 cos(k, X, )f; (Xo)dx, = Xj cos(kxxo)Sin[l;“‘n(():(0 I_);‘l)]dx0

S|n[k (X|+1 0)] dX (50)
(ke X.+1) 0

Xi-1

+ j cos(k, X,)

Apres de simples calculs analytiques nous obtenons :

R, (x;)= ]Sln (Ke K, )Xo +KeXiy)+sin((K, =K, )Xo —KeXi4))
x X 2sin(k,l,.) 0

Xj

J-lsm — k)Xo kX, )+sin((k, + K, )X, =K, X, )OIX

e M+l

2sin(k,l, ) ’

+

_ 1] cosl(k, + k)Xo +kxiy) | coslk, k)%, —kpx,s) |
2 (ks +k,)sin(k,l, ) (ks =k, )sin(k,l, ) y
+1_Cos((kx B ke)XO + kexi+1)+ COS((ke + kx)X keXHl)_ "
(ks o kx)Sin(kelxM) (ks + kx)Sin(ke XM)
k
= e cos(k x )sink. (I, +1
(K2 —kg)sin(kelxi)sin(kelxm){ toxsink (., +1,,)
—cos(kxxm)sin(kelx)—cos(kxxi1)sin(kelxlﬂ)} (51)

De la méme maniére, mais avec la considération de la propriété de symétrie des largeurs

des fonctions de base dirigées selon y (c-a-d : 1, =1, -1, ), nous obtenons :
n n+l

T,(y) = [ sin(k,y5)0,(vo)do = [sin(k, yo)dy, ={—kicos(kyyo)}

Vit y Vi1

= ki[cos(kyyj_l) —cos(kyyj)] (52)

y
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La substitution de la fonction de Green par son expression (57) du chapitre 3 dans celle des

éléments de la matrice impédance exprimee par (45), nous donne :

1 k Kk, .
Z,y(k1/0,p) = zz L(QZ a P_PJ [ sin(k,xo)g, (o )dxg
J, cos(k,Yo)f(Yo)dys [, cos(k,x)f, (x)dx] sin(k,y)g, (y)dy ~(53)

Posons :

Ry (yi) =], cos(k,¥o)fc (Yo)dys

K { i
) ke cos(k,y,)sink, (1, +1, )
(k)Z/ - kg)sln(kelyk)Sln(kelyk+1) y y y

—cos(k,y,,,)sin(k.l, ) —cos(k,y, ,)sin(k.l, )

(54)

T, (x,) = | sin(k,%,)g, (Xo)dx,

1
=E[cos(kxx._1)—cos(kxx.)] (55)
Pour des fonctions de base symétriques (c-a-d : 1, =1, -1 et =I -l ) les expressions
(51) et (54) se réduisent a:

2cos(k, X;)
R = = | cos(k,l,)—cos(k,I 56
[ 00) = Gt 2o cosi ) -costi ) | 56)

Kk 2sin(k,y,)

R = ¢ 4 cos(k,I,) —cos(k.I 57
y(yk) (kg_k)zl) Sln(kely) ( y y) ( e y) ( )

Les expressions des éléments Zyy et Z,, peuvent étre déduites de celles de Z.x et Zy, par
des simples changements des indices i, j, 0 et p par k, |, g et r respectivement et vice versa

dans les expressions de Ry, Ry, Tx et Ty. En effet, nous pouvons les réécrire comme suit :

Z,,(i,jl0,p) = ii e, i ky 1R ()R, ()T, ()T, (y,) (58)
al ( Q, ~P, |F

m=0n=0 al— F

. = k k
zxy(k,wo,p):zzi( ot fp] CER, (YR, ()T ()T, (v,) (59)
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k, k
Z,,(i.ilq.n) = zz [ i prj LR, ()R, V)T, ()T, ()  (60)

k? 2
2, kIlgn=33 aL(QZ S ijp}iRy(mRy(yq)Tx(x.)Tx(x,) 1)

m=0n=0

La substitution des expressions (42), (43), (58), (59), (60) et (61) dans le systeme

d’équations intégrales exprimé par (40) et (41), nous donne :

ZZVX(O,D) :ZZ|:ZZIXU (1, J/0, p)+zzly,klzxy(klllovp):|

o=l p=1 o=l p=1| i=l j=1 k=1 I=1
(62)
N N N N N N N N
szx(qir):zz:|:zzlxu yx(I J/q r)‘*‘Z:Z:kalzyy(k ”q r):|
=1 r=l g=l r=1| i=l j=1 k=1 1=1
Nous pouvons simplifier le systéme d’équations (62) par une écriture matricielle :
2] (1)) (v
= (63)

2] 2\ Ly,

ou [Ix] et [ly] sont les sous-vecteurs des coefficients inconnus des développements des

composantes de la densit¢ du courant de surface dirigées selon x et y respectivement. Vy et Vy
sont les sous-vecteurs dépendants du modéle d’excitation. Z, (v = Xy) représente les sous

matrices de la matrice impédance totale.

1.3. Matrice admittance Y

L’utilisation des deux formules générales de la transformation matricielle, données par

la théorie de la matrice S, fournit I'impédance et I’admittance terminales comme suit [16] :
Z=JZ (1+S)1-8)"\/Z¢y (64)
Y = /Yo (1=S)1+S) "/ Yoy (65)

ou | est la matrice unité, S est la matrice de dispersion et /Y.y €t \/Zy sont les matrices

diagonales pour un multiportes a nacces exprimées par :
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JZon = diag\Zoy.. 72, ] (66)
Now = diag[ YoV, ] (67)

ou JZ et JY, sont les impédances et les admittances caractéristiques normalisées aux
differentes portes du réseau.
Puisque toutes les discontinuités étudiées dans ce travail sont considérées comme des

circuits "monoporte” (circuit ouvert et court-circuit) ou "biporte” pour le reste des discontinuités

(Gap, Résonateur...), nous rapportons un plus de détail pour ces deux cas.
1.3.1. Admittance terminale d’un circuit " monoporte”

L’incidence et la réflexion de I'onde de courant dans la théorie de la matrice de
dispersion "S", permet de représenter 'onde de courant au niveau de la discontinuité Ccircuit

ouvert ou court-circuit par le "monoporte” suivant :

d; >
b1 =S11 .41 Y S11
b1 <

S11 étant le coefficient de réflexion R : S11=R

Afin d’extraire I'impédance ou I'’admittance terminale, il est recommand¢é d’utiliser les

deux formules geénérales de la transformation matricielle (64) et (65).

Dans le cas des discontinuités circuit ouvert et court-circuit, qui sont des "monoportes”,

les matrices /Yy et \/Z.y sont réduites a un seul élément :
WV Loy = v Zy
v Yon = v Yo

et puisque les discontinuités sont localisées sur la méme ligne, il n’y a qu’une seule impédance

caractéristique Zc. Alors : Z1=1 et Y¢1=1.

La résolution du systeme matriciel donné par (33) ou (63) nous donne le coefficient de
réflexion au niveau de la discontinuité, ce qui permet d’en extraire I'impédance et

ladmittance terminales normalisées :
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4 1+R
(Zt/ZC):(1+R)(1—R)1:ﬁ
4 1-R
Y,-Z)=1-RY1+R)'="——
(¥, - Z)=(-RIL+R) =1

Enfin, en utilisant I'impédance caractéristique Z; de la ligne, une admittance terminale

Y peut étre définie par :

[

-R
+R

Y, = (68)

L
ZC

[N

L’impédance terminale de la ligne coplanaire & ruban peut étre extraite de la
formule (65) :

Zt:izzc.ﬂ (69)
Y, 1-R
ou:
TOS-1 .
— lﬁ‘xmas‘ 7
ToS+1° (70)
et

Xmax €st la position du maximum.

D’aprés les expressions (69) et (70) on remarque que la détermination précise des
circuits équivalents, pour les differentes discontinuités, dépend de la précision d’évaluation de
I'impédance caractéristique Z et de la longueur d’onde dans le guide Ae (B=271/Ae), c’est-a-dire,

le vecteur d’onde ke.

On peut aussi déduire I'impédance caractéristique Z: de la ligne coplanaire a
microruban, en fonction de I'impédance terminale Z;, en utilisant la théorie des lignes de
transmission [1]. Il enrésulte :

e iBnal 1-7,

g P 71
1+ 27, (71)

¢ |Imax|‘1 Z,
1.3.2. Matrice admittance Y d’un circuit " biporte”

L’utilisation de la théorie de la matrice de dispersion "Scattering Matrix", permet de
représenter l'onde de courant, au niveau des discontinuites (Gap, Résonateur...), par le

"biporte” suivant :
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{ b, =S,; .8, +S;; .2, Su ¢ 1 S
b,=S,,.2,+S,,.a, by o < « a

Puisqu’il s’agit d’une ligne (CPS) homogéne, Si1 et Sy, représentent un méme
coefficient de réflexion (R); de méme que Si» et Sy; désignent un seul coefficient de
transmission (-T):

{Snzszz =R
S =S, =-T

La matrice S pour chaque discontinuité est donc donnée par :
R -T
S=
-T R
Afin d’extraire les admittances qui représentent chacune des discontinuités, il est

toujours recommandé d’utiliser les deux formules générales de la transformation matricielle

(64) et (65).
Dans le cas d’une discontinuit¢é "biporte”, les matrices /Y.y et Zoy oOnt 2«2
éléments. En outre, la discontinuité étant localisée sur la méme ligne, donc ayant un méme

diélectriqgue et une méme impédance caractéristique Z., les éléments diagonaux des matrices

Yen €t /Zcy sont égaux a Punité (Y¢=1 et Z¢j=1). Ces dernieres deviennent donc :

) ]

L’extraction des coefficients de réflexion R et de transmission T, par la résolution
numérique du systeme matriciel (33) ou (63) au niveau de la discontinuité, permet d’obtenir

les matrices impédance et admittance normalisées, Zy et Yy, qui sont :

Zy=(1+s)1-s)* {

1+R -T][1-R T |
-T 1+R T 1-R

YN:(I—S)(I+S)1:{

1-R T |[1+R -T]
T 1-R||-T 1+R
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Enfin, en utilisant I'impédance caractéristique Z; de la ligne et dans le cas d’une
discontinuite symétrique (Y11 = Y22 et Y12 = Y1), on peut definir une matrice admittance Y

comme Ssuit :

-1
v Yy _1[1-R T MR =TT [V Yy -
T 1+R Y, Y,

1.4. Pertes de puissance

Afin de quantifier les puissances perdues par radiation d’ondes d’espace et d’ondes de

surface, on définit la puissance totale perdue par :

P=P_,+P,, (73)

rad

0U Prqq et Pgy sont les pertes de puissance dues, respectivement, aux ondes d’espace et aux ondes
de surface. Le calcul de P, est basé sur le méme principe décrit dans les références [16,17]. La

puissance totale perdue peut étre obtenue comme suit :

Les éléments des matrices tension Vs et courant l,s sont exprimeés par :

N, N,
- Z(z;g,slqu+z;gm|ypq) pour 1<r<N, et 1<s<N,
p=1 g=1
Vs = (74)
Nl NZ
:Zz(zggmlqu Z% 1) pour N +1<r<2N, et 1<s<N,
p=1 g=1
lrs pour 1<r<N, et 1<s<N,

| = (75)

Iy pour N, +1<r<2N, et 1<s<N,

La puissance complexe est donnée par :

2N; N,

P=> >V, (76)

r=1 s=1
ol I estun élément de la matrice conjuguée de la matrice courant.

La puissance dissipée, sous forme de pertes dues aux rayonnements des ondes d’espace
Prag et a I'excitation des ondes de surface Pg,, est exprimée par la partie réelle de la puissance

complexe :

r=1 s=1

P. +P,, =Re(P)= Re[%ivmng (77)
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2. Résultats et discussion

Afin de valider notre approche nous traitons deux types de discontinuités : régulieres
(circuit ouwvert, court-circuit, Gap ...) et irrégulieres (fente transversale étroite et ruban
transversal étroit). Les distributions du courant ainsi obtenues aupres de la discontinuité, sont
exploitées pour extraire les parametres de dispersion du réseau tout en appliquant la théorie des

lignes de transmission.

Dans tout ce qui suit, on note que tous les résultats concernent la structure coplanaire a
microruban blindée de la figure 5 du chapitre3, ou les données liées a cette géométrie, avec les

differents changements, sont résumées dans le tableau suivant (Tab. 1).

Cavite | & | W(mm) S(mm) | h(mm) | h;,(mm) | a(mm)
A 10.2 0.724 0.14 0.762 4 11.75
B 2.2 0.375 0.75 0.8 4 7.125
C 2.2 0.375 15 0.8 4 7.125
D 10.2 0.700 0.19 0.762 4 11.75

Tab. 1. Dimensions des cavités et permittivités relatives utilisées.

2.1. Discontinuité circuit ouvert

En appliquant la théorie de la matrice de dispersion S, nous pouvons représenter
I'incidence et la réflexion de I'onde de courant au niveau de la discontinuité circuit ouvert

(fig. 2) par
distributions longitudinale et transversale du courant, le coefficient de réflexion au voisinage

une monoporte. Pour caractériser cette discontinuité nous calculons les

du circuit ouvert, 'impédance et ’admittance terminales.

ag

SllzR

GOC COC

by

—-q--------7--7

P’
Fig. 2. Discontinuité circuit ouvert dans la ligne CPS et son circuit équivalent.

Afin de comparer nos résultats avec ceux de R. N. Simons et al. [18] et leurs mesures,

nous avons calculé, comme le montre la figure 3, la réactance normalisée du circuit ouvert en
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fonction de la fréquence pour les CPS blindée de cavitt A et ouverte de parametres
h=0.762mm, £,=10.2, k=1, W=0.724mm et S=0.14mm. Nous remarquons qu’il y a un bon
accord entre nos résultats pour les lignes CPS ouverte et blindée et les mesures de R. N.

Simons et al. ainsi que leurs résultats obtenus par la techniqgue FDTD.

25 T n I T T T T T T
W\ Nos résultats -CPS-ouverte

_____ Nos résultats -CPS-blindée T
- = — - Simons et al. [18]

o L \ ..... - Mesures [18]
. W =0.72mm
H h=0.76mm
S=0.14mm
=102
=1

15 F

KXol Zo

Fréquence (GHz)
Fig. 3. Réactance normalisée du circuitouvert pour une CPS ouwerte et blindée de cavité A.

Dans une deuxiéme phase et pour avoir I'effet de la fente S sur les parametres
caractéristigues de la discontinuité circuit ouvert (essentiellement sa réactance normalisée),
nous présentons sur les figures 4 et 5 nos résultats de la réactance normalisée du circuit ouvert
(Xoc/Zo) en fonction de la fréquence obtenue par notre modele pour les deux types de lignes
CPS blindees (cavitts B et C) et ouvertes, de paramétres h=0.762mm, &,=10.2, k=1,

W=0.724mm et qui ont respectivement les fentes S de 0.75mm et 1.5mm.

Nos résultats, dans les figures 4 et 5, sont comparés a ceux de ’'approche SDIE [3] et a
ceux de Tl'approche quasi-statique [19,20]. On constate qu’il y a une parfaite concordance
entre notre approche et ceux de N.Dib et al.[3] et W. Getsinger [19, 20] sur toute la gamme de
fréquence. Seulement, le petit écart entre les résultats expérimentaux et ceux obtenus par notre
approche et la technigue FDTD peut étre attribué a I'épaisseur du métal finie, qui n'a pas été

prise en compte par les deux approches.
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Fig. 4. Réactance normalisée du circuitouvert pour une CPS ouwerte et blindée de cavité B.
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Fig. 5. Réactance normalisée du circuit ouvert pour une CPS ouwerte et blindée de cavité C.

Il est évident que I'augmentation de S dans les CPS qui ont les données de cavité C,
diminue le couplage entre les deux rubans de la ligne CPS. Par conséquent, comme nous
pouvons le remarquer, la valeur de la réactance normalisée du circuit ouvert, pour la cavité C,

est toujours inférieure a celle de la cavite B.
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Afin de bien montrer linfluence de la largeur de la fente S sur les caractéristiques de la
discontinuite circuit ouvert et la ligne CPS, nous donnons dans le Tableau 2 les résultats de
limpédance caractéristique Zy de la ligne CPS et la capacité Coc du circuit ouvert pour une CPS
ouverte de parametres h=0.76mm, W=0.71mm et ¢,=10.2 a f=3.5GHz.

Mesures [18]

FDTD [18 uasi-Statique [19 Nos résultats
(W=0.73mm) L18] Q que [19]

Coc (fF) ZQ) | Coc (fF) || Zo(Q) | Coc(fF) || Zo(Q) | Coc(fF)

42.5 68.8 45.76 68.8 30.8 69.67 44.78
43.4 74.3 45.23 74.3 28.7 74.58 43.42
40.1 79.0 44.87 79.0 28.2 78.66 42.43

Tab. 2. Capacité C, du circuit ouwvert, en fonction de lafente S pour une ligne CPS ouwerte.

Comme il est montré dans ce tableau, nos resultats sont en bon accord avec ceux de
I'approche quasi-statique [19] et ceux de la technique FDTD de R.N. Simons et al. [18].

D’apreés les courbes présentées dans les figures 4, 5 et 6 et les résultats résumés dans le
tableau 2, nous pouvons conclure que notre modéle donne des bons résultats de caractérisation de la

discontinuite circuit ouvert dans la ligne CPS ouverte ou blindée.
2.2. Discontinuité court-circuit

Comme dans le cas de la discontinuité circuit ouvert, nous pouvons représenter
I'incidence et la réflexion de 'onde de courant au niveau de la discontinuité court-circuit (fig.
5) par une monoporte. Pour caracteriser cette discontinuité nous calculons les distributions
longitudinale et transversale du courant au voisinage du court-circuit, I'impédance et la
réactance terminales en fonction de la fréquence et les dimensions de la ligne. Par conséquent,
il 'y a une énergie magnétique stockée au niveau du court-circuit. Cette énergie magnétique

donne naissance a une réactance inductive modélisée par L située dans le plan PP'.

P

a

S]_lzR

by

Fig. 5. Court-circuit dans la ligne CPS et son circuit équivalent.
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La figure 6 présente les variations de la réactance terminale normalisée Xs./Z, du court-

circuit, en fonction de la fréquence, pour une fente S fixe.

0.14
Nos résultats CPS ouverte
-+ == Nos résultats -CPS blindée
0.12 L ’m
..... W Mesures [18] oo
_____ FDTD [18] -
0.10 | --‘.
[ |
W =0.72mm
N h=0.76mm
& 008 - s=0.14mm
& =10.2

006 | ®=10

0.04 -

0.02

0.00 1 | 1 | 1 | 1 | 1 | 1
1 3 5 7 9 11 13
Fréquence (GHz)

Fig. 6. Réactance normalisée du court-circuit en fonction de la fréquence.

Comme le montre la figure 6, les résultats de la réactance normalisée, obtenus pour les
lignes CPS blindée de cavité A et ouverte, de parametres ¢ , = 10.2, h=0.76mm, W=0.72mm et
S=0.14mm, sont comparés a ceux de I'approche FDTD et aux mesures [18]. On constate qu’il
y a une parfaite concordance entre notre approche et celle de RN. Simons [18] sur toute la
gamme de fréquence. Cependant, le petit écart entre les résultats expérimentaux et ceux
obtenus par notre approche et la technique FDTD peut étre attribué a I'épaisseur du métal
finie, qui n'a pas été prise en compte par les deux approches. Plus précisément, dans ces deux
techniques, le conducteur a été suppose parfait et d’épaisseur nulle.

Afin de montrer linfluence de la largeur de la fente S sur les caractéristiques de la
discontinuité court-circuit et de la ligne CPS, nous donnons, dans le Tableau 3, nos résultats
obtenus pour I'inductance Lg du court-circuit et limpédance caractéristique Zo pour les lignes
CPS ouverte et blindée (cavité A) en comparaison avec ceux obtenu par I'approche FDTD et
aux mesures [18]. Comme il est présenté dans ce tableau, nos résultats sont en bon accord avec
ceux de R.N. Simons et al. [18]. Seulement, le petit écart, entre les résultats de simulations et les

mesures, est di essentiellement a I’épaisseur des rubans négligge dans les deux approches

théoriques.

75



Chapitre 4

Mod¢élisation des discontinuités de la ligne CPS par I'approche Full-wave

Ls. en fonction de S pour une CPS de h=0.76mm, W=0.71mm et &=10.2 a f=5.5GHz

Mesures [18]
(W=0.73mm)

FDTD [18]

Nos résultats

CPS ouwerte

CPS blindée

Lsc(pH)

Zo(Q) Lsc(pH)

Z,(Q)

Lsc(PH) | Zo())

Lsc(pH)

70.95

63.4 76.8

62.41

76.53 64.30

75.12

80.46

70.0 93.3

68.73

90.06 68.82

89.65

108.95

75.6 110.2

73.94

109.23 73.93

Tab. 3.L’inductance L. du court-circuit, en fonction de la fente S.

2.3. Discontinuité Gap

109.22

Les deux types de la discontinuitt Gap (Gap série et Gap symétrique série) sont

représentés par des biportes dans les figures 7 et 8. Afin d’étudier cette discontinuité nous

calculons les distributions du courant et les paramétres de dispersion au voisinage du Gap.
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Fig. 8. Gap symétrique série dans la ligne CPS et son circuit équivalent.

Dans cette phase, nous calculons les coefficients de réflexion et de transmission de la

discontinuité Gap pour une ligne CPS ouverte en fonction de la fréquence. Les résultats sont

donnés par les figures 9 et 10. La ligne ouverte utilisée est constituée d’un substrat de

h=0.76mm, &,=10.2 et Kk=1.0. Les rubans conducteurs ont la méme largeur W=0.72mm et

I’espace entre eux est S=0.14mm. L’ouverture du Gap est G=0.17mm.
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1.00 w—= T [ T T T T T T T T 90
........ .-
Nosrésultats ~ Com—
_____ Simons et al. [18]
075 1 . B Mesures[18]
. 4 45
& £
® W =0.72mm 2
o] o
@ &
S 050 h=0.76mm {2
= &
g— S$=0.14mm o
<
< 14 0
G=0.17mm Arg(S11)
0.25
000 1 | 1 | 1 | 1 | 1 _45
2.0 2.5 3.0 3.5 4.0 4.5

Fréquence (GHz)

Fig. 9. Amplitude et phase du coefficient de réflexion Sy, pour la discontinuité Gap
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Fig. 10. Amplitude et phase du coefficient de transmission S,; pour la discontinuité Gap.

Dans une phase suivante, nous calculons les coefficients de réflexion et de
transmission de la discontinuitt Gap symétrique en fonction de la fréquence, pour des lignes
CPS ouverte et blindée (cavit¢ A) ayant une largeur de gap G=1mm. Les figures 11 et 12
présentent les amplitudes et les phases des coefficients de réflexion et de transmission Si; et
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S21, respectivement. Notons ici que nos résultats concordent parfaitement avec ceux obtenus
par les approches SDIE et FDTD [3] pour les lignes CPS blindée et ouverte.

0
-0.05
-+ - — Nosrésultats CPS-blindée
i Nos résultats CPS-ouverte
01k ----o-- FDTD [3]
.............. SDIE [3] 0
m £
© W = 0.37mm 1° 8
S -015 h =0.8mm pd
= $=0.75mm 2
%) - >
* 2
r — D
020 5= <
/- Arg(Su) 70
-0.25 Vi o T EEE
-0.30 1 1 1 1 1 -40
10 15 20
Fréquence (GHz)
Fig. 11. Amplitude et phase du coefficient de réflexion Sy, pour la discontinuité Gap
0 T T T T T T T T T
-10- .- — Nosrésultats CPS-blindee \ Arg(Sy1)
Nos résultats CPS-ouverte
...... FDTD[3]
.............. SDIE [3] 8
g W = 0.37mm e
S 20  h=0.8mm .. S
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<2} G=1mm L %
My = 1.0 R §
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—40 1 1 1 | 1 -40
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Fig. 12. Amplitude et phase du coefficient de transmission S,; pour la discontinuité Gap

Comme le montre la figure 11, le module du coefficient de réflexion |Sii| décroit

lentement avec la fréquence. Pour les basses fréquences, le comportement du gap symeétrique-
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série est similaire a la discontinuité circuit ouvert. Dans ce cas, le coefficient de réflexion a
une amplitude voisine de 1. Lorsque la fréquence augmente, le coefficient de réflexion décroit
beaucoup plus dans le cas de la ligne ouverte que pour la ligne blindée. Ceci peut étre

expliqué par les pertes dues aux ondes d’espace et de surface.

Nous pouvons donc conclure que les pertes sont minimales pour une structure blindée
en comparaison avec la structure ouverte. De plus, les parametres S;j de la discontinuité Gap
dans une ligne blindée satisfont la relation de conservation de la puissance :

[S12F+Szf =1 (78)

Dans la gamme de fréquence étudiée, on remarque que la croissance de |S»1| avec la
fréquence est plus importante pour la ligne CPS blindée que pour la ligne ouverte, comme le
montre la figure 12. On en déduit que I'augmentation du couplage, au niveau du gap de la
ligne, est plus important dans la ligne blindée que dans la ligne ouverte. Par conséquent, nous
pouvons conclure que le blindage augmente le couplage au niveau de la discontinuité. Les
parametres Sjj dans I'environnement ouvert ne satisfont pas I'expression (78), car il y a des

pertes dues aux rayonnements des ondes d’espace et de surface.

Afin d’étudier I'effet de la largeur du Gap sur le comportement des lignes ouverte et
blindée (cavité B) au niveau de la discontinuité, nous avons calculé I'amplitude du coefficient
de transmission |S»1|, en fonction de la fréquence, pour différentes valeurs de cette largeur.

Nos résultats, présentés dans la figure 13, concordent parfaitement avec ceux de Dib et al. [3].

0
- - — - Nosrésultats CPS-ouverte
Nos résultats CPS-blindée
----- Dib et al. [3]
10 - wW=0.37mm G=0.1 mm
h =0.8mm

S=0.75mm
K =1.0

|S,1| en dB

-40 1 | 1 | 1

5 10 20 30
Fréquence (GHz)

Fig. 13. BEwlution de |Sy;| de ladiscontinuité Gap en fonction de la largeur du Gap
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Comme le montre la figure 13, l'effet de la largeur du Gap est trés important sur
Pamplitude du coefficient de transmission de la ligne CPS. Par exemple, pour f=20GHz,
|S21|=—20.9dB (CPS blindée) et 21.7dB (CPS ouverte) pour une discontinuit¢ Gap de largeur
G=1.0mm, alors que pour G=0.1mm, |S21|= —11.3dB (CPS blindee) et -11.8dB (CPS ouverte).
Ce comportement peut étre expliqué logiquement par la diminution du couplage lorsque la

largeur du gap augmente.

Nous avons aussi calcule les phases des coefficients de réflexion et de transmission
Arg(S11) et Arg(Sz1) en fonction de la fréquence (figures 11 et 12), pour les lignes CPS
ouverte et blindee (cavit¢é B) de largeur de Gap G=1mm. Nos résultats sont en excellent

accord avec ceux obtenus par les approches FDTD et SDIE [3].
2.4. Résonateur

Un résonateur CPS de longueur L, planté entre deux discontinuités Gap symétriques,
est représenté par une biporte comme le montre la figure 14. Afin d’étudier cette structure,
nous calculons les distributions du courant et les paramétres de dispersion au voisinage des

discontinuités.
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Fig. 14. Résonateur CPS et son circuit équivalent

Nous avons simulé deux résonateurs de longueurs L;=10mm et 5mm dans les cas des
lignes CPS ouverte et blindée (cavité A). Dans toutes les simulations, la largeur du gap est gardée
constante G=0.2mm. L’amplitude de S»; pour L;=10mm et L;=5mm est donnée respectivement
par les figures 15 et 16. Nos résultats sont en parfait accord avec ceux obtenus par I'approche
SDIE et la technique d’image complexe CIT en termes de fréquences de résonances [3]. Le
facteur de qualité du filtre Q, défini comme le rapport entre la fréquence de résonance et la bande
passante a —3dB, vaut 238 dans le cas du résonateur de longueur L;=10mm. On remarque que les
résultats du CIT donnent une bande passante légérement plus large en comparaison avec nos
résultats et ceux obtenus par T'approche SDIE de Dib et al. Cette différence est due,
essentiellement, a la différence entre la formulation du probleme utilisé dans les deux modéles

SDIE et CIT. On peut aussi observer que la fréquence de résonance est décalée a 21.7 GHz dans
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le cas du résonateur de longueur Lij=5mm, ce qui correspond a une longueur d’onde qui vaut,
approximativement, deux fois la longueur du résonateur. Le facteur de qualité dans ce cas est de
59.5. Cette diminution est due, essentiellement, a 'augmentation de fréquence qui provoque des
pertes par rayonnement. Ces pertes diminuent le facteur de qualité du résonateur.

0
— Nosrésultats CPS-ouverte
—e .. — Nosrésultats CPS-blindée
............ CIT [3]
0L 77T SDIE [3]
W =0.38mm
h=0.8mm
1] $=0.75mm
i)
S G =0.2mm
= -20 |- L; = 10mm
9D §=22
wl LT N
-40 I L

104 114 124 134
Fréquence (GHz)

Fig. 15. Bwlution de |S,4| du résonateur CPS, G=0.2mm et L;=10mm.

Nos résultats CPS-ouverte
-o - - — Nos résultats CPS-blindée
............ CIT [3]

------ SDIE [3]
W =0.38mm I
h=0.8mm
S=0.75mm
G =0.2mm
L, =5mm
§=22

-10

IS5+ enn dB

-20

18 19 20 21 22 23
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Fig. 16. Bwlution de |S,;| du résonateur CPS, G=0.2mm et L;=5mm.
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La figure 17 donne la fréquence de résonance d’un résonateur CPS en fonction de la
longueur de résonateur L; avec une largeur de gap fixe G=0.2mm. Nos résultats sont
comparés avec ceux de SDIE [3] et ceux obtenus, en supposant le résonateur comme un
diple de longueur Ay2 en négligeant Teffet de la discontinuit¢ et du couplage
électromagnétique. On remarque que leffet de la discontinuité diminue lorsque la longueur du
résonateur augmente. En conséquence, pour les résonateurs trés courts, leffet de discontinuité
n'est plus négligeable ce qui nécessite l'utilisation d’une analyse Full-wave pour prévoir la

fréquence de résonance exacte du résonateur.
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Fig. 17. Fréquence de résonance en fonction de la longueur du résonateur CPS en cavité B

2.5. Discontinuités irrégulieres

Dans cette phase de calcul nous traitons les discontinuités fente transversale étroite
(spur slot) et ruban transversal étroit (spur strip) données par les figures 18 et 19. Il est
commode d’employer le Spur-Slot quand W est grand et S petit. On peut le modéliser comme
un stub, de longueur Li=Agcps/4 terminé par un court-circuit, en série avec le ruban
conducteur. Le Spur-Strip est simple a employer lorsque W est petit et S est grand et il est
modélisé en tant que deux stubs de méme longueur Li=Agcps/4 parallles au ruban

conducteur et chacun terminé par un circuit ouvert.
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On peut représenter chacune des deux discontinuités par une biporte. Les distributions
longitudinale et transversale du courant et les coefficients de réflexion et de transmission

obtenus au voisinage des discontinuités nous permettent de les modéliser.
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Fig. 18. Discontinuité Spur-Slot dans la ligne CPS.

Fig. 19. Discontinuité Spur-stripdans laligne CPS.

Pour comparer nos résultats du Spur-Slot avec ceux de K. Goverdhanam [21] et ses
mesures, nous étudions la discontinuité  Spur-Slot de A;=0.76mm, B;=0.25mm et
L;=16.25mm implantée sur une ligne CPS ouverte de ¢,=10.2, h=0.76mm, W=0.76mm et
S=0.1mm. Comme le montre la figure 20, les amplitudes des coefficients de transmission S»;
et réflexion S;; sont calculés en fonction de la fréquence. On constate la bonne concordance

entre les deux approches et les mesures.

Nous avons aussi calculé les amplitudes des parametres de dispersions Si; et Sp; en
fonction de la fréquence, d’une discontinuité spur-strip de A;=0.25mm, B;=0.25mm et
L;=16.13mm implantée sur une ligne CPS ouverte de &,=10.2, h=0.76mm, W=0.76mm et
S=0.76mm. Comme le montre la figure 21, nos résultats sont en parfait accord avec ceux

obtenus par I'approche FDTD et par les mesures [21].

83



Chapitre 4

Mod¢élisation des discontinuités de la ligne CPS par I'approche Full-wave

S11] €t [Sz| en dB

2.0

3.0

5.0
Fréquence (GHz)

Fig. 20.|S11| et|S21| pour une discontinuité Spur- slot avec A; =0.762 mm, B; =0.254 mmet L; =16.256mm.
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Fig. 21.|S11| et|S»1| pour une discontinuité Spur- strip.

Une autre proposition pour réaliser un filtre coupe-bande est donnée par la figure 22,

via une discontinuité spur-slot (fig. 22.a), ou une discontinuité spur-strip (fig. 22.b), avec un

seul pble par discontinuité.

84



Chapitre 4

Modélisation des discontinuités de la ligne CPS par I’approche Full-wave

;._.J A BEENEPY
el
A Sr=e T (2

(b)

Fig. 22. Discontinuités (a) Spur-Slot, (b) Spur-Strip, dans une ligne CPS.

Nos resultats de simulation [Si11| et |[Sp1| en fonction de la fréquence (fig. 23), d’une

discontinuité spur-slot de W;=0.16mm, W,=B;=0.33mm et L;=16.51mm, implantée sur une

ligne CPS blindée de cavité D, ainsi que les fréquences de résonance en fonction de la

longueur de slot (fig. 24) sont en parfait accord avec ceux obtenus par I'approche FDTD et les

mesures de Simons et al. [18].
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Fig. 23. Amplitudes Si; et S,; pour une discontinuité spur-slot.
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Fig. 24. Fréquence de résonance en fonction de lalongueur du spur-slot.

3. Conclusion

Dans cette étude nous avons proposé un nouveau modele théorique pour caractériser la
ligne CPS monocouche ainsi que deux types de ses discontinuités : régulieres (circuit ouvert,
court-circuit, gap série, gap symétrique série et résonateur) et irrégulieres (spur- strip et spur-
slot). Deux fonctions de Green dyadiques exactes bidimensionnelles pour les lignes CPS
ouvertes et blindées ont été employées avec la technique de Galerkin. La subdivision de la
discontinuite en un réseau de cellules unitaires, caractérisées par leurs propres distributions
longitudinales et transversales du courant, a permis le traitement d’une large classe de
discontinuités irrégulieres en plus des discontinuités régulieres. Les résultats obtenus ont été
comparés avec ceux des différentes approches et aux mesures, ou une bonne concordance a
été observée. Comme perspective, une fonction tridimensionnelle de Green d’un di€lectrique
multicouche peut étre utilisée pour étudier les discontinuités régulieres et irrégulieres des

structures MIC multicouches avec pertes.
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Conclusion générale

Deux types de CPS (ouverte et blindée) et deux types de discontinuités (régulieres et
irrégulieres) sont étudiés dans ce travail, a I'aide de I'approche Full-wave. A cet effet, deux
differentes fonctions de Green dyadiques exactes, propres a chaque type de ligne, sont utilisées.

Les systemes d’équations intégrales obtenus sont résolus par la technique de Galerkin.

Dans une premiere étape nous avons proposé un nouveau modele théorique pour la
caractérisation de la ligne CPS monocouche (ouverte et blindée). Les fonctions de Green dyadigues
exactes bidimensionnelles, d’un di€lectrique de base métallique et d’une ligne blindée, ont été
employées avec la technique de Galerkin, en ne tenant compte que de la composante longitudinale du
courant de surface (selon I'axe des X). Les paramétres de caractérisation de ces deux types de CPS (la
permittivité et la constante de propagation effectives) obtenus, en fonction de la fréquence, sont
comparés aux resultats de la méthode quasi-statique, un bon accord a été observé surtout pour les

basses fréquences.

La deuxiéeme étape a été consacrée a la caractérisation de deux types de discontinuités
régulieres (circuit ouvert, court-circuit, gap Série, gap symétrique série et résonateur) et irrégulieres
(fente et ruban transversaux). Les deux fonctions de Green dyadiques exactes bidimensionnelles (pour
les Lignes blindées et ouvertes) ont été utilisées avec la technique de Galerkin. La subdivision de la
discontinuité en un réseau de cellules unitaires, caractérisées par leurs propres distributions
longitudinales et transversales du courant, a permis le traitement d’une large classe de discontinuités
irrégulieres en plus des discontinuités régulieres. Les résultats obtenus ont été comparés avec ceux des

differentes approches et aux mesures quand elles existent. Une bonne concordance a été observée.

Comme perspectives, nous envisageons d’abord d’inclure lusage d’une méthodologie
permettant de généraliser notre modéle théorique, pour caractériser d'autres structures MIC et leurs
discontinuités. Nous envisageons ensuite de mettre au point une bibliotheque des discontinuités trés
riche et avec des caractéristiques bien définies, pour Texploiter dans la conception des structures
microondes optimales (déphaseurs, résonateurs, filtres...) dédiées a des applications diverses. Parmi les
domaines d’application, on trouve I’automobile (Systtmes de communications, systemes anticollision,
systemes de péage sans arrét du véhicule, systemes de surveillance de routes ou de tunnels), les
transports ferroviaires (controle des déplacements des trains, localisation, surveillance de vitesse), la
navigation aérienne (différents systemes de localisation, de communication avec les équipages ou les
passagers, des systemes de radio-altimétrie), la télévision (prises de vue en télévision haute définition)

et les satellites (radiodiffusion d’images, liaisons en ondes millimétriques entre satellites, ...).
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Résumé

Ce travail dethése rentre dans le cadre du développement d'un outil CAO consacré a la simulation de
différentes structures de transmission MMIC (Monolithic Microwave Integrated Circuits). Notre contribution
réside dans I'élaboration d'un progiciel dédié a la simulation et la caractérisation de la ligne coplanaire a
microruban "CPS" et ses discontinuités.

La premiére partie de ce travail est consacrée a I’étude de deux types de la CPS (blindée et ouverte) et
expose les résultats de caractérisation obtenus concernant la constante de propagation et la permittivité relative
effectives. La deuxieme partie présente une étude détaillée des discontinuités régulieres et irrégulieres de la ligne
CPS ainsi que les résultats de validation obtenus concernant les coefficients de réflexion et de transmission en
fonction des caractéristiques géométriques et électriques et de la fréquence.

Les résultats obtenus concernent la permittivité et la constante de propagation effectives des lignes
"CPS" (ouverte et blindée) et les paramétres de dispersion des différentes discontinuités, en fonction de la
fréquence et des données géométriques. Une comparaison avec les résultats obtenus pard’autres approches
(quasi-statique et Full-wave) et avec certaines mesures est rapportée et commentée.

Mots-clés : CPS, équations intégrales, modélisation, technique de Galerkin, approche Full-wave, discontinuités..
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Abstract

This thesis work presents a contribution in the development of a CAD tool consecrated to the simulation
of different transmission structures MIC (Microwave Integrated Circuits). Our contribution is the development
of a software package dedicated to simulation and characterization of the coplanar stripline "CPS" and its
discontinuities.

The first part of this work is dedicated to the study of two types of CPS (open and shielded) and
presents the results of characterization obtained for the effective propagation constant and the effective
permittivity. The second part presents a detailed study of regular and irregular discontinuities of the CPS and the
obtained results concern the reflection and transmission coefficients as a function of the geometrical and
electrical characteristics and the frequency.

The obtained results concern the effective permittivity and the effective propagation constant of the
CPS lines (open and shielded) and their characteristic parameters and the dispersion parameters of the different
discontinuities as function of frequency and the given geometry. A comparison of the obtained results with other
approaches (quasi-static and Full-wave) and with some measurements is presented and commented.

Keywords: CPS, integral equations, modeling, Galerkin’s technique, Full-wave approach, discontinuities.



