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Analyse, modélisation et caractérisation des circuits micro-ondes:
Application aux discontinuités et antennes planaires *

Résumé

Les circuits planaires sont caractérisés par leurs grandes capacités d’intégration des composants
électroniques. La modélisation globale du circuit nécessite le développement de méthodes numériques pour la
mise en place de logiciels de simulation. Dans le travail présenté, un formalisme souple et synthétique est utilisé
dans le but de simplifier les études des problémes électromagnétiques relatifs aux circuits modélisés.

Dans une premiére étape, une formulation intégrale a été utilisée pour la caractérisation et la modélisation
des circuits planaires micro-ondes. Cette approche permet de définir une procédure performante et précise pour
calculer les caractéristiques des circuits. Différents concepts entrant dans la bonne maitrise de la simulation
numérique comme la convergence, la précision et I’efficacité des fonctions d’essai, sont présentés. Le probléme
de la source numérique introduite dans les équations est analysé par différentes méthodes. Le développement
d'un algorithme rapide permettant la caractérisation des discontinuités planaires est présenté. La détermination
des paramétres de diffraction se fait a travers Il'utilisation des fonctions de Green dyadiques et la détermination
d'une base de fonctions d'essai localisées en rooftop. L’originalité du travail, consiste a introduire des sources
d'excitation en forme de triangle permettant d’obtenir une meilleure description dans la base de fonctions d’essai
en rooftop et a développer un quadripble de couplage dont le role est fondamental dans la résolution du
probléme. Une comparaison des résultats obtenus a travers le calcul des parameétres de diffraction avec la
littérature a montré une bonne concordance de nos valeurs. Une réduction du temps de calcul a été obtenue par
I'application de la 2D-FFT a notre systeme matriciel.

Dans une deuxieme étape, nous présentons la modélisation de circuits planaires aux hautes fréquences par
une méthode itérative originale basée sur le concept d’onde. Le travail, consiste au développement d’un logiciel
de simulation basé sur la mise en ceuvre de la méthode itérative pour la modélisation de circuits micro ondes. Le
processus de concept d’ondes ( WCIP : Wave Concept Iteratif Process ) a été développé en premier comme
instrument pour I’étude des guides d’ondes et de la dispersion des circuits planaires. La méthode WCIP est basée
sur la détermination de la relation récurrente entre les ondes incidentes et réfléchies, en respectant les conditions
de continuité dans le domaine spatial, c’est-a-dire au niveau de chaque interface plane. Le résultat est approché
progressivement par des itérations successives jusqu'a la convergence. Cette technique évite les phénomenes
indésirables des opérateurs non bornés rencontrés dans le formalisme des fonctions de Green. La relation entre le
courant et le champ est obtenue en utilisant les opérateurs d’impédance, est transposée a une relation entre
ondes. Cette méthode a été appliquée depuis plus d’une décade a plusieurs types de circuits intégrés
radiofréquence ( RFIC:Radio Frequency Integreated Circuits ) et a des problemes de diffraction. La puissance de
la méthode a été en premier vérifiée dans I’analyse d’un simple circuit planaire par Akatimagool and Wane .

En effet, il est important d’examiner avec prudence I’impact respectif du nombre d’itérations et la précision
d’échantillonnage 2D (pixellisation) sur le résultat de quelques structures sensibles. En plus, un gain important
en temps d’exécution est obtenu par I’utilisation de I’algorithme de la 2D FFT. Enfin la méthode a été appliquée
a la caractérisation et la modélisation de différents circuits planaires micro-ondes. Les résultats expérimentaux
ont été comparés avec ceux obtenus par la méthode des moments et celle des différences finis dans le domaine
temporel. A noter que la méthode itérative et la méthode des moments utilisent des sources planaires
(horizontale) et des murs métalliques, alors que la méthode FDTD utilise des sources verticales et des murs
absorbants. Ce point est a considérer dans les comparaisons entre les deux méthodes. Un parfait accord entre la
simulation et la mesure a été obtenu.

* These de Doctorat d'Etat en Electronique
Directeur de These: Mr Brahim Haraoubia, Professeur a I'USTHB
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INTRODUCTION GENERALE

Le développement des circuits micro ondes connait un essor considérable ces
derniéres années. La maitrise des techniques de fabrication des circuits monolithiques a
permis I’intégration a grande échelle des composants micro ondes. En conséquence, les
circuits ont atteint un haut degré de miniaturisation. Les applications aussi bien civiles que
militaires, découlant de ces progrées sont nombreuses: exemple des systémes de

télécommunications, de communications mobiles et de téléguidage.....

Avant I’ultime phase de la fabrication des circuits, il y a I’étape de la conception. Il
s’agit de disposer d’un outil de modélisation fiable, d’ou un grand intérét manifesté par les
industriels au développement de logiciels de modélisation rigoureux afin de réduire les codts
de conception.

Les simulateurs existants sur le marché deviennent rapidement inefficaces avec

I’arrivée de nouvelles structures complexes.

Les meéthodes rigoureuses utilisées pour la modélisation des circuits micro-ondes sont
en général informatiquement lourdes a mettre en ceuvre. Pour faire face a I’évolution des
circuits micro ondes, de nouvelles méthodes sont apparues et d’autres méthodes plus
classiques ont été réajustées pour ces structures. En d’autres termes, des techniques ont été
introduites dans ces dernieres afin de les rendre plus efficaces. D’un cété, la progression
fulgurante des capacités des calculateurs a permis, dans une certaine mesure, de compenser
les temps de calculs importants des méthodes traditionnelles telles que la FDTD (différences
finies dans le domaine temporel) et les éléments finis. Mais d’un autre cote, la complexité des
circuits augmentant sans cesse, il est nécessaire de développer de nouvelles approches,

toujours avec le méme souci, celui d’optimiser les colts de conception.

Les méthodes numériques largement utilisées dans ce but, sont les éléments finis,
mode matching (raccordement modal), la FDTD et la formulation Intégrale. Il n’y a pas une
méthode qui s’adapte a tous les problémes rencontrés dans la conception de circuit micro
ondes. Il est nécessaire que le choix soit guidé par les moyens de calcul dont on dispose et la

précision gue I’on souhaite obtenir.



Cependant, la formulation intégrale combinée a la méthode des moments, plus
précisément la procedure de Galerkin, est un outil précis et flexible pour la modélisation de

circuits, s’adaptant particulierement bien aux circuits planaires.

Dans la formulation intégrale, I’introduction d’un terme d’excitation permet de ne
traiter que des probléemes inhomogénes (problemes se reduisant a la résolution de systemes
d’équations inhomogeénes) qui s’offrent I’avantage d’étre résolus directement, contrairement a
des problémes homogénes (problemes se réduisant a la résolution de systemes d’équations
homogeénes).

D’autre part, nous pouvons distinguer deux approches dans le traitement des équations
intégrales par la méthode des moments. La premiere est de prendre des fonctions d’essai
définies sur des éléments de surfaces (ex : fonctions de type roof top), et la deuxiéme consiste
a prendre des fonctions d’essais étendues définies dans tout le domaine. L’efficacité de la
méthode intégrale repose en grande partie par le choix des fonctions d’essai. Un choix
judicieux doit étre fait afin d’optimiser les temps de calcul. L approche utilisant des fonctions
d’essai de type roof top a été utilisée avec succes pour la caractérisation d’un certain nombre

de discontinuités. De nombreux travaux ont été consacrés aux fonctions de types roof tops.

L’inconvénient d’une telle approche est de générer des matrices de dimensions
importantes. L’approche utilisant des fonctions d’essai étendues est intéressante car elle ne
nécessite que des matrices de faibles dimensions. Dans le cas ou les domaines sont de formes
simples (structures rectangulaires) ces dernieres sont analytiques, il suffira de prendre les
modes d’un guide rectangulaire. Dans les autres cas, ou les domaines sont de formes
complexes, il faut déterminer une base de fonctions d’essai adéquate. Une telle base n’est
efficace que si, d’une part elle est calculée rapidement, et d’autre part elle permet la
modélisation d’un certain nombre de discontinuités sans avoir a développer un calcul

spécifique pour chaque structure.

Dans une premiére étape de notre travail, une formulation intégrale a été utilisée pour
la caracterisation de discontinuités en circuits planaires. Le développement d'un algorithme
rapide permettant la caractérisation des discontinuités planaires est présenté. La
détermination des parameétres de diffraction se fait a travers l'utilisation des fonctions de
Green dyadiques, la détermination d'une base de fonctions d'essai localisées en Roof-tops et

I'introduction des sources d'excitation en forme de triangle assurant une convergence rapide.



Une comparaison des résultats obtenus (Calcul et tracé des modules et phases de Si; et Si,
pour une ligne microruban coudée et une coupure microruban ) avec la littérature a montré
une bonne concordance de nos valeurs. Une réduction rigoureuse du temps de calcul a été
obtenue par I'application de la 2D-FFT a notre systeme matriciel. Notons que la présente

approche a été appliquée avec succes a plusieurs structures planaires.

Dans une deuxiéme partie de notre travail, nous avons abordé une méthode récente et
efficace : la méthode itérative WCIP (Wave Concept Iterative Procedure). Elle a été
développé comme instrument pour I’étude des guides d’ondes et la dispersion des circuits
planaires et permet aussi le développement des logiciels de simulation qui aident a modéliser
globalement le circuit. Cette méthode simple a implémenter, fiable en terme de convergence
a la possibilité de traiter des problémes avec un grand nombre de parameétres indéfinies (la
FFT est écrite sans le stockage en mémoire de sa matrice), permet d’éviter le choix délicat
des fonctions d’essai qui sont souvent utilisés dans les methodes intégrales. Notons son
application pour la modélisation des antennes planaires micro ondes, aux métamatériaux, aux
circuits intégrés sur substrats (Substrats Integrated Circuits), et aux circuits a grands nombres

de couches comportant un grand nombre de parameétres.

La méthode itérative est basée sur le concept d’onde. Elle est fondée sur la
détermination de relation de récurrences entre les ondes incidentes et les ondes refléchis et
qui respectent les conditions de limites et de continuités dans le domaine spatial. Le résultat
est progressivement approché par itérations successives jusqu'a obtenir la convergence. La
méthode a été appliquée a la caractérisation et la modélisation d’une antenne patch avec
encoches en technologie microruban, d’une antenne patch coplanaire et d’un coupleur directif
quart d’onde. Les résultats obtenus a travers le calcul et le tracé des paramétres des
coefficients de diffraction sont tres satisfaisants en comparaison avec ceux publiés dans la
littérature. Les résultats présentés montrent I’efficacité de la méthode avec comme avantage

I’utilisation de faibles ressources de calcul et I’obtention d’une haute résolution spatiale.

Le présent travail est organisé en cing chapitres. Des annexes ont été rajoutés afin d’alléger la
lecture de ce manuscrit. Dans le chapitre I, nous commencerons par donner des généralités
relatives aux circuits planaires, avec un apercu sur les contraintes de réalisation en
technologie MMIC



Le deuxieme chapitre Il aborde I’outil mathématique utilisé, a savoir le formalisme des
opérateurs mathématiques. Tout d’abord, nous rappelons quelques notions fondamentales sur
I’espace de Hilbert et le formalisme appliqués a I’électromagnétisme. Nous présenterons le
formalisme et les conventions que nous adapterons tout au long de ce manuscrit. Ce
formalisme a pour objet de traduire I’écriture du probléme aux limites en électromagnétisme,

sous une forme souple et synthétique.

Dans le chapitre I1l, nous présentons I’application de la méthode intégrale pour la
modélisation et la caractérisation de différents types de discontinuités communément
rencontrés dans la conception des circuits. Ceci nous permettra de mettre en avant un certain
nombre de parameétres qui interviennent dans le traitement numérique des équations :

- lanotion de convergence,

- lasource,

- les effets du blindage des circuits...

Le chapitre 1V est consacré a I’étude et a la mise en équation de la méthode itérative, basée
sur le concept d’onde. Cette méthode récente, a la fois originale et rapide, adopte une
démarche d’analyse globale du circuit. Les bases théoriques nécessaires a la compréhension
sont présentées a savoir le concept d’onde, les opérateurs de réflexion et de diffraction, et les

sources planaires. La FMT (Fast Modal Transform) est également brievement décrite.

Une méthode ne peut étre validé que suite a des applications et des expérimentations. C’est
I’objet du chapitre V. Dans ce cadre plusieurs applications ont été étudiées et présentées. On
cite :
- I’analyse de la ligne microruban court-circuitée
- la modélisation et la caractérisation d’une antenne patch avec encoches en
technologie planaire
- lamodélisation et la caractérisation d’une antenne patch coplanaire

- I’étude d’un coupleur directif quart d’onde
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.1 INTRODLCTION

Les structures de transmission usuelles utilisées aux fréquences radio sont
caractérisées par des dimensions transversales nettement plus petites que les longueurs
d’onde. De ce fait, une analyse compléte et satisfaisante de ces structures peut se faire par le
biais des courants et des tensions de ligne dans un méme plan de section droite ou le mode de
propagation dans de telles structures est le mode TEM. Parmi ces lignes de transmission, nous
citons :

e Les lignes bifilaires rarement utilisées aux fréquences radio. N’étant pas protégées,

elles dissipent de 1’énergie et présentent une faible immunité aux bruits. Autrement

dit, elles sont facilement perturbées par des objets rapprochés.

e Les lignes coaxiales sont utilisées pour des transmissions larges bandes du fait de
I’absence de dispersion. Cependant, avec la monté en fréquence, 1’élévation des
pertes par rayonnement et par absorption du diélectrique, limite 1’utilisation de ces
lignes aux fréquences basses du domaine micro-ondes. En pratique, on réalise des
cables coaxiaux jusqu’a 15 GHz de tres bonne qualité. Au-dela de cette fréquence

seuil, ces cables sont remplacés par d’autres structures appelées guides d’ondes.

o Les guides d’ondes sont des structures de guidage par réflexions successives sur
des parois métalliques. Ils sont caractérisés par leurs faibles pertes. En dépit de

leur structure encombrante, ceux-ci continuent a étre utilisés dans :
- Les transmissions a grande puissance.
- Les systémes a longueurs d’onde millimétriques.

Dans le but de réduire I’encombrement des circuits €lectroniques et d’atteindre des
fréquences de travail trés €élevées avec de faibles pertes, de nouvelles structures ont étaient
¢laborées appelées lignes planaires appelés également circuits intégrés micro-ondes (CIM).

Ces lignes sont toutes constituées de rubans conducteurs déposés sur 1’une ou les deux

faces d’un substrat de permittivité €y et de perméabilité L, . Mais, du fait de I’inhomogénéité
du milieu de propagation (air substrat), la propagation des ondes électromagnétiques dans de
telles lignes s’effectue a la fois dans le di¢lectrique et dans 1’air. Par conséquent, le mode
dominant dans ces structures est le mode hybride et la répartition des lignes de champs

dépend essentiellement:
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e De la largeur des rubans conducteurs.
e Des caractéristiques électriques et magnétiques du substrat (a savoir sa
permittivité di€lectrique, ..) et de son épaisseur h.
Or, du point de vue modélisation, les deux milieux sont remplacés par un milieu unique fictif
caractérisé par une constante diélectrique .

La figure 1.1 montre une vue en perspective de quelques lignes planaires :

(a) (b) (c)

Figure 1.1 Lignes de transmission planaires

(a)- Ligne micro ruban
) ) Mode quasi-TEM
(c)- Ligne coplanaire

(b)- Ligne a fente Mode non TEM

|.2 LES DIFFERENTES LIGNES PLANAIRES

Il existe plusieurs types de structures planaires. On peut adopter une classification de
ces structures en considérant le fonctionnement de la ligne en question selon le mode de
propagation. On peut a priori considérer cinq catégories de modes :

» Mode TEM (Transverse Electrique et Magnétique): les deux composantes
longitudinales sont nulles (Ez = 0 et Hz = 0).

» Mode Quasi-TEM : Ez et Hz sont de faibles amplitudes et peuvent étre
négligées.

» Mode TE (Transverse Electrique): ou Ez =0 et Hz # 0.

> Mode TM (Transverse Magnétique): ou Hz =0 et Ez # 0.

> Mode Hybride: ou Ez # 0 et Hz # 0, aucune des six composantes du champ

¢lectromagnétique n’est négligée .
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.2.1. LIGNES EN MODE TEM

La ligne triplague
La ligne triplaque (figure 1.2) a été¢ développée par BARRETT et BARNES en 1951

[1]. Cette ligne a la particularité d’avoir un milieu de propagation homogene.

ey At

T-'W'
= |/

— champ E
—» champ H

Figure 1.2 Ligne triplaque

Le mode qui se propage a travers la ligne triplaque est le mode TEM pure. La

configuration des lignes de champs ¢€lectrique et magnétique est bien définie.

1.2.2 LIGNES EN MODE QUASI TEM

a. La ligne microruban

La ligne microruban (microstrip) a été congue en 1952 par GRIEG et ENGELMAN [1-3]
est 'une des structures planaires les plus connues. Celle-ci (figure 1.3a ) est constituée d’un
substrat diélectrique métallisé¢ de part et d’autre par deux conducteurs. L’un faisant office

d’un plan de masse et I’autre d’un ruban conducteur d’épaisseur t et de largeur w.

Ruban conducteur

(b)

Figure 1.3 Ligne micro ruban
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Les parametres qui caractérisent cette ligne sont :

e L’¢paisseur "h" du substrat,

e Lalargeur "w" du conducteur supérieur (ruban),

e [’¢paisseur "t" du ruban généralement tres petite par rapport a celle du substrat,

e La permittivité relative &, du substrat.

La ligne microruban présente un certain nombre d’avantages et d’inconvénients résumés par

le tableau suivant :

Avantages

Inconvénients

» le conducteur supérieur peut étre déposée
directement sur le substrat (opération peu
coliteuse)

» les ¢léments actifs peuvent étre fixés tres
facilement sur cette structure

» les composants intégrés dans une fonction
structure

¢lectronique  employant  la

microruban sont aisément accessibles

P les pertes (ohmiques, diélectriques et par
rayonnement) dans ce genre de structures
deviennent  importantes  lorsque  les
fréquences d’utilisations deviennent élevées

» les composantes longitudinales Ez et Hz
ne peuvent étre négligeables comparées aux
composantes transversales Ex, Ey, Hx et Hy,

le mode de propagation n’est donc pas un

mode TEM pur.

Tableau 1.1. Avantages et Inconvénients de la ligne microruban

b- La ligne microruban inversée

La ligne microruban inversée ( inverted microstrip ) inventé¢ par ITOH en 1976 [1],
[5] est une seconde version de ligne microruban. Contrairement a la ligne microruban
conventionnelle ou le ruban conducteur et le plan de masse sont placés de part et d’autre du
substrat, le plan de masse de la ligne microruban inversée est séparé du ruban conducteur par
une couche d’air et fixé au substrat par des entretoises (figure 1.4).

Dans la ligne microruban inversée, une grande partie des champs électriques et
magnétiques, se trouve confinée dans 1’air. De ce fait, les longueurs d’onde dans cette ligne

sont plus importantes par rapport a celles se propageant dans une ligne microruban

conventionnelle. En outre, pour une impédance caractéristique donnée, la largeur de cette

ligne est plus importante comparée a celle de la microruban conventionnelle, ce qui allege les
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contraintes de fabrication, et cela permet de faire fonctionner cette ligne a des fréquences

nettement plus élevées par rapport a celles de la microruban [4].

Substrat —
Ruban — >N
conducteur >
Air —>

Figure 1.4 Structure de la ligne microbande inversée

c. La ligne coplanaire

La ligne coplanaire est I’une des lignes a fentes proposée en 1969 par WEN [1],[8]. La
métallisation se trouve uniquement sur un seul coté du substrat. Elle est constituée d’un ruban
conducteur central qui transporte le signal entouré de part et d’autre d’un plan de masse de
méme largeur (figure 1.5). Cette ligne se préte bien a la mise en place d’éléments localisés en

séries et/ou en paralleles, et a la réalisation de stubs séries

Ruban conducteur

Figure 1.5 La ligne coplanaire

Les champs électriques sont perturbés par I’interface air di¢lectrique et s’étendent de
part et d’autre des rubans conducteurs.

Aux fréquences élevées (longueurs d’ondes millimétriques), le mode de propagation
dans ces structures devient hybride a cause de l'apparition des composantes longitudinales des

champs électromagnétiques.
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Remarque : On peut citer d’autres structures planaires qui fonctionnent en mode Quasi-
TEM : - laligne microbande inversée piégée

- la ligne microruban suspendue.

c- La ligne microbande inversée piégée :

C’est une ligne microbande inversée enfermée dans une enceinte métallique pour éviter les
pertes par rayonnement, Son impédance caractéristique varie entre 30 Q et 140 Q et sa

fréquence de travail peut aller au-dessus de 95 GHZ ( figure 1.6).

substrat
dielectrigue
—» Er
E:
—_
H:-------

Figure 1.6. Distribution des champs dans la Ligne microbande inversée blindée

d-La ligne microruban suspendue

La ligne microruban suspendu (suspended microstrip) inventée par ITOH [1]
représente la premicre version modifiée de la ligne microruban, contient une couche d’air

intercalé entre le plan de masse et le substrat de la ligne ( figure 1.7 ).

Fig. 1.7 Ligne microruban suspendue

L’épaisseur de cette couche d’air est généralement tres faible. De plus elle doit étre
uniforme pour toute la surface de la ligne. De ce fait les tolérances sur le boitier sont tres

critiques, par contre la configuration de cette ligne permet de réaliser des rubans plus

10
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larges comparés au microruban. Ceci a un effet direct sur la précision de la réalisation du

circuit gravé sur le substrat.

.2.3 LIGNES EN MODES HYBRIDES

a. La ligne a fente

La ligne a fente (slotline) a été proposée pour la premiére fois en 1968 par S.B.COHN
[1],[4]. Elle est constitué¢e de deux rubans conducteurs déposés sur une seule face du substrat.
Comme son nom I’indique, les deux rubans sont espacés laissant ainsi une rainure (fente)

étroite au milieu de la structure. (figure 1.8).

—— champE
€ H —» champ H
T

Figure 1.8 La ligne a fente

La ligne a fente est surtout utilisée dans les circuits intégrés micro—onde nécessitant
des lignes a haute impédance (car il est difficile d’obtenir des impédances caractéristiques

inférieures a 60 Q pour les lignes a fente), et pour I’insertion d’éléments parall¢les.

La propagation n’est pas du type TEM mais plus proche du type TE, une analyse quasi-

statique n’est donc pas possible.

Cette ligne est caractérisée par :
e Une impédance caractéristique élevée (Zc > 60€2 ).

e Un faible facteur de qualité

Il est a signaler que du fait de 1’aspect hybride de ce mode de propagation dominant,
seule une analyse basée sur les méthodes numériques de modélisation peut convenir pour

caractériser la propagation dans cette ligne.

11



LHAPITRE ] GENERALITES SUR LES LIGNES PLANAIRES DE TRANSMISSION

b. La ligne a ailettes

La ligne a ailettes unilatérale n’est autre qu’une ligne a fente insérée dans un guide
d’ondes rectangulaire (figure 1.9). Elle a été congue en 1972 Par MEIER [1],[4-5]. Depuis, de
nombreuses applications ont été étudiées autours de cette structure qui présente une multitude
d’avantages :

e La compatibilité avec d’autres dispositifs (transistors, filtres, etc....)

e Le domaine d’utilisation en fréquence s’étale de 30 a 100 GHz.

e Les pertes présentées par cette structure sont faibles (3 fois moins que la ligne

microbande qui utilise un méme type de substrat).

e Laréalisation de ce type de ligne est aisée.

Les structures a ailettes utilisent fréquemment le RT-DUROID comme substrat
(6=2.22). La ligne a ailettes a été étudiée en utilisant diverses méthodes approchées de

modélisation pour calculer les caractéristiques de dispersion. Les parameétres étudiés sont

I’impédance caractéristique, la constante diélectrique effective et la longueur d’onde guidée.

— Guide d'onde métallique

—— > champ E
——» champ H

Figure 1.9 La ligne a ailettes

Deux autres types de la ligne a ailettes ont été proposés, I’une dite bilatérale (figure
1.10b) a cause des rubans conducteurs imprimés sur les deux cotés du substrat. L’autre est
dite antipodale (figure 1.10c) a cause de sa structure contenant deux rubans conducteurs
placés chacun sur un coté du substrat. La structure dite antipodale permet la réalisation de

lignes avec une tres faible impédance.

12
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Substrat

Substrat

Substrat

a) Unilatérale

Boitier métallique

b) Bilatérale

c) Antipodale

Figure 1.10 Les différentes structures de la ligne a ailettes

|.3 ETUDE DE LIGNE MICRORLIBAN

I.3.1 Formules d'analyse

Des relations analytiques approchées ont été proposées par HAMMERSTAD et par

SCHNEIDER [6]. Ces relations donnent respectivement les expressions de définition de la

permittivité effective "Eeoff " et de I’'impédance caractéristique "Zc" en fonction du rapport

normalisé "w/h".

Permittivité effective :

Impédance caractéristique :

~
ze-—2 (22,
Veéeff L \ W

L VEerr LD

( e +1 & —1 h)"? w)
Eop = ——— +— (1+12—) +0.04(1——j
2 2 w h

-1/2
L a ol h
2 2 w

o3

Y 11.393 +0.667 ln(% + 1.444)}
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L’erreur relative maximale qui est commise lorsqu’on applique ces relations est de 1%

D’autres parametres caractéristiques comme la vitesse de phase "v,", la longueur d’onde de la

ligne " A g " et la constante de phase " [3 ", sont définies a I’aide des relations suivantes :

v =& -1 (L5)

P g, ALC

by 2t 27
hg =——— et B=""=""\ ecr (1.6)

VEeff hg ko

Avec :

e ¢ :désigne la vitesse de la lumiere dans le vide.

7»0 : est la longueur d’onde dans le vide.

A

g i est la longueur d’onde dans le guide.

L et C: désignent respectivement I’inductance série et la capacité shunt par unité
de longueur de la ligne.

.3.2 Les pertes dans |la microbande
La ligne microbande présente des pertes :
- pertes par effets joule
- pertes diélectriques

- pertes par rayonnement

a. Les pertes par effet Joule

Ces pertes sont dues a 1’échauffement du ruban conducteur. Ces pertes peuvent étre

calculées au moyen de la relation proposée par HAMMERSTAD et BEKKADAL [6].

o, = 0.072(\/? / wWZ, )>»g en dB/unité de longueur. (1.7)

avec:
: désigne la résistivité du conducteur (Qm).

c

p
QoL : désigne le coefficient d’affaiblissement dans le conducteur.
f :estlafréquence de travail en Ghz.

Z. :est’impédance caractéristique de la ligne.

o

w :est la largeur du ruban conducteur.
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b. Les pertes diélectriques

Tout diélectrique ne peut €tre un isolant parfait. De ce fait il existe une résistance
d’isolement de valeur limitée matérialisant ainsi les pertes en énergie du diélectrique.

HAMMERSTAD et BEKKADAL [6] ont défini I’expression du coefficient d’affaiblissement

diélectrique Oq qui s’écrit comme suit :

—1)tan d
o, =273 i}i(i%;ff(Sr ) 2;n0 en dB/ unité de longueur. (1.8)

e tano : est la tangente de 1’angle de perte du le substrat

e )¢ :estlalongueur d’onde dans le vide.

c. Les pertes par rayonnement

Les pertes par rayonnement sont dues d’une part a I’apparition des modes d’ordre

supérieurs et d’autre part aux discontinuités.

: h.f)
HAMMERSTAD [5] a montré que ces pertes sont proportionnelles é% pour une
8I’
ligne de 50Q.
La fréquence limite correspondant & un rayonnement de 1% de la puissance a

I’extrémité d’une ligne ouverte est donnée par:

e o qale)”
£ f ~2.14h(mm)(GHz) (19)

Pour atténuer les pertes par rayonnement, on doit blinder le circuit.

|.4 ETUDE DE LIGNE COPLANAIRE
1.4.1 Définition

La ligne coplanaire (coplanar line) proposé par WEN en 1969 [1-4] et une version trés
intéressante de la ligne a fente, elle comporte deux fentes et le ruban conducteur est
entouré de part et d’autre part de plan de masse sur une seule face de substrat ( voir

figure 1.11).
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? A
c h : épaisseur du substrat
; ELE largeur du ruban métallique

X w: longueur des fentes

Figure 1.11 : Ligne coplanaire

Contrairement a la ligne a fente, le mode dominant de la ligne coplanaire est quasi-
TEM aux fréquences micro-ondes. Cependant, aux ondes millimétriques, les champs

deviennent non-TEM du fait que les composantes longitudinales sont non négligeables.

1.4.2 Formules d’analyse

Les résultats donnés par WEN [1-4] en utilisant I’approche quasi-statique avec une
épaisseur de diélectrique infinie, ont été modifiés ultérieurement pour tenir compte d’une
¢épaisseur finie h plus réaliste. Les expressions de I’impédance caractéristique Z. et de la
permittivité effective relative €, sont ainsi donns , pour une épaisseur du métal supposée

négligeable (t = 0).

30K (k) S
c=—F——— avec k=
vere K(k) S+2W

Ou K représente une intégrale elliptique compleéte de premiere espece et K’ son

(1.10)

complémentaire.
La permittivité effective relative est égale a :

Ere = Sf; ! {tan[0.7751n(%) +1.75]+ kTW [0.04— 0.7k +0.01(1 - 0.1¢,) (0.25 + k)]} (I-11)

La précision de cette expression, obtenue a partir d’interpolation de résultats

: h
numériques, est de 1.5%.pour: &2>29, —2=1 et 0<k<0.7
w
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1.4.3 Influence de I’épaisseur t du conducteur

Les formules précédentes supposaient que 1’épaisseur t du conducteur était négligeable
(t = 0). En fait, dans la pratique, il n’en est rien. Cette épaisseur modifie les formules

précédentes.
Définissons [5] :
S.=S+A

W.o=wW—A ol A:(l.zsi)[1+1n(4n%)]
T

(&

I’'impédance caractéristique Z et la permittivité effective relative . deviennent [5]:

7 30nK'(k,)
) \jgre,t K(ke)
_ (I-12)
re,t — Sre T I%ZS)E Dt/w avec k.= _Se ~k+(1- kz)A
+0.7t/w S. + 2w, 2w
K(k)

1.4.4 Les pertes

Les expressions des constantes d’affaiblissement (en dB/m) a. dans le conducteur et aq

dans le diélectrique, en utilisant I’approximation quasi TEM, sont égales a [5]:

1251 (4TES) 1.25t
a —488.010°R ¢ 7 P (145 = nS
W w S 1.25t 4nS
{2+— [ 1()]}
w o TW
avec P'= 'k ; 3/2(K,(k) ) pour 0<k<0.707
(I-Xk)(k )™ K'(k)
(I-13)
et '=;\/_ pour 0.707 <k <1
(1-k)vk
W 273 5 —1tan o
¢ g, —1 Ay

re
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L’expression pour g est celle qui a été donnée dans le cas t = 0.

Remarque :

Le terme quasi-TEM signifie qu’une grande partie de I’énergie est transmise le long de
la ligne avec une distribution des champs qui ressemble au mode TEM. Plusieurs lignes ont
cette caractéristique au moins sur un intervalle de fréquences précis (f <10 GHz pour la ligne
microbande).

A des fréquences plus ou moins élevées (selon la structure considérée), le mode de
propagation quasi-TEM devient hybride a cause des composantes longitudinales des champs
non négligeables. Cependant, aux fréquences élevées, ces structures sont plus dissipatives et

comportent des difficultés quant a leur propagation.

En pratique, I’utilisation de structures ouvertes est plus souple du point de vue de leur

intégration, car on peut adjoindre sur leur surface des composants actifs et/ou passifs.

|.a CLASSIFICATION DES LIGNES PLANAIRES :

Apres avoir défini les différentes lignes planaires, le choix de la structure appropriée

pour une application donnée dépend de plusieurs facteurs tels que :

e Le type de circuit ou de sous-systeme.

e Sa fréquence de fonctionnement.

e Son impédance caractéristique : cette grandeur dépend de la largeur des rubans
conducteurs mis en jeu dans la structure considérée. Par conséquent, chaque
structure est caractérisée par un domaine d’impédances caractéristiques dont
les bornes sont fixées par les contraintes de fabrication.

e Son facteur de qualité, etc...

Le tableau récapitulatif suivant nous permet de comparer les performances des

différentes structures planaires que nous venons de citer.
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Caractéris

g | ¢
tiques c & 2 e _
o 2 @ 9 = c @
S & |£ & S a £ 2
L 5 (1] c (o n Q@ o
T © e « @ o C <5}
S o | Z ° €t S Qo
= 9o a s - S S =
5 > o= ©
o S > o
P =
Ligne © @
e
TEM 20-120 Elevée Nulles Nulle
Triplaque

(500)

Microbande | Quasi- |25-130 Elevée Faibles Faible
inversée |TEM

Quasi- [20-100 |Moyenne Faibles Faible

Microbande
TEM (250)
Quasi- [40-150 Elevée Faibles Faible

Microbande TEM

suspendue
Ligne |Quasi- |40-150 Faible Moyenn Moyen
coplanaire | TEM es ne

hybride |50-200 Faible Elevées Grande

Ligne a fente

: E m | | | Structure

(100)

Tableau 1.2 Caractéristiques des différentes structures de transmission planaires
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.6 LE CHOIX DES ELEMENTS CONSTITUTIFS D'LNE LIGNE PLANAIRE

|.6.1 Le substrat

Le choix du substrat conditionne généralement le type d’application que 1’utilisateur

peut concevoir avec la technologie micro-ondes. Par exemple, pour la réalisation de lignes

planaires hyperfréquences, il faut chercher a minimiser les pertes par rayonnement et choisir

en conséquence un substrat tel que I’énergie électromagnétique reste concentrée dans le

di¢lectrique. De ce fait, il faut utiliser des substrats a constante diélectrique élevée (comme

I’alumine 8.2 <g.<10.2).

Dans le tableau suivant sont représentées les caractéristiques de quelques diélectriques :

Caractéristiques Constante Conductivité Force
diélectrique Tang (g) thermique en dielectrique
Approchée (Wicm/°C) Em en (Kv/cm)
Matériaux
Air 1 = 0.00024 30
Alumine pur a 96 % 9.4 0.001 0.28 410°
Alumine pur 2 99.5 % 9.8 0.0001 0.3 410°
Saphir (9.4-11.6) 0.0001 0.4 410°
Quartz 3.8 0.0001 0.01 10*
Oxyde de béryllium (BeO) 6.6 0.0001 2.5 -
Arséniure de gallium 12.9 0.0016 0.46 350
(AsGa)
Silicium (Si) 11.9 0.015 1.45 300
Téflon/fibre de verre tissée |  2.17 a2.55 0.0019 0.0015 -
Téflon/fibre de verre non 2.202a2.33 0.0019 0.0012 -

tissée

Tableau 1.3 Caractéristiques de quelques diélectriques
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De plus, pour une constante diélectrique donnée, le substrat doit satisfaire d’autres

conditions telles que :
e Faibles pertes.
e Stabilité de la constante de propagation.
e Forte conductivité thermique pour faciliter I’évacuation de la chaleur
produite par les composants actifs, etc...
Ces conditions sont indispensables pour assurer un bon fonctionnement des circuits

micro-ondes. Par contre, le substrat le mieux approprié¢ pour la conception des antennes micro-

ondes est celui possédant une faible constante diélectrique.

Notion de permittivité effective

Dans le but d’exploiter les relations classiquement utilisées pour 1’é¢tude des lignes
homogeénes, la structure hétérogene a étudier est remplacée par une ligne équivalente de

mémes dimensions, mais plongée dans un seul milieu homogene de permittivité effective

"Eoff " (figures 1.12 et 1.13).

A
£ €=1——— Substrat ——— P
T
<4—— Plan de masse —— > I
Figure 1.12 Figure 1.13
Section droite de la microbande Section droite de la microbande
équivalente

Avec:
€, :désigne la permittivité relative du substrat.

€efr : désigne la permittivité relative du substrat de la ligne équivalente appelée
permittivité effective.

|.6.2 Le conducteur

Les métaux utilisés pour la réalisation des rubans conducteurs sont divers. Le choix
du matériau approprié dépend de plusieurs critéres tels que la conductivité et la résistivité.

Le tableau suivant représente les propriétés de quelques matériaux :
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Matériaux a20% a20°
Aluminium 2.62 38.16
Cuivre 1.72 58.13
Chrome 2.60 38.46

or 244 40.98
Argent 1.62 61.73

Tableau 1.4 Caractéristiques de quelques conducteurs

1-7 DISCONTINUITES DANS LES LIGNES PLANAIRES

On désigne par discontinuité d’une ligne micro-ligne toute modification locale de la
géométriec ou des parameétres électriques (permittivité ou perméabilité) qui détruit la
symétrie de translation de la structure de guidage. Il en résulte une modification de la
solution du probleme de propagation car le mode fondamentale de la structure de guidage
ne vérifie plus les conditions aux limites on voisinage de la discontinuité, apparaissent
alors des modes d’ordre supérieur propagés ou rayonnés qui, superposés aux ondes du
mode fondamental incidentes, réfléchies et éventuellement transmises répondent aux

nouvelles conditions, aux limites.

Les micro- lignes sont généralement employées dans des circuits hybrides ou intégrés

dans les quels on rencontre usuellement deux principaux types de discontinuités :

- Des discontinuités indésirables mais inévitables dues aux dimensions limitées du
substrat (coudes par exemple) on a des transitions entre structures de guidage

(transition coaxial- microruban, pour ne citer que la plus courante).

- Des discontinuités introduites volontairement pour obtenir un effet particulier sur la

propagation (effet capacitif dii a I’élargissement d’un trongon de ligne micro- ruban).

Il importe alors de modéliser ces discontinuités (indésirables ou volontairement

introduites) pour pouvoir prévoir le comportement global du circuit.
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Le tableau 1-5 donne les principales discontinuités et leurs schémas équivalents dans

le cadre de I’approximation quasi-TEM .

Type de Structure géométrique Schéma équivalent
discontinuité
1
«—> ||
11
G
Circuit Trou — G — — O
Extrémité ouverte
ouvert -
p, L L,
Saut
o, P
D'impédance - : 77z
J, Q Q L L Q
Q’
= L e
w
Pl
—P 77
Coude L
Jonction T
C,
> S -+ i i
—
Yy S — ¢
A A
Gap A A

Tableau. 1. 5 : Principales discontinuités planaires et leurs schémas équivalents
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.8 CONTRAINTES DE REALISATION EN TECHNOLOGIE

Les principales technologies de circuits planaires sont les technologies MIC
(Microwave Integrated Circuits) et MMIC (Monolithic Microwave Integrated Circuits) [7].
Dans I'approche MIC ou hybride, seuls les €léments passifs (lignes, filtres, coupleurs, etc...)
sont directement intégrables. Les composants ou fonctions actives sont ensuite reportés par

des techniques de collage et de cablage.

Dans 1'approche monolithique MMIC, on intégre simultanément des structures actives
et passives par des procédés de couches minces. Par ailleurs, il n'y a pas de possibilité de
réglage du circuit aprés fabrication. Traditionnellement, les structures passives de couplage
ont été réalisées en technologie MIC, mais toutefois, la technologie MMIC permet une
meilleure intégration et une meilleure reproductibilité¢ des performances.

De ce fait, de nombreux travaux de recherche ont ét¢é menés pour permettre la
réalisation des structures de couplage en MMIC. Il est intéressant de comparer ces deux
technologies en termes de performances et de contraintes de réalisation.

Nous nous intéresserons aussi, a la technologie micro ruban (microstrip) (figure 1.14)
qui est de loin la plus utilisée dans les circuits actuels. Bénéficiant en outre d'une plus faible
dispersion, I'utilisation de la technologie coplanaire tend a se développer pour les circuits

MMIC a haute fréquence.

G
-~
w 1 1
—i w |
[ e
= £,
I
Figure 1.14 Ligne en Figure 1.15 Ligne en
technologie micro ruban technologie coplanaire

De maniere générale, la technologie MMIC impose d’avantage de contraintes que la
technologie MIC. Tout d'abord, la technologie MIC permet le choix adapté du substrat a
utiliser, ce qui n'est pas le cas en technologie MMIC.

Les caractéristiques d'un substrat MMIC en Arsenic de Gallium ( AsGa) sont
typiquement les suivantes : la hauteur du substrat est faible (de 1'ordre de 100pum ou 4mm)

alors que la permittivité électrique est forte (&, voisin de 12.8). Par ailleurs, les pertes des
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lignes sont assez importantes. De plus, le colt de fabrication d'un circuit MMIC est

directement proportionnel a la surface qu'il occupe.

L'intégration des structures de couplage devra donc nécessairement étre trés compacte.
Sur cet aspect, la technologie MMIC présente quelques avantages par rapport a la technologie

hybride :

» La plupart des filicres MMIC permettent la réalisation de trous métallisés reliés a la
masse a travers le substrat (via-hole) ainsi que 1'utilisation de ponts a air (air-bridge)
pour réaliser des interconnexions sans avoir recours a un fil de liaison (bond-wire)
qui introduit une trés forte inductance parasite dont la valeur est soumise a une trés
forte dispersion.

» La précision de gravure est meilleure, ce qui permet de réaliser des dimensions plus
faibles.

» Les dispersions de fabrication sont plus faibles, ce qui permet une meilleure
reproductibilité des performances.

» La technologie MMIC permet de limiter le nombre d'interconnexions a réaliser entre
les circuits, ce qui limite les effets parasites associés. Cela donne un avantage décisif
aux circuits MMIC pour les applications aux fréquences millimétriques ou les
¢léments parasites ont une influence déterminante sur les performances du circuit
planaire.

» Du fait des contraintes sur le substrat pour la réalisation de structures passives de
couplage, il est difficile d'obtenir des performances (largeur de bande de
fonctionnement, faibles pertes) aussi bonnes en technologie MMIC en comparaison
avec les meilleures réalisations en technologie hybride. Néanmoins, la technologie
MMIC permet une meilleure intégration et une meilleure reproductibilité des

performances ce qui la rend trés attrayante pour la réalisation des circuits planaires.

.8 CONCLUSION

Les circuits planaires se situent pratiquement dans un univers a deux dimensions.

Leurs fabrications fait appel a des procédés photolithographiques, faciles a reproduire en
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grande série une fois le prototype développé est mis au point. Leurs dimensions peuvent étre

considérablement réduites par I’emploi de substrat a haute permittivité.

L’implantation d’¢éléments a constantes localisées notamment de semi-conducteurs est
facile dans un circuit planaire ce qui lui donne un role de support. Les éléments sont souvent
connectés en séries sur une ligne microruban, en paralléle sur les lignes a fente et coplanaire.
Une telle opération est beaucoup plus difficile en guide d’ondes ou il faut disposer de pieces

spécialement congues pour connecter les ¢léments semi-conducteurs a insérer.

On peut réaliser des fonctions électroniques tel que les coupleurs, résonateurs, filtres
...etc. , en jouant sur la structure de la géométrie des lignes.

Les principales contraintes d’utilisations des lignes planaires sont dues d’une part a
leur faible tenue en puissance et d’autre part aux discontinuités qui produisent des réflexions

difficiles a supprimer.

Pour tirer le meilleur parti possible des techniques planaires il faudrait idéalement
réaliser I’assemblage complet du dispositif hyperfréquence sur un substrat unique.
Les pertes relativement importantes des lignes planaires ne sont pas particuliérement
génantes : ces lignes ne sont en effet jamais employées pour la transmission a distance d’un
signal, fonction qui est toujours remplie en hyperfréquence par des guides d’ondes et lignes

coaxiales.

Dans les dispositifs hyperfréquences « classiques », le plus souvent en guide d’ondes, des
ajustements de dernieére minute sont possibles: On peut réduire une désadaptation en
introduisant un trongon de ligne. Lorsque les propriétés d’un élément varient fortement avec
la fréquence, comme c’est le cas pour les filtres, on doit le plus souvent « accorder » 1’élément
pour obtenir les performances spécifiées. En revanche, les circuits utilisant les lignes planaires
résultent d’une longue chaine de fabrication. Si le circuit obtenu ne satisfait pas aux
exigences, toute la procédure doit étre revue et répétée, donc on a guere de possibilité de
modification, de sorte que la réalisation devrait étre correcte dés le premier essai. Il faut donc
décrire précisément les composants, ce qui requiert une analyse théorique trés poussée. Les

performances prédites devraient coincider avec les valeurs mesurées.
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|Il.1 INTRODUCTION

Pour traiter les problémes d’électromagnétismes qui nous intéressent, nous avons été appelé a
introduire un certain formalisme. Ce formalisme s'inspire de nombreux travaux réalisés ces
derniéres années au Laboratoire d'Electronique de ’ENSEEIHT [ 13-18].

L'objectif d'un tel formalisme est de permettre I'écriture, sous une forme claire et
synthétique, des problémes aux limites en électromagnétisme rencontrés dans la modélisation des
circuits micro ondes. En effet, 'idée est de traduire les relations de continuité des champs par des
relations courant - tension des circuits classiques. Ainsi, le traitement d'un probléme de discontinuité
consistera a construire une représentation en schéma équivalent. L'idée n'est pas nouvelle, plusieurs
auteurs [ 19— 22] ont proposé des schémas circuits dans des cas particuliers de problémes. Cependant il
n'y a pas eu de généralisation.

Le but de développement de ce formalisme est bien évidemment de le généraliser a tout type
de problémes d'électromagnétisme. Ainsi, l'introduction du concept de "fonction d'essai généralisée"
a permis la formulation des équations intégrales et du probléme aux limites sous une forme plus souple
amanipuler [ 13].

Jusqu'a présent, les problémes traités étaient des problémes de type homogene, des
schémas équivalents ont ét¢ proposés dans ces cas. De méme, les structures a pertes ont pu étre
traitées par l'introduction dans les schémas équivalents d'une impédance de surface ( cas de la
ligne microruban ) ou d'un quadripdle ( cas de la ligne coplanaire ) [16 - 17].

Dans le cas qui nous intéresse, nous allons étendre ce formalisme aux problémes inhomogeénes
et aux impédances localisées. Nous présenterons, tout d'abord, un rappel sur les principes fondamentaux
qui régissent la construction d'un schéma équivalent a partir de I'écriture du probléme aux limites et
des relations de continuité que doit vérifier le champ électromagnétique. Puis, nous étendrons ce

formalisme a l'analyse de structures excitées par une source et aux impédances localisées.

II.2. DEFINITIONS

Le formalisme des opérateurs est un outil mathématique qui permet de simplifier la
formulation des problémes électromagnétiques, et cela malgré la complexité du domaine des
hyperfréquences. Ce formalisme opére dans un espace normé appelé «espace de Hilbert », qui

a été développé pour les besoins de 1’analyse fonctionnelle. Celle-ci requiert des espaces dont
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la structure algébrique est celle des espaces vectoriels, et dont les ¢léments sont des fonctions
d'une certaine variable, continues dans un domaine ID appartenant au corps IK, celui-ci
désigne par IR ou C (respectivement corps des nombres réels et des nombres complexes).

On définit le produit scalaire :

(F(r)2)=[[[ f) g i)

nmn

t : désigne le transposé, et le symbole "+" désigne le complexe conjugué.

Nous supposons que le domaine d'intégration ID représente un volume.

f(r) et g(r) : désignent deux fonctions vectorielles appelées fonction coordonnée.

II.2.1. Définition d'une norme

On appelle espace normé tout espace vectoriel noté IE muni d'une norme vérifiant les

conditions suivantes [9 - 10] :

% VxelE Nx)=0

% VxelE,VYAelE N(ix)=|4|-N(x) (11.2)
o Vx,yelE Nx+y)SNx)+N(y)

o Nx)=0 = x=0

Nous pouvons alors définir une norme associée a ce produit scalaire définie par la relation:

|- \/@ = {mm|f|2d1f3}”2 (IL3)

Remarques

> La valeur absolue dans IR et le module dans € sont des normes.

» Le couple (IE, N) ou (IE,|||| ) est appelé « espace normé ».

1.2.2. Définition d'une forme préhilbertienne

On appelle espace préhilbertien tout espace vectoriel muni d'une norme associée a un
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produit scalaire tel que [10] :
||x|| =JU(x,x) = 1/<x, x> ,xelE (I1.4)
U : désigne le produit scalaire représenté par le symbole < >

Notons quelques propriétés fondamentales du produit scalaire utilisé dans I'espace d'Hilbert:

1VapBelK, Vxx,x"y,y,y" elE :
U(ax' +Bx”, y) = aU(x', y) + BU(X", y). (IL.5)
U(x,ay"+By") = o' U(x,y')+ B U(x,y"). ol « * » signifie le conjugué.

2.Vx,yelE U(x,y)=U(y,x)

1.2.3. Définition d'un espace complet
On appelle espace d'Hilbert, tout espace préhilbertien complet. L'espace L? (espace des

fonctions carrées sommables) est complet si toute suite U, de L? converge au sens de

Cauchy, alors il existe une fonction U dans L? telle que U, converge vers U.

Remarque

La suite U, converge au sens de Cauchy signifie que V le réel ¢ > 0, il existe un entier

naturel N tel que pour tout m et tout n supérieurs a N,

fm _fIl

<& [10].

I.2.4. Espace de Hilbert des champs électromagnétiques

L’énergie électromagnétique contenue dans un certain volume (V) de I'espace,
s'exprime en fonction de Il'intégrale sur ce volume du carré du module du champ
¢lectromagnétique. Or, I'énergie étant une quantité finie, il s'ensuit que ces champs
appartiennent également a 1'espace L. Ce dernier est un espace de Hilbert vérifiant les trois
principales propriétés suivantes [10] :
1. Toute combinaison linéaire des éléments de I'espace L? appartient également a L?:

‘v’fl ,f“z e’ Alors Vo,BelK = (ocfl + B?z ) e L’ (Notions de convexité).

2. Toute suite f, de L* converge au sens de Cauchy.

29



LHAPITREN FORMALISME DES OPERATOIRES APPLIGUE A L ELECTROMAGNETISME

3. L'espace L? est muni d'un produit scalaire Vf,,f, € L? :(fl,fz): -[J.-‘;DFI (r)"f, (r)dr?

ID : intervalle ouvert du domaine d’étude.

Ainsi nous définissons une norme dans L? associée a ce produit scalaire a 1’aide de la

relation (II-3) qu’on réécrit comme suit pour des raisons de clarté.

vie L2 [f|=EF) =[] jD|f|2dr3F (IL6)
Notation

¢ Le symbole | > désigne un "ket", c'est un vecteur colonne de 1'espace de Hilbert selon la

notation de Dirac.

¢ Le symbole < | désigne un "bra", c'est un vecteur ligne conjugué qui correspond a une

analyse fonctionnelle linéaire et continue.

¢ La construction de ces deux mots (bra et ket) signifie en anglais crochet ou parenthése que

nous notons <,> ou< | >

En électromagnétique le champ E peut étre décrit par sont ket|E>. On associe a tout
couple kets |f > et |g> un nombre complexe qui représente leur produit scalaire [10] et qui est

définit par:

(7).

)=|[[ F) &)ar (I.7)

f(r) et g(r) sont des éléments de L.? désignant les champs en un point M(r) de I’espace

associ¢ aux kets |f > et |g> . (ID est le domaine de travail).

Notons quelques propriétés fondamentales du produit scalaire [10] :

% (f,g)=(g.f) (Anti-commutativité)

& <f,0cg1 +Bg >:oc <f,g]>+[3 <f,g2> (Linéarité)
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@ <af LBf ,g>=a*<f ,g>+B*<f , g> (Anti-linéarité) (IL.8)
1 2 1 2

<> <f,f> Est un réel et positif : H f H:1/<f,f>

—deux kets| f >et| g > Sont orthogonaux si et seulement si <f , g> =0.

1.2.5. Base d'Hilbert

On appelle base d’un espace vectoriel complexe de dimension finie n, les familles
(U1, Uy, ... Up) de n vecteurs linéairement indépendants.
Il est possible de décomposer tout vecteur de I’espace de Hilbert IE sur une base, de

facon unique, comme une combinaison linéaire des éléments (ou vecteurs) de cette dernicre.

Soit

gn>n:m une suite infinie d'éléments constituant la base ﬂgn>} complete et

n=l,00
discrete de I'espace de Hilbert IE de dimension infinie, alors il est possible de décomposer un

vecteur | g> sur cette base tel que :

-3 a.

ou a,désigne les composantes de |g> sur les

g,) (I1.9)

a) oot

I1 en résulte d'apres le théoréeme suivant qui dit que tout espace de Hilbert |E possede une

base orthonormée dénombrable, la démonstration repose sur I'axiome de ZORN [10].

Remarques

1- La base {]gn>}n:m est dite orthogonale si <gm,gn> =0 avecm#net (m,n) e {1,2,.....}.

2- La base {[gn>} est dite normée si quelque soit un vecteur

el gn> appartenant a la base

{[gn >}n:1’w de IE alors ||gn||= <gn,gn> =1

Si de plus la base est orthonormée, alors nous pouvons écrire dans ce cas:

1 sim=n

<gm,gn> =0, avec : 9J,_ . ={ ) (I1.10)
0 sinon
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I.2.7. Définition d'une base duale

Soit le vecteur | g> de I’espace de Hilbert dont la décomposition est : | g> = ian gn>
n=1
telle qu’il existe un «ket» |fn> dans IE et a, = <fn,g>, Va, .., ou a  _ _sont les
composantes du vecteur | g> dans la base {[ g, >}n:1,oo .
Si cette derniére est compléte on aura :
|g>=z<fn,g> gn> V|g>eIE et <fm,gn>=6mn (IL.11)

n=1

On dit alors que la base ﬂfn >}n=l _ constitue la base duale (ou réciproque) de la base ﬂ g, >}

n=l,00

Nous avons aussi :

+00 +00

Y (f,.g)e.) =D e, )f,.g) (IL.12)
n=1 n=1

D’ou I’écriture [12] :
i gn><fn =1 (opérateur identique). (I1.13)

n=l

C'est la relation de fermeture dans |E vérifiée par une base compléte, de fagon a ce que

la projection de tout vecteur | g> de IE sur cette base et sa reconstitution redonne le
Vecteur|g>.

Dans la base {

gn>} e le ket |g> est représenté par l'ensemble de ses composantes

c'est a dire I'ensemble des a = <fn , g>.

n
n=l,00

II.3. LES OPERATEURS MATHEMATIQLES

I1.3.1. Définition d'un Opérateur

Il s'agit essentiellement des applications linéaires, dont les ensembles de départ et

d'arrivée sont des espaces normés en général, et de Hilbert en particulier.
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Soient IE et IK (IK= IR ou C). Nous désignons par le terme « opérateur » toute

application linéaire de IE dans IE telle que :

L:IE—>IE avec : L opérateur.

1) Lif)=[g)

On constate que les opérateurs agissent essentiellement sur les vecteurs. Ils

permettent de faire des transformations sur ces derniers.

I1.3.2. L'Opérateur linéaire

Un opérateur L de IE dans IE est linéaire si :

v(fif2)elE* et Vo,peC
Alors
L(a/f1)+B|f2)) = al(f1)+BL(f2)) (IL.14)

Il s’agit donc d’une transformation qui agit de IE sur lui-méme. Ainsi tous les

opérateurs mis en jeu dans le cadre de notre étude sont linéaires.

I.3.3. L'opérateur adjoint et auto adjoint

D’aprés la notation de Dirac chaque vecteur ket |g) € IE est associé & un vecteur bra
(g] tel que :|g) = (g|" ou «+» désigne transposé et conjugué.

D'autre part un opérateur L agit sur le vecteur |g) de IE tel que L = f|g), ona
alors |g)=(g| =([|f)) =|£)' T =(f|L* =(¢| . On définit lopérateur L' comme

I’opérateur adjoint de L.l agit sur le vecteur de |E comme suit :
w(fif2)e 182 = (£, Ltz = (L6, £2) (IL15)

Remarque

Si 'opérateur L est confondu avec son adjoint (I: :fj) alors L est appelé opérateur

auto adjoint ou Hermitien.
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1.3.4. L'opérateur inverse L'

Comme L = ii]fm )WL), (g,| donc L= iiﬁm L) (2, (11.16)
m=] n=I m=] n=1
1.3.5. L'opérateur unitaire
Un opérateur est dit unitaire si L*.L =1, c'est-a-dire L = L. (I1.17)

(g.g)=(f.f) < |f|=|g| (L opérateur unitaire préserve la norme).

1.3.6. L'Dpérateur projecteur
Si on considére ['élément |gi> constituant la base ﬂ gn>}n:1,,m qui est une base

orthonormée de IE et de dimension infinie, un vecteur de IE se décompose sur cette base tel

que :
lg)=>"a]g) e {1,2,...),
i=1

avec a, :<fi,g>, la composante de |g> dans la base ﬂgn>} ou |fi> est I’élément de la

n=1,0

base duale ﬂfn >}n:1,w de ﬂgn >}n:m .

d’ou l'écriture suivante :

+00 +00

£) = 3.(fle) = Xole. )i ) = > Plg) : en posantP =g, )£ | (IL18)

i=1 i=1

A

P. est l'opérateur projecteur et son application sur un vecteur | g> donne la projection de ce

1

dernier sur 1'un de ses éléments | gi> constituant la base de IE, tel que :

g)=alg). (IL.19)

lA)i|g> = (jgi><fi |)|g> =(f..g)

Ona: ifﬂ g> = | g>, d’ou la relation if’i =1 (la relation de fermeture).
i=1

i=1
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I1.3.7. Représentation matricielle d'un opérateur
On représente l'opérateur L par une matrice [L] d'éléments (Lij), i et j étant

respectivement le rang de la ligne et le rang de la colonne.

En appliquant l'opérateur L sur le vecteur | g> = ia j‘ g j> dans la base{] g >}n , dont

=l..0
=1

la base dual est ﬂfn >}n:m on aura :

2= 5 {z 0, (L)) Ye )

0
0

Car ‘gj> =|1| « J™ ligne et ||g1|| =1 (I1.20a)
0

D’ou: L gj> = i(Lij]gj> (I1.20b)

En utilisant la base duale on aura :

=§aj\g> {Z\g )E, \}Ig =ig) = i=2°j\ (] (I21)

+00

gj>=2<fiigj>\gj>

i=1

A

D’ou : L

e)=il
D’apres la relation I 20b et par identification, on aura :
L,)= <fi,1:g j> (11.22)

La matrice de terme general( ) est la représentation matricielle de I’opérateur L .

I1.3.8. Représentation spectrale de |'opérateur

A est appelé valeur propre deL si I'équation I:|h> =X|h> admet des solutions non

nulles, avec 1 € C.
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L'ensemble des valeurs propres {7»1,%2 ....... ,7»“} de L s'appelle spectre de I’opérateur L .

On note S, l'ensemble S, :{|h>eIE/I:|h>:7»|h>} de ces solutions est le sous-espace

propre associé a A.

Soit {jh>i 1 } I’ensemble des vecteurs propres de L .

=l,n

Il
—

Sachant que Zn:|hi><hi|
i=1

Alors : L=1L.1= |hi><hi|ﬁzn:‘hj><hj :zn:i|hi><hixjhj><hj\ (IL23)
. . ala

Avec : <hi,hj>:6ij etﬁ‘hj>=7uj‘hj>,

doi L=3 |0 (h)| (11.242)
j=1

Cette écriture est dite représentation spectrale de I’opérateur L .

L’opérateur L' est exprimé par la relation suivante :

i jzl:‘hj>%<hj . (11.24b)
= j

|I.4. UTILISATION DU FORMALISME EN ELECTROMAGNETISME :

I1.4.1 Rappel, Concept de Fonction d'essai généralisée
I1.4.1.1 Analogie entre les relations de continuité des champs et les lois de circuits

Généralement, l'analyse d'une discontinuité par une formulation intégrale se résume a
I'écriture des conditions aux limites sur des surfaces. Ceci se traduit par I'écriture de la continuité des
composantes tangentielles du champ électrique et des conditions de passage a la traversée d'une
surface des composantes tangentielles du champ magnétique. Afin de mettre en évidence I'analogie

entre le champ électromagnétique et les grandeurs courant-tension d'un schéma électrique,

36



LHAPITREN FORMALISME DES OPERATOIRES APPLIGUE A L ELECTROMAGNETISME

considérons la surface (S) de la figure 2.1.

// E
D

@)
(a) (b)

1)

Figure. 2.1 Représentation de la continuité champ

¢lectrique E a la traversée d'une surface (S) [5].

La surface (S) divise le domaine D en deux sous domaines: milieu 1 et milieu 2 (figure 2.1a).

Soient E, E; et E, les champs électriques tangentiels. Les indices 1 et 2 se référent respectivement au

milieu 1 et au milieu 2.
Nous pouvons écrire la relation suivante :

E=E, =E, (11.25)
La relation (I1.25) peut se traduire par la loi de Kirchhoff pour les tensions (Fig. 2.1 (b)).

Soient maintenant, H, H; et Hy, les champs magnétiques tangentiels et n; et n, les normales a la

surface (S) orientées respectivement vers les milieux 1 et 2 (figure 2.2 (a)).

>

Js J-

Js

(a) (b)

Figure 2.2 Représentation de la continuité du champ magnétique H
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Les conditions aux limites vérifiées par le champ magnétique a la traversée d'une surface (S)
peuvent étre traduites par la relation suivante:

Js Any =Hyp —Hyp
n;x Hy+ n, x Hy =] (11.26)

Js est la densité de courant superficielle qui existe sur (S).

H, et H, sont des champs magnétiques tangentiels

A partir de I'équation (IL.26) nous pouvons écrire la relation suivante:

J4T, =1, (11.27)

La relation (I1.27) est représentative des courants au noeud A du circuit de la Figure 2.2 (b))

II.4.1.2. Conditions de fermeture

Le but est d'écrire le probleéme aux limites sous forme d'un schéma équivalent. Il faut pour
cela connaitre I'opérateur qui lie les deux grandeurs J et E. En effet, il est possible de déterminer
un opérateur impédance Z (ou admittance Y) exprimé dans une base modale que ce soit dans le

cas de circuits blindés ou rayonnants [20].

Milieu 1 \ Milieu 2 .
21 ou ;}1 22 ou %2 2
S) *
\ .
(@ (b)

Figure 2.3 Conditions de fermeture
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Cet opérateur peut s’exprimer en fonction des opérateurs impédances ou admittances, vus
de part et d’autre du plan de discontinuité (S), Z; et Z, (ou Y; et Y ,) (figure. 2.3 (a)). En effet,
nous pouvons définir un opérateur unique Z (ou Y) comprenant Z; et Z, (ou Y, et Y») permettant
de lier E et J. 1l sera représenté dans le schéma équivalent comme une impédance fermée sur la
surface (S) (figure 2.3 (b)). Par conséquent, cette relation entre E et J se traduit par la loi d’Ohm

dans le formalisme des circuits :
7ZJ=F (I1.28)

I1.4.1.3 Fonction d'essai généralisée

Le probléme consiste a résoudre 1'équation de la forme (I1.28). La résolution est en général
atteinte par 'application de la méthode des moments [23-26]. Pour cela, il y a lieu de choisir I'une

des deux quantités (E ou J) et de l'exprimer dans une base de fonctions d'essai:

Jo=> x,8, u E. =D x, g, (I1.29)
p p

X, est le coefficient de la fonction d'essai g, et J et E sont indicés "e" quand ils sont pris comme

grandeur d'essai.

En ¢élément de circuit la grandeur exprimée dans une base de fonctions d'essai apparaitra
comme une source ajustable [13]. Ce ne sont pas des sources réelles (ou "actives"). La grandeur
inconnue sera déterminée par vérification des conditions aux limites, c'est a dire par la résolution

du probléme.

Les fonctions d'essai doivent vérifier les conditions aux limites :

E=0 sur le métal () (11.30)
I=0 sur 1'isolant (b)

Compte tenue de la dualité des conditions aux limites, nous pouvons traduire la grandeur d'essai dans
les deux milieux métal et isolant en actionnant un interrupteur. Le tableau ci-dessous résume les

différents états de la grandeur d'essai selon le domaine:
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Fonction d’essai représentation métal isolant
Courant électrique I I _
Je Je E:O { Je_O
Champ électrique I _ I _
E. E. { Ee=0 f =0

Tableau 2.1 Représentation de la grandeur d’essai dans les différents domaines

La grandeur d'essai est non nulle dans son domaine de définition et nulle ailleurs. Au niveau du
tableau 2.1 nous avons, J. représentée sur le métal par un court-circuit (E = 0, interrupteur
fermé) et sur l'isolant par un circuit ouvert (J. = 0, interrupteur ouvert). E. est représenté par un
circuit ouvert sur l'isolant ( J = 0, interrupteur ouvert ) et par un court-circuit sur le métal (E. =0,

interrupteur fermé).

I1.4.1.4 Schéma équivalent général

D'aprés les régles établies précédemment, le probléme a traiter peut tre représenté dans

sa forme générale par les deux figures 2.4 (a) et 2.4 (b) selon la grandeur d'essai choisie.

@'Je

(a) (b)

Figure 2.4 Schémas équivalents (a) la densité de curant comme grandeur d’essai
(b) le champ électrique comme grandeur d’essai

Les deux schémas peuvent étre pris pour l'analyse d'un circuit. Cependant, en pratique, le choix
est fait en tenant compte de la complexité des domaines. Il est en effet judicieux de choisir le domaine

de définition des fonctions d'essai le plus simple possible.
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Dans ce cadre et pour éviter de surcharge notre travail , nous avons fait un bref rappel
sur le formalisme de la représentation en schémas équivalents de problémes aux limites dans le
cas homogene. Pour plus de détail, on peut consulter les références [13-18]. Il est cependant important

de signaler que le but a atteindre est d'étendre ce formalisme aux problémes inhomogenes.

II.4.2 CAS DES PROBLEMES INHOMOGENES.

I.4.2.| Généralité

La facon la plus naturelle de déterminer I'impédance d'un circuit est de I'exciter par une
source. Il s'agira dans notre cas d'insérer dans les équations intégrales un terme d'excitation. La
notion de source dans la formulation intégrale d'un probleme électromagnétique conduit & définir un
modele mathématique d'excitation. L'avantage d'une telle formulation est de réduire le probléme initial
a la résolution d'un systéme inhomogene, contrairement a un probléme a valeurs propres qui nécessite
un processus itératif de résolution. Dans notre cas, les grandeurs inconnues du probléme sont

déterminées par simple résolution d'un systéme inhomogene.

Dans ce chapitre, nous n'aborderons pas la discussion sur le choix de la nature de la
source. Nous examinerons les compatibilités entre les deux sources que nous introduirons et les
regles qui régissent I'établissement d'un schéma équivalent. Une étude plus détaillée sur les

sources sera présentée dans le chapitre I11.

1.4.2.2 Sources localisées

Les deux sources que nous utiliserons seront des sources localisées de type magnétique
ou ¢lectrique. En d'autres termes, le courant électrique Jo ou le courant magnétique M, sera

connue dans une trés petite région Ds.

Considérons un domaine D du plan, délimité par un contour I représenté sur la figure 2.5.
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Figure 2.5. Les différents domaines d’un circuit planaire : D; Dy, et Dy

Dy D; et Dy, désignent respectivement: le domaine source, le domaine relatif a 1’isolant et le domaine

relatif au métal. Avec :

D.uD_uD,=D (1L31)

Les sources sont définies dans le plan. Ce choix a été fait afin de faciliter I'écriture des conditions aux
limites. Dans tous les cas de figures, I'écriture du probléme se ramenera toujours a 1'écriture de
la continuité des composantes tangentielles des champs dans le plan de la discontinuité. D'autre
part, nous préférerons manipuler Ey, source de champ électrique au lieu des sources de courants
magnétiques. Il est a noter que E, est li€¢ a My, par la relation :

Eo=n x M.

E, et Jp s'exprimeront sous la forme d'une fonction gy des composantes tangentielles :

G, = gOy(YaZ) 0(X).y + 8, (y,2).6(x).z (1L32)

A

(a) (b)

Figure 2.6 Représentation des différentes sources ; (a) Source de courant électrique.
(b) Source de champ électrique
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Comme nous l'avons présenté précédemment, 1’établissement du schéma équivalent permettra
de résoudre le probléme. Cependant nous ne pourrons choisir la source et les fonctions d'essai
de facon autonome. En effet, le choix devra se faire de fagon judicieuse, c'est a dire qu'il faudra prendre
une source se rapprochant du réel et une base de fonctions d'essai entrainant un traitement numérique
efficace. D'autre part, nous devons tenir compte des compatibilités avec les relations de continuité
imposées par le formalisme des schémas équivalents du passage d'un domaine a l'autre. Ce qui se
traduit comme pour le cas de la fonction d'essai généralisée, par une action sur un interrupteur. Le

tableau 2.2 présente les différents états de l'interrupteur suivant le domaine considéré :

Source de courant électrique Source de champ électrique
Jo Eo
Domaine source Ailleurs Domaine source Ailleurs

Tableau 2.2 Source dans leur domaine de définition et ailleurs

Deux remarques peuvent étre faites :

- Une source de courant J peut apparaitre dans un schéma équivalent comme une branche en

paralléle, sans modifier la représentation du schéma équivalent dans les deux autres domaines D; et Dy,
- Une source de champ E, peut apparaitre dans un schéma équivalent comme une branche en
série, sans modifier la représentation du schéma équivalent dans les deux autres domaines D; et Dy,

Ces deux configurations suppriment la présence de la source dans les autres domaines. En effet la

suppression de la source permet de retrouver les schémas équivalents dans le cas de probleémes

homogenes.

II.4.3 SCHEMAS EQUIVALENTS

Par conséquent, quelle que soit la fonction d'essai choisie, les deux sources peuvent étre

utilisées conformément aux remarques précédentes. Le tableau2.3 résume les différentes
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configurations et leurs représentations en schémas équivalents :

Fonction
d’essai

Schéma
équivalent

Source

Métal

Isolant

Domaine de
définition de la
grandeur
d’essai

1)
Courant
¢lectrique
Source
courant
¢lectrique

(P
ON

[
o
11
O
m
1l
o

Jo J.=0

Dm

2) Champ
¢lectrique
Source
courant
¢lectrique

e=0

(&

S
1l
o
m

Di

3)
Courant
¢lectrique
Source
champ
¢lectrique

o

Dm

4) Champ
¢lectrique
Source
champ
¢lectrique

@E
ﬂ@E
E
Ei

E m
m [
g

Di

Tableau 2.3 Les différents configurations possibles

IT est a noter que le domaine source Dy est inclus dans un des domaines D, ou D;

L'inclusion des domaines doit tenir compte des lois de passage d'un domaine a l'autre. Ainsi une

source de courant Jy ne peut étre définie que sur l'isolant, et une source de champ E ne peut étre définie

que sur le métal.

Ces différentes configurations sont tout a fait utilisables pour l'analyse du circuit.

Cependant, certaines de ces configurations sont plus simples a mettre en oeuvre et donc plus

efficaces, dans la mesure ou elles évitent un certain nombre de calculs.
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II.4.4 EQUATIONS INTEGRALES

Nous avons vu qu'a partir des schémas ¢électriques, nous pouvons écrire 1'équation
intégrale. Il faut pour cela fermer le circuit par l'opérateur impédance Z (ou admittance Y). Les
conditions aux limites vont faire apparaitre un terme d'excitation. Le systéme d'équations (I1.30)

sera donc modifié¢ pour les deux cas suivants :

1) Epsur le métal :

E=0 sur Dm
E=E, sur Ds (I1.34)
J=nx[H"-H ]=0 sur  Di

2) Josurl’isolant :
J=nx[H"-H ]=0 sur  Di
I=17, sur  Ds (I1.35)
E=0 sur Dm

Le vecteur 1 est la normale & la surface H' et H™ sont les champs magnétiques de part et d'autre
de la surface. Pour les quatre cas présentés par le tableau 2.4. Ce qui nous donne pour chaque cas,

1'équation intégrale a résoudre, obtenue par application de la loi des mailles et la loi des nceuds.

Cas Fonctiqn Source I.qurlation
d’essai intégrale
1 T, J, 21=271,
2 E, Jy Y.E, =],
3 T, E, Z.J,=E,
4 E, E, ?.Ee = ?.EO

Tableau 2.4 Equations intégrales

Remarques
IT est plus judicieux de choisir les schémas ou la grandeur d'essai et la source sont définies dans

le méme domaine. C'est a dire les cas 2 et 3. Pour le cas 2, la grandeur d'essai E. est non nulle sur
l'isolant et la source Jy est également définie sur I'isolant. On évite ainsi la présence de l'opérateur Z

ou Y dans le second terme.
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Ces équations sont résolues par la méthode des moments [23]-[26] et plus précisément la
procédure de Galerkin. Cette derniere est un cas particulier de la méthode de moment ou la base des

fonctions d'essai et la base des fonctions poids (ou de pondérations) sont les mémes.

II.4.5 RESOLUTION ET CALCUL DE L'MPEDANCE

La résolution des équations intégrales est effectuée par application de la méthode de
Galerkin, qui les transforme en systeme d'équations linéaires. Dans le cas de problémes

inhomogenes, nous aurons une équation matricielle de la forme :

[a]x]=[B] (1136)
Exemple : Pour le cas n°l du tableau de la figure 2.10 :

- La densité de courant exprimée dans une base de fonction d'essai g :

I.= qugq (1137)

q

- L’ équation intégrale:

N>
—
Il
N>
=

(IL38)
Avec: J() = I() J(), I():l

- L’application de la méthode de Galerkin :

(g,-2.9¢)=(g,-2.00) 139)

-Les éléments du systéme matriciel sont donnés par les relations:

Avec le produit scalaire (Annexe A) défini par:

If £ *ds =3 aa
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Et 0mn désigne le Kronecker delta et (*) le complexe conjugué.

La résolution du systeme défini précédemment permet la détermination des composantes X,

La densité de courant étant calculée, I'impédance vue de la source peut étre déduite [26] :

(1,.E")

— D
Z, = <J0°J0*>DS (I142)

Dans le cas d'une source de champ, 'admittance d'entrée est donnée par la relation suivante:

(™ ),

Y, = -
. (11.43)
<E0.E0 >DS
Les deux relations (11.42) et (I1.43) sont des formes variationnelles.
Pour les autres cas, les systémes d'équations sont donnés par le tableau ci-apres :
Em?ction Systéme d’équation Impédance d’entrée Z.
Cas intégrale ou
a résoudre admittance d’entrée Y.
A ~ 2 s J,.E°
2 —z, | Deezs x e B |z e
e " <J0 J, >Ds
A . , <J0 E>
> | VB, =1, | ZleYe hxo=(g,d VP z, =\ lo.
! <J0'J0 >D.
. 2 B E,.J"
3 Y Je = Eo Z<gp'zgq >'Xq _<gp o >Vp Y, = < >D
q <E 0 E 0
4 |Y.E,=Y.E, Y.E,=Y.E, 2l Ve, )%, =(g, Yo J¥p

Tableau 2.5 Expressions des systémes d'équations et des impédances vues de la source.
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Remarques sur le calcul des impédances réelles vue d'une source localisée

L'impédance vue d'une source localisée n'a de sens que dans le cas du mode TEM. En
effet, I'impédance peut étre exprimée par le rapport d'une tension par un courant. Considérons

le domaine D; représenté par la figure 2.7.

DS W

(b)

Figure 2.7 Domaine de définition de la source

Dans le cas des figures 2.7a et 2.7b, les lignes de champs sont uniformes.

Ainsi, la tension V et le courant [, peuvent étre calculés et par conséquent 1’'impédance Z .

V = IE,dl o 1= jSCH.dl (I1.44)
Vv
Ze:T (I.45)

Pour calculer 1'impédance vue d'un mode autre que le mode TEM, Il est préférable de se
référer aux relations (I1.42) et (I1.43). En toute rigueur il faudrait multiplier ces relations par un

facteur de forme dii aux dimensions de D [15].

Dans notre cas, nous ne prendrons que des domaines rectangulaires ou carrés. Ce facteur
de forme ne sera autre que le rapport entre les dimensions de la source (rapport de la longueur sur la
largeur du domaine de la source). Nous l'omettrons dans les expressions des impédances. Ceci ne
sera pas important dans la mesure ou nous montrerons dans un prochain chapitre que l'impédance

que nous calculons n'est pas I'impédance vue du mode fondamental.
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11.4.6 IMPEDANCE LOCALISEE

Considérons maintenant une impédance localisée, c'est a dire une impédance qui est définie sur un

domaine D, de D (figure2..8). D,

Figure 2.8 Le circuit planaire partagé en plusieurs domaines
D.uD, ,uD,=D.

L'analyse dans ce cas est similaire aux cas précédents. Il s'agit tout d'abord de se donner:
- une base de fonctions d'essai,
- une source et son domaine de définition,

- limpédance localisée et son domaine de définition.

De nombreuses configurations sont possibles. Mais d'apres les régles établies précédemment, il

s'agira d'introduire le concept d'impédance localisée tout en satisfaisant les schémas équivalents.

Exemple
Grandeur Domaine de définition Expression
Source D, sous domaine du métal Eo
Impédance D, sous domaine du métal Z(yz)
Fonction d'essai non nulle sur D, et nulle ailleurs Je
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Le schéma équivalent correspondant est donné par le tableau 2.6.

Zs Zs
E=0 Je=0
Eo E,
Schéma Général Meétal Isolant

Tableau 2.6 Schéma équivalent avec une impédance localisée

L'équation intégrale obtenue par application de la loi des mailles et la loi des nceuds au

circuit représenté par la Figure 2.14 est de la forme ci-apres.
(Z+Zs) Je = EO (IL46)

Ou encore la représentation du systeme d'équations linéaires:

> (g, (2+2,)g, )%, = {g,.¢0 )V p (1147)
q

Nous pouvons remarquer que seul le terme de A, est modifié dans ce cas par rapport au cas
ou il n'y a pas d'impédance de surface localisée.
Dans chaque cas il faudra écrire les équations intégrales et vérifier les compatibilités lors du passage

d'un domaine a l'autre.

II.5 CONCLUSION

Nous avons présenté dans ce chapitre un formalisme souple et synthétique permettant de

traduire par un schéma équivalent, un grand nombre de problémes en électromagnétisme
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rencontrés dans I'étude de discontinuités. Ce formalisme s'inscrit dans la lignée des travaux
réalisés [13]-[18]. Etendu dans le cas de problémes (circuits planaires) excités, nous avons pu
définir les régles de compatibilités entre les différents concepts: fonction d'essai généralisée,
sources et impédance localisées.

Ainsi, traduire les conditions aux limites en termes de schémas équivalents offre 1'avantage
de ramener ['écriture du probléme a I'écriture des lois classiques d'un circuit électrique; loi des
noeuds et loi des mailles.

En se fixant un cadre et une méthode pour la formulation d'un probléme, l'application de
discontinuités sera plus aisée. Les régles présentées dans la premiere partie de notre travail vont

étre abondamment utilisées tout au long de notre étude.
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lIL.1. INTRODLCTION

Différentes méthodes numériques ont été utilisées dans la caractérisation et la
modélisation des structures microondes : les éléments finis, la méthode des différences finis
ainsi que la méthode intégrale qui a été retenue car elle s’adapte particulieérement aux circuits
planaires [27-37]. Parmi les paramétres modélisés, on trouve les discontinuités qui sont

inévitables dans les circuits planaires.

Les différentes approximations faites en régime quasi-statique introduisent des erreurs
considérables sur la précision des résultats obtenus dans la caractérisation des discontinuités
uniaxiales. La fonction de Green scalaire calculée sur une seule dimension ne recouvre pas tous les
potentiels crées par les différentes distributions de charge en surface sur le ruban conducteur.
Pour palier a ces problémes, nous présentons un travail permettant de modéliser les différents
types de discontinuités de discontinuités planaires par une méthode intégrale a travers l'utilisation
des fonctions de Green dyadiques et la détermination d'une base de fonctions d'essai
localisées de type Roof-top, dont l'originalité consiste a introduire des sources d'excitation en
forme de triangle permettant d’obtenir une meilleure description dans la base de fonctions
d’essai en Roof-top et d’aboutir a une convergence rapide de 1’impédance d'entrée pour
différentes dimensions de la source. De plus, nous avons introduit un quadripole de couplage
( composé d'une impédance en série Z,, d'une impédance en parallele Z, et d'un
transformateur n ) permettant de traduire la désadaptation qui existe entre les caractéristiques

réelles et les celles calculées.

L’application de la transformée de Fourrier Rapide a deux dimensions a notre systéme
matriciel a été effectuée. La matrice des moments a été transformée en une suite de formes
simples et I’interface discrétisée uniformément suivant les directions x et y. Par conséquent,

une réduction rigoureuse du temps de calcul a été obtenue.
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[Il2 FORMULATION DU PROBLEME

L’écriture des équations de Maxwell sous forme différentielle est exprimée ci dessous :

RotE(r, t) = —2—]?&, t)

—

RotH(r,t) = J + Z—It) (1,1) (IIL.1)

DivD(r, t) = p(t)

DivB(r,t) = 0

Avec :
E : Vecteur champ électrique [ V/im]
H : Vecteur champ magnétique [A/m]
B: Vecteur induction magnétique [T ]
D : Vecteur déplacement [As/m?]
J: Vecteur densité de courant [A/m]
p : densité de charge [As/m?]
o : Conductivité [S/m]
e=g¢ g Permittivité complexe [As/Vm]

p =y Perméabilité complexe [Vs/Am]

A la surface séparant deux milieux différents, les relations de continuité sont données

comme suit:
nA(Es—E)=0
oA (H.—H)=Ts (I11.2)
n-(D:-Di)=pyg

- — —

n-(B.-Bi1)=0
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La formulation du probléme réside dans la détermination des composantes longitudinales des

champs en utilisant I'équation ' HELMHOLTZ dans le domaine spectral :

> [E E
o b= (al+p—wrue)l “ =0 (I11.3)
82y2 HZ HZ

On considére une discontinuité de type « interruption de ligne ( Gap )» et une autre

discontinuité de type « Coude » dans une structure planaire blindée ( Figure 3.1a et 3.1b)

A
z
3 c
P G ~] X
h2 || -~ o = 7”/
h, I b
y a
Figure 3.1a : Discontinuité de type « Gap »
zA
C
3 — | v
L T~ e
o YT i b
< a
y

Figure 3.1b : Discontinuité de type « Coude »

Les composantes tangentielles du champ électrique dans le domaine spectral E, et ]NEY,

exprimées en termes de courant de surface Jy et Jy, sont obtenues [4], [6] a partir de celles
issues des trois régions diélectriques (figures 3.1a et 3.1b). Les conditions aux limites étant

satisfaites et en tenant compte des conditions de continuité aux interfaces entre régions [36], il vient:
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E, :ZZGHJ-JX(X"}/')COSkxm x'sink,, y'dx'dy'cosk,, xsink, y+

~ (I11.4a)
ZZGIZIJy(X',y')sin K, x'cosK,  y' dx'dy'cosK  xsin K.,y
E = ZZ(N}ZIJ.JX(X‘,y')coskxm x'sink  y'dx'dy'sink, xcosk, y+
- (IT1.4b)

ZZ(N}ZZJ.JY (x',y)sinK  x'cosK, y'dx'dy'sinK  xcosK 'y

ou G,, G,, G, et G,, représentent les transformées de Fourrier des fonctions de Green

dyadiques telles que déterminées par Jansen [36 -37 ], et (x’,y’) représente ’emplacement de la source
lIl.2.1 Fonctions de Green dyadiques

Les fonctions de Green dyadiques appelées fonctions de Green vectorielles sont utilisées pour
résoudre des problemes multidimensionnels ainsi que des problémes vectoriels.
Pour notre application les fonctions de Green [36 -37 ] choisies sont :

E/}ll = anXYmn = an (Kimen +K2 Y )

yn = mn

G,=G,=F_K Z =F K _K 7 (111.5)

yn“=mn mn" M xm' N yn“mn
~  _ _ 2 2
Gzz - anYxmn - an(Kynxmn + meYmn)

Avec :

_ f :1a frequence
JWe,

Fon = Lin( ) avec:w=2nf et a :longueur de la ligne

b:largeur de la ligne

4 s metn>0

L. =J0 s metn=0
i m#0 e n=0
2 9
ou m=0 e n=z0
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7 T . T
Avec: Ky =m— et K = nE : variables de Fourier discrete
a

S
an erz Ymn 2 mnz b
(K +K yitiy & . (K T K5 ) Vi
T T T
Zmn =an Ymnb Rmn :Lnl-i_ﬂ) S _K ( Iznnl Izn_nZ)’
81 82 sznl szn2

:1 Tmanng + 83 (Tmnl +Tmn2)

Umn
2
8l szn2 Tmn3 8l 82
_1_ Tmanng szn3 Tmnl Tmn2
V., =1 5 + T (53— +—
K zmnl mn3 K zmnl K zmn2
Avec
Tmnl zmnltg(szanl)

Tng = zmn2tg(szn2H2)
Tmn3 = zmn3tg(szn3H3 )

Avec:

= [KZe, - k2, + k2]

zmn 1

= [K2e, -(k2, +K2)]"

zmn 2

- [KZe, - (K2, +K2)]"

zmn3

2
w
2 _
Ky=—
A\

2.2 Discrétisation par des éléments de type Roof top

Les Roof-tops sont des fonctions rectangulaires bidimensionnelles obtenues a partir du produit

d'une fonction triangle ( Figure 3.2a ) par une fonction rectangle ( Figure 3.2b ).
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Les expressions de définition des fonctions Roof-tops sont :

S84 u, —Au<u<u,
Au
u, —u
Jo(u,u, )= +1 u, <u<u,+Au u=xouy
Au
0 ailleurs
(I11.6a)
u=x ory
Vv — <<V,
UNCANE ) K2 (I11.6b)
0 ailleurs
uv = Xy or yx
A JUV(V,k)

- » u
u —Au U, u +Au

Figure 3.2a : Roof-Top: Fonction triangle

a J, (k)

»

Vi —AV/2 V, V. +AV/2

Figure 3.2b: Roof-Top: Fonction rectangle
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En discrétisant le ruban conducteur en M cellules de longueur Ax et N cellules de longueur Ay
selon respectivement les directions x et y , I’écriture mathématique de définition des roof-tops

est exprimée comme suit :

y—n Ay
TN, —mAX | _ m=1,...M
J_(mn)=R 2 T{X o X} g (11.72)
Ay Ax n=1,...
< mAx
T, —nAy | _ m=1,...M
I (m,n) =R 2 | Y- (I11.7b)
Ax Ay Y n=1,....N
Avec :
A
1 s |u| <2t |u| .
2 —— sl |u| <Au
R(u) = A et T(u)= Au (I11.8)
0 st |u| > 711 0 si |u| > Au
A X
A
y
K
K
) V) 6 V) V) V)
Ay K
\vJ 19, ( U 19, LV ) 19,
66161010
K K
o) © © © © V)
0 > X

Figure 3.3 : Discrétisation de la surface du ruban conducteur

Dans la figure 3.3, le centre (xx , yx) de chaque "Roof-Top" distribu¢ sur I'axe Ox est repéré par un

cercle et celui de I'axe Oy par une croix.
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123 Méthode de Galerkin

La partie numérique est effectuée en appliquant la forme de Galerkin de la méthode des
moments aux équations fonctionnelles (I11.4a et I11.4b). Les composantes en x et en y du courant de
surface sur le ruban sont exprimées chacune en termes d'une série compléte en Nx et Ny fonctions

dlessai :

NX NY
Jsx (Xﬂ y) = Zaxk‘]xk (X’ Y) sz(X, Y) = Zayini(Xa Y) (I[Ig)
i=1

k=1

La distribution totale de densités de courant peut étre évaluée approximativement [38] par :

J(X5 Y) = zanJxx (X’ Xk )ny (Y7 Yk) + Zayinx (X’ Xi )Jyy (Y5 Y1) (III]O)
k i

D'ou, apres I’application de la transformée de Fourrier :

T (k.. k) =G, (Au)cos(k u, )G, (Av)sin(k,v,) (I11.11)
Avec:

~ > (1—cos(k,Au)) si k,#0

G,(Au) ={ Au k (IIL.12a)
Au st k, =0
2 . .

~ —sin(k Av/2) st k,#0

Gg(Av) =1k, (111.12b)
0 si k,=0

Dans le domaine spectral les équations (IIL.4a et [11.4b) peuvent étre réécrites sous la forme :

eshi

ll(a‘n’B)Tsx +C~}12(an’B)}sy (IIII?’)
l(an’ﬂ)j;( +622(an7ﬂ)jw

x =

G
G,

[T

y

On porte alors les expressions de Ji et Jg, dans le systeéme (II1.13) on obtient:
- Nx - - Ny - -
E. =2 3G (@, /) (6 V) + 22,5, (@, /)1 (XY) (II1.14)
k=1 i=1

—~ Nx —~ - Ny - -
E, = Za‘XkGZI(an’ﬂ)‘]xk(X9 y)+ Zainzz (@n, /)i (X Y)
ket i1
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En appliquant le produit interne, le systéme devient:

~ _ _ Nx . - - Ny - -
(7 E>=<Jxk,2akan<an,B>Jxk>+<Jxk,2ainlz(an,B)in> (IIL15)
k=1 i=1

yi?

_ o~ _ Nx — - - Ny - -
<J Ey> = <in’zaka21 (an 9B)Jxk> + <in’zain22 (an 9B)in>
k=1 i=l1
Finalement, on obtient le systéme d'équations linéaires suivant:

[A][X]=[B] (I11.16)

ou : [X] représente le vecteur contenant les coefficients de la densité de courant J a déterminer a partir

de la résolution du systéme d'équations linéaires.

[A] contient les produits tests et les fonctions de Green dyadiques associées aux conditions aux

limites. Les éléments de la matrice [A] peuvent se mettre sous la forme:

ijo_ ~ XX : .
A= zszn cos K, X, sin Ky, cos K, %, sinK Y,
m n

Ai<jy = Zzéﬁ% sin K, Xjy cos Ky, yj, cos K, X, sin Ky, yi (L.17)
Al = ZZG% cos K, X, sin Ky, sinK x cosK y,
A\i/jy - zzérﬁ sinK,, Xjy COS Kyn Yiy sin Ky %y COS Kynyiy
Avec :
G =G, *G(Ax) * G2 (Ay)
~ o~ (IIL18)

G =G, *G; (Ay) * Go(AX) * G (AX) * G (AY)

mn

GY =G, * G, (AX) * G(Ay) * G, (Ay) * G (AX)

GY =G, *G} (Ay) * GA(AX)

Ou les E'ri représentent les transformées de Fourrier des fonctions de Green dyadiques et (E-;, {:"!'; ]

les transformées de Fourrier des fonctions triangles et rectangles des "Roof-tops".
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[B] représente le vecteur colonne du produit scalaire des sources en champs et de la fonction test de

la niéme subdivision.

B, = [[ E,Jdxdy (1IL.19)

B, = j E,Jdxdy
Notons que le champ électrique tangentiel est nul sur le métal sauf'1a ou I'on définit une source d'excitation sur

une ou plusieurs cellules dans lesquelles le champ est constant.

I3 APPLICATION DE LA 2D-FFT

La présente approche utilise deux techniques qui permettent une réduction importante du
temps de calcul. La premiére technique emploie la FFT a deux dimensionse, la seconde permet
d’obtenir tous les éléments de la matrice des moments ( matrice A)

Dans le but d'employer les procédures de la FFT, la représentation de la matrice des
moments doit étre transformée en une suite de formes simples. L’interface est discrétisée

uniformément dans les directions x et y comme suit [ 38 ] :

X =P AX P, =1,2,... M -1
Xiy = SiyAy Siy = 1,2, ..... N
X, =(py, +0,5Ax p,, =0,12,..M-1 (111.20)

Yix = (six + O,S)AY Sy = 0,1,2, ..... N-1
Xix ,Yix représentent les coordonnées des crois 'Roof-tops'

Xiy,Yiy représentent les coordonnées des cercle "Roof-tops'

Une fois, les équations I11.20 déterminées, on aboutit a la matrice des moments symétriques

avec Ay= A,y. Les éléments de la matrice des moments sont écrites comme suit [38 ]:

A =T Py = PisSj —Si) — o (Pje —PicsSjx +85)
(P = PisSi =8i) ~F (P = Pixs S +85,)

Ay =Py —PisSjy —8u) — iy (Pjy —PicsSjy +8i)
+1, (Pyy —PisSjy —Si) —Fy (Pjy = PixsSyy +585)

Ay =Ty (Py = By Sy —Sy) — fu(Py — Py- Sy +5y)
+ fyy(pjy - PysSy —S,) — fxx(pjy - Py>Sy +5y)

(II1.21)

61



LHAPITRE N ANALYSE DES DISCONTINUITES PAR UNE METHODE INTEGRALE

Avec :

f (u,v)= ZZG’”‘ cos 2 cos%

£, (u,v) = ZZG;YH i m"(‘;v[* 0) in ““(VI: 0.5) (I11.22)

£, (u,v)= ZZGW cos 2 cosﬂ

Les éléments Aj; sont obtenus a partir d'une combinaison linéaire des constituants de la FFT

A _ (u,v)=1f_(u,v) u=0,1,2,..M et v=0,1,2,.....N

A, uv) = £, (U,Vv) u=0,1,2,..M et v=0,1,2,.....N-1 (111.23)

A, V)= f (uv) u=0,1,2,..M et v=0,1,2,.....N

Chacune de ces FFT est décomposée comme suit [ 38 |

ZZG cos

cos— = ZZG cos 7zp cos%

+(-1)° ZZGX’@O cosE

(11.24)
+(—1)pZZGan1°ecosTﬂp s

+( 1)(s+p)zszxoo nzs

ZZ G sin mmn(p+0 5) nrc(s +0.,5) ZZ G sin mmn(p+0,5) sin nn(s +0,5)
- M N M N
s weo .. M(p+0,5) . nn(s+0,5)
+ (-1 G2 sin sin
(D XX G sin =0 N
s woe .. Mu(p+0,5) . nn(s+0,5)
+ (-1 G sin sin
D) ZZ G mn(Ii\;[- 0,5) sin nn(s I;Ik 0,9)

(IIL.25)
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ZZGXX COS@_ZZGXW M HIES

+(-1)° ZZGXX“’ cos%

+(=1)° Z:Z:G"’“’e M cos%

m n

+(-1)° ZZGX’“"’ v cos%

(111.26)

Avec : G =Y. G*(m+iM,n+ j.N)
i e

Gl =YY G*(m+iM,n+ joN)

ie jU

G =YD G*(m+iM,n+ jN)
i, Je

Gl =D G*(m+igM,n+ j,N)
i o

GH*=> > G¥(M+iM,n+ jN)
e ]

GH® =G (m+iM,n+ j,N)
i o

G =Y G¥(m+iM,n+ jN)
io e

GHX =YD . G¥(m+iM,n+ j;N)
iO J

o, e
. . (+7)
G =Y Y GY(M+iM,n+ j N)(-1) 2 2

ie ]

io o
G = ZZGXY(mH M,n+ j,N)(- 1)(2 2

. . oy e
G =>>GY(mM+iM,n+ joN)(-1) 2 2

iD je
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. . (osdo
Gl =D G (m+i M, n+ jyN)(-1) 2 2

e Je

le,Je= 0,24, et 1,0, =135

A partir de la, on peut affirmer que la matrice des moments de n'importe quelle géométrie sur
l'interface discrétisée peut étre construite.

La résolution du systéme (III.13) permet de déterminer les amplitudes des densités de
courant. En imposant une symétrie par un mur électrique et un mur magnétique, on détermine
deux impédances Zine et Zinm, pour respectivement le cas symétrique et le cas antisymétrique
L’expression générale de I'impédance d'entrée est [39 | :

-1

<E0’J*>D
= s (I11.27)
<E°’E >DS
Puis on détermine la matrice impédance [Z] [39] est définie comme suit :
Z . +Z 7 —Z
le — 222 - mne 2 nm le — Z21 — ne 2 mnm (III.28)

.4 ETUDE DE LA CONVERGENCE

lII.4.| Convergence en fonction du nombre de fonctions d'essai et de modes

L'efficacité d'une modélisation est essentiellement liée a la bonne description de la
grandeur inconnue. En d'autres termes un bon choix de fonctions d'essai permettra un gain de
temps dans le calcul des caractéristiques du circuit. Le nombre de fonctions d'essai nécessaires
pour obtenir la convergence représente la dimension matricielle de notre systéme d'équations a
résoudre alors que le nombre de termes de la sommation ( m , n ) assure la bonne

décomposition des fonctions d'essai dans la base des modes de la cavité.

La figure 3.4, nous présente la courbe de convergence de I'impédance en fonction du

nombre de fonctions d'essai et du nombre de modes.
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e f—t
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Figure 3.4. Convergence en fonction du nombre

de fonctions d'essai

I1 est & noter que la convergence est atteinte pour 80 fonctions d'essai en Roof-top et 10000
modes. Notons que plus le nombre de fonctions d'essai utilisé est important, plus grand doit étre le nombre

de modes afin d'obtenir une matrice qui soit bien conditionnée.

ll.4.2 Influence de la forme de la source sur la convergence de l'impédance

Une donnée importante influe sur la convergence des résultats: c'est la nature et la forme de
I’excitation utilisée. Le terme B du systéme matriciel ( I11.16 ) sera différent selon I'excitation choisie.
B contient la décomposition de la source sur la base de fonctions d'essai. En tragant la valeur de
l'impédance pour différentes dimensions de la source en échelon, nous avons remarqué que
cette dernicre pose des problémes de convergence. Ceci s'explique par le fait que la source utilisée
est mal décrite dans la base des fonctions d'essai en Roof-top. Il est donc nécessaire d'introduire un

autre type de source afin d'améliorer les résultats.

L'originalité¢ du travail consiste a introduire une source en forme de triangle; et de démontrer la

présence d'un quadripdle de couplage dont le role est fondamental dans la résolution du probleme.

[11.5 INTRODUCTION DE SOURCES D'EXCITATION EN FORME DE TRIANGLE

Différentes formes de sources ont ét¢ adoptées dans la littérature pour la modélisation des circuits

micro-ondes. Cependant la source échelon est la plus utilisée (voir Figure 3.5a).
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v
x

d

Figure 3.5a. Source échelon

Avec E, représente ’amplitude de la source en champ électrique et d la largeur de
discrétisation de la source

Dans notre cas, nous avons utilis€ une source de forme de triangle, de telle sorte que la variation de

E décroit linéairement et est nulle a x = d ( voir figure 3.5b).

v
x

d

Figure 3.5b Source triangle

5. Convergence selon la dimension de la source en triangle

En tragant pour différentes dimensions de la source la valeur de I'impédance, nous avons

remarqué que plus la dimension est importante, plus les résultats convergent rapidement.
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d=0.05n
o
2 150 {
£
° d=0.1
- =0.1lm
5 100
E
. d=02m
d=06m
4 10 20 30 40 50 60 70 80 90

Nombre de fonctions d'essai

Figure 3.6. Convergence de I'impédance en fonction du nombre de fonctions d’essai

pour différentes largeurs de la source

Notons qu'avec l'utilisation de k source triangle, une meilleure description dans la base des
fonctions d'essai en Roof-top a ét¢ obtenue. Le phénomeéne de rebondissement du a la

variation brutale de la source en Echelon est supprimé. Le terme source dans la résolution du

1 o 1
probléme converge en - alors que dans le cas de la source en échelon, il diverge en —
n n

La variation de I'impédance pour différentes dimensions de la source permet de conclure
que plus la dimension de la source, est grande, plus la variation de I'impédance présente des
distorsions. Par conséquent il s'agit de caractériser les effets entrainés par de telles sources afin de

pouvoir modéliser le circuit.

1.5.2 Les effets de blindage

Nous avons abordé le probléme de blindage qui entraine I'apparition d'un mode d'ordre supérieur
propagatif.. Il n y a pas de solution pour l'¢liminer, a part de réduire les dimensions de la structure
afin d'opérer a des fréquences élevées. Pour cela, nous avons choisi une longueur de la ligne de
l'ordre de la longueur d'onde et des dimensions w/b de l'ordre de 1/10 pour réduire considérablement la

dimension matricielle du systeéme et le nombre de termes de la sommation.
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.6 DEVELOPPEMENT DU QUADRIPOLE DE COUPLAGE

Dans le but de valider la formule de l'impédance d'entrée vue de la source, une ligne
microruban court-circuitée est étudié¢e. En assimilant celle-ci a une ligne soumise au régime du
mode fondamental, il est possible de comparer les valeurs numériques obtenues par la formule (I1.27)

avec celle donnée par la formule théorique suivante:
Z. =jZ.tanBL (I11.29)

Zc est 'impédance caractéristique de la ligne, 5 la constante de propagation du mode

fondamental et L la longueur de la ligne court-circuitée.

Un calcul numérique rapide montre que les valeurs obtenues a I’aide des équations
(II1.27) et (II1.29) ne sont pas comparables. C'est la raison pour laquelle il est nécessaire
d'introduire entre la source et le circuit é¢tudié un quadripdle de couplage qui permet de corriger les

valeurs obtenues suite au calcul numériques.

Toutes ces impédances Zi,; en relation avec les longueurs L; sont corrigées en introduisant un
quadripdle de couplage. Cette approche, proposée par S. Pujol [39] est traduite par une relation

homographique reliant 'impédance z, vue par le mode fondamental et I'impédance vue par la source :

=A+ B

, I11.30
" Cz, +1 ( )

Ou A, B et C sont trois paramétres dépendant de la source considérée. Ils sont déterminés
par la mesure de Z;, pour trois longueurs L;, L, et Ls d'une ligne microruban court-circuitée.

Ces valeurs sont comparées az, =jtanBL. Les longueurs retenues (34, / 2,54, / 4 et
114, / 8). Elles permettent de ramener des valeurs simples de I'impédance z, vue de la ligne a un court-

circuit, un circuit ouvert et une impédance simple (-j). En considérant le schéma équivalent du

quadripdle de couplage (Figure 3.7 ), nous notons que A, B et C sont fonctions de Z,, Zs et n.

La relation (IIL.30) peut étre traduite par un circuit comportant une impédance en paralléle

(Zp ) une impédance en série (Zs ) et un transformateur n.
Les paramétres A,B et C sont fonctions de : Z,,, Zsetn. :

A=Z,, B= “Z o e
Zi+7, Z,+7,
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Quadripole

Source C

Figure 3.7 :Schéma équivalent du quadripdle de couplage

L'algorithme utilisé suit les étapes chronologiques suivantes:

e Pré-Calcul de la valeur de la constante de propagation § du mode fondamental

e Calcul des valeurs numériques de Zj, :

. pour L, =3%,/2
2 pour L, =5),/4
Z., pour L, =11, /8

e Eléments de la relation homographique :

A = ZinZ
B= Zinl - Zin2
— B _
Z .—A

in3

e Calcul des ¢léments du quadripole de couplage

.7 CALCUL DE LA CONSTANTE DE PROPAGATION

Le calcul est basé sur la vérification des conditions aux limites concernant le champ
¢lectromagnétique sur le plan du métal intérieur. Le traitement numérique est effectué¢ en
utilisant la méthode de Galerkin. La structure étudiée est une ligne microruban en contact a

chaque extrémité avec le boitier métallique.
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Le systéme a résoudre est de la forme [A]x] = 0 ou [A] représente la matrice des
moments de dimension (nx)x(nx) . La  résolution du systtme [A]x = 0 passe par la
vérification de la condition Det[A] = 0 pour éviter la solution triviale [x] = 0. La condition
Det[A] est une condition de résonance de la ligne microruban. Elle va nous permettre de

trouver la valeur de [ .

.. Description de la méthode:

Nous disposons de deux parametres principaux: la fréquence de travail et la longueur a du

résonateur. En fixant I’un, nous faisons varier l'autre jusqu'a obtenir Det[A] = 0. Lorsque la
solution est obtenue pour une fréquence donnée, la longueur a correspondra a un multiple de 79 ;

Ag ¢tant la longueur d'onde guidée d'un mode.

Nous avons mis en ceuvre un programme pour calculer les valeurs de [ pour une ligne
microruban en contact a chaque extrémité avec le boitier métallique pour différentes
fréquences. Ces valeurs sont utilisées pour le calcul des différentes impédances d'entrée et des

¢léments du quadripdle de couplage.

Exemple de calcul du quadripble de couplage
pour une ligne court-circuitée

Vavay sy,
/ X

— s et RN

-bl2 —wl2  +w/2 +b/2

Figure 3.8. Ligne microruban court-circuitée
Dimensionsenmm: a=1;b=25;¢c=6.985 ;h, =0.635 ;w/h;, =1;¢, =9.7
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Les valeurs des éléments du quadripole de couplage pour une fréquence de 20 GHz sont:
Z, =152.459j(Q); Z, =-0.0039j (Q) et n* =58.407

Une étude nous a permis de montrer que quelle que soit la fréquence, Zs reste tres faible.
Par conséquent, une seule impédance en parallele est suffisante pour modéliser la discontinuité

source-circuit.

ALGORITHME GENERAL

L'algorithme comprend les étapes suivantes:
1- Formulation du probléme dans le domaine spectral
2- Calcul des éléments de la matrice [A]

a
b
c

d

Calcul des fonctions de Green dyadiques

Calcul des fonctions de surface de type Roof-top

Appel a la procédure de discrétisation

Appel a la procédure pour le calcul des produits des fonctions
test et des fonctions de Green dyadiques associées aux

conditions aux limites.
3- Calcul des ¢éléments du vecteur colonne [B]
4- Résolution du systeme d'équations [A] x] = [B]
5- Calcul des différentes densités de courant et la densité de courant totale
6- Détermination de I'impédance ou de 1'admittance d'entrée
7- Etude de la convergence et introduction de la source en forme de triangle

8- Calcul de la constante de propagation du mode fondamental pour chaque

fréquence dans une ligne microruban

9- Développement du quadripdle de couplage ( Détermination des ¢léments et du
schéma équivalent du quadripole de couplage pour une ligne microruban court-

circuitée)
10- Calcul de la matrice impédance

11- Détermination des parameétres de diffraction
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.8 APPLICATIONS

1.8.1 Caractérisation ( Détermination des paramétres S) de la discontinuité
de lacoupure microruban 'Gap'

Une fois le quadripdle de couplage déterminé, la matrice impédance corrigée peut étre

obtenue par (I11.28). On aboutit ensuite a la déduction puis des paramétres S.

Az Y x AX
{ // I
I # b
I //
! ”
I //
eq2 : : P
H I i
i I .
Pl i 7 A Ay |
v e/ /
= - ; X !
= _ 2= ap. . |e
£ /"‘ //
= a eor
h{ y
—

Figure 3.9. Coupure microruban

Dimensionenmm: a=c=6.35;b=1;h, =0.635; w/h, =1; G =0.381

1.00 ¢
0.99 1
=] Nos Calculs
7y
- - - - Réf[40]
098 1
0—9? L L ¥ L] L] L] L L L L
7 9 11 13 15 17

Fréquence (GHz)

Figure 3.10a. Evolution du module du paramétre S;; en fonction
de la fréquence pour le cas du Gap
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g
%
§ -0.4 A Nos Calculs
S - - - - Réf[40]
-0.5
-0.6 + t ¥ t t f + + + +
7 9 11 13 15 17
Fréquence (GHz)
Figure 3.10b. Evolution de la phase du parametre S;; en fonction
de la fréquence pour le cas du Gap
0.20 T
— Nos Calculs
0.15
- Réf[40]
Z 0.10

005+ .=

(].00 T L L] T L] T ¥ L] Ll
7 9 11 13 15 17
Fréquence (GHz)

Figure 3.10c. Evolution du module du paramétre S, en fonction
de la fréquence pour le cas du Gap

73



CHAPITRE ANAL YSE DES DISCONTINUITES PAR LUNE METHODE INTEGRALE
2 T
_15¢
b e a3 i
= B R
a7
E — Nos Calculs
£Z=
054 - - - - R&f[40]
0 + $ i + )
7 9 11 13 15 17

Fréquence (GHz)

Figure 3.10d. Evolution de la phase du parameétre S;, en fonction
de la fréquence pour le cas du Gap

l11.8.2 Caractérisation ( Détermination des parameétres S) de la discontinuité

de la microruban coudée ' Coude'

<
* y /‘ f y
| 7 i a
I r I
I // |
I 7 I
| i 1
| " |
I s I
R S R :
Al AP Y A A |
'l' // o | x
— ot s < L
& /
"’ /
c "‘o / a eo}
! i | /2 —wI2 +wi2 +b/2
b

ep2

Figure 3.11. Ligne microruban Coudée
Dimensionenmm: a=b=12.7;¢=3.18;h, =0.635; w/h, =1
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0.40 1
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0.30 +
T 7 Réf[35]

é 0.20

0.10

0.00 t f } + ' } t ! 4 !

7 9 11 13 15 17
Fréquence (GHz)
Figure 3.12a. Evolution du module du parameétre S;; en fonction
de la fréquence pour le cas du Coude

-1.4 4
é "18 -\\‘«\
@ 551
@ Nos Calculs
= .

y - - -+ Réf[35]

-3 t } 3 t ¢ : + .
7 9 11 13 15 17

Fréquence (GHz)

Figure 3.12b. Evolution de la phase du paramétre S;; en fonction
de la fréquence pour le cas du Coude
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1.00 -
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- - - = Réf[35]
0.94 +
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Fréquence (GHz)

Figure 3.12¢. Evolution du module du paramétre S, en fonction
de la fréquence pour le cas du Coude
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=
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Figure 3.12d. Evolution de la phase du paramétre S, en fonction
de la fréquence pour le cas du Coude
Une comparaison des résultats obtenus pour les deux discontinuités Gap ( figure 3.9 ) et
Coude ( Figure 3.11 ) avec ceux donnés par [35] et [40] montre une bonne concordance de nos
valeurs et ce en considérant 80 fonctions d'essai (Figures 3.10a ; 3.10b; 3.12a et 3.12b). Cependant

cette concordance peut étre plus accentuée avec une augmentation du nombre de fonctions d'essai.
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19 CONCLUSIONS

Dans cette premiére approche, l'analyse de discontinuités planaires (gap et coude) a été effectuée
par la méthode d'approche dans le domaine spectral utilisant des fonctions d’essai en Roof-top.
Un choix judicieux de sources et l'introduction d'un quadripéle de couplage a permis d'obtenir

des parametres de diffraction (module et argument) en accord avec ceux de la littérature

Le travail effectué¢ jusque la pour la caractérisation et la modélisation des circuits
microondes en particulier les deux discontinuités planaires symétriques " la coupure
microruban et la ligne microruban coudée" donne des résultats satisfaisants. Un algorithme a
été¢ développé autour d’une méthode intégrale qui utilise une base de fonctions d’essai Roof-
top dont 1’originalité consiste en I’introduction de sources d’excitation en forme de triangle et
d’un quadripdle de couplage. La mise en oeuvre de cet algorithme nous a permis la
détermination des paramétres S. Une comparaison des résultats obtenus avec la littérature a
montré une bonne concordance de nos valeurs et ce en considérant 80 fonctions d’essai et
10000 modes. Une réduction importante du temps de calcul a été obtenue par 1’application de
la FFT a deux dimensions. Cette étude doit étre étendue a d’autres types de lignes de
transmission planaires. Notons qu’une approche générale a été mise au point, ce qui nous
permet le traitement de différentes structures y compris le cas non symétrique. La méthode
consiste a déterminer le systéme matriciel a partir du schéma équivalent, puis d’effectuer les
projections de modes sur la base des fonctions d’essai. Le développement d’autres fonctions

d’essai est a envisager pour I’obtention d’une plus grande précision.
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V.1 INTRODUCTION

Nombreuses, sont les méthodes numériques qui ont été développés pour modéliser les
composantes hyperfréquences et nombre de publications scientifiques y sont consacrés dans
la littérature a savoir les méthodes intégrales et différentielles. Face a la complexité et au
développement des composantes hyperfréquences, ces méthodes numériques ont été

réajustées pour la mise en ceuvre d'une approche itérative.

Dans le cadre présent, une méthode itérative fondée sur le concept d’onde va étre
présentée. Cette méthode itérative dont les grandes lignes ont été dévoilées a la communauté
scientifique par H.Baudrand [41], permet la résolution de probleémes électromagnétiques
divers. Elle est proche des méthodes spectrales « S.I.T.» (Spectrale Iterative Technique)
[42-53] développées par Bojarski [52], Ko et Mittra [53]. Elle a été ¢galement explorée dans
un premier temps par M.Azizi [54-56] puis R.S.N’gongo [57-58]. Elle découle directement
des formulations intégrales. Le concept d’onde y est introduit pour traduire les conditions aux
limites et les relations de continuité sur les différentes régions de I’interface. Le principe de
cette méthode est de mettre en relation les ondes incidentes et les ondes réfléchies dans les
milieux autour de la discontinuité en exprimant la réflexion dans le domaine modal et la
diffraction dans le domaine spatial. Pour passer rapidement d’un domaine a 1’autre, le
processus itératif utilise la FMT (Fast Modal Transform) composée en partie par la FFT

( transformée de Fourier rapide)

La transformée de Fourier rapide en mode est une fonction qui permet de définir les
amplitudes des modes TE et TM susceptible de se propager a la périphérie de l'interface de
discontinuité. Elle résulte de la projection des composantes transverses des champs
¢lectromagnétiques sur les bases de décomposition modales. En effet, toute fonction linéaire
ou non linéaire résulte d’une décomposition en série de Fourier de telle sorte que la fonction
ainsi reconstituée est définie dans une base de décomposition choisie. Dans les problémes
¢lectromagnétiques, la base doit satisfaire aux conditions aux limites sur les murs bordant la
structure a analyser. L'élaboration de la FMT se fera en considérant les murs latéraux avec la
contribution FFT. Notons que dans notre étude, la FFT est également exprimée en fonction
des murs latéraux. Ces murs ont pour intérét d'éviter les rayonnements parasites extérieurs qui

pourraient affecter le bon fonctionnement de notre structure.
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On définie dans un premier temps, le concept d’onde ainsi que le processus de
fonctionnement de la méthode itérative. On présentera dans une seconde étape les opérateurs
de réflexion et de diffraction. Dans un troisieme temps, on donnera les expressions des
sources planaires, créées pour les besoins de la simulation. On développera en final les
aspects liés a la transformation modale rapide (FMT) qui est I’élément de cohésion de

I’ensemble des facteurs citées.

IV.2 BASES THEORIQUES

La méthode itérative qu’on se propose de développer est une méthode de modélisation
dédiée aux structures résonnantes. Elle est basée sur le concept d’ondes transverses. Nous
allons donner dans ce chapitre les expressions qui régissent la mise en ceuvre de cette
méthode et expliquer brievement son fonctionnement et son utilisation.

Pour comprendre la formulation théorique de la méthode itérative, nous considérerons
le schéma de la Figure 4.1. Ce schéma représente un circuit planaire actif plaqué sur une lame

de diélectrique et enfermé dans un bottier.

N < |
: Medium 1
: €r1
i Source Ey
ST A
4
//
/5
/.
/O
he Medium 2
Er2

Figure 4.1 : Schéma d’identification des éléments de composition d’un circuit planaire
Le circuit planaire est généralement composé d’une source active également planaire

reliée au circuit passif planaire a une faible épaisseur de métallisation. Ces deux éléments sont

déposés sur une couche de di¢lectrique, nommé substrat, de constante di¢lectrique relative &.
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Le circuit planaire se trouve donc «pris en sandwich » entre la couche de substrat et le milieu
environnant correspondant en général au milieu supérieur qui est dans la plupart des cas de
I’air. L air a une constante diélectrique relative g trés voisine de un. Le circuit planaire est
enfermé dans un boitier considéré comme infiniment épais pour I’isoler des perturbations
¢lectromagnétiques extérieures. Ce boitier peut-étre soit métallique (murs électriques) soit

plastique ou d’un milieu différent du substrat (murs magnétiques).

IV.2.! Le concept d'onde

Une onde est, selon la définition classique que l’on peut trouver dans une
encyclopédie, « une déformation qui se propage sur toute la surface d’une nappe d’eau par
exemple et qui est caractérisée par une succession de bosses et de creux » [59]. En physique,
on définit plutét une onde par une perturbation, €électromagnétique ou non, qui se produit
localement dans un milieu élastique et qui se propage dans une direction donnée. Les ondes

¢lectromagnétiques ont des composantes transversales, c’est a dire appartenant au plan
perpendiculaire & leur direction de propagation. Les vecteurs champs électriques E et/ou

magnétiques H, dont les vibrations caractérisent en général 1’onde, constituent ces
composantes transversales.

A la suite de ces définitions, il est logique de considérer I’onde comme une
combinaison du champ électrique et du champ magnétique. Considérons le domaine fermé Q

de forme quelconque, représenté sur la figure 4.2, sur laquelle s’appuie la surface S contenant

les champs E et H . Ce domaine limitant le milieu i borne le domaine de définition du
champ électromagnétique. S a pour normale au point P le vecteur N orient¢ arbitrairement
vers I’intérieur du domaine. En fonction du signe de ce vecteur, nous aurons affaire a des
ondes incidentes que nous noterons A; ou a des ondes réfléchies notées B;.

Sachant que I’indice i représente le milieu de définition de I’onde, ces ondes sont déterminées

de la fagon suivante :

A== IZ B +2, (A7) ",
B, IZ [E. -7, (f, A7)

0i

80



LHAPITRE IV MISE EN EQUATIONS DE LA METHODE ITERATIVE

avec Zo; 'impédance d’onde du milieu 1 et z, ’axe de propagation de I’onde portée par la

normale n dirigée vers le milieu i.

%

Figure 4.2: Schéma des vecteurs champs sur le domaine Q

Pour simplifier 1’écriture et dans un souci de clarification, la densit¢é de courant
superficielle du milieu 1 est introduite. Ce vecteur (noté ji ), est de méme nature que le champ

magnétique et est défini par la relation suivante :

J =H. AZ (IV.2)

1 1 1

Il sera souvent utilis¢ a la place du champ magnétique car il présente deux avantages :
= C’est un vrai vecteur, alors que le champ magnétique est un pseudo-vecteur.

= Dans un guide en mode TE ou TM, il est colinéaire au champ électrique.

L’équation de définition des ondes ( IV.1) devient alors :

- 1 [- -
A= ﬁ [Ei + ZOiJi] (IV.3a)
- 1 1= -
Bi = H[Ei - ZOi‘Ji] (IV.3b)
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On peut obtenir, en combinant les équations précédentes, une définition du champ électrique

et de la densité de courant en fonction des ondes incidentes et réfléchies A; et B;.

E, =Z, [& + Bl] (IV.3c¢)
- 1 - =
J; ZTM[Ai —Bi] (IV.3d)

IV.2.2 Processus itératif

Le concept d’onde étant défini, nous allons expliciter les relations qui relient les ondes
incidentes et les ondes réfléchies.

Le principe d’un procédé¢ itératif se trouve dans la répétition des équations qui le
constituent jusqu’a 1’obtention de la solution au probleme posé. Pour cela, il est obligatoire
que toutes les équations soient reliées entre elles et que le résultat de la derni¢re équation soit

une donnée d’entrée de la premicre.

| |
~ | 1 |
3 | |
S | -
= Ay T ) i R
| 5 |
Interface £
Gf I Aﬂ ’ﬂ _ :

Medium 2

|

“ |
I |
| |
|ﬁzl‘ TBH
| |
| |
I |

Figure 4.3 : Schématisation du processus itératif

Dans notre cas (figure 4.3), le processus est simplifi¢é au maximum car il ne contient
que deux équations principales qui relient directement les ondes incidentes et les ondes

réfléchies.
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Ces équations sont :

A=SB+A, (Iv.4)
B=TA (IV.5)

A

ou S est un opérateur de diffraction au niveau de I’interface diélectrique liant les ondes

incidentes aux ondes réfléchies dans le domaine spatial.

A

' est un opérateur de réflexion liant les ondes réfléchies aux ondes incidentes dans le
domaine spectral.

Le circuit étant isolé de I’extérieur par I’intermédiaire du boitier, seules les ondes incidentes
dues a la source planaire existent. Ces ondes sont représentées par le vecteur A, qui est défini

de la maniére suivante pour le milieu i :

Ay = (IV.6)

ou ]::0 est le champ électrique total qui est produit par la source d’excitation.

Les ondes incidentes se réfléchissent dans un premier temps sur le capot du boitier par
I’intermédiaire de 1’opérateur de réflexion puis vont se diffracter sur I’interface diélectrique
pour redonner des ondes incidentes qui alimenteront a nouveau le processus itératif a

I’itération suivante (figure 4.3). Cette diffraction est modélisée mathématiquement grace a
I’opérateur S qui traduit les phénomenes physiques a I’interface.

Le processus itératif fait donc successivement I’aller retour entre le domaine spatial et le
domaine spectral. Pour passer d’un domaine a 1’autre, nous utilisons la FMT (Fast Modal
Transform) et son inverse. La FMT est une transformée de Fourier modifiée par sa

pondération en modes et qui permet de passer du domaine spatial au domaine fréquentiel.

IV.2.3 Détermination de I'opérateur de réflexion I

L’opérateur de réflexion qui est exprimé dans le milieu modal est une des causes

principales de Iutilisation de ce domaine. En effet, I assure le lien entre les ondes diffractées

par la surface de discontinuités A; et les ondes réfléchies par le capot supérieur et inférieur B;.
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Notons aussi que I' posséde une propriété particuliére qui lui permet d’étre utilisé facilement

dans le domaine modal. Du fait de la linéarité de la relation existante entre les champs et les

ondes, I' est diagonal sur la base des modes dans ce domaine.

L’opérateur de réflexion s’exprime sous la forme :

1-2,Y

= -
1+Z,Y

(IV.7a)

ou Zy; est I’'impédance intrinséque du milieu i et Y [’opérateur admittance ramené dans le

plan de l’interface diélectrique. I' peut également s’exprimer en fonction de ces valeurs

propres :

P= X

153 [ IE(o

(IV.7b)

Il est, au méme titre que Y , un opérateur de projection sur les fonctions de la base des modes

fgn> tel que :

Y = 2| ) Yo (£ (V.$)
avec Y, 1’admittance de terminaisons ramenée au plan interfacique.
o est un indice générique notifiant que la variable indicée est dépendante de la
nature du mode (TE : transverse ¢€lectrique ou TM : transverse magnétique).
L’équation IV-7a devient alors :
Pour les modes TE : w1220 Yo V.9
our les modes : m Tz Y (IV.9a)
1-Z, Y™
Pour les modes TM : [y =—_t—m IV.9b
our les modes T+ Z, Y™ ( )

L’admittance Y, dépend de la hauteur h; avec i=1,2 li¢é au milieu considéré

(figure 4.4).
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Capot
Supérieur —»
A
€n
h, 4%/ Interface
v
hy b
'« >

Capot Inférieur

Figure 4.4: Schéma général d’un circuit planaire dans son boitier

. ey D va v
Avec le capot supérieur ou inférieur, onaura:  Y* =Yy (gr )* COth(Ymnhi)

Sans capot (espace libre/guide infini) : Yo =Y. (sr)
Si on se trouve en circuit ouvert : Y =Y (g,)*th(y,h,)

Ya

mn

(IV.10a)
(IV.10b)

(IV.10c)

(¢, )est ’admittance du mode | fn) et dépend de la constante diélectrique relative & du

milieu considéré. Cette admittance s’exprime pour chaque mode (m,n) de la maniére

suivante :
Pour les modes TE : yE (8r)= .’Ymn
JOU,
Pour les modes TM : YK (Sr): JOEHE,
ymn

(IV.11a)

(IV.11b)

€o et Lo sont respectivement la permittivité di¢lectrique et la perméabilité magnétique du vide.

Dans la suite de ce manuscrit, nous considérerons que la perméabilit¢é magnétique p sera

toujours égale a po car les éléments que nous utiliserons, ont tous une perméabilité

magnétique relative p, trés voisine de 1. o est la pulsation et y_  est la constante de

propagation dans le milieu i considéré.
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Y.. estexprimée al’aide de la relation :
mr) (nn)’
(1) = (—j + (—] —kole.) (V.12)
a b
ou a et b sont les dimensions du boitier (figure 4.4) et ko est le nombre d’onde dans le vide :

ki = 0u,g, (IV.13)

Remarquons que la constante de propagation vy, est trés importante car elle décide de
la propagation ou de la non propagation d’une onde via le terme e qui intervient dans
1’équation d’Helmoltz (ou équation de propagation des ondes). Si y2 >0 alors v, est réel et
I’onde est évanescente, c’est a dire que 1’énergie qu’elle contient va rester localisée autour de
la discontinuité qui lui a donné naissance. Dans le cas contraire, y,,, est imaginaire pur et

I’onde devient propagative. L’énergie qu’elle transporte va se propager dans le guide d’onde

jusqu’a la prochaine discontinuité qu’elle rencontrera.

IV.2.4 Détermination de I'opérateur de diffraction S

L’opérateur de diffraction S est défini dans le domaine spatial. Il traduit les

conditions aux limites et les relations de continuité des champs tangentiels au niveau de
I’interface diélectrique. L’opérateur de diffraction est intimement li¢ a ce qui se passe au

niveau de I’interface et particulierement a la structure géométrique du circuit.

Comme nous pouvons le voir sur la figure 4.5, un circuit planaire est généralement

compos¢ de trois domaines particuliers qui n’ont pas les mémes conditions aux limites et de

continuité. L’opérateur de diffraction S est la somme résultante de la résolution des

conditions aux limites et de continuité¢ des différents domaines composants 1’interface. Cet
opérateur doit assurer la continuité physique des champs (ou des ondes) de part et d’autre de

I’interface qui sépare les deux milieux diélectriques.
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Source

Diélectrique

Figure 4.5 : Interface contenant un circuit planaire

Les conditions aux limites s'écrivent avec le concept d'onde :

» Sur la partie métallique :

Champ électrique tangentiel E=0=A=-B =S =-1 (IV.14)
» Sur la partie isolante :
Champ magnétique tangentiel H=0=>J=0=>A=B=S=1 (IV.15)

Des relations (IV.14) et (IV.15), S peut s'écrire sous la forme générale suivante

— —

S=H.-H (IV.16)

1 m

IV.2.4.1 Expressionde S dans Le domaine métallique Hy

Il est formé par une couche infiniment mince de dépot métallique. Le métal en
question est supposé a cette étape avoir une conductivité ¢ infinie ( cas idéal). Il représente les
¢léments passifs du circuit (self, résistance, capacité ...).

Hy est la fonction indicatrice, représentative du milieu métallique, qui permet de
n’appliquer une équation que sur ce domaine précis, tout en excluant les autres domaines, et
qui se définit comme un échelon de Heaviside :

H,, =

1 sur le métal
(Iv.17)

0 partout ailleurs
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Sur cette partie de I’interface le champ électrique tangentiel ET s’annule dans chacun des
milieux i :

Sur Hy : E, =E,=0 (IV.18a)

En terme d’onde :

E =E,=0 = \/201(A1+B1):\]ZOZ(A2+B2):0 = {41

(IV.18b)

Ce qui nous donne en notation matricielle :

AR
A, 0 -H,|B,

C’est a dire que les ondes sont totalement réfléchies par le métal et que rien n’est transmis a
travers cette partie de I’interface.

H,, étant 1'échelon de Heaviside défini en (IV.17).

L'opérateur de diffraction S qui relie les ondes réfléchies aux ondes incidentes sur
H,, esttiré directement de 1'équation (IV.18c¢) tel que :

~ -1 0
Sur Hy S = { 0 J (IV.18d)

Remarquons que tous les vecteurs ET,ﬁT,j, A,E sont des vecteurs formés de deux

composantes : 1’'une selon I’axe des x et I’autre selon I’axe des y (figure 4.4). De plus, ces
vecteurs dépendent du milieu dans lequel ils sont calculés. L’indice 1 ou 2 de la variable
signale dans quel milieu est valable I’équation. L’indice i signale qu’on est en présence d’une

équation valable quel que soit le milieu.

IV.2.4.2 Expressionde S dans Le domaine diélectrique H,

C’est le domaine formé par la soustraction des autres domaines a I’ensemble de
I’interface. Ce sont, en fait, les morceaux du substrat que peut « voir » I’onde réfléchie B. Ce
milieu est nommé Hj et il est formé uniquement par des éléments isolants. H;y est la fonction
indicatrice de ce milieu tel que :

1 sur le diélectrique
= { (Iv.19)

0 partout ailleurs
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Sur ce domaine les conditions aux limites et de continuité des champs tangentiels imposent,
cette fois ci, ’annulation de la densité totale de courant et 1’égalit¢ des champs électriques

tangentiels de chaque coté de I’interface :

Sur B J,+J,=0 V20
ur 1. El _ Ez » 0 ( . a)
En terme d’onde :
l (AI_B1)+ 1 (Az_Bz):O
Sur Hy : NZoy VZo, (IV.20b)

\/201(A1 +B1):\lzoz(A2 +B2)¢O

Si les milieux de part et d’autre de I’interface ont la méme constante diélectrique ¢;, les
ondes sont enticrement transmises de part et d’autre du domaine diélectrique de 1’interface.
Mais dans la plupart des cas, cette condition n’est pas satisfaite. Il faut alors résoudre le
systéme d’équation IV.20b pour pouvoir connaitre la part des ondes transmises a travers ce
domaine et la part des ondes réfléchies. La résolution de ce systéme dans les deux domaines
nous permet d’obtenir les relations directes IV.20c et 1V.20d qui relient sur le domaine

di¢lectrique les ondes incidentes et les ondes réfléchies :

1 1 N 1 1 -
- - A - -
VLo NZw |:Al ] = V<o VLo {B,l :l (IV.20¢)
\/Zm _\/Zoz ? _\/Zm \/Zoz ?
1-N? 2N
A 7 H, 7 H; B
LI_|1+N 1+N ! (IV.20d)
A, N . C1-N? 1 LB
1+N* ' 1+N*

ou A, et A, sont respectivement les ondes incidentes dans les milieux 1 et 2, et B, et B, sont
les ondes réfléchies. N est le rapport entre les racines carrés des impédances d’ondes relatives

aux milieux bordant I’interface, tel que :

N= |20 Iv.21)
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L’opérateur de diffraction S qui relie les ondes incidentes aux ondes réfléchies sur Hj

est lu directement a partir de I’équation IV.20d tel que:

1-N* 2N
A 2 2
Sur Hy : S = 1511\\11 ! 5—1\11\12 (1V.22)
14N> 1+N?

IV.2.4.3 Expressionde S dans Le domaine source : Hs

Ce domaine est formé par tous les éléments actifs pouvant étre une source et/ou par
tout les éléments qui viendront au final se brancher directement sur le circuit en y apportant
de I’énergie. Hs est la fonction indicatrice, représentative du milieu source. Elle est définie de
la méme fagon que les fonctions indicatrices des autres milieux :

{1 sur les sources
Hg = (Iv.23)
0 partout ailleurs

Nous noterons, pour I’instant, que les ondes incidentes et réfléchies sont reliées par

des ¢léments inconnus (y,k,&,0) que nous déterminerons plus loin et qui sont multipliés par la

fonction indicatrice du milieu. De plus, apparaissent les éléments propres a I’excitation dans

chaque milieu : Ag; et Agp.

A H, «xH | B A, H
A2 &HS C HS B2 AOZHS
L’opérateur de diffraction sur ce domaine s’écrit donc de la fagon suivante :

Sur Hs § = & Z} (IV25)

IV.2.4.4 Généralisation des conditions aux limites

Dans ce paragraphe, nous établirons une relation globale des conditions aux limites et
de continuité¢ sur I’interface. Cette relation est, en fait, tout simplement, la somme des
conditions a D’interface établies précédemment pour chacun des domaines (métallique,

diélectrique et source). Chacun des domaines étant pointé par sa fonction indicatrice,
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exclusive des autres domaines, 1’interface est finalement la somme de chacun des domaines la
composant. On peut ainsi écrire :

Hy+Hj+Hg=1 sur le circuit entier (IV.26)

RN

On peut donc en déduire I’opérateur global de diffraction au niveau de I’interface, par rapport

On sait que :

aux fonctions indicatrices de chaque domaine :

2
%Hi -H,, +Hq 2 - H; +xHg
g']: 1+N I+N V.28
1 2N 1_N2 (V' )
1 N2 Hi+aHS 1 Nz H1 HM+QHS

Cet opérateur associ¢ a I’excitation relie entre elles, les ondes incidentes et les ondes

réfléchies qui utilisent le processus itératif. Il est en fait la somme des équations (IV.18c¢),

(IV.22) et (IV.25).

V1.2.5 Etudes des différentes sources d'excitation

Lors de la création de la méthode itérative, trois types de sources différentes ont été
prévus pour exciter les circuits passifs planaires qu’on aurait a simuler. Chaque sorte de
source a également été prévue pour fonctionner avec 1’'une ou ’autre des deux polarisations
possibles (x et y). Nous considérons dans le cas qui nous intéresse que la source n’émet de

I’énergie qu’a travers la surface Sq=a by qu’elle occupe (figure 4.6) et que cette énergie

arrive sans aucune perte, comme si elle était canalisée dans un guide d’onde a mur
magnétique parfait. Cette « source » interne prend son énergie d’une source de puissance,
externe et idéale de potentiel Vj et d’impédance interne Z,. L’expression de la puissance
fournie par cette source n’est rien d’autre que le flux du vecteur de Poynting a travers la
surface sur laquelle elle est définie [20]. De la figure 4.6 nous pouvons déduire facilement les

¢léments qui caractérisent notre source :
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V,
Son champ électrique d’excitation : E,= a—o (Iv.29)
S
. : by
Son impédance interne : Z,= a—Zg (IV.30)
S

ou le rapport bg/a est appelé facteur de forme de la source d’excitation du circuit. Cette

source, considérée comme planaire, est située a 1’interface entre deux milieux diélectriques.
Elle peut donc émettre dans les deux milieux : elle sera alors bilatérale, ou dans un seul milieu
et sera unilatérale. Dans ce dernier cas, elle peut émettre soit dans le milieu supérieur (situé¢ au

dessus de I’interface), soit dans le milieu inférieur.

Mur latéral

" du boitier Interface
/ diélectrique

Guide d’onde d’excitation

Piste métalliq.ﬁ = circuit

Figure 4.6: Schématisation générale de I’excitation dans un circuit planaire

Le schéma de la figure 4.6 représente, en fait, le cas d’une source unilatérale inférieure
polarisée suivant Oy et située au bord de I’interface. La source se situe souvent au bord, a coté
du bottier, car il est plus facile de 1’alimenter ainsi lors de la réalisation du circuit, mais rien

n’interdit de placer la source ailleurs sur I’interface, par exemple au centre pour une antenne.
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Les sources, qu’elles soient unilatérales ou bilatérales peuvent étre représentées par un
circuit électrique équivalent (voir figures 4.7, 4.8 et 4.9) duquel on peut tirer un certain
nombre d’équations permettant de décrire 1’excitation a travers la source.

Il existe deux types de sources d'excitation :unilatérale et bilatérale c'est suivant que
la source excite des ondes dans un seul milieu ou dans les deux milieux diélectriques situées
de part et d'autre de la surface de discontinuité, ces sources seront polarisées suivant 1'axe X

ou suivant l'axe Y .

IV.2.5.1 Cas d'une source d'excitation unilatérale

a- Excitation dans le milieu supérieur (milieu 1)

Soit une source d'excitation planaire orientée vers le milieu 1(air). Cette source de
tension génere des ondes dans ce milieu, tandis que dans le milieu 2 (diélectrique), la surface
occupée par celle-ci est remplacée par une lame métallique parfaitement conductrice. L'effet
d'écran de la source dans le milieu non excité interrompt la continuit¢ des champs
¢lectromagnétiques a la traversée de l'interface diélectrique sur le domaine de la source. Ce

type de configuration est illustré électriquement par le schéma de la Figure 4.7.

< —>
Jl ZOI Jz

E1 E2

) TE 5
@ L ]

Figure 4.7: Circuit électrique équivalent a une source d'excitation
unilatérale dans le milieu (1)

Dans ce cas le systéme s'écrit comme suit :

En milieu (1) ( milieu supérieur) : E, =E,-Z,(J, +J,) (IV.31)
En milieu (2) (milieu inférieur): E, =0=,/Z, (A, +B,) (IV.32)

ou E; est le champ électrique dans le milieu i, Zy; I’'impédance intrinseque du milieu i et J; la
densité de courant dans le milieu i. Eq est le champ électrique produit par la source et Zy son

impédance interne. En remplagant E;, J; et J, par leurs expressions respectives en ondes
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(équations IV.3c et 1V.3d) dans I’équation IV.31 et en développant I’équation 1V.32, nous

obtenons le systéeme d’équation suivant :

A-B, A,-B
JZo (A +B,)=E,—Z,| 2 —L+ 22 (IV.33)
01 1 1 0 0[ \/Z_Ol \/Z_OZ ]
A, =-B, (IV .34)

Par combinaisons linéaires des équations (IV-33 et IV-34) avec I’équation (IV.4), nous
obtenons une relation liant les ondes incidentes et réfléchies de chaque milieu en fonction des
grandeurs électriques de la source, tout en respectant les conditions aux limites et de
continuité sur la source:

27, E,

A 1 |n -1 B, 1| ==
{Az :n +1 \/201202 B +n +1 Zm (IV.35)
! 0 —(n+n)f2d 5 0
n Zy
avee | -5
1 ZOI

b- Excitation dans le milieu inférieur (milieu 2)

Lorsque la source est orientée vers le milieu2, on peut établir le schéma équivalent

donnée a la figure 4.8.

E>

E (1 T B, Q)

[ —@

Figure 4.8 : Circuit électrique équivalent a une source d'excitation
unilatérale dans le milieu (2)

Dans ce cas le systéme s'écrit comme suit :

En milieu (1) (milieu supérieur) : E, =0=4/Z,, (A2 + Bz) (IV-36)

En milieu (2) (milieu inférieur) : E,=E,-Z,(J,+J,) (Iv.37)
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Nous procédons de la méme manicre que dans la paragraphe précédent, en obtient les

relations (pour une excitation unilatérale du milieu inférieur) suivantes :

—(n,+1) 0 0
A 2 B
{Al}z : |2 - {31} : — (Iv.38)
2 = ZyZy, ’ ? o Zy,
ZO
avec n2:Z_
02

IV.2.5.2 Cas d'une source d'excitation bilatérale

La source bilatérale planaire est une source qui génere des ondes de part et d'autre de la
surface de discontinuité Q de telle sorte que les champs ¢électriques transverses ainsi
créent soit identiques. Cette source excite les ondes incidentes dans les deux milieux (
c'est-a-dire que la source n’est court-circuitée dans aucune direction). Cette

configuration peut étre modélisée par le circuit électrique équivalent de la figure 4.9

<~ | -
J] ZO Jz
E1 E2
(1) TE‘) )
[ 4 L J

Figure 4.9: Circuit électrique équivalent a une source d'excitation bilatérale

Ecrivons le systéme d'équations conformément au circuit équivalent de la figure 4.9 en

se basant sur la loi d'ohm :

Dans le milieu 1(milieu supérieur) : E =E,-Z,J, +71,) (VL.39a)

Dans le milieu 2 (milieu inférieur) : E,=E,-Z,(J,+7,) (V1.39b)
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En remplacant les ¢léments E; et J; par leurs expressions respectives dans les deux
milieux et en combinant ces deux équations. Les équations (IV.39a) et (IV.39b) se traduisent

en terme d'onde par :

p
\/Z, (A, +B,)=E (A —B, A B, (IV.40)
N7 J_

JZo (A, +B,)=E [A\/_B A\/_B J (IV.41)
N\ 01 02

Ces deux derniéres équations peuvent se mettre sous la forme matricielle suivante :

A

-7 -Z V4 -7
& - Z01 : & - Zm .
Zy, . , Zy, {21:|= Zy, , . Zy [El]{_ﬂEo (Iv.42)
— %0 S0 7 2 — %0 &0 7 2 -
V40 Vo
ZOI ZO2 ZOI ZOZ
Qui peuvent étre écrites sous la forme suivante :
E,
A+B = \/Zi 1(A1 - Bl)_nIZ(AZ - Bz) (IV.43a)
01
E
A +B,=——- nz(Az - Bz)_ an(Al - Bl) (IV.43b)
VZo
ZO
avec n,=——
ZOIZOZ

Suite a différentes combinaisons linéaires successives entre les équations 1V.43a et 1V.43b,
nous pouvons déduire I’expression des ondes A; par rapport aux ondes B; et aux autres
parametres systémiques :

Pour une excitation bilatérale :

—1+n,-n, 2n E,
Bl W 2 S ( 1 H —H
Ay |_| T+n,+n, * l4n,+n, ° || B, N 1 N/ (IV.44)
A, 2n,, H _1_n1+nzH B,| 1+n,+n,| Eg H .
1 S S S
+n, +n, l+n,+n, V=

En comparant les équations IV.35, IV.38 ou 1V.44 a I’équation IV.24, on peut facilement

identifier les différents ¢léments qui composent cette derniere équation.
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Les inconnues (Y, k, &, §, Ag; et Agy) de 1’équation 1V.24 dépendent intimement du type de
source que 1’on utilise. Le tableau 4.1 résume la valeur de ces éléments en fonction de la

forme d’excitation choisie :

Source Source unilatérale Source unilatérale
Bilatérale Milieu supérieur Milieu inférieur
—1+n,—n, n -1
v = —1 2 -1
l+n,+n, n +1
2n,, 2n,,
K= — — 0
I+n, +n, n, +1
3 2n,, 0 2n;,
5= l+n, +n, n, +1
3 —-1-n, +n, ) n, -1
6= 1+n,+n, ) n, +1
1 E, 1 E,
Aot = l+n, +n, JZ,, n +1,/7Z,, 0
1 E, 1 E,
A()2 = O
L+n +n, JZ,, n, +1,z,

Tableau 4.1: Correspondance entre les éléments de la matrice de I’opérateur de diffraction S

dans le domaine de la source et les différents types de sources.

Dans le tableau 4-10, aucune indication n’a été faite au sujet de la polarisation des sources. En
fait, les deux polarisations coexistent, mais la source n’est polarisée que dans une seule
direction a la fois. Donc, si la source est polarisée selon Ox, les ¢léments du tableau précédent
concerneront les ondes Ay, Aj et B; suivant ’axe Ox alors que les éléments correspondant a

I’axe Oy seront nuls et vice versa.

IV.2.7 Impédance vue de |a source

L’impédance du circuit vue de la source est une impédance surfacique nommée Zj,

( respectivement une admittance Yi, ). Cette impédance est généralement déterminée grace a
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I’expression variationnelle suivante :

I (E, 1)
—=Y, = V.45
(E,|E,) (IV.45)
, L
"=y (IV.46)

ou <E‘ J > est un produit scalaire entre E et J tel que sur la surface S de définition de E et J:

(E[J)=[E"1ds (IV.47)

ou le signe « * » signifie conjugué de la fonction complexe considérée.

Dans notre cas I’impédance surfacique vue de la source peut s’exprimer facilement comme
étant le rapport, des sommes de chaque élément sur le domaine total de la source, du champ
¢lectrique et de la somme des densités de courant tel que :
[E
= (IV.48)

“ 70, +0,)

Hg

V.3 LA TRANSFORMEE DE FOURIER EN MODE (FMT).

La F.M.T. est la Fast Modal Transform (ou transformée rapide en modes). Ce sigle a
¢té inventé pour simplifier I’écriture dans les publications en langue anglaise. Il s’agit en fait
de I'utilisation de la F.F.T. (Fast Fourier Transform) mais modifiée pour ’application aux
modes de boitier. Cette transformée est basée sur la formule de Fourier qui utilise des
exponentielles mais tient compte de la géométrie de la structure et particulierement de la
nature des parois latérales du boitier. L’exponentielle est alors remplacée, par un sinus ou un
cosinus, en fonction de la nature des parois et de celle du mode mn. L’exponentielle est
¢galement précédée d’un coefficient tenant compte du mode et de la position des parois par
rapport a une origine fixée.

Dans le cas d’un circuit enfermé dans un boitier, nous considérons que le boitier fait
office de guide d’onde. Ce boitier peut étre une réalité physique (boite en laiton, en cuivre ou

en toutes sortes de matieres plastiques plus ou moins perméables aux ondes) ou une simple
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vue de I’esprit (air ambiant, vide, gaz de toutes sortes, bois etc. ...) pour la mise en équation
mathématique du probléme. On distinguera les métaux, considérés comme des conducteurs
parfaits, qui forment des murs électriques et les autres éléments dits isolants qui forment les
murs magnétiques.

y 4

Murs
¢lectriques

%/////////

\
\\
o

Murs
magnétiques 0 N

oA 4

X

Figure 4.10 : guides rectangulaires a parois (a) €lectriques,(b) magnétiques

En considérant, les guides rectangulaires de la figure 4.10, nous pouvons distinguer
quatre cas pour la définition de la FMT (tableau 4.2). Cette FMT permet de passer d’une
écriture dans le domaine spatial en (X, y) a une écriture dans le domaine modal en (m,n) et

vice-versa :
@ (m,n) <« 5 d(x, y) (IV.49)

avec ®(X,Y) un vecteur défini dans le domaine spatial et Cf)(m,n) sa transformée dans le

domaine spectral. Cette transformation est donnée par :
B(%,y) = 2D am (%,y) oy (1) + 2 P an! (5, 9)- 1 (%) (IV.50)
ou les a7 sont les coefficients de développement dans la base ‘f"nfn> Nous pouvons déduire

ces coefficients grace a 1’expression suivante ou ils s’expriment en terme de combinaisons de

transformées de Fourier:

ki =<f$n.(xa y)\@(x, y)> (IV.51)
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ou a signifie TE ou TM en fonction de la nature du mode.

Dans le tableau 4.2 , on présente les quatre cas différents induits et déduits de ces formules.

Modes TE Modes TM
. B . . -
Guides a murs Fom (%, Y) = _ch" cosi (X, y) | [f™ (x,y)= Ecmn cosi (X, y)
électriques ~ " . ?1
TE e H f X, = —Cmn Sicomn X,
(Cf. ﬁgure 11 a) fmn y (X’ y) a Cmn SIComn (X’ y) mn y( Y) b ( y)
Guides a murs e (x,y)= —%Cmn sico,, (x,y) | [E™ (x,y)=2C,, sico,,(x.y)
magnétiques ~ m . 3
o = ' f x,y)=—C,, cosi_ (X,
(Cf. ﬁgure 11 b) fmn y (X’ Y) a Cmn COS1,,, (X9 Y) mn y( Y) b ( Y)

Tableau 4.2: Expression des modes propres des guides.

Dans ce tableau, quelques éléments sont inconnus. Ils ont été posés pour simplifier I’écriture
des formules précédentes.

Leurs expressions sont :

. . mmx nmry
sico_(X,y) =sin cos (Iv.52)
a b
. _ mnx | . ( nmy
cosi, (X,y) = cos( " jsm(—b j (IV.53)

c - 1 /21:mn
/(mjz (njz ab (IV.54)
- + J—
a b

{2 Simetn=0

Tmn =

(IV.55)
I Simoun=0

L’interface étant divisée en pixels, nous pouvons procéder a I’échantillonnage des variables

de la maniére suivante :

a N, b N, (IV.56)

ou Ny, est le nombre total de pixels suivant I’axe (Ox) et Ny, est le nombre total de pixels
suivant (Oy) et i, les indices de numérotation du pixel. Cette numérisation entraine
implicitement quelques changements dans la FMT comme le passage d’une double

intégration a une double somme correspondant au passage d’une interface continue a une
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interface discrétisée. L utilisation de la FMT et donc de la FFT (type Cooley-Tukey) et de son
algorithme du «papillon» requiert un nombre de pixels (ou d’échantillons) égal a 2" avec n un
entier naturel. Le nombre d’opérations demandé par la FFT est considérablement réduit par
rapport a celles que requiert la D.F.T. (Discrete Fourier Transform) originelle. Il est égal a

nlog, n multiplications complexes au lieu de n’ multiplications complexes et n(n-1)

additions complexes.

La FMT permet de définir I’amplitude des modes TE et TM dans le domaine spectral. Elle
permet un passage rapide entre le domaine spatial et le domaine spectral mais nous oblige a
discrétiser la surface du circuit en pixels ( multiple de 2" ).

La FMT, utilisée lors du processus itératif pour le passage des ondes du domaine spatial au
domaine spectral implique également Iutilisation de sa réciproque (Ia FMT™"), permettant
dans les mémes conditions le passage des ondes du domaine spectral au domaine spatial.
Cette réciproque contient évidemment celle de la FFT (la FFT™ ), mais également des termes
propres aux ondes qui sont en étroit rapport avec ceux déja usités par la FMT

(tableau 4.2 et équations 1V.54 et IV.55).

Détermination de 'opérateur de transition p

Dans le domaine spatial, les composantes du vecteur champs électrique peuvent étre

définies analytiquement sur deux bases distinctes, soit :

1. En fonction des amplitudes des champs dans la base cartésienne :

|Ex(X’ Y)> = ZEmnx
‘Ey(x’ Y)> = ZEmny

g IPmx g Iy V.57
( )

e Pt o) (IV.58)
2. En fonction des amplitudes des modes (TE et TM) sur la base modale :

[Ex(x.y)) = X B[ fom) + 2B

m,n

mnx

fom ) (IV.59)

E,(x.y))=> Bn

m,n

o) (IV.60)

mny

TE ™
fmny> + z an
m,n
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Le tableau ci-dessous présente les expressions de f " etf ™ qui sont explicitées en
Annexe B.

Mode TE
EII;EX: % % 1 e—jﬁmx.x.e—jﬁny-y
Jlmaf +(/pf ab
fTE . _% * 1 e—ijx-X_e_jBHY’y

" Jja + (o) ab

Mode TM
Er[mMX: % * 1 e—ijX.x'e—jBny-y
Jlm/al +(a/bp ab
FIE _ % w1 o B X o TIBuyy

" Jmjaf + (o Vab

Tableau 4.3 : Expression de modes propres des murs périodiques
Avec: B, L, By -z
a

Le but est de trouver une relation qui permet d'exprimer les amplitudes des modes en
fonction des coefficients de Fourier du vecteur E et donc de trouver un opérateur de passage

p qui permet de passer d'un domaine spatiale a un domaine modale.

Etape | : Projection des expressions (IV.57) et (IV.58) sur la base modale

(foe [E (x.¥)) =2 B -<fn11—r|15x frInEx>+ > Bmn -<frIEx
m,n m,n

fone ) (IV.61)

(Fom

E,ov) =3 BIE (£ [ £ )+ YBI (12

,n m,n

fe) (IV.62)
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Etape 2 : Remplacement des composantes du vecteur E par leurs expressions respectives

(IV.3a), (IV.3b), les deux derniéres équations peuvent étre réécrites sous la forme suivante:

TE
f ranx > (IV.63)

S e J’Bm"‘.e‘ﬁmy'y> IV W
mn m,n

> frge P B> 25 )+ 2o,
<

TE
f oy > (IV.64)

Etape 3 Calcul des différents produits scalaires de équations (IV.63 et IV.64)

(o | ) = ﬁfnffxfifxds —k2 (IV.65)
e I (1V.66)
<fTE fTM> j f1E fTMds_—k2 (IV.67)
(Fom [Foe) = jj £ f;?;ds_Tk2 (IV.68)
(Tak e o) = ” £ e Ihmre Py gg = Ly (IV.69)
b
(Fok |e P o) ”fmny e Pmre s ==k, (IV.70)
Avec: k= !
m2 l'l2
2 +biz

Etape 4: Réécriture des équations (IV.61) et (IV.62) aprés avoir fait des combinaisons

linéaires afin de définir les coefficients de Fourier du vecteur E en fonction des amplitudes de
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modes et des différents parametres géométriques :

Emnx = %kmnB’Ill;lfl +2kmnB31;I:1/[
(IV.71)
a b
. m n o
Soient K, . =—k, et k_ =—k  :constantes de normalisation
a
En écriture matricielle :
E BTE
{ m“"}: P{ m } (IV.72)
Emnx lel:l/I
avec :
13_1 _ I<mny Kmnx
T Ko Koy (Iv.73
P L’opérateur de passage du domaine modale vers domaine spatial.
Remarquons que <f§nx frfl‘nx>+ <f§ny fr‘;‘ny> =K., +Ki, =1= Det(lsfl) (IV.74)

ou a : indice de modes TE ou TM.

Le passage d'un domaine a un autre est effectué par une simple rotation d'angle 6. Pour
le passage inverse, il suffit d’une rotation d'un angle — 6, ce qui se traduit par un simple

changement de signe dans la relation IV.73.

La relation matricielle qui lie les coefficients de Fourier aux amplitudes de modes est

donnée par:
BTE Emnx
™ =P (IV.75)
B;T Emny
avec :
~ Iimny - I<mnx
P = |:Kmnx Koy (IV.76)

A

Ou P : L’opérateur de passage du domaine spatial vers domaine modale.
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Schéma récapitulatif de la FMT

La figure 4.11 donne le principe fondamentale de la Transformée de Fourier Rapide en

Modes direct et inverse. Le théoréme de Parseval est appliqué dans chaque étape.

Domaine Spatial Domaine Modal
- ) (IV.77)
D X 2DFFT \J Exmn D mn
FMT E— B —P[>9
y ,lE ymn an
Spatial domain Modal domain
f_/% TE N\
. [E . [E .1 [B
1, X , 2DFFT xmn —1 mn
FMT :E<« g [ «|P ](— ™ (IV.78)
y E B
ymn mn

Figure 4.11. Schéma de principe de la FMT

V.4 FONCTIONNEMENT DU PROCESSLS ITERATIF

Supposons qu'on a une source d'excitation bilatérale polarisée suivant I'axe des x
é¢mettant des ondes de part et d'autres de la surface de discontinuité diélectrique Q. A l'instant
initial (k=0), nous considérons qu'il n'y a pas d'ondes incidentes dans les régions i, ce qui se
traduit par A” =A{” =0, seules existent les ondes incidentes produites par la source

d'excitation définies dans la figure 4.3.
Pour comprendre le fonctionnement du processus itératif, plagons-nous dans I'itération

k ou A® et BY sont les ondes incidentes et réfléchies a cette itération.

. a® ba(k) : &) (9]
Soient a_, ,0., les composantes respectives spectrales des ondes A™ et B™ et

k) 1k : : e g
aimz ) bﬁmf les composantes respectives spatiales des ondes A® et B® a 1 itération k ( I'indice

o c'est juste pour indiquer qu'on ait dans le domaine modal).

La démarche itérative se fait en les quatre étapes suivantes :
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Etape |: La premiére étape consiste a effectuer la transformée de Fourier rapide en mode

directe (FMT) sur les ondes incidentes A®.

k
al® FMT >

ety T

Figure 4.12 Entrée-sortie de la FMT

Les composantes spatiales et modales sont exprimées par la relation suivante :

™ (K) x ()
Imn almn
I<;mny - I<‘rnnx () ()
™ (k) y ()
I A | (IV.79)
0 O Kmny - Kmnx
TE (K) x (&)
a2mn () () I(’YHHX I(’Ulny a 2mn
(k) (k)
—ZHrEnn a'%/mn
L _ L _

(k) (k)
o
mn a mn

Etape 2: Les FMT sont appliquées aux ondes A" . Elles seront réfléchies sur la partie
supérieure et la partie inférieure du boitier pour donner naissance a de nouvelles ondes
incidentes A® orientées vers la surface de discontinuité Q.

Cette opération se fait par l'intermédiaire de I'opérateur I'. La figure 4.3 nous montre
que les composantes des ondes BV sont déterminées a partir d'une simple multiplication des
composantes des ondes A®) par 'y, : valeurs propres de l'opérateur I'.

11 est & noter que les ondes A® sont composées par les ondes A;™ et A,™ et que les ondes

B® sont composées par B,® et B,Y.

@(k) f‘ b&(kﬂ}

e T )

Figure 4.13 Les entrées-sorties dans le domaine modal
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Les composantes des ondes incidentes et réfléchies dans le domaine spectral sont

données par la relation suivante :

TE (k+D) tE (K)

blmn Imn
r o 0 0

™ (k+1) ™ .1 ™ (k)

blmn — O an O 0 1mn
0 0 FHTIEJ 0 (IV.80)

TE (ktD) ™ .2 TE (k)
b2mn L 0 0 0 an i a'2mn
p™ (k+1) ™ (k)
L~ 2mn a L < 2mn _
- — -  —

polEh a0

mn Amn

Etape 3 : Cette étape, nous effectuons 1’opération inverse de 1’étape 1 :

(B
be  —  FMT | plEtD)

T ™mh

Figure 4.14 Entrée-sortie de la FMT™!

kD) TE (k+1)
blmn blmn
Kmny K mnx
(k+1) ™ (k+D)
b’ -K K 0 0 b
1mn _ mnx mny 1 mn (IV.82)
0 0 Kmny K mnx
kD) TE (k+D)
b 2mn 0 0 — Ko K mny b 2mn
D) ™ (k+D)
_b2mn a _b2mn
b;:“(‘kun b(mlf‘u)

Etape 4: A ce stade, les ondes A( h sont bien exprimées dans le domaine spatial. Elles se

diffractent sur €2 et générent les vecteurs d’ondes  dont ses composantes sont déterminées

comme Suit:
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bé;’f;l} é(m? ﬂ) E_— a(k+1)

T

Figure 4.15 Les entrées-sorties dans le domaine spatial

Ou S(m, n) est I’opérateur de diffraction sur le pixel (m, n) .

Les composantes des ondes incidentes et réfléchies dans le domaine spatial sont

exprimées a I’aide de la relation suivante:

(e (k+1) 0)
a;(mn _ _ b;(mrl a;(mn
X X
Sll(man) 0 S12 (m,n) 0 (0)
(k+1) (k+1) (0)
CEAN _ 0 S,,(m,n) 0 S, (m,n) || b, .\ al vs3)
Slyz (m,n) 0 S1y1 (m,n) 0 (k+1) :
aX(k+l) O y y bx(k+]) ax(())
2mn L SZl(m’ Il) 0 Szz (m,n)_ 2mn 2mn
(k+1)
(k+1) (k+1) (0)
_agmn | _b;mn a _a;mn B
(k+1) b(k+1) a(o)

Les différents parameétres constituant S(m, n) sont des combinaisons linéaires de

Hp(m,n), Hi(m, n) et Hg(m, n) qui sont les fonctions de Heaviside sur chaque pixel (m, n).
Ces étapes se répetent autant de fois et a chaque itération. On doit déterminer les champs
¢lectromagnétiques et I’admittance (ou impédance) vue par la source. Le processus itératif est

arrété lorsque la convergence de I’admittance (ou impédance) vue par la source est atteinte.
IV.5 Convergence de la méthode

Pour qu’un dispositif électrique (hyperfréquence, R.F , basse fréquence ou autres) soit

exploitable, il faut que celui-ci présente un état stable au cours de son utilisation.
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Ainsi grace a 1’¢tude de convergence de I’admittance (impédance) vue par la source
d’excitation Yj, (ou Zi, ), nous pouvons déterminer ce point a partir duquel la stabilité
électrique est obtenue. Ce point doit étre choisi de telle sorte que la convergence soit toujours

assurée indépendamment de la fréquence d’utilisation.

IV.6. Conclusion

Dans cette partie, nos avons examiné le fonctionnement de la méthode itérative basée
sur le concept d’ondes en traitant son processus de fonctionnement et son principe a travers
plusieurs étapes :

e Expliciter les différentes sources d’excitation.

e Déterminer les opérateurs de réflexions et de diffractions, ainsi que les condition aux
limites imposées par la surface du circuit.

e Formuler la FMT et de la FMT inverse.

e Examiner la convergence du processus itératif.

e Mettre au point I’algorithme de la formulation itérative en ondes.

Le concept d’onde porté utilisé dans la méthode itérative a été présenté et le processus
itératif qui la compose a ét¢ exprimé. Les opérateurs de réflexion et de diffraction nécessaire a
son fonctionnement, ainsi que les conditions aux limites imposées par la surface du circuit ont
¢été formulées. Les sources pouvant étre utilisées pour les simulations et le calcul des
impédances ont été clairement explicitées. Les formules de la F.M.T. qui relient les
différentes phases du processus itératif, ont ét¢ énoncées. Mais la formulation de cette F.M.T.
contient intrins€quement des facteurs limitants et préjudiciables aux développements de la
méthode itérative. Le chapitre qui va suivre nous permettra de comprendre comment ce

probléme a été résolu en partie.
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V.1 INTRODUCTION

Les circuits planaires sont caractérisés par I’augmentation de leur capacité et de
I’intégration de plus en plus importante des éléments électroniques. Ce phénoméne induit un
développement des logiciels de simulation spéecifiques permettant de modéliser globalement
la fonction au circuit a travers I’utilisation des méthodes numériques. Dans le cas qui nous
intéresse la méthode utilisée est la méthode itérative basée sur le concept d’onde. Elle est
fondée sur la détermination des relations de récurrences entre les ondes incidentes et les ondes
réfléchis qui respectent les conditions de limites et de continuités dans le domaine spatial. Le
résultat est progressivement approché par itérations successives jusqu'a obtenir la
convergence.

Dans le but de montrer que la méthode itérative fonctionne correctement, il nous a
paru utile d’illustrer la théorie exposée précédemment par une application basique. Elle
concerne le calcul des paramétres impédances, admittances et de diffraction d’un circuit
planaire bien connu : une ligne microruban court-circuitée.

Par la suite, La méthode sera étendue pour étre appliquée a la modélisation et a la
caractérisation d’une antenne patchs avec encoches en technologie microruban, d’une
antenne patch coplanaire et d’un coupleur directif quart d’onde [61-76]. Les résultats obtenus
a travers le calcul et le tracé des paramétres de diffraction sont satisfaisants en comparaison
avec ceux publiés par ailleurs. En plus de la compatibilité des résultats qu’elle offre, la
méthode que nous présentons a comme avantage de ne nécessiter que de faibles ressources de
calcul ( en comparaison avec les autres méthodes ) et permet d’obtenir une haute résolution

spatiale.

V.2 LIGNE MICRORLBAN COURT-CIRCUITEE

V.21 Description de la structure

La figure 5.1 représente le schéma de la ligne microruban court-circuitée.
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Figure 5.1 Ligne microruban court-circuitée

La structure est discrétisée en pixels comme le montre la figure 5.2a (64x64pixels)

pour pouvoir obtenir une bonne précision sur la forme du courant.

Figure 5.2a Ligne microruban court-circuitée discrétisée en pixels

La ligne est considérée comme court-circuitée car elle est enfermée dans un boitier
métallique qui la borde a ces deux extrémités.

Les dimensions de ce dernier sont a = b = 8 mm. La hauteur totale entre les deux
capots est de 10.08 mm décomposée en deux milieux distincts d’épaisseur hy = 10 mm et h, =
80 um. L’interface du circuit est cernée par I’air qui compose le milieu 1 et le substrat (milieu

2) de permittivité diélectrique relative & = 10 du. La largeur w de la ligne est de 1 mm.
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hi

he

Figure 5.2b Ligne microruban en 3D

Les sources choisies sont carrées afin de ne pas faire intervenir inutilement le facteur
de forme. Elles sont polarisées selon I’axe Oy correspondant a la longueur de la ligne. La
source excitatrice est bilatérale et son impédance interne Z, est considérée comme étant la
mise en parallele des impédances d’ondes caractéristique des deux milieux dans lesquelles
elle débite, c’est a dire que :

ZOIZOZ

Z, =2, /1Z,, = =90.57 Ohm (V.1)

01 + ZOZ

V.2.2 Etude de la densité de courant et du champ électrique

On peut voir respectivement sur les figures 5.3 et 5.4 la forme du courant et du champ
obtenu a la convergence pour la fréquence de 10 GHz. Ces grandeurs, décomposées selon les

deux axes, sont représentées en module.
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Figure 5.4 Module du champ électrique a 10 GHz d’une ligne microruban court-circuitée

On peut facilement voir sur les graphiques (figure 5.3), qui sont a la méme échelle,
que la majorité du courant circulant dans la ligne reste polarisée dans le méme sens que la

source tant qu’il n’y a pas de discontinuité rencontrée.
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On peut également constater que les conditions aux limites et de continuité édictées
précédemment sont fidelement respectées. Ces informations sont vérifiées et confirmées par

les modules des champs de la figure 5.4.

Une analyse comparative des figures 5.3 et 5.4 montre I’existence d’un nceud de
courant qui correspond a un maximum de champ et vice versa. Cette derniére constatation est
conforme a ce que I’on pouvait attendre, ainsi que le fait que la polarisation majoritaire du
champ est perpendiculaire a celle du courant. |Ey| n’existe quasiment que sur la source, du

moins tant qu’il n’y a pas de discontinuité transversale a la ligne.

V.23 Etude de la convergence

Pour étre certain que la méthode ait atteint la convergence, une étude a été menée a la
fréquence de 10 GHz. Le résultat présenté sur la figure 5.5b montre une rapide convergence
de I’admittance Y (en partie réelle et partie imaginaire) en fonction du nombre d’itération.
En observant la fig. 5.5b (lissage de la courbe représentant I’évolution de I’admittance), on
établit le nombre minimum d’itérations nécessaires a I’obtention du résultat final. Dans notre

cas, la convergence est atteinte autour de 160 itérations.

Admittances wue par la source [(sans lissage)
T T T T T T T T

Partie imaginaire

Admittanca (en Ohm)

sl partie réelle i

os i i i i i i i i i
a 20 A0 B0 80 100 120 140 160 180 200
Mombre ditéeration

Figure 5.5a Convergence du module de I’admittance Y en fonction
du nombre d'itérations (sans lissage)
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Admittances vue par la source (avec lissage)

Agrmittance (n Ohm)

1 1 1 1 1 1
a 20 A0 B0 S0 100 120 140 160 180 200
Mombre ditération

Figure 5.5b Convergence du module de I’admittance Y en fonction
du nombre d'itérations (avec lissage)

On remarque aussi que la partie réelle de I’admittance de notre structure vue
par la source converge vers une valeur proche de zéro, ce qui explique qu’on a une bonne
convergence.

V.24 Etude des paramétres « S »

L’évolution du module des parameétres de diffraction en fonction de la fréquence est
schématisée a la figure 5.6. Dans ce cadre, on constate que la ligne conduit I’énergie jusqu’au
moins 20 GHz. On peut également s’apercevoir qu’il y a conservation de I’énergie. En effet,

les changements dus aux pertes n’ont pas été pris en compte lors de la simulation.

Les résultats que nous obtenons ( voir figure 5.6) a I’aide de la méthode itérative sont en
parfaite cohérence avec ceux publiés par ailleurs [62].

Apres avoir montré I’efficacité de la methode itérative a travers son application pour
le cas de la ligne microruban court-circuitée ou nous avons explicité les phénomeénes
rencontrés et interprété les résultats obtenus, nous allons aborder maintenant le traitement de
trois autres applications :

- Antenne patch avec encoche en technologie microruban

- Antenne patch en technologie coplanaire

- Coupleur directif quart d’onde
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Figure 5.6 : Module des paramétres S par rapport a la fréquence
microruban court-circuitée

V.3. ANTENNE PATCH AVEC ENCOCHE EN TECHNOLOGIE MICRORUBAN

V.3.| Description de la structure

Il s’agit d’une antenne patch (figure 5.7) qui posséde une fréquence de résonance a
1.32 GHz. Elle est constituée d’une ligne d’amenée pénétrant dans le patch et protégee par
des encoches lui permettant de présenter a son extrémité une impédance caractéristique de
50Q . Les dimensions de I’antenne sont indiquées comme suit:

a=b=152mm, w=4.75mm, S = 4.75mm
Ly =75.9mm, L =5.9mm, W =90.25mm, Y, =19mm
h(thickness of substrat) = 0.5mm, ¢, = 2.3
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Figure 5.7 Antenne patch avec encoches

La structure est simulée grace a une grille formée de 64x64 pixels comme la montre la figure :

Source

Diélectrique

Figure 5.8 Antenne patch avec encoches discrétisée en pixels

V.3.2 Etude de la densité de courant et de champ électrique

On peut voir respectivement sur les figures 5.9 et 5.10 la forme des courbes du courant
et du champ obtenu a la fréquence 1.32 GHz. Ces grandeurs, décomposées selon les deux

axes, sont représentées en module.
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Figure 5.9 Module du courant a 1.32 GHz dans
une antenne patch en encoches
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Figure 5.10 Module du champ électrique a 1.32 GHz
dans une antenne patch en encoches

Les conditions aux limites et de continuités édictées précédemment sont fidelement
respectées. Ce qui nous amene a confirmer le bon accord de nos résultats avec la théorie

développée.
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En comparant les figures 5.9 et 5.10, on s’apercoit qu’un nceud de courant correspond

a un maximum de champ et vice versa. |[Ey| n’existe quasiment que sur la source, du moins

tant qu’il n’y a pas de discontinuité transversale a la ligne.

V.3.3 Etude de la co

L analyse de la figure 5.11, nous permet d’établir le nombre minimum d’itérations

nécessaires a I’obtention du resultat final. Dans notre cas, la convergence est atteinte autour

de 250 itérations.

nvergence

Admittances vue par la source (sans lissage)

0.0&

0.0

0.04

0.0z

ooz

0.01

Admittance (en Ohm)

-0.01

-0.02

-0.03
a

______________

Partie réelle

_________________________________

Partie imaginaire

100 150 200 250 300

Mombre ditération

Figure 5.11a Convergence du module des admittances Y en fonction
du nombre d'itération (sans lissage)
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Figure 5.11b Convergence du module des admittances Y en fonction

du nombre d'itération (avec lissage)
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On remarque aussi que la partie réelle de I’admittance du patch vue par la source
converge vers la valeur 0 synonyme de bonne convergence.

V.3.4 Etude des paramétres « S » d'une antenne patch en technologie microruban :

Pour visualiser I’allure des parametres S de I’antenne patch en fonction de la

rrrrr

graphe de la figure 5.12.

511 | perameters (d3)

_14

U TESITS

C— = simulated resukts

|
b2
[

Froeguencies {GHz)

measured resuls

1.28 130 1.32 1.3

Figure 5.12 Module des parameétres S par rapport a la fréquence
d’une antenne patch en encoches

Le but est d’obtenir une fréquence de résonance égale a 1.32 GHz. On remarque que les
résultats obtenus sont trés proche de cette fréquence (valeur obtenue : 1.318 GHz). lls sont
meilleurs que les résultats publiés dans la référence [76]. Il est évident, que dans cette
application, la méthode itérative donne des resultats précis et qui méritent une grande

attention.

V.4 ANTENNE PATCH EN TECHNOLOGIE COPLANAIRE

Nous allons abordé une autre structure représentée a la figure 5.13, il s’agit d’une

antenne patch congue en technologie coplanaire [71] , [76].
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V.4.| Description de la structure

Figure 5.13 Antenne patch coplanaire

Les dimensions et les paramétres de I’antenne sont données comme suit:

a=b=64mm,w =1.6mm,S=1.0mm, s=1.0mm
Ly =171mm, L =9.55mm, W =31mm, ¢, = 2.17
h(thickness of substrat) = 0.508mm, Z, =50Q, f =10Ghz

La structure est simulée grace a une grille formée de 64x64 pixels comme la montre la
figure 5.14.

Figure 5.14 Antenne patch discrétisée en pixels
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V.4.2 Etude de la densité de courant et de champ électrique

Les formes du courant et du champ obtenu a la fréquence 10 GHz sont représentés

respectueusement en module et selon les deux axes ox et oy par les figures 5.15 et 5.16.
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Figure 5.15 Module du courant a 10 GHz dans une antenne patch
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Figure 5.16 Module du champ électrique a 10 GHz dans une antenne patch

On peut constater que les conditions aux limites et de continuités sont fidelement
respectées. L’analyse des différentes figures montre qu’un nceud de courant correspond a un

maximum de champ et vice versa et |Ey| n’existe quasiment que sur la source.
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V.4.3 Etude de la convergence

L’étude de la figure 5.17 qui représente I’évolution de I’admittance Y vue par la
source en fonction de nombre d’itération a la frequence 10 GHz montre que la convergence
est atteinte au bout de la 200°™ itération. Toute augmentation de nombre d’itération au-dela
de cette valeur agira seulement sur I’augmentation du temps de calcul sans apporter pour

autant une amélioration significative de la précision.

Admittances wvae par la source (sans lissage)
0.015 T T T T

Partie imaginaire

0.01

0.005

Admittance (en Ohm)

-0.005

001 i i i i
u] 50 100 150 200 250
Mombre d'itération

Figure 5.17a Convergence du module des admittances Y en fonction
de nombre d'itération (sans lissage)

w107 Admittances wue par la source {(avec lissage)
10 T T T T

Admittance (en Ohr)

Partie réelle

& i i i i
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Mombre ditération

Figure 5.17b Convergence du module des admittances Y en fonction
de nombre d'itération (avec lissage)

La partie réelle de I’admittance Y de la structure vue par la source converge vers une
valeur proche de zéro, synonyme d’une bonne convergence.
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V.44 Etude des parametres S de |'antenne patch en technologie coplanaire :

Afin d’étre sOr que la convergence est atteinte, le nombre d’itérations choisi est égal a

250 fois. L’évolution des parameétres Sy; est représenté a la figure 5.18.

e (O rESUlLS
—--—- Eimulated results

Wleazured resnlts

-1d

-30

8 @ 10 11 1z
Frequencies (GHz)

Figure 5.18 Module des paramétres S;; par rapport a la fréquence
d’une antenne patch

L’analyse du graphique qui représente I’évolution du parametre S;; montre deux
caractéristiques :
1- La fréquence de résonance est de 10 Ghz.
2- La bonne concordance entre les résultats obtenus et ceux publiés par ailleurs
[76] ainsi que les résultats obtenus par la mesure.
Ce qui nous permet de déduire que la méthode que nous avons présentée est bien adaptée a

I’étude des circuits coplanaires telle que I’application que nous avons présente.

V.3. COUPLELR DIRECTIF QUART D'ONDE

V.3.1 Description de la structure
Suite aux études qui ont été abordées, nous présentons une autre application, qui
concerne cette fois le coupleur directif quart d’onde [6-7] dont le schéma est représenté a la

figure 5.19.
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Les dimensions relatives a ce coupleur sont :

a = b = 25984mm, (m x n) = (64 x 64)pixels

L, =24.Ax,w, =6.Ay,e, =1 h, =0, L, =18.Ax
w, =10.Ay, g, = 2.2, h, =0.794mm, w, = 6.AX

Source E. L, Metal
o

Access 1 Access 3

33

Number of pixel: n

Access 2

L

0 33 65
Number of pixel: n

Dielectric: &

Figure 5.19 : Coupleur directif quart d’onde

V.5.2. Etude de la convergence du coupleur directif

Les courbes de la figure 5.20a et 5.20b représentent I’évolution de I’admittance Y vue
des quatre points d’accés du coupleur directif en fonction du nombre d’itérations.
Cas présent : acces 1.

w10 Adrittances vue par la source (sans lissage)
T

Partie imaginaire

Adrmittance (en Ohrn)

ol [ S S Partie réelle _.__|

i i i i i
0 a0 100 150 200 250 300
Mombre ditération

Figure 5.20a La convergence de I’admittance vue par la source 1 (sans lissage)
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w10 Admittances vue par la source { avec lissage)

Admittance (gn Ohm)

Partie réelle

= i i i i i
u] 50 100 150 200 250 300
Maombre ditération

Figure 5.20b : La convergence de I’admittance vue par la source 1 (avec lissage)

La convergence de I’admittance Y vue successivement par les quatre accés du coupleur quart
d’onde est la méme pour une fréquence donnée : F=5Ghz, a cause de la symétrie de la
structure. L’analyse des courbes de convergence (avec ou sans lissage), montre qu’il ne suffit
que de 200 itérations pour que la convergence soit atteinte. La partie réelle de I’admittance du
coupleur vue par la source converge vers une valeur proche de zéro. Ceci indique que la
convergence est atteinte.

V.5.3 Etude de la densité de courant

Pour obtenir la densité de courant (figure 5.21) au niveau du coupleur directif suite a
I’application d’une source au niveau 1, le nombre d’itérations qui a été effectué est égale a
300. Ceci dans la perspective de s’assurer d’une bonne convergence. La fréquence
d’utilisation est de 5 Ghz.
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Figure 5.21 : La densité de courant du coupleur excité
par une source unilatérale au 1* acces
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L analyse de la représentation de la figure 5.21 montre que le module de la densité de
courant est maximum au niveau de la source d’excitation, presque nul sur les acceés 3 et 4 du
coupleur et nul sur le diélectrique. Le résultat sera similaire si I’excitation (ou I’application de
la source) est effectuée au niveau de I’un des trois acces (2,3 ou 4) du coupleur en raison de la
symétrie de la structure.

V.3.4 Etude des parametres S du coupleur directif

Pour visualiser I’allure des paramétres S;; du coupleur directif en fonction de la

/////

bonne convergence. Les résultats obtenus sont représentés par les graphes des figures 5.22,
5.23 et 5.24.

|-511| (dBj — Owurresults
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Frequencies (GHZ)

-20

Figure 5.22 : le parametre S;; en fonction de la fréquence
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Figure 5.23 le parametre S,; en fonction de la fréquence
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Figure 5.24 les parametres S;3 et S14 en fonction de la fréquence

La valeur minimum du module du parameétre de transmission S,, est observee a la fréquence

de résonance (6.25 Ghz) elle est de -32 dB.
A la fréguence de résonance (6.25 Ghz) les paramétres d’isolation et de couplage
respectivement S, et S,, ont le méme module -3dB.

Le coefficient Sy; est tres faible a la fréquence de résonance de 6.25 GHz, le coupleur est
adapté a cette fréquence. Le coefficient Sy; est presque nul a la fréquence de résonance de
6.25 GHz, la voie 2 est bien la voie isolée. Les coefficients Sz et S;4 ont le méme module a
la fréquence de résonance de 6.25Ghz. La puissance injectée dans la voie (1) est devisée en
deux puissances identiques vers la voie directe (3) et la voie couplée (4)

V.6 CONCLUSION

La méthode WCIP (méthode itérative) utilisant le concept d’onde a été appliqué avec
succes a I’analyse et la caractérisation des circuits micro-ondes, et particulierement a la
modélisation des antennes patch planaires. Son principe et ses propriétés ont étés décrit afin
de montrer sa flexibilité vis-a-vis d’autres techniques. La contribution de la FFT permet un
traitement rapide et évite le choix délicat des fonctions qui sont souvent utilisés dans les
méthodes integrales. En effet, la WCIP est vue comme étant une méthode simple a
implémenter, fiable en terme de convergence et a la possibilité de traiter des problémes avec

un grand nombre de paramétres (la FFT est écrite sans le stockage en mémoire de sa matrice).
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Les résultats obtenus suite a I’utilisation de la méthode itérative (WCIP) pour la
modélisation de deux antennes patch en technologie microruban et coplanaire et pour un
coupleur directive quart d’onde montrent une bonne similarité avec les travaux d’autres
auteurs publiés par ailleurs. Cette méthode a prouvé son efficacité dans la modélisation des
structures planaires. Son extension a des problemes de forme quelconque sont en voie d’étre
étudié. Les perspectives de cette méthode et son application a des métamatériaux, aux circuits

intégrés sur substrat et aux circuits multicouches sont a envisager avec optimisme.
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CONCLUSION GENERALE

Les méthodes de modélisation des circuits micro-ondes sont trés variées. L’évolution du
degré d’intégration des circuits micro-ondes induit nécessairement une évolution dans les
méthodes numériques de modélisation. Dans cette perspective, nous avons été appelé d’abord
a presenter I’outil mathématique pour la formulation des problemes électromagnétiques. A
cet effet, nous avons présenté le formalisme des opérateurs pour traduire les problemes aux
limites en électromagnétisme a I’aide de schéma équivalents.

Pour I’étude et I’analyse des discontinuités, nous avons utilisé une méthode intégrale. Dans
ce cadre, les problemes liés & la convergence ont été abordés. La convergence dépend bien

évidemment d’un certain nombre de parameétres tels que :

- Le nombre de fonction d’essais
= Le nombre de modes
- Ladimension de la source

- Les problemes de blindages

Des fonctions d’essai de type « Roof Tops» ont été employées dans I’optique de la
modélisation de discontinuités. Ce choix est lié a I’adaptation de ce genre de fonctions d’essai
pour I’étude et la conception de ce type de structures.
Les circuits « discontinuités » qui ont été étudiés concernent plus particulierement :

- La coupure microruban (Gap),

- Laligne microruban coudée
Pour les besoins de modélisation et de simulation un algorithme a été mis au point autour de
la méthode intégrale. Les fonctions d’essai sont de type « Roof-Tops ». L originalité du travail
consiste en I’introduction de sources d’excitation en forme de triangle et d’un quadripdle de
couplage. L’objectif est la détermination des parametres caractéristiques de la discontinuite.
Le parameétre S;; a été mis en évidence. La comparaison de nos résultas avec ceux publiés par
ailleurs suite, soit a des modélisations par d’autres méthodes ou, suite a des mesures montre
une bonne similarité. Ce qui peut nous autoriser a valider la méthodologie que nous avons
développé pour I’étude de circuits planaires symétrique. Rajouté a cet aspect de validation de

la procédure, nous pouvons relever I’efficacité de notre méthodologie par une réduction tres
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appréciable du temps de calcul. Les résultats que nous avons obtenus nous encouragent a
étendre cette étude d’autres types de lignes de transmission planaires. De plus une approche
génerale a été mise au point pour permettre le traitement d’autres structures plus complexes
tel que le cas non symétrigue.

Le développement des circuits microondes et leur complexité sont tels, qu’il est
impératif de réajuster a tout moment les méthodes intégrale ou différentielle pour arriver a
une représentation la plus proche du comportement de ces circuits. De ce constat il y a eu la
mise en ceuvre de la méthode itérative basée sur le concept d’onde (WCIP). La méthode
itérative a été appliqué aux circuits planaires microondes et a été étendue ensuite a la
modélisation des antennes.

Son principe et ses propriétés ont étés decrits afin de montrer sa flexibilité vis-a-vis
d’autres techniques. L’introduction de la transformée de Fourier rapide a contribué a réduire
le temps de calcul et a éviter le choix délicat des fonctions d’essai qui sont habituellement
utilisés dans les méthodes intégrales. La méthode itérative (WCIP) nous semble étre une
méthode simple a implémenter et fiable en terme de convergence. Elle offre aussi la
possibilité de traiter des problemes régis par un grand nombre de parametres.

Parmi les applications que nous avons étudié en utilisant la méthode itérative basée sur le
concept d’onde (Wave Concept Iterative Procedure), on cite :

- Lamodélisation d’une antenne patch en technologie microruban

- La modélisation d’une antenne patch en technologie coplanaire

- L’étude d’un coupleur directif quart d’onde.

Les résultats obtenus avec la méthode itérative montrent une trés bonne concordance avec
ceux publiés par ailleurs. Ce qui nous permet de conclure que cette méthode s’adapte bien

pour I’étude des structures planaires.

Par ailleurs, plusieurs développements prolongeant ce travail ont déja été initiés. Ils
concernent :
- I’accélération de la convergence de la méthode itérative,
- L’elargissement du champ d’application de cette méthode pour la modélisation
des antennes planaires micro-ondes, des métamatériaux, des circuits intégrés sur
substrats et des circuits multicouches,

- L’application de la méthode itérative aux structures de formes quelconques.
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ANNEXE A DIFFERENTES METHODES NUMERIGUES DE MODELISATION

A.l INTRODUCTION

Dans ce chapitre, nous nous intéressons a I'étude des méthodes de modélisation des
lignes de transmission planaire. Ces méthodes sont adaptées a la programmation sur PC et
permettent en méme temps de calculer les parametres et les grandeurs qui caractérisent les

structures. Parmi ces méthodes, on cite la méthode des moments, la méthode de résonance

transverse et la méthode spectrale.

A.2 METHODE DES MOMENTS
A.2.1 Définition

Cette méthode est basée sur I'utilisation de l'opérateur mathématique linéaire et
permet la transformation des équations électromagnétiques en un systéme inhomogéne qui

s’écrit sous la forme suivante [64] :

LF=g (A1)

: I'opérateur linéaire

L
e F :fonction inconnue
g :fonction donnée

A.2.2 Principe de la méthode :

Pour résoudre I’équation (A.1), on fait appel au développement de la fonction F dans

une de fonction d'essai. La fonction F est exprimée dans cette base comme suit :

F=Yaf (A2)
j=

(f;) estune fonction compléete
Généralement, la somme est tronquée a I’ordre N pour que I’équation (A.2) puisse étre résolu

numériquement

F=>a;f, (A3)
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On remplace I’expression de F de I’équation (A.2) dans I’équation (A.1), on obtient :
L>af =g (A4)

Pour resoudre I’équation (A.4), nous la décomposant par une base de fonctions test (w;).

On obtient I’équation suivante :

0

Zaj<wi,f_fj>:<wi,g> (A.5)

=1

Qui peut étre mise sous la forme matricielle :

L, b = (A6)

§W1 : I:fli §w1 , I:f2 ;...éwl : I:fj;
W,I:f W,|:f ...W,|:f-
UJ=.2 L/ T T (A7)

avec :

L’équation (A.6) est un systeme d’équations linéaires de la forme :

AX=B (A.8)
avec :

A :<Wi,|:fj>

B, =(W;.9)

La résolution de I’équation (A.6) permet la détermination des coefficients inconnus X;
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A.2.3 Choix des fonctions de base et d'essai

Le probleme de cette méthode est le choix rigoureux des fonctions de base, car toute
base incompléte qui ne vérifie pas les conditions aux limites engendre une mauvaise
convergence et conduit & des résultats erronés [77-78].

Ce choix de fonctions doit avoir comme objectif :
e Simplifier le calcul des éléments de la matrice finale ;
e Minimiser I’erreur sur la solution obtenue ;
e Réduire I’espace mémoire occupé et le temps nécessaire a I’approximation de
la fonction f.

A.3 METHODE DE RESONANCE TRANSVERSE
A.3.1 Définition

La méthode de résonance transverse (MRT) est une méthode dite intégrale. Son
utilisation est destinée a la résolution des problémes de propagation dans les structures de
transmissions. Son efficacité est dans la caractérisation du phénomeéne de dispersion en
propagation hybride dans les structures planaires hétérogenes (air plus substrat) qui présentent
des discontinuités dues a un changement brusque du milieu diélectrique ou a la présence
d'obstacles métalliques. Son application nous conduit a un systeme d'équation homogeéne de la
forme : S.X = 0 ; avec S une matrice de dispersion et X un vecteur. La condition de résonance
pour ce systeme permet de déterminer les grandeurs caractéristiques des modes de

propagation imposés par la ligne de transmission [78].

A.3.2 Principe de la méthode

Plan de discontinuité (ou interface ) I.

v— Plan de discontinuite (ou interface ) I1.

A

Dépbt de métallisation.
&b Eofig &b

o
<

Substrat diélectrique.

b,

X z

> by >
y

Figure A.1 : « Section droite de la structure guidante »

b, t

A

»d »d
Ll ] Ll |
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Le schéma ci dessus représente une section droite d'une structure planaire blindée qui a
les propriétés suivantes :
la structure est uniforme selon I'axe de propagation.
= L'épaisseur de dépot de métallisation est fini.

Le substrat diélectrique est isotrope et sans pertes.

La propagation des champs eélectromagnétiques se fait selon la direction oy

(direction transverse au lieu de la direction longitudinale). On supposera que la section droite
xoy de la structure comme étant des lignes de transmission mise en cascade et des
admittances mise en parallele au niveau du raccordement de ces linges[3]. Les interfaces

sont représentées par des sources au plan de discontinuités I et I1.

A partir de 14, on tire une équation intégrale en fonction des champs inconnus (au
interface) et on applique les conditions des continuités des champs tangentiels au interface | et
Il du plan transversal. Finalement avec l'utilisation de la méthode de GALERKIN (cas
particulier de la méthode des moments), on aura un systeme d'égquation homogene pour
rechercher les constantes de phase ou les fréquences de coupure de tous les modes qui

peuvent se propager en introduisant la condition de déterminant nul.

A.3.2.| Schéma équivalent a la section droite de la structure

R Ccc : court circuit
1 J 11

E I CcC X 7

Région 1 Région 2 ‘ i y

Figure A.2 : « Schéma équivalent a la section droite de la structure planaire »

m (=]

—

cC

Le schéma équivalent représenté par la figure ci-dessus est construit par une lecture
directe de la configuration d’une section droite (xoy) de la structure. Les termes "sources"
représentent respectivement les champs électriques transverses inconnus E et E au niveau des

interfaces | et I1.
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La relation qui lie les densités de courant superficiel J ' et J" au champs magnétique
est la suivante :

J'=HAY Aveci=1loull et J'estun vecteur placé dans le plan transverse.

Par analogie aux relations tensions courant et a partir du schéma équivalent on
traite les relations de continuité des champs. La condition de résonance du schéma
équivalent a été mise en évidence par la présence des termes sources non nuls sur les plans
de discontinuités.

A.3.2.2 Les relations de continuité aux interfaces | et |l

Les deux conditions aux limites sur les interfaces I et 1l sont :
Le champ électrique transverse est nul sur le métal de I’interface considérée.

La densité de courant superficielle est nulle ailleurs que sur le métal de I'interface.

Pour vérifier ces conditions aux limites on utilise les opérateurs qui sont :

~

I surle métal de I'interface

Opérateur de projection sur le métal I:Hn =9,
0 ailleurs

Opérateur de projection sur l'isolant Hi=1-

i 0= surle métal de I'interface
| = ailleurs

. eti=loull

1 opérateur identique
Avec :
0 opérateur nul

Alors en termes d'opérateurs les conditions aux limites seront :

H' E'=0 (A .6)
H!'E"=0 (A7)
H!'J'=0 (A .8)
H'J" =0 (A .9)

Pour exprimer les relations (111 .8) et (I11.9) en fonction des sources E! et E", on
considere les surfaces des plans de discontinuités | et Il comme étant des admittances de

surfaces représentées par des opérateurs admittances qui sont respectivement Y'et Y.
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Maintenant, on suppose que le dép6t de métallisation est équivalent a une rangon de lignes

caracterisées par son opérateur admittance Yyqqr ! on aura donc les relations suivantes [78] :

(A .10)

avec

A

Vo Yol o o o o , s
= 2 Y,, Y, Y., Y, les opérateurs associés a I’épaisseur
\{21 \{22

quadr
du dépdt de métallisation.

Y'et Y : Opérateur d’admittance associé au court circuit ramené dans

les plan de discontinuités I et 1. D’ou la forme matricielle du systéeme | :

A

~ v v I v
Avec [V {Yﬂi v e } : (A .12)
Y, Yy +Y

Les conditions de continuité données auparavant sous la forme matricielle :

[, E:'}m (A .13)

" [H:]f | }[H:][YA]F' H A 1)

! Yquaar Représente la matrice du quadripdle équivalent a la longueur du trongon de ligne.

2Y Etant I'opérateur admittance de la ligne de transmission.
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A.3.2.3 Représentation matricielle de ['opérateur admittance Y

Pour avoir une représentation matricielle de l'opérateur admittance Y il faut

A

calculer les opérateurs admittances associés au dépot de métallisation qui sont Y,,,Y,,,Y,, et

Y,, ainsi que Y'et Y associés au court circuit ramené dans les plans de discontinuité 1 et II.

a. Expression des opérateurs Y et Y :

Cela est lié au choix judicieux de la base de décomposition du champ
électromagnétique au niveau des plans de discontinuités. Cette base doit étre orthonormée,
compléte et vérifie les conditions aux limites imposées au champ électrique transverse. Ce
choix est fait pour ne pas avoir un risque d'introduire des solutions parasites et une mauvaise

convergence.

A

Par la suite on doit trouver I'expression de l'opérateur transverse L associé aux
vecteurs propres constituant la base citée au dessus et les équations d'évolutions d'un mode

pour qu'on tire les valeurs propres An (n=1,oo) associés aux vecteurs gn (n=1,oo) pour les

deux modes TE , et TM,, de I'opérateur.

Enfin pour déterminer les admittances de mode d'un guide d'onde de longueur finie sur

les plans de discontinuité I et Il on aura besoin de la formule " des admittances ramenées "

[10]. Par la suite les expressions des opérateurs Y'et Y aux niveaux des raccordements I et Il

de la ligne de transmission seront faciles a deduire.

La figure ci dessous représente le schéma de la ligne pour un mode donné :

by | t I b, b3
A - h — — -
cc a &l &ofn &oén &ofn ce
Pn Gn Hn Pn
\ 4
YAI‘_ Y:}uadr _>YAH

Figure A.3 : « Schéma équivalent a la ligne pour un mode donné »
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Le tableau suivant donne les expressions de Yiet yu pour les modes d’ordre n [3] :

Yol y !
Mode n
- Jjp coth(p b ) — jH [P coth(P b )+H th(H b )}
TEn n n 1 n n n 3 n 2
M@ u oo[H P Coth(P b )th(H b }
0 n n n 2

™, | JOE € coth(Pnbl] joee | & H cothPb j+g Pti—(H bj

0 r2 rl r2 n

P, H ¢ P +e H cot ijtr(Hbj
| r2 N ri n n 3 n 2/

Tableau A.1 : « Les expressions de Yiet Yu pour les modes d’ordre n »

Avec :

2 2 2
Pn = (n_ﬂ.)2 + ﬂ /BO én
a 2 2
et: [ =0 ws
2 2 2 2
Hhn :(n?ﬂ)z"'ﬂ — P &2
P, : C'est la constante de propagation fictive dans le milieu de constante diélectrique &,

suivant I’axe(oy)

H, : C'est la constante de propagation fictive dans le substrat de constante diélectriques &,, ,

suivant I’axe (or)

£ Clest la constante de propagation réelle suivant I’axe (0z)

b. Expression des opérateurs admittances au niveau de la région métallique

L'épaisseur "t" du dép6t de métallisation entre les deux interfaces | et 1l sera suppose
équivalent a une longueur de ligne diélectrique isotrope, homogene et sans pertes représentent
par un quadriplle caractérisé par sa matrice Y, , et la constante G, (constante de
propagation).
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avec :

Yor Y,
[anuadr ][ nll n12 ]

Yan Ynll

Gn : La constante de propagation dépend de la structure de transmission planaire
considéree. On obtient comme expression [3] :

MOde Ynll Yn12
TE, — jGn coth (Gnt) iG «
()7 i o Sh (G nt)
TM; — | we y&,, coOth (Gnt) - j we &4
Gn G n sh (G nt)

Tableau A.2 : «. Expression des opérateurs admittances au niveau de la région métallique »

c. Expression matricielle des opérateurs admittances

La superposition linéaire de l'opérateur de projection construira la représentation

matricielle des opérateurs admittances. [78]

Soient :

{ fn }mzovm) : La base orthonormée définie dans les milieux diélectriques de la structure

{gn }(n:O,oo) . La hase orthonormée définie au niveau de I'épaisseur du depot de métallisation

Hn et Hn représentent les opérateurs de projection sur les vecteurs des deux bases
précédentes respectivement.
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Expressions des opérateurs admittances :

© oA (e+h) © : (e+h)
YAI =|:2Yn Hn:| =|:nz_(; fn>Yn <fn } (A15)

i © Ay o~ (e+h) © ~ (e+h)
:[z n Hnj| =[z fn>Yn <fn :| (A16)

n=0 n=0

~ P (O " ~ (e+h)

Y11_|:2Yn11 Hn } :{z g”>Ynll<g” :l (A.17)
n=0 n=0

R P () " R (e+h)
YlZ_[ZYnIZ Hn :| :|:Z g”>Yan <gn :l (A .18)
n=0 n=0

Les deux indices “e* et “h* représentent respectivement le mode TM,, et TE, et (e+h)

désigne la somme des termes de ces deux modes.

Enfin l'opérateur admittance Y aura comme écriture matricielle et cela d'aprés les

formules :
io fa >Yn] <fn + 2 gn> Yoz <gn io gn>Yn12 <gn
2 gn>Yn12 <g|’1 Zao(; fn>Yn“ <fn + 2 g”>Yn11 <gn

A.3.3 Application de la méthode de GALERKIN :

Comme cité précédemment, la méthode de GALERKIN est un cas particulier de
la méthode des moments. Cette derniére utilise des fonctions de tests équivalentes aux
fonctions d'essai. Son application nous ramene a un systéme matriciel homogéne de la
forme S.X = 0; avec : S systéme d'équations caractérisant le circuit, X étant le vecteur
colonne qui contient les coefficients nécessaires pour la détermination des champs

électriques transverses au niveau des interfaces de discontinuité 1 et 1l.
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Avec l'annulation du déterminant de la matrice S on aura les solutions non triviales.
Par la suite on passe a la résolution du systéeme d'équations homogénes on obtient les

parameétres nécessaires qui pondérent les fonctions d'essai.

Enfin nous pouvons déterminer les expressions des champs électriques transverses au

niveau des interfaces I et Il (deux plans de discontinuité).

A.4 METHODE D'APPROCHE DANS LE DOMAINE SPECTRALE

La méthode d’approche dans le domaine spectrale (M.A.D.S) s’est distinguée parmi
tant d’autres méthodes comme un outil efficace et puissant pour I’étude des circuits planaires
micro-ondes. Cette méthode permet de résoudre les équations de Maxwell en faisant usage de
la transformée de Fourier qui simplifie les problemes complexes rencontrés dans le domaine
spatial et les rend plus maniables dans le domaine spectral et ce en exprimant les composantes
du champ EM sous forme de spectre discret ou continu selon que I’on étudie des structures

blindées ou ouvertes respectivement.

Introduite dans la littérature en 1973 par Itoh et Mittra [79] pour la ligne microruban,
la méthode spectrale n’a cessé depuis de se développer et de se perfectionner et permet
aujourd’hui d’analyser un grand nombre de structures planaires comportant un nombre

arbitraire de couches isotropes ou anisotropes et un ou plusieurs plans de métallisations.

Cette analyse est relativement complexe et comporte plusieurs étapes:

1. Représentation des composantes des champs en termes de potentiels scalaires de
type E et H.

2. Application des conditions de continuité aux interfaces et des conditions aux limites
imposeées a la structure.

3. Détermination de I'équation caractéristique pour la constante de propagation de la
ligne. Pour y aboutir, est utilisée, la méthode de Galerkin dans le domaine spectral.

4. Reésolution de I'équation caractéristique et calcul du diagramme de dispersion

(o—B) de la structure.
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Ainsi, a partir des équations de Maxwell, on commence par exprimer le champ
électromagnétique dans chaque couche diélectrique prise une par une, sous forme de séries

discrétes de Fourier, en décomposant le mode hybride en une paire de modes TE et TM.

On appliquera ensuite les conditions aux limites sur les parois ainsi que les conditions
de continuité sur toutes les interfaces, hormis sur l'interface métallisée, sous forme de
relations récurrentes. On aboutit alors a une relation matricielle qui relie dans le domaine de
Fourier (selon ox), les composantes tangentielles du champ électrique (E,,E,) aux densités de

courant J, et J, sur le plan de metallisation. Cette relation fait apparaitre la fonction de Green

dyadique et s'ecrit de la facon suivante:

<X

_ Gy (a,.B) Gy, (a,.B)
G, (a,,B) Gyula,,B)

z

‘ X

L'indice ~ désigne la TF .

X

=[G(c,.p)] 1 ot G(a,.p)

l

m m
[

N

La matrice de Green est de dimension 2x2. Ses éléments peuvent étre exprimeés

analytiquement. Les inconnues dans la relation (1) sontE,, E, , J, et J,.

La méthode de Galerkin (cas particulier de la méthode des moments) est ensuite appliquée

pour déterminer les valeurs de E et J.

On écrit tout d'abord les conditions aux limites sur l'interface métallisée:

EAfi=0 surlesconducteurs
" (A19)
J=0

dans I'espace complémentaire

n étant la normale a la surface de séparation diélectrique-air. Les composantes du courant

électrique sont ensuite développées sur une base appropriée constituée par une série de
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fonctions J,, et J,,,, nulles en dehors des métallisations:

zp?

Jo=%ad,, et J=%bJ, . (A.20)
q p

Le choix des fonctions de base J,, et J,, permet d'assurer que la condition (2) soit satisfaite. Il
reste a calculer les valeurs de a, et b,. Pour cela, on utilise la methode de Galerkin. On

exprime J, et J, dans le domaine spectral et on substitue ces valeurs dans la relation (1) . Ce

qui permet d'exprimer (E,,E,) en fonction de a, et b,

Les produits scalaires (E,,E,) par les fonctions tests J, et qu (choisies égales aux fonctions

de base) doivent étre tous nuls par application des conditions aux limites (2). Pratiguement, on
effectue autant de produits scalaires qu'il y a de termes a, et b, a déterminer. On arrive alors
aprés application du théoréeme de Parseval, a un systéeme d'équations linéaires homogénes
comportant autant d'équations que d'inconnues. Le déterminant de ce systeme doit s'annuler

pour obtenir une solution non triviale.

On peut alors calculer:
- La solution en vy, exposant linéique de propagation, a fréquence f fixee.

- La solution en f, a y fixé ou bien la fréquence de coupure pour y=0

A.4.| Résolution par la méthode de Galerkin

~ ~

Le systeme a résoudre comprend quatre inconnues: J, ,J, ,E, , E,. La grandeur

recherchée a ce stade est la constante de phase g dont la connaissance permettrait la
détermination de toutes les autres grandeurs. La détermination de S ne peut se faire que
numériquement, car la taille de la matrice considérée ne permet pas d’obtenir la solution de
facon aisee par des calculs analytiques. Pour y arriver, nous utiliserons la méthode des
moments, et plus spécifiguement la méthode de Galerkin. L application de cette méthode
passe par un choix particulier des fonctions de base qui doivent respecter certaines contraintes

physiques.
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Il s’agira pour notre cas de decomposer les courants sur les rubans sous forme de

séries tronquées appelées aussi fonctions de base:

Ex(x,y:ym)=2aq «(X) Ex(an,y=ym>=2aq 3o (cy)
= (A.21)

E (X y= ym) sz zp(x) E (anvy ym) sz zp(an)

Jyq €t J,, sont des fonctions de base choisies égales aux fonctions tests dans le cadre de la

technique de Galerkin Ces fonctions sont de support réduit a la largeur des rubans, le courant

electrique tangentiel étant nul en dehors ; a et b, sont des suites de coefficients scalaires

complexes inconnues a déterminer. En substituant (4) dans (1), il vient:

> G ety B)ag g (cr, )+szz<an,B>bp 3, (0,) = J ()
o (A.22)

Zsz(an,B)aq o (a, )+ZGzz(an,B)bp NCRESACH

Ce systéme projeté est homogene car les courants et les champs sont des supports disjoints
dans le domaine spatial. Il y a évidemment plusieurs projections possibles suivant le choix de
la fonction sur laquelle on effectue la projection, et on peut éventuellement combiner les

projections sur différentes fonctions au sein d’un méme systeme homogeéne. La projection

suivant J,, etJ,, donne:

ZGXX I Xq+ZGXZ il =< 3,3, >=0
(A.24)

Zsz q¥xq zp+ZGzz pjzpjzp ‘]z"]zp >=0

p=1’21...K , q =12,---R

avec <J
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Ces produits scalaires sont nuls en raison de la complémentarité des conditions aux limites
dans les différentes régions d’étude (ruban et fentes).
Le systéme obtenu a ce stade est un systeme algébrique de (K+R) équations homogénes en

fonction des (K+R) coefficients inconnues a,etb,. Il peut se mettre sous la forme

matricielle suivante :

(A.25)

el ol

M _ M ~ ~
avec Cxx (B) = Z Yxx ‘]xq ‘]:q sz (B) = Z sz ‘]zp ‘]:q
n=1 n=1
M ~ ~, M S
sz (B) = z sz ‘]xq ‘]zp sz (B) = z Yzz ‘]zp ‘]zp
n=1 n=1

avec M le nombre de termes de Fourier.

Les solutions non triviales du systeme d’équations homogenes (7) fournissent a une fréquence
donnée f, les constantes de propagation des modes guides par la structure. Ceci va nous
permettre de tracer le diagramme de dispersion. Les solutions non triviales sont obtenues en

annulant le déterminant de la matrice [C(w, 8)] :

Deﬂ[cxx (@.8)] [C.(o, ﬂ)]D o (A26)
[C.(@.8)] [C.(wp)]

L’equation (A.26) représente I’équation caractéristique du systéeme. Sa résolution permet de

calculer, a une fréquence donnée, la constante de phase /.

A.4 CONCLUSION

La méthode des moments et la méthode de résonance transverse présentent I’avantage
d’étre facile a programmé sur micro-ordinateur, mais leur inconvénient majeur réside dans la
difficulté de choisir les fonctions tests et de base qui ne sont régies par aucune regle générale ,
ce qui nous a conduit a I’étude et I’application de la méthode itérative abordée dans les
chapitres IV et V.
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METHODE DE DETERMINATION DES EXPRESSIONS DES CHAMPS TRANSVERSES
DES MODES TE ET TM POUR UN GUIDE A MURS PERIODIQUES

BI ETUDE PRELIMINAIRE :

Les plans transverses sont toujours perpendiculaires a la direction de propagation. Les
dépendances transversales et longitudinales des champs électromagnétiques sont de ce fait
indépendantes ce qui permet de séparer I’opérateur différentiel V en une partie transversale et en une
partie longitudinale :

En coordonnées cartésiennes, I’opérateur différentiel s’écrit :

V=V, +6— (B.1)

ol V, =6—+ 86— (B.2)

€, X, (B.3)

La séparation des equations de maxwell en composantes transversales et longitudinales se fait

comme suit :
= - - OE
DiVE=0=WV:E, + 8Z =0 vim? (B.4)
z
_ _ -~ OH
DivH=0=ViH, + aZ:O A/m2 (B.5)
z
— . - - _ (6E, - e
RotE=- jouH =V, xE, +§€, x 5 -V.E, |=-jouH, — jouH,E, vim? (B.6)
z

Almz  (B.7)

z

Rot i = (joe+ ) E =V, xH, +8, (‘9{; —?tHZ]=(joas+c)Et +(jos +)E,8
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Regroupons, alors, les parties transversales et les parties longitudinales ; ce qui donne par

identification :

V xE, =—jouH_g, (B.8)

V. xH, =(joe +0)E,g, (B.9)

V.E, —@?m@z xH, (B.10)
0z

v, z—aaHZ‘ =(joe +0)€, xE, (B.11)

Mode TE (E, =0;H, #0)
Mode TM (H, =0;E, #0) :

Un mode TE : transverse électrique ( resp. TM : transverse magnétique ), est définit par E, =0
(resp.H,=0).
Pour que le mode TE (resp. TM) puisse se propager, on détermine une relation différentielle

dépendant de H, (resp.E,), et dont les solutions sont satisfaites aux conditions aux limites aux

bords du guide.

Pour le mode TEon a:

z V.H, . - =

B1)=V H, -V (o4 6)7,.(6, <E,) (B.12)

D’aprés (B.5), la relation (B.12) devient :

2 2 N .
V.H,+ aa';zz = —(joe+0)8, V, xE, (B.13)
Et d’aprés (B.8),
: 0?H . L = :

V.H, + 8221 = —(joe+0)8€, V,xE, = jou(joe+o)H, (B.14)

Soit k2 =-jou(jos+o)H, |, kestle nombre d’onde
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La relation différentielleen H, s’écrit d’apres la relation (B.14) :

02H,
0z?
longit.

V.H,+
%/_/

transv.

+k2H, =0 A /m?

Pour le mode TM, on aura de méme la relation différentielle en E, :
2 02E

V.E,+—*+Kk%E, =0 v/m?3
— 622

transv. —
longit.

Pour qu’il existe une relation de ces équations, il faut que le systeme (B.17) soit vérifie :

V., X, +p?X, =0 1) Am
2

X _pex =0 @ Am
0z?

p? —y® =k2 3) 1/m2

ou X désigne EouH

Les équations du systeme (B.17) représentent respectivement :
(1) est I’équation de Helmholtz vectorielle
(2) est I’équation d’onde longitudinale et

(B.15)

(B.16)

(B.17)

(3) est I’équation de dispersion qui définit le nombre d’onde transverse p et qui n’admet de

solution en présence des conditions aux limites aux bords du guide, que pour certaines valeurs de

p qui sont les valeurs propres du probléme, correspondant aux modes de propagation dans le guide.

En se basant sur les relations (B.8) et (B.9), nous déduisons que :
> Pour le mode TE (E;=0): V,xH,=0 ;
le champ magnétique transverse dérive d’un potentiel soit :

Ho=-V,y

2
Ce potentiel y doit satisfaire a I’équation d’Helmholtz V, v +p?y =0

> Pour le mode TM (H,=0):V,xE, =0 ; donc il existe un potentiel ¢ tel que :

Ht: 'vt¢

2
Ce potentiel ¢ doit satisfaire a I’equation d'Helmholtz V, ¢ +p2¢=0
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Résolution de I'équation d'Helmholtz :

V. 0+p0=0 (0=houy) (B.19)
En faisant usage a la méthode de séparation de variable, nous pouvons écrire :
0(x,y) =X(x) Y(y)

D’ou I’équation d'Helmholtz devient :

2 2
LaoX 1eY | o (B.20)
X dx? Y dy?
S —_——
enfonctiondex o fonction de y
Pour qu’il existe une solution non triviale, il faut avoir :
1 d2X
— =cte
X dx2
(B.21)
1 d2Yy
— =cte
Y dy?

Le systeme (B.21) peut étre réécrit de la maniére suivante :

d2Xx

+u2X=0 1
™ @
2
dzy V2Y 20 ) (B.22)
dy?
u2+v2=p? (3)
Ou u, v sont deux constantes.
—j‘u‘x
L’equation différentielle (1) du systeme (B.22) a pour solution : X = Ae (avec A : constante),
-ijv|y
I’équation différentielle (2) du méme systéme a pour solution : Y =Be (‘avec B : constante).
Par la suite la solution générale sera :
-ijulx o =iv]y
0=A,.¢e e (B.23)

Afin de déterminer u et v, nous établissons les conditions aux limites dans le cas des murs

périodiques de largeur a et de hauteur b. En effet, la solution est notamment périodique sur les murs :
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Pourx=a: |ua=2mm ;m entier positif.

= =2 —p,, (B.24)
Poury=b: |vb=2nm  ;nentier positif.

=V =2”T“= Byn (B.25)

L’équation (3) du systeme (B.22) s’écrit comme :

2 2 2
Prn =U2+V2=me +Byn

=Pm = me +Byn (826)

En injectant (B.24) et (B.25) dans (B.23), la solution générale s’écrit :

=iBxm X =jBxmy

Omn =Ae e (B.27)

ou Amn est une constante appelée constante de normalisation qu’on va déterminer son expression ci-

apres.

Détermination de I'expression de la constante de normalisation :
Soit A un vecteur transverse définit par : A=0" V0

Enappliquant Vi a A ,onaura: VWA=V® V.0 Vi 0 (B.28)
De I’équation de Helmholtz donnée par la relation (B.19), I’expression (B.28) devient :

VA= Vio]° —p76f° (B.29)
D’apreés le théoreme de la divergence on a :

J'VAdA = §>A.nd| (dA étant un élément de surface)

[[v]"dA
= [V dA-p?[l| dA=§0" Viondl = p? (B.30)

-
=0

) sj|6|2dA
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Pour la normalisation des fonctions Et et Hr, il faut que la puissance transmise sur la ligne soit

équivalente a la puissance transportée dans le guide, ce qui se traduit en équation par :

[IE<[*dA=[|H;|"dA=[|ve] dA =1 (B.31)

D’autre part, en basant sur (B.27) on aura :

[ |9mn|2dA:zi|Amn|2dA:ab|Amn|2 (B.32)

A partir des relations (B.30), (B.31) et (B.32), on tire I’expression de la constante de
normalisation qui sera comme sulit :
1

\/% me2 +Byn

| Amn| = (B.33)

2

Détermination des champs transverses TE et TM dans le cas des murs périodiques :
La constante de normalisation choisie dans notre cas, et vérifiant la relation (B.33) est donnée par:

Amn = —J

Mode TM :
A partir de la relation (B.18-b), nous pouvons déduire les champs électriques et magnétiques

transverses pour le mode TM ; eneffet: E, =-V,¢ elle se traduit, en faisant usage a (B.27), par :

i —jBxmx - jBymy . —jBxmx  —jBymy
Et =—Am | ex| — jmee e + ey| — JByme e (B34)

Ce qui nous permet d’identifier les composantes du champ électrique transverse Ey et Ey

comme suit :

™ —iBxmx  —jBymy

E, = P = —e e
v ab me + Byn
(B.35)

™ —jBxmx  —jBymy

E, = Bym e e
2 2

Vab\[B. +By
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Et pour notifier les composantes du champ magnétique transverse, il suffit d’écrire

Hr=e:x Er et par la suite on aura :

™ —iBxmx = jBymy
H, = P e e
X 2 2
\J ab me + Byn
(B.36)
™ —jBxmx = jBymy
H, = P e e

Mode TE :
A partir de la relation (B.18-a), nous pouvons de méme, déduire les composantes des champs

électriques et magnétiques transverses pour le mode TE ; ce qui nous donne enfin les relations

suivantes :
TE ™
Hy, =E
TE ™
H, =E,
(B.37)
TE ™
E, =—H,
TE ™
H, =—H,
Remarque :

Les egalités écrites dans le systeme (B.37) ne sont que des simples affectations des

expressions données par relations aux systemes (B.35) et (B.36).
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ANNEXEL MUODELISATION DES ANTENNES PLANAIRES

C.| INTRODUCTION

Le développement de la méthode itérative présentée dans le chapitre IV, nous a permis de
mettre au point un outil de modélisation réalisé en langage MATLAB (Version 6.1), permettant
I’étude du comportement des lignes planaires par la méthode itérative. En premier lieu et pour
mieux comprendre le fonctionnement de la méthode, nous avons étudi¢ la ligne microruban. Puis
en deuxieme lieu, nous avons étudié le comportement d’une antenne « Patch » dans les deux
technologies microruban et coplanaire. Afin de valider nos résultats, nous avons procédé a la

comparaison avec ceux publiés dans la littérature scientifique.

C.2 DESCRIPTION DU PROGRAMME

Avant d’entamer la description du programme, il est nécessaire de donner un apergu sur

I’initialisation du traitement numérique.

C.2.1 Discrétisation du domaine d'étude (plan du circuit)

Le plan du circuit a étudier est discrétisé en un maillage d’éléments (pixels) dont le
nombre obéit a une loi de variation issue des conditions d’utilisation de la FFT [8] illustrée par la
formule suivante :

n=m=2 k=24, ...
n : nombre de pixels suivant la longueur du circuit (I’axe x).
m : nombre de pixels suivant la largueur du circuit (I’axe y).

La structure doit donc comporter un nombre bien déterminé de pixels m et n (4, 8, 16, 32,
64, ...). Ainsi le choix des parametres de I’interface (circuit) se fait de sorte que 1’écart entre les
valeurs physiques (réelles) de la structure (dimensions) et les valeurs dessinées (correspondance
en pixels) soit le minimum possible et vérifie sa symétrie.

L’ ¢tude de la structure par la méthode itérative se réduit alors au traitement de chaque

pixel.

C.2.2 Programme de base

C’est un programme qui comporte deux volets. Le premier consiste a tracer notre

structure, le deuxiéme permet I’étude électromagnétique.
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Logiciel de modélisation

T.DM
Dessin de structure Programme d’étude électromagnétique
Interface Etude

v v v v

Etude de Etude de densité Etude du champ Etude des
convergence de courant électrique parameters S

Figure C1: «Organigramme général du programme »

C.2.2.1. Programme de dessin :

Le schéma suivant donne 1’ordre chronologique des principaux sous-programmes utilisés

pour le dessin de la structure.

Dessin de structure
Interface

A 4 A 4 A 4 A 4 A 4

Substram1000 Metal1000 Sources1000 seekhi seekhs

A 4

Courect1000

Rectm

Figure C.2: « Organigramme du dessin des structures »

C.2.2.2. Différentes fonctions du programme dessin :

e Substram1000 : permet de définir la nature du support de dessin (diélectrique).
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e Métal1000: permet de définir le domaine de métal (dépot métallique) si la nature du
support est un di¢lectrique (choisie a partir de la fonction Substram).

e Sources1000 : permet de définir le domaine source (une ou plusieurs)

e Seekhi: cette fonction permet de définir les matrices des domaines métalliques et
diélectriques constituant la structure.

e Seekhs : cette fonction permet de définir les matrices du sous domaine source constituant
la structure.

e Courect : permet de définir la forme des pixels avant le dessin des domaines.

e Rectm : définir et dessiner les différents domaines rectangulaires.

C.2.2.3 Programme d'étude électromagnétique :
Les principaux sous programmes utilisés pour étudier une structure sont présentés en

ordre chronologique suivant I’organigramme ci-dessus :

Programme d’étude électromagnétique

A 4 A 4 A 4 \ 4 \ 4 A 4

Figure.C.3 « Organigramme d’étude des structures »
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\ 4 \ 4 A 4
Admitt Courant Courant_1 = ," ¥ = .v. ¥
- Itérat Initial
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Cstiter Matsb1 Matsb3 fft2m Bspat
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C.2.2.4. Présentation des différentes fonctions du programme d'étude électromagnétique

e Etude : permet I’appel des fonctions requises pour I’étude choisie par I'utilisateur a
I’aide d’une boite de dialogue contenant un menu.

o Cstiter : elle restitue les différents paramétres et constantes nécessaires au déroulement
du processus itératif.

e Prépa_dom : effectue la préparation des différents domaines (métal et source) ainsi que
I’application du principe de superposition pour 1’étude des structures excitées par
plusieurs sources.

e Param_S : permet le calcul des paramétres S.

e Electric : permet le calcul du champ électrique pour chacun des pixels.

e Densité : permet de calculer la densité de courant.

e Convplan : permet 1’étude de la convergence de I’admittance vue par la source.

e Initial : initialisation des différents parametres du processus itératif (initialisation des
ondes).

o [Itérat: effectue le processus itératif (calcul des ondes incidentes et réfléchies pour
chaque itération).

e Courant_1 :permet le calcul de la densité de courant et de 1’admittance pour une seule
itération

e Courant : permet le calcul de la densité de courant et du champ éléctrique pour une seule
itération.

e Admitt : permet le calcul de I’admittance vue par la source.

e Bspat : permet de définir les ondes réfléchies dans le domaine spatial.

e Fft2m : permet de calculer la transformée de Fourier a partir des amplitudes de modes.
Matsb3 : permet de calculer les coefficients de réflexion boitier pour les deux modes (TE
et TM) pour une excitation unilatérale.

o Ifft2m : permet de calculer la transformée inverce de Fourier a partir des amplitudes des

modes
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Matsb1 : permet de calculer les coefficients de réflexion boitier pour les deux modes
(TE et TM) pour une excitation bilatérale.
Asptral : elle définit les ondes A dans le domaine spectral.

Perseval : sert d’outil mathématique pour calculer la transformée de Fourier.

C.2.3 Programme élaboré

Le programme ¢élaboré permet d’effectuer les opérations suivantes :

Dessin et sauvegarde de structure quelconque.
Etude de la convergence de Y.

Etude de la densité de courant.

Etude du champ électrique.

Etude des parameétres « S ».

Ce programme permet aussi de sauvegarder et de consulter différentes études déja réalisées.

C.3 APPLICATION DE LA METHODE ITERATIVE POUR L'ETUDE DES STRUCTURES PLANAIRES

C.3.1 Les différentes étapes du programme

Les différentes étapes de ce programme sont les suivantes :

1. Lecture des paramétres physiques et ¢lectriques de la ligne de transmission
planaire a analyser.

2. Appel du programme principal qui gere différents sous programmes dans le but
de dessiner le circuit, définir les sources et initialiser les ondes pour démarrer le
processus itératif.

3. Détermination de la convergence, calcul de la densit¢ de courant, du champ
¢lectrique et des parametres S.

4. Affichage des résultats.
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C.3.2 Définition des paramétres

Pour analyser la structure planaire, on définit les parameétres suivants :
m,n : nombre de pixels respectivement selon x et y.
a,b : dimensions du circuit respectivement selon x et y.
hy, h; : distance discontinuité-boitier respectivement dans les milieux (1) et(2).
g0, Mo permittivité électrique et perméabilité magnétique du vide.
&1, &2 ¢ permittivité relative respectivement des milieux (1) et (2).
M1, M2 perméabilité relative respectivement des milieux (1) et (2).
h; h,, hy: matrice du domaine isolant, métal et source.
f : fréquence de travail.
Kit : nombre d’itérations.
I : coefficient de réflexion sur le boitier dans le milieu (1).
I'o : coefficient de réflexion sur le plan de discontinuité Q.
Zoi : impédance du milieu (1).

ns : nombre total de sources.
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C.3.3 Organigramme global de la méthode itérative

v
Lecture des parametres du circuit :
m, n, a, b9 hla h29 Mr1s Mr2y Er15 Er2

Processus itératif

\ 4

Application de la FFT modal
Interface (dessin du circuit) 3 Ai(k'l)(x,y)

(i=12)

A 4
Initial (initialisation des ondes) l

Réflexion sur les deux
boitiers :
k=1 - | B®(m,n) =i A% (m,n)

\ 4

Processus itératif v

Application de la FFT inverse

y a B, (m,n) et obtention de
k =k+1 AMxy) (i=12)
\ 4 v
Obtention des ondes A™ et B® Calcul de :
| ANy =T B (x,y) + Au
r | (i=12)
Calcul de J®, E® et Y®

v

Affichage des résultats

v

D

Figure V.5 : « Organigramme de la Méthode Itérative»
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D.1. INTRODUCTIDN :

Le travail que nous présentions dans ce chapitre traite 1’application de la méthode
itérative pour la modélisation d’un coupleur directif planaire. Cette méthode fait usage de la
transformée de Fourier qui permet de ramener les équations complexes rencontrées dans le

domaine spatial a des formes simples et plus maniables dans le domaine spectral.

Ainsi, un programme de modélisation élaboré en MATLAB (version 6.1) a été
développé permettant d’étudier la convergence de 1’admittance, la densité de courant et les
parametres S.

Nos résultats, présentés sous forme de courbes seront ensuite comparés a ceux trouvés
dans la littérature [5] pour valider la méthode mise en ceuvre, comme ils seront comparés avec

les résultats que nous avions obtenus par les formules quasi-statique de Wheeler.

D.2 CONCEPTION DU PROGRAMME DE COUPLEUR HYBRIDE GUART D'ONDE 2 /4 :

Wele incidente 47 3 Vae directe
+ Ly b
Vele isolée 2 v 4 Vaecouplée
N\ V A

Figure D.1 : Coupleur hybride avec ses quatre acces

Le coupleur micro-ruban constitué¢ par deux lignes paralléles de largeurW,, de
distances 4/4 (L,) relices par des trongons de lignes de longueur A/4(L,), de largeurW,,
est excité par une source unilatérale polarisée en x dans la voie (1). Pour modéliser ce circuit
qui est imprimé sur 0.794mm (h, ) de Duroid de permittivité 2.2 (&,, ), un maillage de 64x64

pixels est usité (fig.V1.2). Les pixels utilisés sont carrés et mesurent 0.406mm de coté. La
simulation a été effectuée en considérant les conditions géométriques et de simulation

suivantes :
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a. Contraintes de simulation :

Murs latéraux : Electrique

Excitation unilatérale dans le milieu 2.
Nombre d’itérations (kit) : 300
Fréquence initiale (finit) : 3 Ghz
Fréquence finale (ffinal) : 9 Ghz

Pas de fréquence (pasf) : 0.25 Ghz
Sans capot (dcap = 0).

b. Caractéristiques géométriques :

a=25.984 mm, b=25.98 mm

(mxn) = (64x64) pixels.

L,=24 Ax, L,=18 Ay

w,=6 Ay, w,=10 Ay, w,=6 Ax. (avec Ax =Ay=0.406 mm)
£,=22,¢,=1.

h,~0, h, =0.794 mm.

fW/

0 33 65
Number of pixel: n

Dielectric: &,

Figure D.2 : Coupleur hybride quart d’onde

D.2.1 Définition des paramétres de la structure:

a, b : dimensions du circuit respectivement selon x et y.

m, n : nombre de pixels respectivement selon x et y.

&, » M, : permittivité électrique et perméabilité magnétique du vide
&> €, | permittivité relative respectivement des milieux (1) et (2).

U, M., - perméabilité relative respectivement des milieux (1) et (2).

168



ANNEXED MODELISATION OU COUPLEUR DIRECTIF

h,, h,: distances discontinuité boitier respectivement dans le milieu (1) et (2).
H,H;,H,, : matrices des domaines source, isolant et métal.

F : fréquence du travail.

Z,,: Impédance du milieu (i).

N : nombre total de sources.

(Xs, Ys) : coordonnées de la source de I’interface.
(Sx, Sy) : amplitudes de la source selon la polarisation en X ou en y.

D.2.2 Programme de base :

C’est un programme qui comporte deux volets. Le premier consiste a tracer notre
structure, le deuxieme permet I’étude électromagnétique.

D.2.2.1 Programme de dessin :

Le schéma suivant donne I’ordre chronologique des principaux sous-programmes
utilisés pour le dessin de la structure.

nterfacldm

w

h / h / / /
Seekhi Zeekhs

s
Subsatrarm 1000 Idetal 1000 Source 1000

Courect

w

—

Eectm

Figure D.3 : Schéma du dessin de la structure

D.2.2.2 Différentes fonctions du programme dessin :

Interfacldm  : permet a I’utilisateur de faire rentrer les différents parameétres physiques de

la structure (dimensions axb et maillage).

Substram 1000 : elle définit la nature du substrat (diélectrique ou métal).
Métal 1000 : permet de définir le domaine du métal (dépot métallique).
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Sourcel000 : permet la définition du (des) domaine(s) source(s).

Seekhi : permet le restitution des matrices correspondant aux domaines métalliques

(h,, ), et diélectrique (h, ) de la structure.

Seekhs : permet la définition de la matrice du sous domaine source constituant la
structure.

Courect : permet de faire entrer les coordonnées des parties métallique ou source.

Rectm : permet de dessiner les différents domaines rectangulaires.

D.2.2.3 Programme d'étude électromagnétique :

Le schéma suivant donne 1’ordre chronologique des principaux sous-programmes
utilisés pour étudier la convergence de I’admittance, la densité de courant et les paramétres

«S»:

Etude_zzz
h
+ ! ! ! + +
Conwplan 11 Electricg Electric 3 Densite Prepa-dom Cstiter
l w oW l 'l b w L l v L l
A dmitt Ttérat Courant Tnitial
+
E zpat
B suplan E sup
v v v v v v v
Mfatshs Tlatsh 1 FFTHA Asptral FFTMI Esup B spat
! 3 i}
Ampod rdim Parsecal

Figure D.4 : Schéma d’étude électromagnétique des structures planaires.
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D.2.2.4 Présentation des différentes fonctions du programme d'étude électromagnétique :

Etude zzz : permet I’appel des fonctions requises pour I’étude choisie par I’utilisateur a

I’aide d’une boite de dialogue contenant un menu.

Cstiter : elle restitue les différents paramétres et constantes nécessaires au déroulement du
processus itératif.

Prépa_dom : effectue la préparation des différents domaines (métal et source) ainsi que

I’application du principe de superposition pour 1’étude des structures excitées par plusieurs
sources.

Densité : permet le calcul de la densité de courant.

Electricg : permet le calcul du champ électrique pour chacun des pixels.

Electric 3 : permet le calcul des paramétres S.

Convplanl1 : permet I’étude de la convergence de I’admittance vue par la source.

Itérat : effectue le processus itératif (calcul des ondes incidentes et réfléchies pour chaque
itération).

Courant : permet le calcul de la densité de courant pour une seule itération.

Initial : initialisation des différents parameétres du processus itératif (initialisation des ondes).

Admitt : permet le calcul de I’admittance vue par la source.

B spat : permet de définir les ondes réfléchies dans le domaine spatial.

B suplan : permet de définir les ondes, d’ordre supérieur, réfléchies dans le domaine spatial et
les modes qui réfléchissent sur le domaine source.

B sup : permet de définir les ondes, d’ordre supérieur, réfléchies dans le domaine spatial.

Matsb3 : permet de calculer les coefficients de réflexion boitier pour les deux modes (TE et

TM) pour une excitation unilatérale.

Matsb1 : permet de calculer les coefficients de réflexion boitier pour les deux modes (TE et
TM) pour une excitation bilatérale.

Fftm : permet de calculer la transformée de Fourier a partir des amplitudes de modes.

Asptral : elle définit les ondes A dans le domaine spectral.

Fftm I : permet de calculer la transformée inverse de Fourier a partir des amplitudes de
modes.

Ampod : elle est utilisée pour la représentation modale.

Rdim : permet de faire la mise a dimension des différentes grandeurs d’entrée.

Perseval : sert d’outil mathématique pour calculer la transformée de Fourier.
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D.2.3 LES ORGANIGRAMMES:

D.2.3.2 Organigramme de calcul des paramétres «S» en fonction de la fréquence :

Dans ce qui suit, nous présentons les différents blocs intervenant dans le calcul des

parametres S :

Lecture des paramétres du citouit -

M, W oabe, e, bl k

1

Interfae ( dessin du coupleur en mode pair)

:

Bloc

4 Oui

S B Sy,

¥

Interfac (dessin du coupleur e m ode i pait)

{

Bloc Z

4 Oui

S Bt Sy

!

non

Processus itératf

+

k=k+1

-

Electric 3

k=300

Ohtention des param étres 5, &5, 35,5,

v

Cen D

I10I1

Bloc X

Figure D.6 : Organigramme de calcul des parameétres S en fonction de la fréquence
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D.2.3.3 DOrganigramme du programme de calcul des parametres S a |'aide des formules de

Wheeler :

Lire =, d
¥
T=1
e
Lire wiu)
-
T wiud =2
l Oui
Calcul &, 211 Calcul B, Z(1T)
¥ >
TT=1T+1 U=1T+1
1o ot
- i Chai

Afficher Z(13, Z(2), Z(3)
¥

Lire L1, L2
v

Calcul de lamatrice chaine du mode pair

¥

Calcul de lamatnice chaine du mode impar
¥

Calcul Te, Ee, To, Eo
-

Calewl 311, 512, 513, 514
-

Cen D

Figure D.7 : Organigramme de calcul des parameétres S a I’aide

des formules de Wheeler
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