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1 LISTE DES ABREVIATIONS

1 Liste des abréviations

Abréviations et symboles

— A.R.Q.S : méthodes basées sur ’approximation quasi-statique

— b : distance entre les deux plans de masse de la ligne ruban

— CPW : guides d’ondes Coplanaires

— ¢ : la vitesse de la lumiére (3z10%m/s)

— DC : direct current (courant continu)

— E : le champ électrique.

— EM : électromagnétique.

— fmax : la fréquence maximale de fonctionnement

— f: la fréquence (en Hz )

— FFT : Fast fourrier transform.

— FMT : fourrier modal transformation

— 10 : fréquence de résonance fondamentale

— FDTD : finit difference time domain( la méthode des Différences Finies dans le Domaine
Temporel )

— GHz : gigahertz

— GaAs : Arséniure de gallium

— GTD :Théorie Géométrique de la Diffraction.

— H : Le champ magnétique

— h : I'épaisseur du substrat

— ICs : circuits intégrés

— 1 : la longueur de la ligne.

— L : inductance

— Leff : L’inductance efficace d’un inducteur ruban

— MICs :Monolithic Microwave Integrated Circuits

— MIC :Microwave Integrated Circuits.

— MPC microwave printed circuits

— MESFET : Transistor a effet de champ metal semi conducteur

— MIM : Métal Isolant Métal (condensateur)

— MoM : Méthode des Moments (moment method)

— MEF :(Méthode des Eléments Finis)

— NiCr : Nichrome

— OG : optic geometric

— PO : Théories de ’Optique Physique

— @ : Le facteur de qualité.

— RF : radio fréquence

— ROS (VSWR ) : rapport d’onde stationnaire

— RFOW : radio frequency on wafer.

— Rs : la résistance de surface (2/carr)

— SIP : System In Package

— SRF : fréquence d’auto résonance ( (self resonance frequency)

— tand : la tangente des pertes

— TEM : Transverse Electrique Magnétique (mode)

— TE : transverse électrique

— TM : transverse magnétique

— TLM : Transmission Line Method (la méthode des Matrices des Lignes de Transmis-
sion).

— tpq : temps de propagation
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1 LISTE DES ABREVIATIONS

— t : L’épaisseur du ruban

— VLSI : very low scale integration (intégration a trés petite échelle)

— WCIP : wave concept iterative procedure ( méthode itérative basée sur le concept de
I'onde

— W : La largeur du ruban

— We : la largeur effective du conducteur central de la ligne ruban

— Zy :I’impédance caractéristique de la ligne

— 2D-FMT : la transformé de Fourier directe en mode & deux dimensions.

— 2D — FMT™! : la transformé de Fourier inverse en mode & deux dimensions

— 2D, 2.5D et 3D : bidimensionnel, bidimensionnel et demi , tridimensionnel

— « :constante d’atténuation en ( Np/m)

— ps : la résistivité spécifique (£2-m)

— wp : pulsation de résonance (en rd/s)

— o : conductivité

— Ao : la longueur d’onde en espace libre.

— Ago : la longueur d’onde guidée

— o : perméabilité magnétique du vide (H/m)

— ~ : la constante de propagation en (m-1).

— &, : constante diélectrique relative du substrat

— ey ¢ Permittivité effective

— go : Permittivité du vide (F/m)
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2 INTRODUCTION GENERALE.

2 Introduction générale.

Introduction générale
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2 INTRODUCTION GENERALE.

2.1 Introduction générale

Les structures planaires constituent actuellement la technologie utilisée dans la plus part
des dispositifs micro ondes dans la gamme des faibles et moyennes puissances. Ceci est du
a amélioration récente des caractéristiques électriques des substrats et la parfaite maitrise
de la technologie des circuits imprimés ainsi que la miniaturisation des circuits modulaires
hautes fréquences. Les structures planaires, selon la nature de guidage de 'onde électroma-
gnétique, peuvent étre divisée en deux grandes classes : dans la premiére classe on transmet
au sein de la méme structure un signal d’un point & un autre (guide d’ondes, lignes de trans-
mission)ou encore effectué des opération sur un ou plusieurs signaux , tel que "amplification,
le filtrage , le multiplexage , le déphasage ,etc. La deuxiéme classe présente les structures
rayonnantes en technologie micro ruban Ot les applications sont intégrées dans les structures
imprimées des antennes composées par une cellule unique, ou par un réseau passif ou actif.

Avec 'avénement, sans cesse croissant, de nouveaux composants et de nouvelles technolo-
gies de fabrication, ainsi que 'extension d’utilisation des dispositifs aux domaines des micro
ondes, les fabricants et les chercheurs ne cessent d’améliorer et d’adapter leurs outils de si-
mulation, ce qui nécessite la mise au point de nouvelles méthodes et de nouvelles techniques
de prédiction des paramétres de ces dispositifs.

Parmi les méthodes développées, les méthodes numériques appliquées a I’électromagné-
tisme .Ces méthodes sont classées en deux catégories : Les méthodes rigoureuses ou exactes
et les méthodes approchées.

— Les méthodes approchées : Ces méthodes prennent en compte au départ
la nature des phénoménes physiques, ce qui permet d’effectuer des approximations donnant
naissance a des modélisations .Elles présentent ’avantage d’adaptabilité a des structures trés
variées .Cependant, la précision des modéles formulés requiert, en général ,des maillages plus
fins d’autant que la structure est complexe, Chacune de ces méthodes n’est justifiée qu’a
posteriori par ses conséquences pratiques, Mais bien que ces méthodes permettent un calcul
numérique rapide et une interprétation physique possible, elles ont I'inconvénient d’étre
approximatives .Parmi ces méthodes d’analyse on peut citer : la méthode de la ligne de
transmission( TLM) qui consiste en la modélisation de la structure a étudier par une ligne
de transmission a parameétres variables,cette ligne est décomposée en des troncons de lignes
élémentaires , chaque troncon est considéré comme un quadripole représenté par sa matrice
de chaine. Le quadripdle équivalent résulte de la mise en cascade de ces cellules élémentaires.

— Les méthodes rigoureuses : Ces méthodes présentent I'inconvénient de faire appel
a un formalisme trés compliqué conduisant & des développement numériques souvent lourds
.On peut appliquer ces méthodes aprés la décomposition dans la mesure du possible de la
structure en un ou plusieurs milieux homogénes, et ce, pour pouvoir exprimer le champ
électromagnétique sous forme d’une intégrale surfacique ou linéaire Ces méthodes peuvent
étre classées en deux grandes familles :

1. Les méthodes différentielles : Ces méthodes reposent sur le calcul et la discrétisa-
tion dans ’espace de I'équation d’ondes .C’est le cas de la méthode des différences finies
(MDF) , et la méthode des éléments finis (MEF) .Ces méthode présentent l'inconvé-
nient d’exiger des mémoires importantes a cause du nombre considérable d’équations
mis en jeu et en conséquence un temps de calcul trés long.

2. Les méthodes intégrales : Ces méthodes se raménent a la détermination des gran-
deurs physiques, distributions des courants ou des champs, sur une surface particuliére
qui est en général une surface de discontinuité. Le principe de ces méthodes est de
développer, avant la résolution numérique, le maximum possible de calculs analytiques
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2 INTRODUCTION GENERALE.

en prenant en considération la nature des milieux, les conditions aux limites et les
conditions aux bords. C’est le cas de la méthode spectrale généralisée, la méthode de
résonance transverse, la méthode des moments (MOM) et la méthode itérative (WCIP).

Objectifs de la thése

L’objectif principal du travail développé dans cette thése est relatif a 'analyse des struc-
tures passives constituant les circuits intégrés principalement les structures a bases de micro
ruban ( les lignes de transmission, les éléments localisés et les résonateurs ) par la méthode
itérative qui est basée sur le concept de ’onde utilisant une transformée de Fourier rapide, est
développée pour I'étude de circuits planaires de géométries arbitraires, la surface du circuit
est divisée en pixels pour permettre 'application de la FFT en modes TE et TM. Ce travail
a été effectué en adoptant une démarche permettant une présentation de 1’état de 'art des
composants passifs intégrés ( les lignes de transmission , les guides d’ondes et les éléments
localisés : résistor , condensateur et inducteur), une introduction aux concepts de caracté-
risation et de modélisation des composants et structures passives des circuits , une étude
détaillée de la méthode itérative avec sources auxiliaires localisées, et enfin I'application de
la méthode itérative avec sources auxiliaires localisées pour analyser des structures micro
ruban planaires passives. L’originalité de notre approche réside dans le fait que la méthode
développée détermine tous les éléments par une approche de programmation symbolique de
la structure & analyser et par le biais d’un changement de paramétres on a effectué plusieurs
simulations qui nous ont permis I'analyse de 'influence des différents paramétres sur les ca-
ractéristiques du circuit comme les paramétres S ,les densités des courants électriques,ainsi
que les impédances vues par la source d’excitation en fonction de la fréquence .

Présentation de la thése

Cette thése comporte les chapitres suivants :

Chapitre I : Etat de I’art des circuits intégrés passifs.

Ce chapitre se veut une étude récapitulative des études largement diffusées et commen-
tées dans la littérature concernant les méthodes de conception et de caractérisation des
différents éléments constituants les circuits intégrés passifs. nous avons présenté sous une
forme détaillée par des structures et configurations est aussi des équations modélisant les
caractéristiques des différentes lignes de transmission , des guides d’ondes et des éléments
localisés ( résistor , inducteur et condensateur).

Chapitre IT :La modélisation électromagnétique des circuits intégrés concepts
et outils

Ce chapitre introduit les notions de base de la modélisation des circuits intégrés passifs par

la définition des concepts de développement de modéles et leur utilisation dans les simula-
teurs électromagnétiques pour la conception assisté par ordinateur C.A.O. notre recherche
concerne, essentiellement, des structures passives micro ruban. Le chapitre peut étre divisé
en deux parties : Dans la premiére partie, nous définissons en détails les étapes générales pour
la construction des modéles de circuit pour des structures passives, ainsi que le concept des
paramétres de dispersion S. La seconde partie est consacrée au développement des modéles
de composants et présente aussi les divers simulateurs électromagnétiques utilisés par les
concepteurs MMIC et enfin une présentation des différents modéles de circuits équivalents
en éléments localisés pour quelques structures passives
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Chapitre III :Les différentes méthodes de Modélisation électromagnétique des
circuits intégrés.

Dans ce chapitre, nous avons exploré les différentes méthodes d’analyse et de modélisation
EM qui existent dans la littérature et pour focaliser notre étude nous avons choisi de présenter
I’'étude détaillée d’'une méthode de résolution numérique intégrale récente appelée méthode
itérative basée sur le concept de 'onde transverse connue sous I’abréviation anglaise WCIP
(wave concept iterative procedure)

Chapitre IV :Analyse et caractérisation EM de quelques structures passives de
CI par la méthode itératives.

Ce chapitre contient les contributions principales de cette thése. En premier lieu et on se ba-
sant sur les équations empiriques des lignes micro ruban et en respectant un cahier de charge
prédéfini, on a congu par simulation une ligne micro ruban par la recherche de sa constante
diélectrique effective e.s¢ et sa largeur W. Par la suite, On a effectuer, sous MATLAB, I'im-
plémentation , sous forme de logiciel de simulation, de la méthode itérative (WCIP) basée
sur le concept de 'onde transversale ce qui nous a permis d’effectuer des simulations sur
ordinateur et la prédiction de I’évolution des caractéristiques pour les quelques structures
micro ruban passives choisies. Les simulations réalisées sont effectuées pour des structures
passives micro ruban & savoir : une ligne micro ruban, une ligne micro ruban couplée ,un
résonateur micro ruban puis on a étudié 'influence de la miniaturisation de la partie pas-
sive sur les caractéristiques d’un circuit intégrant un élément actif. Par le biais d’un jeu de
paramétres on a montré I'influence de quelques paramétres technologiques et géométriques
des éléments passifs sur les caractéristiques globales des circuits analysés.
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3 Chapitre I : Etat de Part des circuits passifs intégrés

) Chapitre 1 :
Etat de art des circuits passifs intégrés
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3 CHAPITRE I : ETAT DE I’ART DES CIRCUITS PASSIFS INTEGRES

3.1 Introduction

La premiére révolution des circuits planaires micro ondes était 1’évolution des guides
d’onde et des lignes coaxiales vers la fameuse ligne de transmission coaxiale, a ruban plat,
utilisée durant la deuxiéme guerre mondiale pour construire un systéme d’antenne et un
réseau diviseur de puissance. Cette derniére était intégrée graduellement avec la technologie
des circuits imprimés MPC pour donner naissance a la ligne micro ruban. Utilisant le concept
MPC, plusieurs composants étaient fabriqués comme les coupleurs, les filtres, les atténua-
teurs et les antennes. De ce jour le micro ruban devient fondamental pour la conception des
circuits intégrés ICs et a ce jour continu d’étre un élément largement utilisé sous toutes ses
formes et dans une large variété de circuits. [1] ,[2] ,[35]

La période 1960-1980 a connu une rapide maturation du domaine MIC, I'idée des circuits
intégrés micro ondes monolithique MMICs a évolué avec la possibilité d’incorporer dans un
seul Chip toutes les fonctions micro ondes aussi bien des circuits analogiques que des ré-
cents circuits numériques. Dans les premiers MICs et MMICs, le silicium type-P de haute
résistivité est utilisé comme substrat micro onde accueillant les composants. L’émergence
du GaAs dans le développement des MMICs est due a deux facteurs essentiels; le premier
était son substrat semi isolant qui était aussi un milieu diélectrique idéal pour les lignes de
transmission micro ruban; le second est le transistor FET au GaAs qui a joué le role de
cheval de bataille pour tous les circuits intégrés analogiques. [1] ,[6] ,[7]

Dans les premiéres années du développement des circuits micro-ondes le guide d’onde rec-
tangulaire est devenu la structure la plus dominante en grande partie parce qu’il entre dans
la conception des composants de haute qualité. Son principal inconvénient est sa bande pas-
sante étroite en raison de la caractéristique de fréquence de coupure. Plus tard, les chercheurs
tentent de trouver des composants qui pourraient fournir une plus grande bande passante et
permettent une possible miniaturisation, ils ont examiné d’autres types de guides d’ondes. Le
guide d’onde Ridge offre un pas dans cette direction, ayant un ou plusieurs nervures internes
longitudinales qui servent principalement a augmenter la bande passante de transmission
en réduisant la fréquence de coupure. De I'autre coté la ligne coaxiale était trés approprié,
car elle posséde un mode dominant avec une fréquence de coupure nulle, offrant ainsi deux
caractéristiques importantes : une bande passante trés large, et une grande possibilité de
miniaturisation. mais L’absence d’'une composante longitudinale du champ, rend plus diffi-
cile la conception des composants avec cette ligne, bien que de divers nouvelles suggestions
étaient mis en application, ces composants sont restés cotteux a fabriquer. [1], [5], [8], [9]

Pour tenter de surmonter les difficultés de fabrication, le conducteur central de la ligne
coaxiale a été aplati en un ruban et le conducteur extérieur a été transformé en un boitier
rectangulaire, puis équipés de connecteurs utilisés avec une ligne coaxiale réguliére. Dans la
méme période, Robert M. Barrett , travaillant pour I’armée de I'air au Centre de recherche
Cambridge en en 1950, a franchi une étape beaucoup plus audacieuse. Il a totalement enlevé
les parois latérales, et étendu les parois supérieure et inférieure sur les cotés. Le résultat était
la ligne de transmission ruban, ou stripline. Comme la ligne coaxiale, la nouvelle ligne est a
ruban non dispersif, et n’a pas de fréquence de coupure. Différentes méthodes ont été utilisées
pour soutenir le ruban central, mais dans tous les cas la région entre les deux plaques externes
est remplie avec un seul support unique, soit un matériau diélectrique ou de ’air. Une autre
modification qui a émergé presque en méme temps consistait a enlever la plaque supérieure
ne laissant que le ruban et la plaque de fond avec une couche diélectrique entre eux pour
supporter le ruban. Cette structure a été nommée micro ruban ou micro stripe. [10], [11], [12]
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3 CHAPITRE I : ETAT DE I’ART DES CIRCUITS PASSIFS INTEGRES

Les premiers développements de la ligne micro ruban ont été faits peu de temps apreés
Iapparition de I'article de Barrett, en 1952 par D.D. Grieg et H.F. Engelmann de la Fede-
ral Telecommunications Laboratories d’ITT, présenté¢ comme une ligne de circuit imprimé
compétitive. En raison du déséquilibre dans la symétrie du Micro ruban, tous les éléments
de discontinuité possédent une partie résistive ce qui permis a la ligne, dans une certaine
mesure, de rayonner. Avec ce phénoméne on a tenté de sous-estimer la valeur de la ligne
micro ruban comme élément de base pour les composants micro-ondes. Ainsi, la ligne micro
ruban a été comparée & une antenne, et il a fallu attendre prés de 15 ans plus tard, quand
Iantenne patch micro ruban a été proposée, et qui a été fondée précisément sur le méme
concept, pour que la ligne micro ruban revienne en charge et continue son essor.

Ce chapitre présente 1’état de l'art des circuits passifs intégrés par le biais d’expressions
précises et simples, on a présenter les différents types de lignes planaires principalement
micro ruban et coplanaires. Une présentation détaillée des différentes discontinuités micro
ruban rencontrées dans les circuits intégrés pour enfin introduire la conception des éléments
localisés micro ruban et des structures micro ruban oscillantes (résonateurs micro ruban).
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3 CHAPITRE I : ETAT DE I’ART DES CIRCUITS PASSIFS INTEGRES

3.2 Les circuits intégrés.

Les premiers circuits intégres étaient désignés par MIC : Microwave Integrated Circuits.
Il s’agissait de transistors construits sur un substrat, auxquels on y déposait des résistances,
condensateurs et inductances les connections sont assurées par des lignes de transmission.
Le dépot de ces composantes se faisait avec des aiguilles a 'aide d’un microscope. Lorsque la
technologie de fabrication fut assez développée, il était devenu possible d’intégrer les compo-
sants passifs directement sur le substrat. On nomme alors ces circuits les MMIC : Monolithic
Microwave Integrated Circuits.

Les circuits intégrés utilisent pour base un substrat d’épaisseur variable. De plus, deux
technologies principales sont utilisées pour fabriquer des circuits : la technologie micro ru-
ban, la plus ancienne et la plus populaire, et la technologie coplanaire, plus récente et moins
utilisée. Ces deux technologies ont des différences fondamentales quand au design de circuits.

La technologie micro ruban nécessite une épaisseur de métal dessous le substrat pour
servir de mise a la terre. Il faut donc faire des trous dans le substrat si on veut faire une
connexion & la masse. De plus, seulement deux paramétres affectent 'impédance d’une ligne :
I’épaisseur du substrat, qui est fixe, et la largeur de ligne. Le seul paramétre qu'un concep-
teur peut varier est la largeur de ligne.

Dans la technologie coplanaire, le plan de masse est dans le méme plan que le conduc-
teur; il n’est donc pas nécessaire de faire de trou dans le substrat pour faire une connexion
a la masse. Quand aux impédances de ligne, trois paramétres ici affectent 'impédance : la
hauteur du substrat, qui est fixe, la largeur de la ligne, et la distance entre la ligne et le plan
de masse. Il y a donc plus de flexibilité.

La figure 1.1 montre un exemple de circuit intégré micro-ondes en technologie micro
ruban. On y trouve une ligne de transmission, un condensateur MIM, une inductance boucle,
un MESFET, deux types de résistances et un via (trou dans le substrat pour connecter la
mise a terre).

Ligne Condensateur
Pont d'air Micro ruban  MIM Inducteur

Résistor \L/ ; &
¢ouche mince T : — : Fer é
lL “I"" \"- i
i ‘~ ¥ ¥ i

Métallisation du X FET GaAs Résistor Substrat
plan de masse Trou (via) implanté GaAs

FIGURE 1 — Exemple de circuit intégrés micro-onde
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3.3 Quel matériau pour le substrat ?

Le principal matériau utilisé dans la construction des circuits intégrés micro-ondes est
le GaAs : I'arsenic de gallium. Le principal avantage du GaAs par rapport au silicium (uti-
lisé dans les circuits intégrés a plus basse fréquence) est le comportement dynamique des
électrons. Pour un méme dopage, les électrons se propagent plus rapidement dans le GaAs
que dans le silicium. C’est la raison principale pour laquelle le GaAs est utilisé a haute
fréquence : les transistors peuvent travailler en commutation plus rapidement. Bien que le
GaAs permette des circuits plus rapides, ses propriétés physiques et chimiques rendent la
fabrication plus délicate qu’avec du silicium.

Le coiit de manufacture de circuits en GaAs est plus élevé que celui de fabrication en si-
licium ; la technologie VLSI ( very low scale integration ) est plus mature que celle du GaAs.
Cependant, 'amélioration des performances associées a 'utilisation de GaAs a permis de
récupérer la perte de valeur due au processus de fabrication le plus cotteux. Le GaAs a
aussi une résistivité élevée, qui permet de réduire 'interférence entre les dispositifs. On peut
donc créer plus de dispositifs dans une méme superficie sans avoir besoin de s’inquiéter de
Iinterférence.|1],[14], [18], [19]

Le tableau 1.1 présente une Comparaison de quelques substrats MIC

Propriétés Silicium Sic AsGa InP GaN
Semi-isolant No Yes Yes Yes Yes
résistivité (Q-cm) 10 —10°  >101% 10" —-10° ~ 10" > 10
constante diélectrique 11.7 40 12.9 14 8.9
mobilité des éléctrons(cm?/V.s) 1450 500 8500 6000 800
densité ( g/cm?) 2.3 3.1 5.3 4.8 -
conductivité thermique (W/em.2C) 1.45 4.3 0.46 0.68 1.3
température de travail(°C) 250 > 500 350 300 > 500
énergie de gap (e.v) 1.12 2.86 1.42 1.34 3.39
champ de claquage (k.v/cm) ~ 300 > 2000 400 500 > 5000
résistance aux radiations faible excellente T. bonne bonne excellente
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3.4 Les éléments passifs.

Les éléments passifs sont ceux ne nécessitant aucune tension de polarisation. Il y a quatre
éléments passifs principaux :

1. Les lignes de transmission : la ligne micro ruban et la ligne coplanaire sont les princi-
pales.

2. Les condensateurs : on peut utiliser soit des condensateur MIM ou des condensateurs
inter-digitaux.

3. Les inducteurs : principalement des boucles ou des spirales.
4. Les résistors : résistance par le substrat GaAs ou par film mince, comme le NiCr.

Tous les éléments passifs ont des impédances parasites. Ce sont des résistances, des ca-
pacités ou des inductances non désirées, qui affectent la performance des éléments. On verra
plu haut les circuits équivalents de ces éléments, et aussi comment calculer les parasites, et
comment ces parasites affectent la performance.

3.4.1 Les lignes de transmission planaires

Les lignes de transport les plus couramment utilisés sont de type planaire qui peuvent

étre construites en utilisant des matériaux de cartes de circuits imprimés et des processus a
des coiits faibles. Un certain nombre de ces lignes de transmission muticonductrices ouvertes,
comprennent un substrat diélectrique solide ayant une ou deux couches de métallisation, avec
les courants de signaux et de masse circulant sur deux conducteurs séparés.
Les Lignes de transmission planaires utilisés dans les fréquences micro-ondes peuvent étre
divisées en deux catégories : ceux qui peuvent soutenir le mode de propagation TEM (ou
quasi-TEM) et ceux qui ne peuvent pas. Pour les modes TEM (ou quasi-TEM), la déter-
mination de 'impédance caractéristique et la vitesse de phase des lignes uniques et couplées
se réduit a trouver les capacités associées a la structure, et également les pertes dues au
conducteur qui peuvent étre déterminé en fonction de la variation de I'impédance caracté-
ristique.|1],[2],[24]

3.5 La conception des lignes ruban (stripline).
3.5.1 Meéthodes de conception et compromis.

La ligne ruban nécessite trois couches de conducteurs ou le conducteur interne est com-
munément appelé conducteur "chaud", tandis que les deux autres, toujours connectés a la
masse, sont appelés conducteurs "froids " ou les conducteurs «de masse».Le conducteur
chaud est noyée dans un diélectrique homogéne et isotrope, de constante dié¢lectrique ¢, .
Ainsi, contrairement au cas du micro ruban, le mot substrat n’est pas approprié puisque le
diélectrique entoure complétement le conducteur chaud

Parce que la zone comprise entre les deux plaques extérieures de la ligne ruban ne contient
qu’un seul milieu, la vitesse de phase et I'impédance caractéristique du mode TEM dominant
ne varient pas avec la fréquence.

Dans le mode fondamental le conducteur chaud est équipotentiel (chaque point est au méme
potentiel). La ligne ruban est souvent nécessaire pour les cartes de circuits imprimés mul-
ticouches, car elle peut étre acheminée entre les couches, mais la mise a la terre de la ligne
ruban nécessite une certaine prudence. Si le haut et le bas des plans de masse ne sont pas
au méme potentiel, un mode paralléle peut se propager entre eux. Si ce mode est excité,
il ne restera pas confinée a la région prés du ruban, mais il pourra se propager partout ol
les deux plans de masse existent.La ligne ruban est moins sensible que la ligne micro ruban
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FIGURE 2 — Ligne ruban (a) Section d’une ligne ruban (b) Les champs électrique E et
magnétique H

aux plans de masse latéraux de I'enceinte métallique, car le champ électromagnétique est
fortement contenue a proximité du conducteur central et les plans de masse de haut et de bas.

Comme on peut le voir sur la figure 4 , dans une ligne ruban le chemin de retour du
courant pour un signal de haute fréquence est située directement au-dessus et au-dessous
de la piste du signal sur les plans de masse. Le signal haute fréquence est ainsi entiérement
contenue a I'intérieur du circuit imprimé, afin de réduire les émissions, et en fournissant un
blindage naturel contre les parasites des signaux entrants.

Dans la figure 3 ci-dessous, le mode des plaques paralléles est supprimé avec des trous
métallisés reliant les deux plans de masse. Les vias doivent étre placés étroitement ; la dis-
tance "S" est de un huitiéme de la longueur d’onde dans le diélectrique et est recommandée
pour éviter une différence de potentiel entre les plans de masse. En outre, ces trous d’inter-
connexion forment une cage autour du ruban, rendant le tout similaire a une ligne coaxiale
de base.

Lorsque les vias sont placés trop prés du bord du ruban, ils peuvent perturber son impédance

Trou métallisé

Les plans _ _ 2 : s
de masse = }iE” " e A R il i

b |
b W

FIGURE 3 — Trous ( vias) formant une gage entourant le ruban

caractéristique. La séparation "S" des vias doit étre au minimum égale a 3 fois la largeur du
ruban, et 5 fois de préférence. Si la séparation des vias est trop grande, un pseudo mode de
guide d’onde rectangulaire peut étre excité. Ce mode a une fréquence de coupure donnée par
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¢/(2.w), o c est la vitesse de la lumiére dans le diélectrique. Ainsi, a la fréquence maximale
de fonctionnement, fmax, la séparation des vias S doit étre inférieure & ¢/(2.fmax).

3.5.2 Les pertes dans la ligne ruban

En pratique toute ligne ruban posséde trois sources d’atténuation qui sont :

— La conductivité finie des conducteurs.

— La résistivité finie et du phénomeéne de dumping du diélectrique.

— Les Résonances magnétiques.

Les pertes de puissance totale par unité de longueur axiale correspondent & la somme
des pertes diélectriques et des pertes de I'effet de peau du conducteur ohmique. Les pertes
diélectriques sont proportionnelles a la fréquence, et elles sont le facteur de perte dominant
aux fréquences plus élevées. Les pertes ohmiques dans la peau du ruban conducteur et le plan
de masse, dépendent de la conductivité des conducteurs métalliques et la rugosité de surface
de la ligne de transmission. Les pertes dans les conducteurs dominent les pertes diélectriques
pour les tangentes de perte ( tand) inférieure & 0,001 (pour f = 10 GHz) et inférieure a 0,003
(pour f = 1 GHz).

L’impédance caractéristiqueZ, de la ligne rubans dépend de la constante diélectrique
et de la géométrie de la coupe transversale du ruban (conducteur central) et des plans de
masse. L'impédance caractéristique est trés sensible au rapport de la largeur du conducteur
central sur I’épaisseur du diélectrique et relativement insensibles au rapport de I’épaisseur
du conducteur central sur ’épaisseur du diélectrique. Les tolérances mécaniques seront plus
critiques pour les diélectriques relativement minces et pour les conducteurs centraux relative-
ment étroits. Toute asymétrie verticale dans la structure de la ligne ruban pourrait coupler
des modes de type guide d’onde délimités par les plans de masse et les parois latérales.
I’équation simple suivante approche I'impédance de la ligne ruban avec une précision de

10/01

Ver We +0.441b
Ou W, est la largeur effective du conducteur central de la ligne ruban donnée par :
We W B 0 pourW /b > 0.35 2)
b b (0.35 = ¥)2  pourW/h >1

On remarque que 'impédance caractéristique de la ligne ruban diminue avec ’augmenta-
tion de la largeur du ruban. Le temps de propagation pour une longueur donnée dune ligne
ruban est fonction seulement de la constante diélectriques, est donné par :

tpa(ns/ft) = 1.017,/2, (3)

3.6 La conception de la ligne micro ruban.
3.6.1 Meéthodes de conception et compromis.

La ligne micro ruban est devenue la ligne de transmission planaire la plus connue et
largement utilisée dan les circuits RF et micro-ondes, sa popularité et son utilisation massive
sont dues & sa nature plane, la facilité de sa fabrication en utilisant divers procédés, son
intégration facile avec des dispositifs & semi conducteurs, sa bonne dissipation de chaleur, et
enfin elle est considérée comme un bon support mécanique.

En termes simples, la ligne micro ruban est la version imprimée du fil conducteur sur
plan de masse, et donc a tendance a rayonner en fonction de 'augmentation de la distance
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FIGURE 4 — Section d’une ligne micro ruban

entre le plan de masse et le ruban. Une épaisseur de substrat (t) de quelques centiémes de la
longueur d’onde (ou moins) minimise le rayonnement et cela sans forcer la largeur du ruban
4 étre trop étroite.

Contrairement & la ligne ruban, la nature des deux milieux (discontinuité substrat) du
micro ruban force son mode dominant & étre hybride (quasi-TEM) et non pure TEM, de
sorte que la vitesse de phase, impédance caractéristique, et la variation du champ dans la
section droite du guide toutes deviennent légérement dépendant de la fréquence. La ligne
micro ruban est dispersive. Avec une fréquence croissante, la constante diélectrique effective
augmente progressivement vers celle du substrat, de sorte que la vitesse de phase diminue
progressivement. Cela est vrai méme avec un matériau de substrat non dispersif (la constante
diélectrique du substrat chute habituellement avec 'augmentation de la fréquence).

Pendant le développement de la ligne micro ruban un nouveau concept de la constante
diélectrique effective e.¢s a été introduit, qui prend en compte le fait que la plupart des
champs électriques sont confinés a l'intérieur du substrat, mais une fraction de I’énergie
totale existe dans 'air au-dessus du bord.

La constante dié¢lectrique effective e.¢; varie en fonction de la longueur d’onde en espace
libre \g. La dispersion s’accentue avec la diminution du rapport de la largeur du ruban
a Iépaisseur du substrat W /h. elle est moins prononcée quand la largeur du ruban devient
relativement plus large, et la ligne micro ruban approche physiquement un idéal condensateur
a plaques paralleles. Dans ce cas, on obtient : €, ~ e.s La constante diélectrique effective
Ecff est prévue pour étre supérieure a la constante diélectrique de l'air (¢9=1) et inférieure
a celle du substrat diélectrique .

e +1 e -1 1
Eeff = + : (4)
2 2 1120/ W

Dans cette expression le blindage est supposé trés loin de la ligne micro ruban La
constante diélectrique effective .5y peut étre obtenue par des mesures de capacité statique.
Si on considére C la capacité statique par unité de longueur en la présence d’un dépot partiel
de diélectrique, et Co avec le diélectrique enlevé, on obtient :

C
fell = oo (5)

La longueur d’onde Guidée dans les micro ruban est donnée par : A0,/Ec;5 ot g est la
longueur d’onde dans I'espace libre. La méme chose que dans la ligne ruban, dans le mode
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FIGURE 5 — Les lignes des champs électrique E et magnétique H pour le mode fondamental
Quasi-TEM dans une ligne micro ruban

fondamental du micro ruban le conducteur chaud est équipotentiel (chaque point est au
méme potentiel). Une équation simple mais précise pour l'impédance caractéristique de la
ligne micro ruban est donnée par la relation suivante :

GTOT' In(3 + ¥ () pourW/h < 1

Zo = " or (Q) pourW/h > 1 (6)
VEr[W-+1.393+0.664 In(T+1.444 p =

L’impédance caractéristique de la ligne micro ruban varie légérement avec la fréquence
(méme avec un matériau de substrat non dispersif). L'impédance caractéristique des modes
non-TEM n’est pas définie de facon unique, et en fonction de la définition précise utilisée,
I'impédance de la ligne micro ruban peut augmenter puis chuter, ou chuter ensuite augmenter
avec I'augmentation de la fréquence . La limite basse fréquence de 'impédance caractéris-
tique est appelée Impédance caractéristique quasi statique, elle est la méme pour toutes les
définitions de 'impédance caractéristique. La limitation de fréquence micro ruban est ob-
tenue principalement par la résonance transversale de I'ordre le plus bas, ce qui se produit
lorsque la largeur de la ligne se rapproche d’une demi-longueur d’onde dans le diélectrique.
Il est recommander d’éviter d’utiliser des lignes larges. Pour les lignes trés larges, les champs
sont presque tous dans le substrat, tandis que les lignes plus étroites auront de plus en plus
de I'énergie des champs dans 1’air. Le temps de propagation pour une longueur donnée d’une
ligne micro ruban est uniquement fonction de ¢, :

tpa(ns/ft) = 1.0174/0.475¢, + 0.67 (7)

3.6.2 Pertes dans la ligne micro ruban

En pratique toute ligne micro ruban posséde des Sources d’atténuation, en raison de :
— La conductibilité finie des conducteurs de ligne.

— La résistivité finie du substrat

Les effets du rayonnement.

— Les Pertes magnétiques joue un roéle seulement pour les substrats magnétiques, tels

que les ferrites.

Les guides d’ondes et les lignes ruban n’ont pas de pertes par rayonnement, tandis que
pour la ligne micro ruban qui est une ligne de transmission ouverte, les effets de rayonnement
sont présents a toutes les sections des discontinuités.

Pour les lignes micro ruban,et en utilisant des matériaux avec une grande constante diélec-
trique €, et avec des formes précises et une bonne adaptation , les pertes dues aux conducteurs

Fac-SESNV-Dep-SM-ULBM-OEB 14 TOUFIK ZIAR



3 CHAPITRE I : ETAT DE I’ART DES CIRCUITS PASSIFS INTEGRES

et aux diélectriques sont prédominantes par rapport aux pertes par rayonnement.
Dans la pratique, il a été constaté que 'impédance micro ruban avec plan de masse de

largeur fini (Z,) est pratiquement égale a la valeur de I'impédance avec une largeur du plan
de masse infinie (Z;), si la largeur (W,) du plan de masse est au moins supérieur a 3W.

‘il'lr " e C:-'

! — I:N;m,;m;;.' o o e i it

FIGURE 6 — Impédance caractéristique en fonction de la largeur du plan de masse normalisée
a la largeur du ruban

Les principaux avantages de la ligne micro ruban, qui sont : son faible cott et sa taille
compacte, sont compensés par sa tendance a présenter plus de pertes que les lignes coaxiales,
les guides d’ondes et les lignes ruban.

Les pertes par rayonnement dépendent de la constante diélectrique, de I’épaisseur du sub-
strat, et la géométrie du circuit.

Une constante diélectrique minime implique moins de concentration de I’énergie dans la ré-
gion du substrat, et par conséquent, plus de pertes par rayonnement.

Le véritable avantage en ayant une constante diélectrique plus élevée est non seulement la
réduction des pertes par rayonnement, mais aussi la diminution de la taille du boitier (d’un
facteur d’environ la racine carrée de la constante diélectrique).

Une facon de réduire les pertes de la ligne micro ruban est de suspendre le substrat dans
lair comme il est illustré dans la figure 7.

Le substrat

At IRy

Le plan de masse

i
P
P
P
[ |

FIGURE 7 — Ligne micro ruban avec substrat suspendu.

L’air entre la partie inférieure du substrat et le plan de masse comprend la majeure
partie des champs électromagnétiques. Les pertes d’insertion du micro ruban sont réduites,
car 'air n’a pratiquement aucune perte diélectrique par rapport aux substrats des circuits
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standards, et en plus, la largeur de la ligne micro ruban augmente & cause de la faible
constante diélectrique effective. Les lignes plus larges ont une densité de courant plus faible,
et par conséquent, une perte ohmique plus faible. La Suspension des micro ruban entraine
I’augmentation des chemins de la séparation entre le signal et la masse, et la tendance du
micro ruban a rayonner s’accentue, en particulier au discontinuités comme les coins. De ce
fait, le micro ruban suspendue est souvent utilisé seulement jusqu’a quelques GHz. Dans
une ligne micro ruban, les pertes conductrices augmente avec 'augmentation de I'impédance
caractéristique causée par la plus grande résistance des rubans étroits. En fonction du rapport
W /h, les pertes dans les conducteurs suivent une tendance qui est opposée aux pertes par
rayonnement. Il importe de rappeler, qu'une petite largeur du ruban conduit a des pertes
plus élevées. Un procédé trés simple pour la mesure de la constante diélectrique d’atténuation
est basé sur la technique de Comparaison comme suit :

— Deux lignes micro ruban présentant les mémes caractéristiques électriques mais de

longueurs différentes sont utilisés.

— Leurs pertes d’insertion sont mesurées.

— La différence entre deux valeurs des pertes d’insertion est utilisée pour évaluer la

constante d’atténuation diélectrique.

Cette procédure permet d’éviter les erreurs systématiques causées par les radiations et les
transitions cable coaxial ligne micro ruban. La capacité de transmettre de la puissance pour
une ligne micro ruban est limitée par ’échauffement di aux pertes ohmiques et diélectriques
et par le claquage du diélectrique. . Une augmentation de la température due aux pertes
dans les conducteurs et aux pertes diélectriques limite la Puissance moyenne de la ligne
micro ruban, tandis que le claquage entre le ruban conducteur et le plan de masse limite
la puissance maximale. . Un boitier métallique est normalement requis pour la plupart des
applications de circuits micro ruban, comme les filtres micro ruban. La présence des murs
conducteurs supérieurs et latéraux aura une incidence a la fois sur I'impédance caractéristique
Zy et la constante diélectrique effective e.¢¢. Dans la pratique, une régle de base peut étre
appliquée a la conception des filtres Micro ruban pour réduire 'effet de I’enceinte métallique :
la hauteur jusqu’au mur supérieur du boitier devrait étre plus que huit fois ’épaisseur du
substrat, et la distance des murs latéraux est plus de cinqg fois ’épaisseur du substrat.

3.7 La conception des guides d’ondes Coplanaires (CPW).
3.7.1 Meéthodes de conception et compromis.

Le Guide d’onde coplanaire (CPW) est une alternative aux lignes micro ruban et ruban,
il place a la fois, les courants du signal et de masse sur la méme couche. Cheng Wen .P
est I'inventeur du guide d’onde coplanaire en 1969, lorsqu’il travaillait 8 RCA Laboratories
Sarnoff. Le document initial qu’il a publié était : " Coplanar Waveguide : a surface strip
transmission line suitable for nonreciprocal gyromagnetic device applications". Le conduc-
teur présenté était formé d’un ruban central séparé par un vide étroit des deux plans de
masse de chaque coté. Les dimensions du ruban central, ’écart du vide, ’épaisseur et la
permittivité du substrat diélectrique déterminent la constante diélectrique effective, 'impé-
dance caractéristique et 'atténuation de la ligne. Le vide dans le guide d’onde coplanaire est
généralement trés faible et force les champs électriques & se concentrés principalement dans
le diélectrique. Avec peu de lignes de champ dans 'espace aérien, le guide d’onde coplanaire
présente une faible dispersion.
Afin de concentrer les champs de la zone du substrat et de réduire au minimum le rayon-
nement, I’épaisseur du substrat diélectrique est généralement égale a environ deux fois la
largeur de la fente. Le CPW a une fréquence de coupure nulle (recommandé pour les larges
bandes), mais son mode de propagation d’ordre inférieur indiquée est quasi-TEM et non un
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mode pure TEM. Aux fréquences plus élevées, le champ devient moins TEM, et plus TE.
Le CPW est une version développée des circuits imprimés pour les lignes de transmission a
trois fils.

Les lignes du champ magnétique =-----
Les lignes du champ électrique

p S e
i oy h.
4 e g -
2 \ =
e . .
i R eSS -
~ v

FIGURE 8 — La distribution des champs électriques E et du champ magnétique H dans un
guide d’onde CPW.

Comme la ligne ruban, le CPW a deux plans de masse, qui doivent étre maintenus au
méme potentiel pour empécher la propagation des modes indésirables. Si les plans de masse
sont & des potentiels différents, le mode CPW va devenir inégale, un champ supérieur dans
une fente que dans l'autre. Dans le CPW deux modes fondamentaux sont pris en charge :
le mode coplanaire, et le Mode ligne a fente parasite. Des ponts aériens entre les plans de
masse doivent étre appliquées pour supprimer le mode de la ligne a fente indésirable. Si des
fils de liaison sont utilisés pour connecter les plans de masse ces fils doivent étre espacés d’un
quart de la longueur d’onde ou moins. Dans les CPW, la constante diélectrique effective
est approximativement indépendante de la géométrie, et simplement égale a la moyenne des
constantes diélectriques de 1’air et du substrat diélectrique. La dispersion en fréquence pour
les CPW est généralement faible, mais il existe une dépendance légére avec les dimensions
de la ligne, et généralement les lignes étroites sont moins dispersives en fréquence que les
lignes larges.

3.7.2 Les pertes dans les CPW.

Comme dans les autres lignes de transmission planaires, les pertes dans les CPW sont
dues a de multiples causes :

— La non parfaite conductivité des conducteurs, ou

— Une conductivité diélectrique différente de zéro.
Les pertes dans le substrat magnétique, si le substrat est un matériau ferromagnétique.

— Le rayonnement.

Le CPW n’est pas trés sensible a ’épaisseur du substrat et permet un large éventail de
valeurs d’impédance (2092 -250Q2) sur des substrats relativement épais. Le couvercle métal-
lique supérieur n’a aucun effet sur 'impédance caractéristique si ’espace H est supérieur
a 2h. Lorsque cette limite est dépassée, 'effet du couvercle sera de réduire 'impédance ca-
ractéristique. Les modes parasites (notamment le mode micro ruban) peut facilement étre
générée si la séparation entre la structure du CPW et la métallisation du support est trop
proche (se traduisant par des lignes de champ entre le CPW et la métallisation du support).
Dans les CPW l'impédance caractéristique est déterminée par le rapport entre la largeur
W du ruban central et la largeur de la fente S, ce qui rend la réduction de taille possible
et sans limite, la seule pénalité étant des pertes plus élevées. Ceci rend la conception d’une

" pertes conducteur".
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ligne CPW avec une impédance particuliére unique car une infinité de valeurs de W et S
se traduira par l'exigence d’une impédance spécifique. Pour une impédance caractéristique
Zy et une épaisseur du substrat données, la largeur du ruban W sera toujours nettement
inférieure a la largeur du ruban de la ligne micro ruban correspondante, afin de maintenir la
méme capacité a la masse. Par conséquent, les pertes ohmiques (résistives) de la ligne CPW
peuvent dépasser celles de la ligne micro ruban correspondante.

3.8 Les discontinuités micro rubans

Les ondes de surface sont des ondes électromagnétiques qui se propagent sur la couche
de l'interface du diélectrique de la ligne micro ruban. Les modes de propagation d’ondes de
surface sont pratiquement TE et TM. En raison de I'homogénéité pratique du diélectrique
dans la ligne ruban, le phénoméne des ondes de surface peut étre négligée dans les dispositifs
ligne ruban et ainsi, et ne va concerner que les lignes micro ruban. Les ondes de surface sont
générées dans toutes les discontinuité de la ligne micro ruban. Une fois générées, elles se pro-
pagent et rayonnent, et se couplent avec d’autres Micro rubans du circuit, elles affaiblissent
les isolements entre les différents réseaux et causent l'atténuation du signal et elles sont la
cause principale de la diaphonie, du couplage, et de I'atténuation dans les circuits multi
micro ruban. Pour ces raisons, les ondes de surface sont toujours un phénomeéne indésirable.
La propagation d’ondes de surface peut étre réduite par des fentes découpées dans la surface
du substrat en face des circuits ouverts. Comme dans le cas des radiations, les ondes de
surface ne sont pas guidés par le micro ruban. Il existe Différentes techniques qui peuvent
étre adoptées pour réduire le rayonnement :

— Un écran métallique ou screening.

— L’introduction d’un matériau a pertes (c.-a-d absorbant) a proximité des discontinuités

radiatives.

— L’utilisation de circuits planaires compacts, intrinséquement fermeés (filtre spurline).

— Minimiser les densités de courant circulant dans les bords extérieurs de toutes les

sections métalliques et concentrer les courants au centre et dans le milieu du micro
ruban.

— S’il est possible, reformer la géométrie de la discontinuité de fagon a réduire son effi-

cacité a radier.

Une discontinuité dans un micro ruban est causée par un changement brusque de la
géométrie du ruban conducteur et les distributions des champ électriques et magnétiques
sont modifiées prés de la discontinuité. Si la distribution du champ électrique est modifiée
elle donne lieu & un changement de capacité, quand a la modification de la distribution de
champ magnétique, elle entraine un changement de 'inductance. Les discontinuités couram-
ment rencontrés dans la mise en page ( layouts) des circuits micro ruban pratiques sont les
suivantes : Les sauts (steps), les extrémités -ouvertes ( open ends), les coudes (bends), les
lacunes ou vides ( gaps) et les jonctions, elles sont présentées dans la figure 9.
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Les coudes (bends)

-«— Lesjonctions T

«<— Les jonctions X

Les sauts en largeur
T8 e e (steps in width)

% <« Leslacunes (gaps)

Les extrémités

o - ouvertes (Open
ends)

FIGURE 9 — Les discontinuités micro ruban typiques .

3.8.1 La discontinuité des coudes

Les coudes sont les discontinuités les plus fréquemment rencontrées. Le plus simple est
la courbure coudée a 90° . Ce virage ne fonctionne pas bien au-dessus de quelques GHz, en
raison d’'un ROS (VSWR) élevé. La méme chose pour les coudes d’un angle « supérieur a
90° .

FIGURE 10 — Le coude90° .

L’effet de discontinuité du coude va augmenter avec : la fréquence, le nombre de coudes
utilisés en cascade, et la largeur de la ligne. Pour compenser le coude du coin micro ruban
on peut utiliser les techniques de 'inductance augmentée ou de la capacité diminuée comme
il est montré dans la figure 11.

Les expériences sur les différents coudes ont montré qu’une diminution du coefficients de
réflexion a 'entrée peut étre atteinte si on a un angle chanfreiné.Les configurations ci-dessous
sont applicables pour : 2.5 < g, < 25 et % > 0.25.

Courber une ligne est souvent une meilleure option que le chanfreinage.

Fac-SESNV-Dep-SM-ULBM-OEB 19 TOUFIK ZIAR



3 CHAPITRE I : ETAT DE I’ART DES CIRCUITS PASSIFS INTEGRES

ea

(a) (b)

FIGURE 11 — Les techniques de compensation du coudes (a) l'inductance augmentée (b)
capacité diminuée.

FIGURE 12 — Les six configurations différentes pour compenser les coudes a angle droit (W
est la largeur de la ligne).
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Lorsque le rayon de courbure est plus grand que le double de la largeur de la ligne, le
principal effet parasite est le changement dans la longueur effective de la ligne. La longueur
effective de la courbe (3 <R/W<T) peut étre estimé en supposant que le rayon efficace a
pour valeur :

Reff ~ Rm + 0.3W (8)

Courber une ligne présente également ’avantage de modifier la direction de la ligne avec
un angle arbitraire Dans les deux cas, les coudes courbés et chanfreinés, la longueur électrique
est un peu plus courte que la longueur du chemin physique de la ligne micro ruban.

Rinner

Ry

O.Ju—’j N

FI1GURE 13 — Ligne micro ruban courbée .

3.8.2 Les discontinuités extrémités ouvertes (Open-End)

Ces discontinuités sont rencontrées a chaque fois qu'un micro ruban aura une extrémité
ouverte. Les dispositifs typiques ot les extrémités ouvertes sont rencontrées sont les filtres
micro ruban et les Stubs d’adaptation. A I’ extrémité ouverte (Open-End) d’une ligne mi-
cro ruban avec une largeur W, les champs ne s’arrétent pas brusquement, mais s’étendent
légérement plus loin en raison de Ueffet des champ de fuite ( fringing).

Les extrimités ouvertes (onen ends)

R
S _I

(a)

]

FIGURE 14 - Les extrémités ouvertes (a) filtre passe-bas Micro ruban (b) extrémité ouverte
d’une ligne micro ruban .
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La facon la plus simple pour compenser 'augmentation de la longueur de la ligne est de
réduire la longueur de la ligne congue d’'une dimension correct. Pour des substrats plus épais
et des lignes micro ruban larges, les rayonnements provenant d’une discontinuité Open-End
deviennent significatifs.

3.8.3 La discontinuité du couplage Gap

C’est un type de discontinuité qui peut étre trouvé dans les filtres micro ruban et dans
les blocs DC.

Gaps _

m ’!‘-_“"“Wﬁ [E ey et
- (a)
a

~ s
| :i

I
Pt 'p2

r I
r

FIGURE 15 — Les gaps : (a) filtre Micro ruban (b) gap dans une ligne micro ruban .

Un gap dans une ligne micro ruban peut étre représenté de facon équivalente comme un
réseau de condensateurs m. Pour un gap trés important, la discontinuité devient équivalente
A un circuit open-end.

3.8.4 La discontinuité de la jonction saut en Largeur

Les discontinuités saut en largeur peuvent étre trouvés dans de nombreux dispositifs :
Réseaux d’adaptation, Transformateur A/4, coupleurs directionnels en multi pas \/4, et
filtres micro ruban. L’effet parasite de la jonction saut en largeur est analogue a celui d’une
extrémité ouverte (open-end).

L’effet de la capacité de fuite associé a ’ensemble de la ligne de la discontinuité saut en
largeur est similaire a une augmentation de la longueur de cette ligne. Le déphasage associé
& une discontinuité saut en largeur sera toujours inférieur a celui causé par une extrémité
ouverte pour une ligne avec une impédance caractéristique faible.

Il y a aussi une technique de diminution (figure 17 ci-dessous) utilisée pour réduire les
effets associés a la discontinuité de la jonction saut en largeur.
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Région de transition

FIGURE 16 — Les sauts en largeur (a) champ électrique de fuite (b) La discontinuité saut en
largeur .

e
e
g o Ui

La discontinuité

FIGURE 17 — Exemple de compensation d’une discontinuité saut en largeur .
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3.8.5 La discontinuité Jonction T

La jonction T est peut-étre la discontinuité la plus importante car elle se trouve dans
les circuits comme les réseaux d’adaptation d’impédance, les filtres stub et les coupleurs
directionnels comme " Branch-Line" et "Rat-Race".

FIGURE 18 — La discontinuité jonction T .

La jonctions T peut étre compensée facilement par de simples décalages des plans de
référence et un ajustement des longueurs des différentes lignes. Le décalage dans la ligne
principale est généralement trés faible, et I'effet principal est sur la longueur du stub.

e i i T
mﬁ W, 'iﬁmmm g8 __1'_:_2-7 w,
g A

— Z — . ' - |- 2W, or 2h

etite que possible
A% ~ 2W, or 2h r\“mfi"t 03w,
| W, |- f’w, -

FIGURE 19 — Différents types de compensation des discontinuités jonction T .
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3.8.6 La discontinuité de la Jonction Croix

La jonction croix est un type de discontinuité qui se trouve principalement dans les
réseaux d’adaptation et les Filtres Notch Micro ruban. En premiére approximation une croix
peut étre considérée comme deux jonctions en T paralléles.

FIGURE 20 — (a) filtre Notch Micro ruban utilisant des jonctions en croix (b) Discontinuité
jonction croix.

La Jonction Croix est souvent utilisée pour la réalisation des stubs de faibles impédances.
Lorsque le stub d’impédance présente une largeur de ruban suffisante pour maintenir les
modes de résonance transversale, I'une des solutions possibles est d’utiliser deux stubs en
paralléle reliés de part et d’autre de la ligne principale. L'impédance de chaque stub équi-
valent est égale au double de I'impédance du stub simulé.

3.9 Les éléments (Composants) localisés micro ruban.

Les composants localisés ont ’avantage d’avoir de petites tailles, un faible cofit et des
caractéristiques large bande, mais ont un facteur de qualité QQ et une puissance transmise
inférieurs a ceux des éléments distribués. Pour bien fonctionner comme un élément localisées
a des fréquences micro-ondes, la longueur des éléments équivalents des inducteurs et des
condensateurs ne doit pas dépasser les 12 /¢ de la longueur d’onde X , ou ils commenceront
a perdre leur effet d’équivalence localisée. Certains auteurs recommandent la longueur doit
étre inférieure a A/20. Les circuits Inducteurs et condensateurs localisés ne fonctionneront
que pour une constante diélectrique particuliére, une épaisseur du substrat, et une fréquence
utilisés dans les calculs d’équivalence originaux. En raison des fuites des champ électroma-
gnétique Micro ruban, le blindage RF doit étre appliqué au moins cing épaisseurs au-dessus
du substrat de cuivre, ou une perturbation dans le domaine, avec des variations d’impédance
peuvent se produire.

3.10 Les inducteurs Micro ruban.

La valeur de I'inductance d’un inducteur micro ruban est déterminée a partir de la lon-
gueur totale, du nombre de tours, de I'espacement et de la largeur de la ligne. Les pistes
étroites sont plus inductive, mais ont moins de courant, il y a donc un compromis entre eux.
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Les inducteurs des pistes spirales possédent une grande inductance parce que les champs
magnétiques de chaque tour de la spirale s’additionnent, et créent ainsi un champ plus large
au milieu de la spirale et une inductance mutuelle entre tous les tours.

3.10.1 DL’inducteur ligne haute impédance

C’est une section de ligne droite est la forme la plus simple d’induction, utilisé pour
des valeurs d’inductances faibles (typiquement jusqu’a 3 nH), tandis que I'inducteur spirale
(circulaire ou rectangulaire) peut fournir des valeurs d’inductance plus élevés, généralement
jusqu’a 10 nH.

W
2z,
o z, | <0
I ! |

FIGURE 21 — l'inducteur : ligne haute impédance .

L’inductance d’'un conducteur isolé (sans plan de masse), plat, ruban inductif est donné
approximativement par :

L(nH/mm) = 0.2{In[l/(W +t)] + 1.193 + 0.2235(W +t)/1} (9)

Ou w est la largeur du ruban, t est ’épaisseur du métal, et | est la longueur de la ligne. L’in-
ductance d’un inducteur ruban est réduite par la présence d’un plan de masse. L’inductance
efficace d’un inducteur ruban utilisant un plan de masse est la suivante :

Loy = {0.570 — 0.145In(W/h)].L (10)

Ou h est la hauteur du substrat.

3.10.2 L’inducteur ligne Méandre.

Ce type d’inducteur est utilisé pour réduire la surface occupée par ’élément. Dans 'in-
ducteur Méandre, les conducteurs adjacents ont des flux de courants égaux et opposés, ce
qui réduit I'inductance totale.

Les effets de couplage mutuel sont généralement faibles si I’espacement est supérieur a
trois fois la largeur du ruban. La largeur du ruban est beaucoup plus petite que I’épaisseur du
substrat. Les inducteurs ligne Meander ont ’avantage de la plus faible résistance des courants
de Foucault, mais ils ont une inductance inférieure et une SRF (fréquence de résonance
propre) inférieure par rapport a l'inducteur spiral.
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FIGURE 22 — L’inducteur : ligne Meander .

3.10.3 L’inducteur spiral

Cette catégorie d’inducteur posséde plusieurs formes ( montrées dans la figure 23) qui
sont utilisés dans le développement des micro rubans, comme l'inducteur du pont & air croisé
circulaire (ou carré), spirale octogonales, spirale tour unique, etc ...

(a)

(b) (c)

FIGURE 23 — Types d’inducteur spiral : (a) la spirale circulaire (b)la spirale carrée (c) la
spirale octogonale (d) tour unique.

e Quelques caractéristiques et exigences pour les Inductances spirale micro ruban :

La résistance des inducteurs spirales dépend de la fréquence a cause de l'effet de peau
Le facteur Q d’un inducteur dépend directement de I'inductance.

Les deux principaux paramétres géométriques affectant QQ sont le rapport de la largeur
du conducteur a 'espacement et le diamétre extérieur de 'inducteur.

Le facteur Q augmente avec I’augmentation du diamétre extérieur.

Pour un minimum de pertes, le diamétre extérieur d’'un d’inducteur spiral doit étre
environ cinq fois le diamétre intérieur. Ce rapport des diamétres optimise la valeur Q,
mais pas la valeur de I'inductance maximale.

Le facteur Q augmente comme la racine carrée de la fréquence en raison de 'effet de
peau

L’effet des courants de Foucault peut étre minimisé en rendant la largeur des lignes
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des spires intérieures de 'inducteur plus étroite que les spires extérieures. Dans cette
structure, ’amélioration de la valeur de Q est plus prononcée dans les hautes que les
basses fréquences, a cause de l'effet des courants de Foucault qui est plus grave dans
les hautes fréquences.

— Le Q d’un inducteur peut étre encore améliorée en réduisant la résistance du conducteur
en utilisant un métal de cuivre épais.

— Les inducteurs en spirales circulaires ont un Q supérieur par rapport a celui des in-
ducteurs rectangulaires, mais ils ont aussi une faible inductance pour une superficie
équivalente.

— les capacités parasites peuvent forcer I'inductance spirale a obtenir une fréquence d’
auto-résonance SRF. La capacité parasite de base est celle qui est créée par 'accou-
plement entre les spires de I'inducteur. Quand un plan de masse est sous l'inductance
spirale, nous avons une capacité parasite supplémentaire entre la spirale et la masse.

— L’introduction d’un vide (air) important entre les inducteurs spirale et le substrat peut
réduire Ueffet du substrat sur la SRF' et le facteur Q.

— La fréquence de résonance propre SRF doit étre au moins deux fois la fréquence maxi-
male de fonctionnement pour que 'inductance ait une valeur constante.

— Pour réaliser des inductances hautes qualité, un métal épais avec une conductivité plus
élevée (Par exemple, le cuivre ou 'or) peuvent étre utilisé pour surmonter les pertes
de la résistance série.

— Le cas idéal de I'inducteur est en espace libre, sans plan de masse. Il faut prendre en
compte l'effet du plan de masse, qui tend a diminuer la valeur de 'inductance temps
qu’il est de plus en plus proche de la spirale.

— L’inductance spirale doit avoir la ligne la plus large possible, tout en conservant un
petit diamétre. Cela implique que I'espacement entre les spires doit étre aussi faible
que possible.

— L’inductance d’un I'inducteur spirale tour unique est plus faible (en raison de leffet de
proximité) que l'inductance d’une ligne de section droite avec la méme longueur et la
méme largeur

3.11 Les condensateurs Micro ruban.

Les condensateurs sont des éléments localisés de circuit qui stockent de ’énergie grace
aux champs électriques.
3.11.1 Le condensateur Gap

Le condensateur gap peut étre décrit comme étant deux lignes micro ruban a extrémi-
tés ouvertes couplées. Jusqu’a environ 20 GHz, la dépendance en fréquence des capacités
équivalentes est négligeable.

&y
¥

FIGURE 24 — Le condensateur gap .

Fac-SESNV-Dep-SM-ULBM-OEB 28 TOUFIK ZIAR



3 CHAPITRE I : ETAT DE I’ART DES CIRCUITS PASSIFS INTEGRES

. Le gap série interrompe le ruban conducteur de la ligne micro ruban, et la puissance DC
ne peut pas étre transmise. Le transfert de puissance RF est réalisé par couplage du champ
électrique. Un condensateur a Gap peut fournir une série de capacité de 0,05 pF a 0,5 pF.

3.11.2 Le condensateur interdigital.

Ce type de condensateur repose sur la capacité de fuite entre les bordures communes
des doigts métalliques qui sont séparés par de trés petits espacements en fonction du gap
minimum autorisé par la fonderie.

'w

FIGURE 25 — Condensateur interdigital MIM .

Le condensateur interdigital repose sur la capacité de ruban a ruban des doigts conduc-
teurs paralléles sur un substrat et il est adapté pour des applications ol des petites valeurs
de capacité (moins de 1 pF) sont exigées. La largeur d’un doigt W doit étre égale a I’espace
S pour atteindre la densité maximale de la capacité, 'épaisseur h du substrat doit étre beau-
coup plus grande que la largeur d’un doigt. La capacité des champs de fuite est assez faible,
et les condensateurs sont en mesure d’atteindre des valeurs de capacités petites, jusqu’a 1pF.

La taille du condensateur interdigital peut étre réduite en réduisant les dimensions de la

structure ou a l'aide d’un substrat d’une grande valeur de la constante diélectrique. L’aug-
mentation de la constante diélectrique du milieu 100 fois réduira les dimensions du composant
par un facteur de 10.
Le facteur Q du Condensateur interdigital peut étre amélioré en utilisant des conducteurs
de haute conductivité et des matériaux diélectriques aux tangentes des pertes faibles. Autre
techniques pour 'amélioration du facteur () comprennent le substrat suspendu, la structure
multicouche, et le micro-usinage.

En choisissant les bonnes valeurs pour I’épaisseur du substrat et ’espacement d’air entre
le substrat et le plan de masse, on peut réduire les pertes de capacité par un facteur de 25°/,
a 500 /q.

L’approche micro-usinage permet de réduire la capacité parasite d’un facteur ¢, et se tra-
duit par de meilleurs circuits aux ondes millimétriques. Les parasites associés aux condensa-
teurs interdigitaux peuvent étre ignorées dans la mesure ot le produit capacité par fréquence
soit inférieure & 2.1073 .

3.11.3 Les condensateurs plaques paralléles Fondamentaux

Ces condensateurs sont constitués d’une paire de surfaces métalliques planaires paralléles
séparées par un diélectrique et sont disponibles sous formes de puces comme des composants
discrets.

Fac-SESNV-Dep-SM-ULBM-OEB 29 TOUFIK ZIAR



3 CHAPITRE I : ETAT DE I’ART DES CIRCUITS PASSIFS INTEGRES

Diélectrique couche mince

FIGURE 26 — Condensateurs plaques paralléles micro ruban .

Le condensateur Métal Isolant Métal (MIM) , construit a I’aide d’une couche mince d’un
diélectrique a faible perte (typiquement 0,5-um d’épaisseur) entre deux plaques de métal, est
utilisé pour obtenir des valeurs plus élevées, par exemple, des dizaines de pF dans de petites
zones. Les plaques métalliques doivent étre plus épaisses que trois fois la profondeur de peau
afin de minimiser les pertes conductrices. La plaque supérieure est généralement reliée & un
autre circuit en utilisant un pont aérien qui prévoit des tensions de claquage élevées.

La capacité MIM est donnée par I'expression classique de I’électrostatique :

o 0.08825TWZ (pF) (11)
Ou €, est la constante diélectrique, W, 1, h et sont des dimensions en centimétres. Lorsque
la valeur du condensateur MIM est faible, de 'ordre de 0,2 pF, la valeur de mesure de la
capacité est toujours plus grande que la valeur calculée par le concepteur sur la base de la
capacité par unité de surface. Ceci est di au fait que I’épaisseur du diélectrique le long de la
périphérie est plus mince que dans d’autres endroits et cet effet est plus prononcé pour des
petites zones du condensateur.

3.12 La conception des résistors.

Les résistors plans peuvent étres réalisés soit par la déposition de couches minces sur un
métal avec pertes sur une base diélectrique, soit par I'utilisation des couches semi conductrices
sur substrat semi isolant. Le nichrome et le nidride de tantalium sont les plus populaires
matériaux utilisés pour les résistors en couches minces (épaisseur 0.05-2um ) . Les résistors
a base de couches semi conductrices (AsGa ou Si) peuvent étres fabriqués par la formation
d’une zone isolée de couche conductrice (d’épaisseur 0.05-0.5um). Cette technique est illustrée
dans les figures 27 par analogie a une ligne de transmission courte (avec 'inductance L et la
conductance G négligées).on peut facilement montrer que :

R

A — 12
1+ jw.C.R/3 (12)
avec
R=R.-L (13)
= Royp;
d’autre part :
l

R=ps—— 14
Ps 77 (14)

Dans les relations 13 et 14, R, représente la résistance de surface en Q/carr et p, est la
résistivité spécifique (en 2—m) du film du résistor. L’épaisseur d, la largeur W et la longueur
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1 de la couche sont mesurées en métres. La capacité peut étre déterminée des considérations
de la ligne micro ruban. Quand 1’épaisseur des couches d > 1 pum on utilise la formule
contenant Rg. Alors que pour les couches trés minces on utilise la formule contenant p; .

Couche régistante

Substrat semi isolant

(a)

Substrat semi isolant
(b)

o £ —uj
i Metal é ! T Metal i i
Substrat semi isolant

()

FIGURE 27 — Les résistances planaires (a) couche mince (b) mesa (c¢) implantée.

Les caractéristiques de la couche du résistor sont :

— Une valeur stable de la résistance, qui ne doit pas changer avec le temps.

— Un faible coefficient de résistance.

— Une capacité de dissipation.

Résistivités de surface dans U'intervalle 10-1000 €2/carr pour minimiser les parasites.
Une longueur de résistance inférieure a 0.1\ pour ignorer les effets des lignes de trans-
mission.

Un probléme commun & tous les résistors plans est la capacité parasite attribuée a la
région diélectrique sous-adjacente et I'inductance distribuée, ce qui rend la résistance exposer
une dépendance a la fréquence pour les hautes fréquence. Si le substrat posséde un plan de
masse, on peut déterminer la dépendance a la fréquence en traitant la résistance comme
une ligne micro ruban avec de grandes pertes. La figure 28 montre comment le rapport
d’onde stationnaire VSWR (voltage standing wave ratio ) augmente aux faibles valeurs de
pscausée par la longueur de la résistance qui devient plus grande, ce qui est montré aussi
pour la résistance thermique. Il devient clair qu’un compromis entre le VSWR et la résistance
thermique est nécessaire.

Les matériaux des résistors couche mince sont constitués de métaux comme GeAu ,
Ta , Ti, Cr,et NiCr ou d’une composition de métaux comme TiWN | TaN et TayN. Les
résistors couche mince sont typiquement d’épaisseur 0.1-0.4 um et leur capacité de transport
du courant est limitée. La densité du courant maximale permise pour des exigences de la
migration électronique dans les couches minces est de Dordre de 30.10° A/cm2. Donc la
densité de courant par unité de largeur pour de tels résistors est de 'ordre de 0.3 - 1.2 mA

/ pm.
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AT RPN I W 1 @ 80
25+ L'épaisseur du substrat 0.01lmm

f= 30 GHz o7
o
=
20+ EJ
g
=
o
% e
o e
1.5 %
O
151
=
o
@
'U]
o
1.0

La résistivité p, en Q/ m’

FIGURE 28 — La résistance thermique et le VSWR d’un résistor planaire en fonction de la
résistivité et de la fréquence.

3.13 Les résonateurs micro ruban

Un résonateur micro ruban est une structure qui est capable de contenir au moins un
champ électromagnétique oscillant. Ils peuvent étre classés comme des résonateurs a ¢éléments
localisés ou quasi- localisés, et des résonateurs en ligne distribué ou résonateurs patch.

3.13.1 Résonateurs a éléments localisés ou quasi- localisés

Ce type de résonateur, qui est formé par des inducteurs et des condensateurs localisés ou
quasi-localisés, résonnera a :

wy = 1/VLC (15)

Ils peuvent résonner a des fréquences plus élevées, autours desquelles leurs tailles ne

resteront pas assez petites que la longueur d’onde, et par définition, ne seront plus des
éléments localisés ou quasi- localisés .

(a) (h)

FIGURE 29 — (a) résonateurs a éléments localisés T (b) résonateurs & éléments quasi- localisés.
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3.13.2 Les Résonateurs a ligne Distribuée

La ligne distribuée peut étre qualifié comme un résonateur quart de la longueur d’onde,
car ils ont A\g0/4 de long, ouAg0 est la longueur d’onde guidée a la fréquence de résonance
fondamentale f; . Ils peuvent également résonner a des fréquences hautes.

ng-}'v-:l\!l' _l'
(b)

3 (a)

FIGURE 30 — (a) le résonateur ligne A\g0/4 (résonance shunt- série) (b) le résonateur ligne
Ag0/4(résonance shunt- paralléle).

- Le résonateur stub \gy/4

Le stub Ag,/4 court-circuité fonctionne comme un circuit LC paralléle, et le stub en
circuit ouvert comme un résonateur série LC.

- Le résonateur stub \g,/2

Un autre type de résonateur ligne Distribuée est le résonateur demi-longueur d’onde,
utilisé dans la mise en ceuvre des filtres micro ruban. Ce résonateur est long de A\g,/2 a sa
fréquence de résonance fondamentale, et peut également résonner a : f ~ n.fy pour n = 2,
3, ..

- 1=Dgo/2

FIGURE 31 — (a) le résonateur ligne demi longueur d’onde A, /2.

La principale difficulté avec 'utilisation de résonateurs en ligne Distribuée est causée
par les effets des extrémités ( ends ). Alors que les dissipations dues au diélectrique et au
conducteur micro ruban peuvent étre exprimées comme des pertes par unité de longueur,
les pertes par rayonnement ne peuvent étre exprimées qu’avec une longueur déterminée de
la ligne. Les facteurs de qualité Q des résonateurs Ago/2, qui comprennent les pertes par
rayonnement, fournit un guide pour les pertes qui se produisent dans les Micro ruban Une
certaine légére augmentation du facteur de qualité est obtenue en utilisant des substrats avec
des petites constantes diélectrique ¢,.
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3.13.3 Les résonateurs anneau.

Le résonateur en anneau est un autre type de résonateur de ligne distribuée, ot r est
le rayon médian de I'anneau. I.’anneau résonne & sa fréquence fondamentale f, lorsque sa
circonférence médiane est : 27 r\gy. Les modes de résonance plus élevées se produisent a :
f ~n.fopourn =2, 3,. .. Le résonateur Anneau Micro ruban est une ligne de transmission
simple dans laquelle le résonateur est excité a certaines fréquences. En fonction de la longueur
électrique de la résonance un motif d’onde stationnaire se forme autour de la trajectoire
circulaire du résonateur. . La tension maximale de I'onde stationnaire se produit au point
d’excitation Les fréquences de résonance correspondent a un état ot le périmétre de 'anneau
est un multiple entier de la longueur d’onde guidée

P A
7 4 )
R 555
(a) (b) (c)

FIGURE 32 — Résonateurs (a) Résonateur en anneau (b) Extrémités couplées (¢) Bord couplé

L’écart de couplage est une partie importante du résonateur en anneau. Il s’agit de la
séparation des lignes d’alimentation de I'anneau qui permet a la structure de supporter
seulement des fréquences sélectives. La taille du gap de couplage affecte également les per-
formances du résonateur. Si un trés petit espace est utilisé, les pertes seront plus basses,
mais les champs de la structure résonante seront également les plus affectés. Un gap plus
large implique moins de perturbation des champs, mais des pertes plus importantes. Plus le
pourcentage qu’occupe la région de couplage par rapport a la circonférence de 'anneau est
large, plus l'effet sur les performances de 'anneau est grand.

———————t

FIGURE 33 — Les meilleures techniques de couplage des résonateurs en anneau .

Aux fréquences de résonance, il existe une tension maximale & 7d/2 loin du point d’ex-
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citation. En placant une ligne de transmission & ce point de tension maximale, le champ
dans le résonateur peut étre sondé pour détecter les fréquences de résonance. La puissance
dissipée dans le résonateur en anneau comprend les pertes diélectriques, les pertes dans le
conducteur, et les pertes par rayonnement. La structure de 'extrémité couplée fournit une
bande passante lorsque ’anneau est un multiple de la longueurs d’onde, quand a la technique
du bord couplé on peut voir sur le coefficient de réflexion (S11) de la ligne de transmission
couplée une bande passante chaque fois que I'anneau est un nombre entier de la longueurs
d’onde. Le circuit dans ce cas, se comporte comme un filtre coupe bande, parfois appelé un
filtre spur. I’influence de la courbure de résonateurs en anneau devient importante si on
utilise des substrats dont les matériaux ont des permittivités relatives faibles et des lignes
avec des impédances faibles. Dans ces conditions, les largeurs des lignes deviennent grandes
et le rayon moyen ne sera pas bien défini. Si on utilise de petits anneaux, les effets deviennent
encore plus dramatiques a cause de la courbure accrue.

3.13.4 Les résonateurs Patch.

Ces résonateurs présentent un intérét pour la conception de filtres micro ruban, afin
d’augmenter la capacité de transmettre de la puissance, et aussi en raison de leurs faibles
pertes conductrices par rapport aux résonateurs ligne micro ruban étroite. Les résonateurs
patch ont tendance & avoir une forte radiation, alors ils sont normalement enfermés dans des
boitiers métalliques pour les applications de filtrage de sorte que les pertes de rayonnement
peuvent étre minimisées. Selon les applications, les patchs peuvent prendre différentes formes,
Circulaire ou triangulaire.

(a) (b)

FIGURE 34 — (a) Résonateur Patch circulaire (b) Résonateur Patch triangulaire.
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3.14 Conclusion

Ce chapitre présente ’état de 'art des circuits passifs intégrés par des définitions simples
des éléments et composants passifs, parties intégrantes des circuits intégrés , nous avons passé
en revue les meilleurs références disponibles dans la littérature qui ont traité les CI passifs
. on a commencé par étudier les différentes lignes de transmission planaires principalement
les lignes : ruban , micro ruban, coplanaires,guides d’ondes) et ensuite présenter les éléments
localisés ( inductance, capacité et résistance ... ) , par le biais de définitions simples et
des formules et équations (empiriques dans la majorité) , nous avons présenté les différentes
caractéristiques et les différentes méthodes de conceptions ainsi que les principaux parameétres
influant dans la conception pour chaque élément .
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4  Chapitre II Modélisation EM des circuits passifs inté-
grés .

Chapitre 11 :
Modélisation EM des circuits passifs
intégreés .
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4.1 Introduction

Durant la conception d’'un circuit MMIC réalisant une fonction donnée, le concepteur
doit prendre une idée générale sur la topologie du circuit demandé et prédire avec précision
ses performances quand celui ci est implémenté sous forme MMIC. Cela peut étre achevé en
utilisant les outils de la conception assistée par ordinateur CAO comme Agilent ADS, An-
soft Designer, AWR Microwave Office et Cadence Virtuosos pour simuler les caractéristiques
RF et micro ondes. Ces outils permettent au concepteur de connecter ensemble les modéles
élémentaires des composants individuels dans la conception du circuit globale et simuler les
performance du circuit MMIC dans le domaine fréquentiel ou temporel.

La conception du produit MMIC de grande rentabilité exige une bonne caractérisation
et une précise modélisation des composants MMIC implémentés dans ces simulateurs com-
merciaux. Il s’agit d'une activité de longue haleine et cotiteuse, et qui représente un investis-
sement important dans la fonderie ; Bien que ces modéles de composants sont généralement
cachés derriére leurs symboles schématiques, comprendre comment la fonderie a pu produire
ces modeles aide les concepteurs & comprendre leurs limites et les utiliser avec précaution.
I’évolution sans cesse croissante de I'industrie électronique laisse les bibliothéques des mo-
déles toujours incomplétes et imparfaites.

La Simulation micro-ondes des performances d’un circuit MMIC prend les modéles élec-
triques ou les fichiers de données des paramétres S des éléments individuels et calcule 1'en-
semble des caractéristiques. Cela peut étre effectuée sur des dispositifs linéaires ou non
linéaires et dérive des parameétres tels que 'adaptation d’impédance en entrée et en sortie,
les pertes du signal ou le gain dans les domaines fréquentiel et temporel L’interaction des
composants trés proches sur la puce peut également étre simulée a l'aide des Outils de si-
mulation 3D de la CAO.

Le but de ce chapitre est d’examiner quelques concepts et outils de caractérisation et de
modélisation des éléments des circuits intégrés .
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4.2 Etapes générales pour la construction de modéle de circuit
pour des structures passives.

Tout modéle comporte une description du composant planaire suivi de la structure passive
de son environnement. Chaque modéle est construit par étape, en comparant le plus grand
nombre possible des résultats de simulation avec les observation faites pendant les mesures.

4.2.1 L’objet et son modéle

Le modéle n’est qu’une représentation qui décrit le fonctionnement de ’objet sans pouvoir

Iexpliquer. La confusion entre 'objet et son modéle se produit lorsque les lois utilisées pour
établir le modéle sont oubliées. L’illustration en est donnée par I'exemple concret suivant de
la notion d’'impédance appliqué & un guide d’onde :
Prenons le cas de deux guides d’ondes coaxiaux cylindriques, utilisés dans leur bande mono-
mode TEM, et reliés entre eux. Définir et calculer I'impédance de chaque section ne pose au-
cun probléme. Elle est déterminée directement par le logarithme des rapports des diamétres
des conducteurs extérieurs et intérieurs. Les deux guide peuvent étres ainsi de diamétres
différents et avoir la méme impédance. Dans ce cas de figure il se produira comme méme
une réflexion a interface, car les deux guides sont physiquement différents. Cependant, re-
présenter les différents section des deux guides par des lignes de propagation d’impédance
caractéristiques données par le rapport des diamétres, rend impossible le calcul du coefficient
de réflexion au niveau de la jonction : la réunion des deux trongons des guide apparait comme
une ligne de propagation parfaitement homogéne. Il faut étudier les cartes des champs pour
calculer les coefficients de réflexion, puis inclure dans le modéle de type "circuit" un élé-
ment réactif équivalent a la discontinuité. Dans sa plage de validité ce modéle, amélioré, se
comportera comme 'objet lui-méme, et la réflexion & l'interface des deux guides sera bien
visible. Cependant derriére I’élément réactif ajouté se cachent des phénomeénes de stockage
d’énergie produits par la présence des modes évanescents au niveau de la jonction des deux
sections de guides. Ces modes sont réduits, dans le modéle de circuit, aux effets produits sur
la propagation des ondes. Le modéle ne contient plus I'information sur I'origine physique de
ces effets .il est donc incapable de les expliquer

4.2.2 Recours aux simulateurs EM tridimensionnels

L’utilisation des simulateurs électromagnétiques tridimensionnels permet dans de nom-
breux cas d’obtenir une bonne description des discontinuités. Toutefois le probléme de fond
demeure : un simulateur fait référence directement aux équations de base de I’électroma-
gnétisme, écrites sous leur forme intégrales ou différentielle, mais il les résout d’'un facon
approchée sur un objet constitué seulement d’un ensemble d’échantillons de la structure étu-
diée . Malgré ses limitations, la simulation a son utilité, car la résolution directe et rigoureuse
des équations de Maxwell n’est possible que dans certains cas trés restreints.

4.2.3 L’échantillonnage et la convergence

Avant de commencer une simulation, il faut d’abord représenter la structure, tache qui
se réduit dans nombreux cas & un échantillonnage, appelé aussi maillage. C’est une étape
trés délicate. En effet le maillage doit étre en relation avec la longueur d’onde et la taille
de I'objet simulé. Il doit étre en rapport avec la nature du probléme traité .en pratique il
est nécessaire d’avoir une idée sur les courant et les champs présents dans la structure pour
échantillonner efficacement. Une certaine connaissance a priori est nécessaire. Les simulations
s’effectuent par itérations successives jusqu’a ce que les résultats renvoyés par le programme
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soient considérés par I'utilisateur comme satisfaisants. Le critére est alors choisi en fonction
de la précision désirée. C’est a ce point précis qu’on peut oublier que le simulateur ne travaille
pas sur I'objet réel, mais sur un ensemble d’échantillons provenant de cet objet, et qu’il utilise
une méthode spécifique de résolution des équations de Maxwell ; la convergence des calculs
ne permet absolument pas d’affirmer que les résultats obtenus sont justes avec une certaines
précisions.

4.2.4 La précision des résultats d’une simulation

Tout comme on étalonne un instrument de mesure, il est nécessaire d’étalonner le simula-
teur électromagnétique, on prenant soin d’utiliser des exemples s’approchant le plus possible
des structure que l'on désire étudiées. On peut donc considérer que le simulateur est un
banc de mesure virtuel qui nécessite un apprentissage, plus au moins long selon la nature
des mesures a effectuer et selon la précision et ’exactitude souhaitées. On doit effectuer un
long travail d’étalonnage des simulateurs en utilisant des résultats théoriques et ou expéri-
mentaux connus. Beaucoup de travail reste & faire dans ce domaine en effet les simulateurs
doivent comporter un guide précis pour chaque cas de figure type, avec I’établissement de
procédures étalonnées, vérifiées et surtout normalisées. Sans quoi, il est trés difficile de parler
de précision et encore moins d’exactitude.

4.3 Les paramétres S. .

Le concept de paramétres de diffusion, ou de paramétres S, a été d’abord discuté par
K.Kurokawa [59] pour donner une compréhension plus claire et plus simple des relations
de puissance entre les éléments d’un circuit reliés par un réseau multi ports. En d’autres
termes, les paramétres S donnent un sens plus physique a la maniére dont un signal incident
est dispersé sur un circuit, plus précisément ils donnent la quantité de la puissance du signal
qui est réflechie et la quantité qui est transmise a partir des autres ports du circuit.[7],[19],
[25], [31], [32],[54]

Onde incidente
1 Z
4
Onde Composant deux ports
" réfléchie Sous test =i

FIGURE 35 — Un signal appliqué & un composant deux ports intégrés dans une ligne de
transmission d’impédance caractéristique Z.

La représentation des paramétres S d’un circuit arbitraire est appelée matrice de diffusion,
et les paramétres de diffusion peuvent étre compris en considérant les signaux incidents, ré-
fléchis et transmis comme des ondes en propagation. La figure 38 présente un signal appliqué
a un dispositif & deux ports incorporé dans des lignes de transmission ayant une impédance
caractéristique Zj, deux ondes I'une incidente et 'autre réfléchie sont présentées a I'entrée
de la ligne de transmission. Les propriétés de réflexion généralisées de ce dispositif a deux
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FIGURE 36 — Généralisation des propriétés de réfection d’'un composant deux ports intégrés
dans une ligne de transmission d’impédance caractéristiqueZ.

ports sont donnés dans la figure 36, ou V;; est 'onde de tension incidente au port; ,V,; est
I'onde de tension réfléchie sur port; , V;s est 'onde de tension incidente au ports, et V,o est
londe de tension réfléchie sur le port, . La puissance incidente sur le port;, donnée dans la
relation (16), peut étre utilisé pour définir une nouvelle variable a; ; de méme, la puissance
réflechie a partir du port;, donnée dans la relation (17), peut définir une variableb; . De
la méme maniére, les variables ay etb, peuvent étre définies pour le ports. Si on réorganise
ceux-ci pour le port; on peut trouvé la tension totale et le courant total au port;, comme
indiqué dans la relation (18) et la relation (19).

V;' 2
P’incidente(1> = |Zl| :l ai ‘2 (16)
0
Vr 2
Preflchie<1) = | Zl ’ :’ bl ’2 (17)
0

Vi = \/Zo(ar + by) (18)

(19)

Aprés réorganisation des équations au port, et la résolution pour a; etas comme variables
indépendantes et b; etb, comme variables dépendantes, on peut trouver la solution de la
matrice de dispersion pour un circuit & deux ports, comme indiqué dans la relation (20).
Chaque élément de dispersion S;; est une quantité complexe relative a la fois a I'amplitude
et & la phase des tensions des signaux d’entrée et de sortie.

by S S ax
= . 20
l by 1 l Sa1 521 ) (20
Cette solution, basée sur les ondes diffusées a partir d’un circuit quelconque, est une solution

générale qui s’applique a un réseau avec n’importe quel nombre de ports, et la matrice [S]
est dénommé matrice de diffusion (S) pour le réseau.

[b] = [S][a] (21)

Chaque élément de la matrice de diffusion a un sens physique clair. L’élémentS;; donne
I’amplitude et la phase de la tension du signal de sortie du port i par rapport a la tension du
signal d’entrée au port j. De méme, S;; est la tension du signal de sortie & partir du port i par
rapport a I'entrée de signal au port i, en d’autres termes, la quantité du signal réfléchie par le
port i, montre comment le port est bien adapté a Zy. Par conséquent, pour un réseau qui est
parfaitement adapté a Zj, au port j, le paramétre S;; est égal a 0. De méme si on généralise
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S;i représente 'adaptation au port i, S;; représente les gains ou les pertes en tension a partir
du port j au port i, et Sj; représente les gains ou les pertes en tension entre le port i et le port
j- Notez que pour un réseau passif (pas d’éléments donnant un gain de tension), tous les S;
auront une magnitude inférieur a 'unité. Pour en revenir a 'exemple d’un dispositif a deux
ports comme un amplificateur dans un systéme de 50 ohms, Sy; est le signal émis / incident
connu sous le nom du gain en tension , Sy est le signal réfléchi / incident a l'entrée (c-a-d
adaptation a l'entrée), Soo est le signal réfléchi / I'incident & la sortie (c.-a-d adaptation a la
sortie), et Sio est le signal transmis & partir du signal d’entrée / incidente a la sortie, appelée
I'isolement inverse, comme le montre la figure 37. Notez que est le gain en tension et que le
gain en puissance est | So; |? .Les paramétres S sont relativement faciles & mesurer, la seule
simple exigence est de mettre toutes les ondes nulles, sauf pour le port d’intérét et que tous
les ports sont terminés par une impédance caractéristique Zo.

SII

FIGURE 37 — Les paramétres S pour un composant deux ports

Les données des paramétre S sont groupées dans des fichiers sous des formats appropriés
ol Il est courant de représenter les composants MMIC individuels par leurs paramétres S
parce que les paramétres S de multiples composants peuvent étre mis en cascade pour prédire
le rendement de la puce dans son ensemble. La principale limitation de la représentation des
parameétre S est qu’ils ignorent les interactions avec les autres composants qui ne sont pas
dans les ports définis; par exemple, deux inductances étroitement espacées seront couplées
par leurs champs magnétiques, mais la représentation des parameétres S des deux ports des
inductances individuelles ne tiendra pas compte de cela. En d’autres termes, la représentation
des paramétres S d'un élément de composant assume un espacement infini par rapport aux
autres composants, sauf au niveau des ports ou est défini ’élément du composant. Une
autre limitation du fichier de données des paramétres S, c’est qu’ils sont valides seulement
sur toute la plage de fréquence ot sont définies les données réelles, et pour les points de
fréquence définies en dehors de cette plage, le simulateur a tendance a extrapoler les points
des deux derniéres données, ce qui n’est pas souvent valable, car c’est la ot les données sont
les plus bruyantes.

4.4 Développement des Modéles.
4.4.1 Les Modéles électriques .

Les Modéles électriques des composants individuels sont développés pour prendre la vaste
gamme de données mesurées et les rendre disponibles dans un format convivial aux concep-
teurs MMIC avec les outils de simulation CAO micro-ondes, ces modéles sont généralement

Fac-SESNV-Dep-SM-ULBM-OEB 42 TOUFIK ZIAR



4 CHAPITRE IT MODELISATION EM DES CIRCUITS PASSIFS INTEGRES .

mis au point pour travailler dans le domaine fréquentiel, mais devraient également étre
capables de travailler dans le domaine temporel. Ces modéles ont souvent des layouts de
composants liée aux modéles électriques pour réduire les risques d’erreurs lors du processus
de la mise en page (layout). En raison de la complexité et spécialement pour les outils cou-
rants de la simulation CAO micro ondes, le modéle est produit spécifiquement pour chaque
simulation , alors que les bibliothéques de modéles sont produites pour un ou deux seule-
ment des plus populaires outils de simulation CAO . Avec ces outils de simulation CAO les
modéles sont choisis & partir des bibliothéques des composants et sont représentés par des
symboles sur la page du diagramme du circuit schématisé derriére laquelle se trouve le code

du programme compilé du modéle du circuit électrique équivalent en éléments localisés.[34],
[36], [38]

4.4.2 Les modéles évolutifs .

Les conceptions MMIC sont trés complexes et exigent souvent que la conception soit
optimisée au sein de I'outil de simulation CAQO. Pour honorer aussi proche que possible les
spécification des cahier des charges,des méthode d’optimisation sont introduites dans des
logiciels de simulation permettant de modifier les valeurs premiéres des composants jusqu’a
ce que 'erreur en fonction des objectifs de performance soit minimisée. Pour ce faire, les
modéles doivent étre évolutifs en fonction de la géométrie de la piéce, pas seulement dans les
tailles distinctes qui ont été mesurées par des caractérisations wafers mais aussi d’une maniére
continue. L’approche classique de la fonderie est d’adapter le modéle de circuit équivalent
localisé & I’ensemble des géométries mesurées et de produire des expressions mathématiques
et cela pour savoir comment, par exemple, la premiére capacité d’'un condensateur MIM
carrée varie avec la longueur des cotés. L’expression mathématique est normalement une
expansion polynomiale tronquée avec des termes appropriés a la physique du composant
(dans le cas de la capacité premiére d’un condensateur MIM carré, ceci est dominé par

la "longueur du coté" terme quadratique car la capacité est proportionnelle a Iaire de la
plaquette.[41], [42], [43]

4.4.3 Les simulations électromagnétiques 2D, 2.5D et 3D.

Les simulateurs électromagnétiques plans 2D analysent la section transversale des lignes
de transmission de type ruban et assument que les modes de propagation soient transverses
électromagnétique (TEM) ou quasi-TEM. Cela signifie que tous les vecteurs des champ élec-
triques et magnétiques sont dans le plan de la section transversale, et la variation le long
la longueur de la ligne de transmission est une fonction du temps. Ce type de simulateur
calcule la perméabilité effective, la capacité et les inductances par unité de longueur, et ainsi
de suite, et peut générer les paramétres S pour des sections de longueur finie. Les courants
électriques circulent & travers la largeur (direction x) et le long de la longueur (direction y)
des rubans métalliques, mais non pas verticalement (direction z).Des exemples de ce type
de simulateur comprennent Ansoft Designer SV integrated 2D field solver et LINMIC quasi-
TEM and full-wave simulators.

Les simulateurs électromagnétiques plans 2.5D tel que Momentum sont principalement
les mémes que des simulateurs 2D a l’exception de la demi dimension supplémentaire qui
signifie que le solver peut calculer les courants dans le sens vertical la direction (z) (généra-
lement pour les trous d’interconnexions traversant le substrat vias) ainsi que les directions
x et y.
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Les simulateurs électromagnétiques plans 3D sont similaires, mais ils sont aussi en me-
sure de calculer les effets de I'épaisseur du conducteur et la résistivité. En voici quelques
exemples : Sonnet Lite et EM3DS. Les simulateurs électromagnétiques de géométries arbi-
traires 3D peuvent définir 'espace a étre analysé en volume et n’ont pas de restrictions sur
les directions des champs ou des courants, et sont capables de gérer les effets de I'épaisseur
du métal et de la résistivité. Cette flexibilité supplémentaire tend a signifier que le temps de
simulation est plus long par rapport aux simulateurs plans. Des exemples de ces simulateurs
électromagnétiques (EM) 3D complet comprennent Sonnet CST Microwave Studio et HFSS.

L’utilisation correcte de ces divers simulateurs électromagnétiques permet aux concep-
teurs MMIC de prédire : les effets de couplage entre les composants qui ne sont pas connectés,
les effets liés & la longueur d’onde quant on est proche de 'approximation élément localisé,
et le mode de propagation autre que le mode micro ruban quasi-TEM assumé ( tels que les
modes du guide d’ondes a cavité et des plaquettes paralléles) .Tous ces avantages peuvent
remédier aux limites de la représentation des composants par les paramétres S et restent in-
estimable pour simuler les packs MMIC denses, spécialement pour les fréquences des ondes
métriques.

4.5 Les modéles de circuit équivalent des éléments localisés.

Les Modéles électriques des éléments localisés peuvent étre utilisé a la fois pour les com-
posants actifs et les composants passifs, car ils sont généralement de taille réduite par rapport
a la longueur d’onde des signaux appliqués. L’approximation élément localisé est valide pour
les composants ayant des dimensions inférieure a un dixiéme de la longueur d’onde du signal,
de sorte que si on considére une longueur d’onde d’environ 5 mm sur un micro ruban au
GaAs a 20 GHz, les dimensions des composants sont généralement plus petites que 0,2mm,
ce qui est acceptable. Les grilles du FET peuvent agir en tant que composants a ondes lentes
(slow-wave), ce qui réduit considérablement la longueur d’onde effective du signal le long des
grilles, de sorte que les modéles des éléments localisés des transistors FET peuvent avoir les
erreurs augmentées dans les hautes fréquences.|7-10],[38],[47],[48]

Les composants, tels que les coupleurs Lange, qui sont congus pour utiliser ’effet de cou-
plage des lignes micro rubans adjacentes et qui ont les dimensions d’un quart de la longueur
d’onde, ne peuvent pas étre modélisés avec des modéles d’éléments localisés. La topologie
de chaque modéle du circuit équivalent d’élément localisé est généralement tiré de la littéra-
ture et est parfois modifiée pour contenir des éléments parasites associé avec le composant
MMIC. La capacité parasite du au métal constituant le composant a travers un substrat
typique d’épaisseur 100 p m jusqu’a la face arriere du plan de masse est présente presque
dans tous les composants MMIC et est incluse dans le modéle du circuit équivalent par un
petit condensateur & la masse. De méme, les pertes parasites au sein de chaque composante
sont prises en compte dans le modéle par une petite résistance en série.

Un exemple du modéle du circuit équivalent par des éléments localisés est le modéle du
condensateur MIM connecté en série, comme le montre la figure 38. La capacité prime est
la capacité a plaques paralléles entre les plaques supérieure et inférieure du Condensateur ;
tous les autres éléments sont des parasites, tels que I'inductance représentant le déphasage
des signaux a leur entrée d’un c6té du condensateur et leur sortie du coté opposé. Le modéle
de circuit équivalent complet peut maintenant étre ajusté aux données mesurées de 1’élément
équivalent, qui est obtenu par la variation des éléments de circuit jusqu’a ce que les para-
métres S mesurés et modélisés soient les mémes. Ce qui donne un modéle pour une géométrie
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particuliére de I’élément, mais les concepteurs MMIC préférent utiliser des modéles évolutifs
qui couvrira la gamme compléte des géométries. [41], [42], |43]

Capacité premiére
(Entre la plaquette du haut a celle du bas)

Résistance parasite Conductance parasite
(Pertes) Distance le long des plaquettes

i —

L -\

Capacité parasite Capacité parasite
(De la plaquette haute du métal A (De la plaquette basse du métal a la
la masse) masse)

FIGURE 38 — Le modéle de circuit équivalent d’élément localisé du condensateur MIM connec-
tée série..

4.5.1 Les Modéles de composants passifs

Les composants passifs, dont les modéles de circuit équivalent sont décrits ici, com-
prennent les condensateurs, les inducteur, les résistors, les trous d’interconnexions traversant
le substrat (vias) , et les discontinuités des lignes de transmission

4.5.2 Les condensateurs .

Les Condensateurs MIM ont généralement le méme modéle, peu importe la configuration
ot ils sont utilisés, mais les condensateurs interdigitaux exigent différentes topologies pour
modéliser des configurations série ou shunt
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4.5.3 Les condensateurs MIM.

Le modéle du circuit équivalent de I’élément localisé pour un condensateur MIM est mon-
tré a la figure 39, avec un dessin schématique de la composante montrant ol les plans de
référence de ’élément sont normalement situés. Le modéle est asymétrique en raison de la
capacité parasite a la masse de la plaque supérieure qui est plus faible que celle de la pla-
quette de fond. Le condensateur n’est pas nécessairement carré, mais la plupart des fonderies
assument une géométrie carrée. Ce simple modéle suppose que les connexions d’entrée et de
sortie sont sur les cotés opposés du condensateur, avec le déphasage modelé par une induc-
tance en série. Un modéle plus compliqué est nécessaire si le condensateur exige différentes
ou multiples connexions [1], [33], [49]

o T“ .

3 E3

Les plans de référence

FIGURE 39 — Circuit équivalent en éléments localisés d’une capacité MIM.
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4.5.4 Le condensateur interdigital Série .

Le modeéle du condensateur interdigital connecté série, montré dans la Figure 40 , est un
modéle symétrique car le métal est le méme de chaque coté.

2
I
Il

A Lypiona
O AN ¥ ¥ b O
e, _l_ _l_ o
Les plans de 2
— référence A

F1GURE 40 — Circuit équivalent en éléments localisés d’'une capacité interdigitale série.

4.5.5 Le condensateur interdigital Shunt

Le modéle du condensateur interdigital connecté shunt est montré dans la Figure 41

Les plans de
référence

FI1GURE 41 — Circuit équivalent en éléments localisés d’'une capacité interdigital shunt.
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4.5.6 Les inducteurs.

Le modéle de circuit équivalent de 1’élément localisé inducteur spiral est montré a la
figure 42 | avec un dessin schématique montrant les plans de référence Le modéle est consti-
tué de I'inductance primaire de la piste métallique avec une résistance série représentant les
pertes, les capacités a partir des pistes métalliques au plan de masse (C1 et C2), et une
capacité (C) shunt modélisant la capacité entre les pistes. Réellement, L’inducteur spiral est
considéré comme un composant distribué, et 'utilisation d’une seule capacité de rétroaction
n’est qu'un modéle représentatif s’il y a seulement un déphasage relativement petit entre
I’entrée et la sortie de l'inducteur. Dans la pratique, cela limite le domaine d’application
du modéle a des fréquences allant & environ 80 °/q de la premiére fréquence de résonance
.Lorsque la taille d’un inducteur spiral devient importante par rapport a I’épaisseur du sub-
strat, le plan de masse agit comme un miroir de courant, produisant un courant image a deux
fois I’épaisseur du substrat, ce qui a pour effet de réduire I'inductance primaire .[49], [50], [52]

R £rs
o ER U Vo Y Ve I s =
ol 2 TS I c
™= Les plans de o
référence

FIGURE 42 — Circuit équivalent en éléments localisés d’un inducteur spiral.

La topologie du modéle pour un inducteur spiral empilé est le méme que pour un induc-
teur spiral monocouche, mais le couplage plus étroit des pistes augmente de facon significative
la capacité de rétroaction parasite. Ainsi, la fréquence de résonance est réduite par rapport
au spiral monocouche équivalent , et & cause de cette capacité de rétroaction qui est beau-
coup plus grande, le modéle de circuit équivalent s’adapte bien aux fréquences au dessus de
la résonance.
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4.5.7 Les Résistors.

Aux hautes fréquences, méme un simple résistor présente un comportement complexe.
D’une part, une inductance sera associée aux conducteurs du résistor. Puis, une capacité
parasite, le long du résistor, existe entre les deux contacts du résistor. Un Circuit équivalent
simple pour les résistors est présenté dans la figure 43.[1], [51], [54]

FIGURE 43 — Circuit équivalent en éléments localisés d’un résistor.

Il a été démontré qu’aux faibles fréquences, 'inductance série parasite, L, joue un role
plus important que celui de la capacité C, alors que pour des fréquences élevées la capacité
shunt C, diminue 'impédance globale. Les résistors ne peuvent pas étre modélisés simple-
ment comme éléments localisés en raison des capacités des contacts de résistances et du
matériau résistif de la couche mince au plan de masse qui générent un déphasage significatif
a travers le résistor. La meilleure méthode consiste a modéliser le résistor comme une ligne
de transmission avec pertes ou la résistance série n’est plus négligeable.[24]

4.5.8 Les trous (vias).

Le modeéle de circuit équivalent pour un via (trou) le long du substrat est montré dans la
figure 44. L’inductance est une combinaison de I'inductance du trou et celle de la distance

le long du contact au trou, la résistance prend en compte les pertes dues a la rugosité de la
surface.[1], [31], [33]

o— —O

Le plan de

. référence

P~

FIGURE 44 — Circuit équivalent en éléments localisés d’un trou (via) a travers le substrat.
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4.6 les discontinuités des lignes de Transmission.

Les discontinuités dans les lignes de transmission générent des modes évanescents d’ordre
supérieur autour de 'endroit de la discontinuité pour satisfaire aux équations de Maxwell,
ces modes se désintégrent rapidement avec la distance a partir de la discontinuité. L’effet des
autres modes peut souvent étre modélisé avec succés par de petites capacités et inductances
localisées, en fonction du type de discontinuité. L’effet des discontinuités individuelles est
relativement petit et difficile & évaluer dans le bruit de mesure RFOW, alors la valeur des

éléments localisés est normalement obtenue par I'adaptation des modéles aux simulations
EM 3D des discontinuités.[1], [19], [33]

4.6.1 Les coudes ( Bends).

Le modéle en éléments localisés pour un coude micro ruban est montré dans la figure 45,
avec les plans de référence pour chaque piste réunie au coude. Noter que le coude est une
zone de métal représentant une discontinuité, et le micro ruban standard le rejoint aux plans
de référence. La longueur électrique effective du coude dépend du rapport de la largeur de la
piste sur la hauteur du substrat et de la fréquence. Les Pistes étroites ont tendance a avoir
des longueurs électriques effectives négatives parce que les champs s’associent a l'intérieur
du virage et agissent comme s’ils coupent le coin. Les Pistes larges ont tendance & présenter
des longueurs électriques effectives positives parce que les champs sont plus confinés sous la
piste et doivent suivre la ligne centrale du coude. Ce modéle est applicable avec les coudes
chanfreinés ou en onglet, ainsi que pour les coudes carrés. Un réseau T est le circuit équivalent
pour une longueur de ligne courte. Toutefois, en raison de la capacité excédentaire au coin
droit la valeur d’impédance caractéristique sera plus faible que celle des lignes de liaison de
géométries uniformes.
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FIGURE 45 — Circuit équivalent en éléments localisés d’'un coude micro ruban.
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4.6.2 Les extrémités ouvertes (Open-Ends) .

Le modéle de circuit équivalent pour une extrémité ouverte est illustré a la figure 46.1La
capacité C shunt équivalente modélise l'effet des champs de fuite ( fringng),

-

(a) W :

peeeeespeey
-

(b)
FIGURE 46 — (a) Extrémité ouverte d’une ligne micro ruban (b) son circuits équivalents.

4.6.3 La discontinuité du couplage Gap .

Le modéle de circuit équivalent pour une discontinuité de couplage gap est illustré a la
figure 47.

l w2
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(b)

FIGURE 47 — (a) Gap dans une ligne micro ruban (b) son circuit électrique équivalent .

Le réseau de modélisation de La discontinuité gap consiste en une capacité Cg montée en
série entre les deux plans de référence P1 et P2 & chaque extrémité du gap, et deux capacités
paralléles Chl et Ch2 entre les extrémités ouvertes des conducteurs et la masse. Pour les
gaps étroits les capacités Chl et Ch2 tendent vers zéro et Cg augmente. Les valeurs pratiques
des capacités séries sont approximativement 0.01pF & 0,5 pF.
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4.6.4 La discontinuité de la jonction sauts en Largeur (steps in width).

Le modéle de circuit équivalent pour une jonction saut en largeur est illustré a la figure
48. 1’élément essentiel de modélisation est la capacité de discontinuité C qui a pour effet
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FIGURE 48 — (a) Discontinuité saut en largeur (b) son circuit équivalent .

d’augmenter la longueur de la ligne de largeur w; et diminuer d’une valeur égale la longueur
de la ligne étroite wo. Pour compenser cette capacité excédentaire, on peut imposer a la ligne
la plus large w; qu’elle soit électriquement plus longue d’une valeurAl.

4.6.5 Les jonctions en T.

Le modéle de circuit équivalent pour une jonction en T micro ruban est illustré a la
figure 49 La topologie est la méme pour les jonctions des pistes micro ruban de différente
largeur, mais les valeurs d’inductance localisée seront différentes pour les largeurs de pistes
différentes. Une jonction avec plus de trois pistes réunies, telles la jonction en croix, est
modélisé de la méme maniére.

Plans de référence
Plan de

T
- BN

FIGURE 49 — Circuit équivalent en éléments localisés pour une jonction micro ruban en T.
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4.7 Conclusion.

Ce chapitre introduit les notions de base sur la modélisation des composants passifs, par
la présentation de quelques outils et concepts. Aprés une bréve description des étapes de
construction des modéles, des paramétres S et des méthodes de développement des modéles
et leur utilisation dans la conception assister par ordinateur C.A.O, on a introduit le concept
de caractérisation des éléments des composants individuels, fondée sur les mesures des pa-
ramétres S des éléments réels fabriqués sur des wafers (plaquettes de caractérisation).On a
abordé également les limites de la représentation des paramétres S pour les composants indi-
viduels et comment la simulation électromagnétique tridimensionnelle (3D) aide & y remédier.
La description des modéles de circuit équivalents en élément localisés des composants passif,
condensateurs, inducteurs, résistors, trous d’interconnexions traversant le substrat (vias) et
les discontinuités des lignes de transmission, est présenté ici comme des résultats finaux des
différentes modélisations.
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ELECTROMAGNETIQUE DES CIRCUITS INTEGRES.

5 Chapitre III : Les méthodes de modélisation électro-
magnétique des circuits intégrés.

Chapitre 111 :

Les methodes de modélisation
électromagnétique des circuits intégrés.
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5.1 Introduction

La caractérisation des composants électroniques, leurs modélisations et leurs optimisa-
tions avant leur fabrication, présente un grand défit pour les fabricants. Pour les concepteurs
des circuits micro ondes, I'utilisation des simulateurs est devenue courante durant toutes
les étapes de fabrication afin d’éviter toute anomalie sur le produit final et d’apporter les
rectificatifs nécessaires —en temps réel- en cherchant les caractéristiques optimales attendues
du composant quand il est intégré dans son milieu final.

Dans le domaine de la modélisation et de la simulation électromagnétique, Les chercheurs

en circuits hyperfréquences ménent, actuellement, des recherches actives pour I’élaboration
de simulateurs électromagnétiques globaux et pour la mise au point de la modélisation élec-
tromagnétiques multi échelles. Notre travail porte, essentiellement, sur la caractérisation des
circuits passifs intégrés en utilisant des modeéles qui doivent permettre d’étudier en simu-
lation le comportement du circuit une fois implémenté dans son environnement final. Les
circuits et systémes intégrés micro ondes sont habituellement basés sur des représentations
schématiques de design et des méthodologies de simulations. Le point critique des représenta-
tions électriques est leur incapacité a rendre compte des données de layout et d’architecture
relatifs & une topologie spécifique dans les circuits équivalents. Ce fait est partiellement du
aux limites de I'approche nodale des lois de Kirchhoff, qui s’appuient sur des concepts de
courant et de tension plutdt que sur des notions de puissance, et qui supposent une référence
de masse globale et non une masse localisée et/ou distribuée dans le circuit. La modélisation
d’un circuit complexe s’appuie généralement sur une discrétisation du layout, par contre La
modélisation de circuit plus simple peut se faire par association d’éléments de bibliothéques -
ou kit de design. Ces derniers considérent certains composants constitutifs du circuit - blocs
élémentaires : segments de lignes couplées, capacité MIM, self-inductance, transformateur,
connexion via-hole, pont & air, etc...- Comme des entités indépendantes. Les techniques de
cascade ou de chainage de ces éléments ne peuvent répondre aux fluctuations de leur com-
portement lorsqu’ils sont implémentés ou intégrés dans un environnement [38|.
Ces éléments de bibliothéque ne tiennent aucun compte des couplages existant entre les diffé-
rents composants intégrés, qu’ils soient de type passif ou actif. Pour pouvoir exploiter I'inté-
gralité des potentialités des technologies d’intégration, on peut envisager la mise en oeuvre
de modélisations électromagnétiques. Cette méthodologie de conception associe les repré-
sentations électriques et la simulation électromagnétique (EM), non seulement pour rendre
compte du comportement EM des structures, mais aussi pour générer des représentations
électriques paramétrées prenant en compte 'environnement. L’avantage de la modélisation
EM sur la simulation est son aptitude a compresser les informations et générer des blocs
distincts qui peuvent étre associés entre eux de fagon a donner la réponse la plus proche de
la réponse exacte de la structure globale.

Pour obtenir une modélisation EM aussi proche que possible de la réponse mesurée, on
peut faire usage du partitionnement des structures. Le partitionnement est une méthodologie
de découpage des composants qui s’appuie sur les répartitions de courants et de champs
électromagnétiques générés sur la structure. En d’autres termes, dans la modélisation, on
ne tient compte que des parties physiques des structures possédant une réelle influence sur
leur comportement. A titre d’exemple, la modélisation d’une ligne coudée doit tenir compte
du déficit de courant présenté par I’angle extérieur du coude. La répartition du courant sur
la structure change les longueurs électriques qui doivent étre prises en considération dans
la modélisation. Dans ce chapitre, nous allons explorer les différentes méthodes d’analyse et
de modélisation EM qui existe dans la littérature et pour focaliser notre étude nous avons
choisi de présenter I’étude détaillée d’une méthode de résolution numérique intégrale récente
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appelée méthode itérative basée sur le concept de I’onde transverse connue sous ’abréviation
anglaise WCIP (wave concept iterative procedure)

5.2 Les méthodes de Modélisation électromagnétiques

Généralement les différentes méthodes de calculs sont basées sur la résolution des équa-
tions de Maxwell ou bien des différentes formes dérivées de ces équations. Différentes tech-
niques ont été développées pour modéliser les structures de circuits intégrés.[60-65],[78]

Les différentes techniques peuvent étre classées en trois grandes catégories selon le rapport
entre la longueur d’onde (\) et la plus grande dimension (L) de la structure étudiée :

— L > X\ les méthodes asymptotiques

— L >~ X : les méthodes numériques

— L < X : les méthodes quasi-statiques

Méthodes intégrales

- Optique -Méthode des -Méthode des -I\'Imllélc de 'I':|I\'I.ur‘
géométrique (GO) moments (MOM) différences finies - modéle de rachidi.
—Théorie générale de -- Méthede ftérative (FTDT) -Méthode des &

diffraction (GTD). hasde sur le concept -~ Méthode des éléments finis (MEF)

~Optique physique de Fonde (WCIP) matrices des lignes de

(GP) transmission {TLM)

FI1GURE 50 — Organigramme des différentes méthodes de modélisation.

5.2.1 Les méthodes asymptotiques.

Les méthodes asymptotiques sont des méthodes utilisables en haute fréquence qui ont
donné naissance au concept du rayon qui permet de modéliser la propagation des champs
par des trajectoires rectilignes. Ces méthodes couvrent deux grands domaines : - Les théories
asymptotiques de rayons donnant directement le champ diffracté le long d’un rayon. Parmi
ces théories nous pouvons citer ’'Optique Géométrique « OG » et la Théorie Géométrique
de la Diffraction « GTD ». - Les théories asymptotiques de courants donnant le champ et les
courants sur la surface de la structure étudiée. Parmi ces théories on cite I'Optique Physique
« PO ».

5.2.2 Les méthodes numériques.

Les méthodes numériques sont actuellement les méthodes les plus utilisées. Elles sont
réparties en trois groupes selon la forme des équations électromagnétiques utilisées :

— Les méthodes intégrales sont basées sur la résolution numérique dans le domaine fré-

quentiel des équations intégrales de 1’électromagnétisme. Parmi ces méthodes nous
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pouvons citer la Méthode des Moments (MoM) et la méthode itérative qui est basée
sur le concept de 'onde transverse (WCIP) .

— Les méthodes différentielles reposent sur une discrétisation spatio-temporelle des équa-
tions de Maxwell. Parmi ces méthodes nous trouvons la méthode des Différences Finies
dans le Domaine Temporel (FDTD) et la méthode des Matrices des Lignes de Trans-
mission (TLM).

— Les méthodes variationnelles reposent sur la division en éléments finis (tétraédre élé-
mentaire) de la structure étudiée et de 'environnement de propagation. Le champ
électromagnétique (électrique ou magnétique) est déterminé a chaque noeud des tétra-
édres élémentaires. Parmi ces méthodes nous pouvons citer la Méthode des Eléments
Finis (MEF).

5.2.3 Les méthodes Quasi-statiques

Les méthodes Quasi-statiques sont des méthodes basées sur ’approximation quasi-statique
« A.R.Q.S » qui permet de simplifier les équations de Maxwell. Parmi ces méthodes nous
trouvons la théorie des lignes de transmission qui permet de résoudre les équations de Max-
well classiques en les écrivant sous forme d’équations différentielles. Ces équations décrivent
la propagation d’une onde de tension et de courant dans une ligne de transmission en fonction
du champ électromagnétique excitateur.

5.3 Etude plus détaillée des méthodes numériques

5.3.1 La Méthode des Moments (MoM)

La méthode des moments (MoM) est une technique de résolution des équations fonction-
nelles ou intégro-différentielles de ’électromagnétisme qui a été développée dans les années
1960-1966 par «Harrington ». C’est une procédure numérique de transformation des équa-
tions intégrales de I'électromagnétisme, dont I'inconnue est la densité de courant surfacique,
en systéeme d’équations linéaires algébriques résolues ensuite par des systéemes d’équations
matricielles. Elle a d’abord été appliquée a des structures filiformes puis généralisée & des
structures tridimensionnelles.|26] [27] I’avantage d’utiliser la méthode des moments est que
cette méthode modélise seulement la géométrie de la structure a étudier sans modéliser son
environnement. Elle permet ainsi d’insérer facilement les différents composants discrets que
nous pouvons trouver sur une carte électronique. Cependant I'inconvénient principal de cette
méthode est que la résolution des structures ot la géométrie contient différents milieux di-
électriques ou magnétiques se réveéle délicate. De plus, la résolution est effectuée dans le
domaine fréquentiel, ce qui complique le traitement des non linéarités. Enfin cette méthode
nécessite un calcul pour chaque point de fréquence ce qui entraine des temps de calcul élevés
pour obtenir une réponse sur un large spectre fréquentiel. De plus, si le pas de fréquence
n’est pas assez fin le risque est de perdre des informations et, plus particuliérement, de ne pas
voir certaines fréquences de résonances. Pour résumer, la méthode des moments est utilisée
essentiellement dans le domaine fréquentiel bien que des versions temporelles existent. Elle
est appropriée pour les structures dont la plus grande dimension ne dépasse pas, en géné-
ral, quelques longueurs d’ondes. Au dela de cette limite qui dépend en partie du choix des
fonctions de base, le cofit en temps de calcul et la taille de la mémoire nécessaire deviennent
excessifs.
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5.3.2 La Méthode des Différences Finies dans le Domaine Temporel.

La méthode des différences finies dans le domaine temporel « FDTD » est une des
méthodes les plus utilisées en modélisation électromagnétique. Elle permet de modéliser la
structure & étudier d’une maniére trés proche de la réalité. Le principe de la méthode consiste
a transformer les équations de Maxwell en des équations discrétisées. Ensuite les différentes
composantes du champ électromagnétique sont calculées & partir d’un algorithme de calcul
itératif temporel. En partant des équations de Maxwell, et en définissant un pas temporel At
et des pas spatiaux ( Ax ,Ay ,Az ) dans le but de réaliser un maillage de la structure dans un
espace tridimensionnelle, nous obtenons par la suite des équations discrétisées a partir des
équation de Maxwell. [60], [61], [64] La résolution temporelle par la méthode des différences
finies permet d’obtenir une réponse sur une large bande de fréquences. Elle permet également
le traitement de la propagation dans les structures ou la géométrie est complexe ainsi que
dans les structures avec plusieurs milieux diélectriques. Elle prend aussi en considération les
différentes pertes dans les matériaux, permettant ainsi de traiter les cas non linéaires et non
isotropes. Cependant 'inconvénient de cette méthode est I'espace mémoire nécessaire et le
temps de calcul demandé. En effet, toute la structure modélisée doit étre subdivisée en cube
et ces cubes sont d’autant plus petits que la géométrie est complexe.

5.3.3 La Méthode des Eléments Finis (MEF)

La méthode des éléments finis (MEF) est une méthode qui comme son nom lindique,
divise la structure a étudier en petites surfaces élémentaires. Ce maillage consiste a diviser
la géométrie de la structure en triangles si elle est bidimensionnelle et en tétraédres si elle
est tridimensionnelle Le principe de la MEF consiste a résoudre les équations de Maxwell en
recherchant les minima d’une expression intégrale.|32|, [75] L’avantage de la MEF est que la
résolution est fondée sur des surfaces élémentaires. Ainsi, si la structure présente différents
milieux diélectriques ou magnétiques, la méthode garde toute son efficacité. Cependant, si la
structure étudiée est de grandes dimensions et/ou complexe, le nombre de maille augmente
ce qui donne un nombre considérable d’équations & résoudre et cela influe sur le temps de
calcul et I’espace mémoire nécessaire.

5.3.4 La méthode des Matrices des Lignes de Transmission (TLM)

.34] La méthode des lignes de transmission (TLM) est une méthode temporelle basée sur
le principe de I’équivalence entre les équations de Maxwell et celles des lignes de transmission
Le principe de la méthode consiste a établir, & partir des équations de Maxwell simplifiées en
utilisant 'approximation des régimes quasi-stationnaires « A.R.Q.S », des équations diffé-
rentielles couplées décrivant la propagation d’une onde parasite de tension ou de courant sur
la ligne. L’approximation quasi-stationnaire « A.R.Q.S » considére que si dans une ligne de
transmission la variation de 'onde électromagnétique est lente par rapport au temps, nous
pouvons considérer que 'onde a les mémes valeurs en tout point de la ligne. Cette hypothése
n’est valable que si la longueur d’onde est trés supérieure par rapport a la plus grande di-
mension de la ligne. En général, le critére considéré est L < A/10. Les principaux modéles
basés sur la théorie des lignes de transmission utilisent un systéme d’équations différentielles
représentant le champ électromagnétique par différentes sources de courant et de tension
distribuées le long de la ligne.
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5.4 La méthode itérative (WCIP)
5.4.1 Théorie de la méthode itérative
5.4.2 Présentation de la structure a analyser

A fin de présenter la formulation de la méthode itérative avec sources auxiliaires localisées,
nous considérons la structure d’étude simple couche de la figure 51, représentant un circuit
planaire passif quelconque intégrant un élément localisé S1 .Ce circuit est situé a 'interface
(Q) entre deux milieux diélectriques de permittivités relatives e,1 ete,.o supposés sans pertes
[Toute la structure est excitée par une source S2 et placée dans une cavité a parois électriques
ou magnétiques.|65-70].

Isolant l:l

Elé ment Iocalis@:.-.&*

oo W

(S1) el

4 Milieul Elé ment passif -

Source Cl
d’excitation (S2)

Milieu2 b b j
h> | ra |

h|

FIGURE 51 — Structure planaire passive quelconque intégrant un élément localisé.

5.4.3 Définition des ondes incidentes et réfléchies

Soient deux milieux diélectriques distincts caractérisés par €, ete,o, séparés par le plan de
discontinuité (€2) d’épaisseur négligeable sur lequel est déposé le circuit & traiter (Figure 51
et Figure 52). Les champs électromagnétiques tangentiels définis dans les plans de référence
Q1 et)2, pris suffisamment proches de €2, générent des ondes dans chacun des milieux situés
a la périphérie de l'interface (£2). Le concept d’onde est introduit pour exprimer les grandeurs
électromagnétiques, champ électrique et densité du courant, au moyen des ondes incidentes
et réfléchies a l'interface (Q2), dans laquelle la densité de courant Ji est définit par le produit
vectoriel suivant :

Ji=H N\ (22)
nf : est le vecteur unitaire normal a(€) et orienté de la surface Q vers la région k.

: désigne le champ magnétique tangentiel défini en un point de la surface(€2;,)correspondant
au champ électrique tangentiel Ej. Les amplitudes des ondes incidentes A et réfléchies B,
dans linterface (£2;) sont exprimées en fonction des champs électriques et de la densité de
courant par les relations suivantes :

1
AL = E ZorkJ
k 2\/2—%( e + ZokJk)

B, = (Ex — ZokJr) (23)
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Plan de €01 &1
discontinnité ) g o ; : ;‘;’
M Milieu 1 (le vide) f 2
_____ 1

L e

e by

£
Milieu 2 (le substrat) 12 €2

plan de massse

FIGURE 52 — Définition des ondes incidentes et réfléchies.

Les expressions analytiques des champs électriques Fj et de la densité du courant .J; sont
définies a partir des équations de la relation (23) par :

— - =
Ey =/ Zow(Ax + By)

I - =

\/Z_Ok(Ak - Bk) (24>

Zok + désigne I'impédance intrinséque caractéristique du milieu k dont I'expression est donné
par :

7

Ui
Lok = —
\VErk
E,
Cette expression résulte du rapportl?’d .elle est réelle dans le cas particulier d’un milieu
[T k|

sans pertes et complexe dans le cas général d’un milieu avec pertes.
Avec : n = \/g = 1207 est I'impédance du vide et €, est la constante diélectrique

relative du milieu k € (1,2).

5.4.4 Processus itératif .

Au début du processus itératif, seul les ondes incidentes émises par la source d’excitation
existent dans la structure, comme le montre la Figure 53 .Ces ondes sont exprimées par :

Bl =0
_>
y (25)

Ou EO) est le champ électrique produit par la source d’excitation.

Pour I'analyse fonctionnelle de ce processus, on considérera qu’a l'initialisation, la struc-
ture est excitée par une source (échelon) qui émet une onde incidente A{ et AS de part et
d’autre du plan de discontinuité €). Cette onde est aussi bien réfléchie par la moitié supé-
rieure que par la moitié¢ inférieure du boitier pour donner naissance aux Bj et BY qui vont
constituées les ondes réfléchies de la premiére itération .ces ondes se diffractent sur le plan de
discontinuité, en donnant naissance a des ondes incidentes notées A} et Al | qui & leur tour
seront réfléchies par les moitiés inférieure et supérieure du boitier pour donner ensuite des
ondes réfléchies de la deuxiéme itération notées B et B2 et et ainsi de suite jusqu’a la niéme
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Initialisation
du processus |

itératif ! - Heiatien : 2" Itération : 3°" ltération
Capot Sup.
2D-FMT : T
i
' B
Source s Milieu (1) [I~ l:' u? ¥
L3
=0 Milicu (2) , B Q : Plan (Q2)
' i %,B, +
1
2D-FMT i o
I
71, 7 I # Capot Inf.

FIGURE 53 — Schéma de principe du processus itératif.

itération. Nous pouvons ainsi définir un opérateur de diffraction Tq agissant sur les ondes
qui se diffractent au niveau de € et un opérateur de réflexion donnant les ondes réfléchies
4 partir des ondes incidentes dans le domaine modal. Les ondes incidentes et réfléchies sont
donc liées par les relations suivantes :

B = Ay (26)

L’opérateur de diffraction [ est défini dans le domaine spatial. II décrit les conditions aux
limites et de continuité sur les différentes régions constituant le plan de discontinuité €2
la structure. On trouve dans ce parameétre I'image du circuit a analyser. L’opérateur de
réflexion 'y, est défini dans le domaine modal. Tl décrit la nature des parois du boitier et le
diélectrique des différents milieux de la structure. Le processus itératif est utilisé pour passer
d’un domaine & 'autre au moyen de la FMT, permettant ainsi de réduire considérablement
le temps de calcul et par la suite la convergence de la méthode. L’utilisation de la FMT
nécessite la description en pixels des différentes régions du plan de discontinuité (2) de telle
sorte que le comportement électromagnétique d’une structure simple ou multicouches sera
résumé par ’écriture des conditions aux limites et de continuité des champs tangentiels sur
chaque pixel.

5.4.5 Opérateur de diffraction

Cet opérateur est obtenu en exprimant les conditions aux limites et de continuité des
champs électromagnétiques tangentiels sur chacun des domaines constituants I'interface 2
. Cette derniére est composée de trois régions : métallique (H,,) qui constitue les éléments
passifs du circuit, source (Hy;) qui remplace soit la source d’excitation soit le composant
localisé, et diélectrique (H;) .
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5.4.6 Expressions de [ sur la région métallique

Sur la région occupée par le métal les conditions aux limites et de continuité des champs
tangentiels permettent d’écrire :

Ce qui donne en notation matricielle :

-l o

f[:n est ’échelon d’ Heaviside défini de telle sorte que :

Lsur.la.region.metallique.du.plan.S)
0.ailleurs
On peut tirer de I'équation (28) I'expression de I'opérateur de diffraction qui relie les
ondes réfléchies aux ondes incidentes sur la région métallique du plan €.

fo=| 3 Y] 29

H, == {

5.4.7 Expressions de I'q sur la région diélectrique

Sur cette région les conditions aux limites et de continuité des champs électromagnétiques
transverses imposent I’annulation de la densité de courant et 1’égalité des champs électriques
de chaque coté du plan(Q) :

T=T=0
B =Fy #0 (30)

= : : :
En remplagant Ji,J3 ,E] etEs par les équation de la relation (3.3) on peut écrire :

- = - =
Vo (A= By) = 7 (A2 = By)

VZn(@ + BY) = \/Zo( &, + B)) (31)

Ce qui donne en notation matricielle :
By
A -

Zo1t+Zga "M Zo—Zo1
A2 2V Zo1Z02 H. ZOl*ZOQH

Zoa—Zo1 IT 2vVZo1 202 IT
[ Al ‘| { 02—Zo1 ff 01 OQ-Hi
Zo—Zo1r Y Zoi+Zox ™

f[i est I’échelon d’ Heaviside défini de telle sorte que :

lsur.la.region.isolante.du.plan.)

H; =={ 0.ailleurs

L’expression de I'opérateur de diffraction qui relie les ondes réfléchies aux ondes incidentes

sur la région isolante du plan Q, est tiré directement de Iéquation(32) :

N Zo2—Zo1 2V Zo1Zo2
I = Z01+Zo2 Zo—Zo1 (33)

2V Zo1Zo2 Zo1—Z02
Zo—Zo1 Zo1+Zo2
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5.4.8 Expressions de I'g sur la région de la source d’excitation ou de la source
auxiliaire.

Dans un circuit planaire passif, les sources d’excitation et les sources auxiliaires qui mo-
délisent les éléments localisés du circuits (résistances, inductances, capacités, diodes) sont
des sources de champ électriques ou magnétiques définies dans des petits domaines de dimen-
sions trés faibles devant la longueur d’onde guidée (A, ).on parle alors de source localisées
qui doivent lors de la simulation reproduire fidélement les conditions expérimentales. Des
corrections peuvent étre introduites pour modéliser la discontinuité source métal au moyen
d’un quadripole de couplage ou par I'introduction d’une simple impédance. On va considérer

T

FIGURE 54 — Exemple d’une source d’excitation pour un circuit planaire.

Région
Source

Région

i Région
dielectr g

métalliqg

une source de champ électrique Ey = % , d’amplitude constante dans une petite région du
plan (2, de forme rectangulaire et de dimensions c.x.d 'impédance d’entrée du circuit vue
par la source est une impédance de surface qui est définie par la relation suivante :

V <Ey| Ey >

T I <Ey|J>

Le rapport (d / c¢) représente le facteur de forme de la source d’excitation du circuit,
permettant a cette impédance d’étre indépendante de 'encombrement surfacique par cette

derniére. En appliquant ’hypothése quasi-statique et les lois de la tension et du courant a
la structure de la figure 54 nous pouvons écrire :

V= Vg
I=Jc

Vi—Vy=E.d

E=Ey— Zy.J (35)

(34)

Avec EO = %, ZO = -Zc

Qulo

Ey etJ étant le champs excité et la densité du courant au niveau de la source. L’'impédance
vue par la source est déterminée par la relation :

Z,====22_7
=2z (36)

Il existe deux types de source d’excitation pour les circuits planaires :
— source d’excitation bilatérale.
— source d’excitation unilatérale.
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5.4.9 Cas ou la source d’excitation est bilatérale.

[ 2 ]!
Ey {milieul)
o

FIGURE 55 — Circuit électrique équivalent & une source d’excitation bilatérale.

D’apreés le circuit de la figure 55 et d’apreés les lois de la tension et du courant on peut
écrire : o NN

Ey = Ey = Ey— Zo(J1 + J3) (37)

L’impédance d’entrée vue par la source d’excitation exprimant les conditions aux limites

et de continuité du champ électrique au niveau de cette derniére est donnée par la relation :

1) Ey Eq
Ze = = = - Z 38
J1+ Jo J1+ Jo J1+ Jo 0 (38)
Avec le concept d’ondes on peut écrire :
E = N/Z(]l(le + ﬁ)j{ = —\/%OI(A_; — Ei)dcmslemilieul
1
E; — \/202(1?1> + §1>)72> = - (Z; — E;)dans.le.milieu.Q (39)

En terme d’ondes on a le systéme suivant :

== = _ _
/Zo1(A] + BY) = Ejy — ZO<A1ZB1 A2ZB2>
{ - | Tl A % A % (40)
V(B + By) = By — 2(A-81 4 4By
Ce qui donne en notation matricielle :
Zo2 Zo1+Z0(Zor— Zo2) 77 2701 %03 7
A _ ZS?ZE;ng(ZEiJngz) i, Zo1 Zoz+ZS%Z§12+Z02) H, By
A2 22/ Z01 Z02 7 Zo2Z01+Zo(Zo1—Z02) ﬁ | B,
Zo01Z02+2Z0(Zo1+Zo2) "% Zo1Zo2+Zo(Zo1+Zo2) TS
Zo1Z, By fJ
+ A A (41)
Zo1Zoz + Zo(Zon + Zp2) \/%Hs

Z représente 'impédance interne de la source d’excitation bilatérale définie de telle sorte
qu’elle soit commune aux deux milieux situés de part et d’autre du plan de discontinuité €.
Son expression analytique est la suivante :

ZOIZOQ

Do=tofte= 7

(42)
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f?s est I’échelon d’ Heaviside défini de telle sorte que :

= lsur.la.region.de.la.source
H, =={ 0.ailleurs

De la relation (41), on peut tirer directement 'expression de 'opérateur de diffraction qui
relie les ondes réfléchies aux ondes incidentes sur la région de la source d’excitation bilatérale
du plan €2 tel que :

Z02Z01+Z0(Zo1—Zo2) 2N Zo1 Zo2
To = Zo1Z02+Z0(Zo1+2Z02)  Zo1Zo2+Zo(Zo1+Zo2) (43)
Q 2V Z01Z02 Z02Z01+Z0(Zo1—Zo2) :

Zo1Zo2+Zo(Zo1+2Z02) " Zo1Zo2+Zo(Zo1+Zo2)

5.4.10 Cas ou la source d’excitation est unilatérale.

Une source d’excitation unilatérale localisée au plan de la structure, émet des ondes
dans I'un des deux milieux diélectriques supérieur ou inférieur. Ce type de source est court-
circuitée soit sur sa face supérieure , soit sur sa face inférieure par une lame métallique
parfaitement conductrice, ce qui interrompe la continuité des champs électromagnétiques
dans le milieu non excité. Les schémas électriques équivalents sont donnés aux figures (56)

t (57).

5.4.11 Source d’excitation unilatérale émettant vers le milieu supérieur (milieu

1).

FIGURE 56 — Circuit électrique équivalent & une source d’excitation unilatérale émettant
vers le milieu 1.

D’apres le circuit de la figure 56 et d’aprés les lois de la tension et du courant exprimant
les conditions aux limites et la continuité du champ électrique au niveau de la source on peut
écrire :

Bl = By~ Zo(7i + ) (44)
— - = - =
AUGC.Jl == \/Z—OI(A B ) E B Vi Z(]l(Al + Bl)
Qui permet d’écrire en termes d’ondes :
%
—  Zo— Zoi YAV = Zo1 Eqo
Al = By + By + . 45
! Zo+ Zo ' vV Zo1 Zo2(Zoy + Zy) 2 Zo+ Zo1 \Zo (45)
La condition aux limites imposée au champ électrique dans le milieu 2, s’écrit :
= o =
E2 = ZOQ(AQ + Bg) = 0 (46)
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T- B

Enfin la représentation matricielle des ondes incidentes A; en fonction des ondes réfléchies
B, se résume par la relation :
By
| B,

Zo—Zo1 TT 22072 7
Ay — 221 +§(1J H, VZo1 Z()Q%Zgli-(zm) H,
A2 O _Hs

(=20 | Vo 47
(a7 | (47)

L’expression de I'opérateur de diffraction, qui relie les ondes réfléchies aux ondes inci-
dentes sur la région de la source d’excitation unilatérale émettant vers le milieu 1 est tirée
de la relation (47) tel que :

ZOl [ Eo H\s‘|

R Zo—Zo1 270201
o= [ Zor+Zo N Zo1Zo2(Zo+(Zo1) ] (48)
0 -1

5.4.12 Source d’excitation unilatérale émettant vers le milieu inférieur (milieu
2).

J s J 5
D o TG

FIGURE 57 — Circuit électrique équivalent & une source d’excitation unilatérale émettant
vers le milieu 2.

De la méme maniére, le circuit de la figure 57 satisfait aux relations :

= = S
E2 == EO - Z()(Jl + Jz) (49)
— - == - =
AU@C.JQ = —\/é—m(AQ - Bg)etEg = ZOQ(AQ + BQ)
Qui permet d’écrire en termes d’ondes :
%
—  Zo—Zn = YAV = Zoo Eq
5 = Bs + B + : (50)
Zo + Zoo Vo1 Zoo(Zoz + Zo) Zo+ Zoz \ Zo2
Et dans le milieu 2, La condition aux limites imposée au champ électrique, s’écrit :
= o =
El - ZOl(Al —|— Bl) - 0 (51)
TR
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Ce qui donne une représentation matricielle :

A —H, 0
A2 = 2720202 7T Zo—Zoo f_[\

VZo1Zoa(Zo+(Zo2) "5 Zoe+Zo S

15

Zo [0 1
H—). = | 52
et 7 Nl 52)

L’expression de P'opérateur de diffraction, qui relie les ondes réfléchies aux ondes inci-
dentes sur cette région est tirée de la relation (52) tel que :

~ —1. 0
o= 270 Z0s Zo—Zoo (53)
V' Z01Z02(Zo+(Zo21)  Zo2+Zo

5.4.13 Expression de I, sur la région d’une impédance de surface.

Par définition 'impédance de surface Zs permet de mettre en relation le champ électrique
E avec la densité du courant J. ce qui se traduit en équation par :

E=2.7 (54)

pour le cas particulier on aura :
Zs = Osur.la.region.metallique
Zy = oo.ailleurs

Sur la région occupée par une impédance de surface les conditions aux limites et de
continuité des champs tangentiels permettent d’écrire :

E=E=FE=2.7 (55)
T+ T =7

En remplacant E1, E2 ,Jlet J2 par les équations de la relation (24) on peut écrire :

- = - =
VZy1 (A1 + BY) = VZp2(As + By)

g T

VZo(A + B)) = z,(A=B1 | Ay-Ba (%6)
01 1 1 S Z()1 Z()2
Ce qui donne en expression matricielle

A Zo1Z02+Zs(Zo2—Zo1) ﬁ 2Zs\/Z01Z02

L —Zo1Zo2+Zs(Zo+(Zo2) "%  —Zo1Zoa+Zs(Zor+(Zo2) " * (57)
A2 2Zs\/ Zo1Zo2 T Zo1Z02+Zs(Zo1—Zo2) T1T :
—Zo1Zo2+Zs(Zo1+(Zo2) "% —Zo1Zo2+Zs(Zo+(Zo2) " F

T-I\Z est I’échelon d’ Heaviside défini de telle sorte que :

{ L.sur.la.region.de.l'impedance.de.sur f ace.

H, == 0.ailleurs

L’expression de l'opérateur de diffraction, qui relie les ondes réfléchies aux ondes inci-
dentes sur cette région est tirée de la relation (57) tel que :

Z01Zo2+Zs(Zo2—Zo1) 27\ Zo1 Zoa
f — —Zo1Zo2+2Zs(Zo+(Zo2)  —Zo1Zo2+Zs(Zo1+(Zo2) (58)
Q 273\ Z01Z02 Zo1Zo2+Zs(Zo1—Zo2) :
—Z01Zo2+Zs(Zo1+(Zo2)  —Zo1Zo2+Zs(Zo+(Zo2)
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5.4.14 Expression de [y sur tout le plan de discontinuité.

Sachant que les différents vecteurs A sont des vecteurs formés de deux composantes 'une
suivant 'axe des x et 'autre suivant ’axe des y, ainsi ces vecteurs dépendent des milieux
dans lesquels ils sont calculés, ce qui nous rameéne & écrire :

x
Y

_>
A
B (50
5.4.15 Cas ou le plan de discontinuité contient une impédance de surface.

ﬁ
A
i

2

Al Al

) Y Y

La matrice de diffraction caractéristique du plan de discontinuité contenant une impé-
dance de surface est donnée par la relation suivante :

7 7 —Z01 T Zo1Z02+Zs(Zoa—Z01) 1T
—H,, + K 1Hy + Zo2 ZOle‘"‘ 01Z02+Zs(Zo2—Zo1) 7

[f ] = |: N Zo1+Z02 7ZOIZ02+Z5(ZO+(/Z\02) Z

i . 2V Zo1Zo2 . 27 s\ Zo1 402

KaoHsi+ Zo2+Zo1 'Hl'*Z01Z02+Z5(Z01+(Z02)H2
Yy

7 . 1 2ZoZo 77, 2757/ Z01Z02

B T TR T T AT T (60)
— ) Zo1—Zo2 I7. 01Zo2+Zs(Zo2—2Zo1 :
m + KQQHS'L + Zo1+Zoa Hl + —201202+Z3(Z0+(Z()2)HZ

5.4.16 Cas ou le plan de discontinuité contient des sources auxiliaires.

L’intégration de la technique des sources auxiliaires dans la méthode itérative consiste
a remplacer en premier lieu les composants localisés du circuit étudié par des sources auxi-
liaires .Les composants dipolaires « résistor, inducteur, condensateur, diode » sont modélisés
par une seule source localisée et le transistor par deux sources localisées couplées de facon
électromagnétique). Par la suite nous activons les sources 1'une aprés Pautre (sources d’ex-
citations et sources auxiliaires) et nous déterminons le couplage électromagnétique entre ces
différents éléments du circuit étudié. Une fois cette opération terminée, nous branchons les
composants localisés a leur place dans le circuit et nous calculons les paramétres du circuit
global en se basant sur les résultats trouvés dans la premiére partie et sur les schémas élec-
triques intrinséques des composants. La matrice de diffraction caractéristique du plan de
discontinuité incluant des sources auxiliaires localisées est donnée par :

—

_ﬁm + Kllﬁsi + Mﬁ K12H\si + 2 ZOlZO2-Hz

- /7 goﬁ-/zgz v C AZ02+ZZ01 P (61)
. V 2401402 . _ . 01—202 7.
K21Hsz + Zoa+Zo1 -Hz Hm + K22Hsz + Zo1+Z02 Hz

}/I; est ’échelon d’ Heaviside défini de telle sorte que :

1.sur.la.region.de.source.si.
0.ailleurs
est I'une des différentes sources de la structure ( sources d’excitation et sources auxiliaires)
qui est activée. Donc dans les deux derniers cas les différents parametres qui constituent
lopérateur de diffraction sont exprimés en fonctions de H, ,H; H,, et H, , : fonctions
indicatrices des différentes régions constituant le plan €.

Hy == {

Fac-SESNV-Dep-SM-ULBM-OEB 68 TOUFIK ZIAR



5 CHAPITRE IIT : LES METHODES DE MODELISATION
ELECTROMAGNETIQUE DES CIRCUITS INTEGRES.

5.5 Opérateur de réflexion I

L’opérateur de réflexion [ est défini dans le domaine modal. 11 décrit la nature des parois
du boitier et le diélectrique des différents milieux de la structure. Il assure le lien entre les
ondes diffractées(Ay) par le plan de discontinuité es les ondes réfléchies (By) d’une part par
le capot supérieur et d’autre part par le capot inférieur, cet opérateur s’exprime par :

~ o 1-— Zokyma’ﬁ
=Y |fon> :

W < fﬁm,n | (62)
m,n,q 0k I m,n

Ou fo . : représentent les fonctions des modes du boitier contenant le circuit. Leurs expres-
sions dépendent de la nature des murs latéraux de ce boitier. Zy, : impédance intrinséque
du milieu k

Ynif:,’j : Admittance de mode ramenée au niveau de I'interface €2 , elle dépend de I'épaisseur
du diélectrique (h) du milieu considéré. Son expression en fonction des modes (TE ou TM )
se met sous la forme suivante :

— Pour un capot supérieur ou inférieur placé a la distance h du plan de discontinuité.

Y,f;’?’i =Y, (Erk cOth(Ym n(Erk) ) (63)
— Pour un circuit ouvert (en I’absence du capot/ guide d’ondes infini).
Yom = Yo u(em) (64)

Avec : Y est Padmittance de mode donnée pour les modes :

_ WVTE __ 'Ym,n(E'rk)
TE Y5 = tmalee)

= TM @ Y = Leseea
m,n Ym,n(Erk
Ymmn(rk) © est la constante de propagation exprimée dans le domaine spectral fonction des
grandeurs géométriques et des différents éléments caractéristiques du milieu k considéré. Elle

s’exprime par la relation suivante :

Sl = |7] 4 [T (65)

a

5.5.1 Transformé de Fourier rapide en mode (FMT) :

Sur le capot supérieur et inférieur du boitier métallique, 'onde incidente Ay subit une
réflexion totale pour générer une onde réfléchie By, tel que :

BrM 0 M || ATv
La transformé de Fourier rapide en mode est une fonction permettant de définir les ampli-
tudes des modes TE (transverse électrique) et TM (transverse magnétique) dans le domaine
spectral. Son utilisation dans la méthode itérative réduit considérablement le temps de cal-
cul et accélére le passage des ondes incidentes des domaines spatial au domaine modal et
accélére aussi le passage des ondes réfléchies du domaine modal au domaine spatial.

ATE ] Az

[ Ay ] = 2D — FMT [ A (67)
TE

[ g';vz ] =2D — FMT"" l %M ] (68)
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La2D—FMT etla 2D — FMT| symbolisant respectivement la transformé de Fourier directe
et inverse en mode a deux dimensions La F'MT nécessite la discrétisation des domaines
spatial et modal. La discrétisation du premier domaine est réaliser par un maillage des
différentes régions du plan 2 en petites surfaces (pixels) dont les dimensions sont liés aux
dimensions des composants passifs inclus dans ce plan. Le comportement électromagnétique
d’une structure planaires simple ou multicouches sera résumé par ’écriture des conditions aux
limites et de continuité des champs tangentiels sur chaque pixel dans ce domaine I'interaction
entre pixels n’est pas considérée dans la formulation de la méthode. En revanche, I'utilisation
de la FFM'T introduit un couplage implicite des pixels dans le domaine modal. Les grandeurs
électromagnétiques et les ondes (incidentes et réfléchies) sont représentées par des matrices
dont les dimensions dépendent de la densité du maillage choisi.

Les transformées de Fourier utilisées dans la mise en ceuvre de la sont des combinaisons
des en cosinus et en sinus selon la nature des parois latérales de la cavité contenant le circuit a
étudier. Ces a deux dimensions ont été généralisées aux fonctions complexes & deux variables.
Dans ce qui suit, pour traiter les circuit micro-ondes la & deux dimensions est formulée pour
le cas ou les murs latéraux sont électriques.

5.5.2 Transformé de Fourier rapide (FFT) :

Soit V, un vecteur a deux composantes (Vx, Vy) de longueur (M ,N ), contenant chacune
les amplitudes des échantillons v(x, y) de la surface de discontinuité tel qu’elles soient de la
maniére suivante :

M,N
V=2 Vizy) (69)
z,y=0
1 M-LN-1 —2jnzw  —2jmym
FFT(V) =V}, = TV > V(e+ly+1l.e v e (70)

z,y=0
On définit la transformée de Fourier rapide de V, une fonction V,fw telle que :

M—1,N—1
1 —2jnxm —2jmym

TN S Vim+lm+1l)e 8 e M (71)

n,m=0

FFTY (V) ,) =Vz,y=

De méme, tout en connaissant le spectre d’un vecteur quelconque, il existe une fonction
inverse qui restitue le vecteur initial dans le domaine spatial tel que :

M—-1,N—1

2
FFT(E)= > E(x+1ly+1). {cos 7};:#

(72)

anw} { 2nym . . 2nym
— jsin oS —

_ N i j sin i

.’E,y—

5.5.3 Transformée de Fourier rapide en mode dans le cas Ou les murs latéraux
sont électriques

Dans ce cas, les composantes des champs électriques (Ex et Ey) sont décomposées respec-
tivement sur des bases en cosinus-sinus qui résultent des conditions aux limites sur les murs
latéraux. Ainsi les transformées de Fourier rapide en cosinus et sinus-cosinus sont déduites.
D’autre part, la FFT en exponentielle (70) n’est autre qu’une combinaison linéaire de la
transformée de Fourier en cosinus et en sinus. En remplacant les termes en exponentielle
dans I'équation (70) par leurs équivalents trigonométriques, la FET devient alors :

M-1,N-1 2nxmw 2nxmw 2nym 2nym
FFT(E) = wyzzo E(x+1,y+1).|cos N — jsin N } {cos i — jsin i (73)
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Aprés développement on obtient :

M—1,N—1
FFT(E) = Z E(x+1,y+1).
z,y=0
X 2nxm 2nym . 2nxm | 2ny7r} , { . 2nam 2nym L 2nym 2nxm
coS cos — sin sin — n cos sin cos
N M N M N M M N

(74)
Pour passer de la FFT en exponentielle & la FFT en cosinus sinus, on annule I’équation
(74).Ceci se fait en doublant le domaine de définition du vecteur initial et en utilisant un
jeu de symétrie suivant ’axe de révolution pour déterminer les coefficients de Fourier en
cosinus-sinus et sinus-cosinus.

5.5.4 Principe de la transformée de Fourier rapide en mode (FMT) :

La décomposition du champs électrique E(x, y) sur la base des modes TE et TM du
boitier est donnée par 'expression suivante :

E(z,y) = Z et | fEE(2,y) > 4epmnry | fEE(2,y) > (75)

m,n=0

Avec : f mn TE (x, y) et f mn TM (x, y) sont les fonctions de modes du boitier du circuit
a étudier (dans notre cas c’est un guide d’onde rectangulaire) qui constituent une base
orthonormée dans le domaine modal. Les amplitudes des modes TE et TM sont exprimées
par :

EmnTE =< an(l’,y) >=< fnfn(x7y) | E(may> >
ety =< oM (z,y) >=< [N (z,y) | E(z,y) > (76)

Dans notre application on a choisi un boitier & parois électriques dont les fonctions de
modes sont exprimées respectivement par les relations suivantes :

Les amplitudes des modes peuvent s’écrire alors sous la forme suivante :
— pour le mode TE :

e _ N 1 [20mn mam, . nyw
fxmn - b (%)2+(%)2 ab COS( a )Sln( b )

e _ M 1 |20mn MYyT, . MIT
ymn — a (ﬂ)2+(%)2 ab COS( b )Sln( a ) (77)

™ _ M 1 20mn mxm, . Nym

= T\ e )

fEM— L ! 2Tmn Cos(nyﬂ) sin(m:mr) (78)
B R R a
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Avec 1 opp=g si (m,n) # 0, 0pp=1 si (m+n)=0; m,n :indices des modes TE et TM;
a :dimension du boitier suivant ’axe ox et b : dimension du boitier suivant I'axe oy.

< cos(™)sin(™™) | Ep(z,y) >

< cos(™T ) sin(225) | B, (z,y) >

b

(79)

TE n —-m
€ [20mn | 5 "
m n
Cmn \/( % ab @ b

Le plan Q étant divisé en pixels, nous pouvons effectuer le changement de variable sui-
vant :

= Nim avec Ny; Nombre de pixels suivant ox

Sl 28

= NLOQ avec Ny Nombre de pixels suivant oy
Les produits scalaires deviennent

No1 No2

mrm, . . MmJT
< cos sin E.(x E.(i,7).cos
(i) | Bulay) >= 3.3 Belid) (o sin(R)
No1 No2 :
< cos(m:m)sin( ) | Ex(z,y) >=>_ > E.(i,7).cos( )sin(m‘m) (80)
a =0 j=1 N 01 N02
Finalement les amplitudes des modes TE et TM peuvent s’écrire ainsi :
No1 Noz :
>N EL(4,5).cos( nm)sm(mjﬂ)
Crr Ton i=0 j=1 Not Nogz
| =Kmmn). | b & | ] M : (81)
Crnmr w b iiE nm) . (mﬂr)
(1,7).cos( sin
i=0 j=1 j N 01 N02

AvecK (m,n) = V) 1 \/ 20:{{;"

On appelle la transformee de Fourier en cosinus et sinus ’expression suivante :

No1 Noz
>N EL(i,5).cos( m)sm(n‘yﬂ)
Eﬂ?(l7]) i=1j=1 NOI N02
2D — FT pssin O N T ‘ (82)
PSS B ) cos 2T im0
1,7).cos sin(——
i=1j=1 vl N02 N()l
Finalement la transformée de Fourier en mode (FMT) :
€mm E. (i, j) Eq(i, j)
v | = 2D — Fliossin , = FMT 83
[ el M ] [ E,(i, j) Ey(i, j) (83)

Ou T est 'opérateur de passage dans le domaine spectrale défini par :

T = K(m,n). l

3 ‘3‘

| (54)

SSEESE
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5.6 Conclusion

Plusieurs méthodes numériques ont été développées pour analyser et caractériser des
circuits micro-ondes en technologie micro ruban a savoir les méthodes intégrales et différen-
tielles. Face a la complexité de ces circuits, ces méthodes ont été réajustées pour la mise en
ceuvre d’une approche itérative basée sur le concept des ondes transverses.

Dans ce chapitre, nous avons exploré les différentes méthodes d’analyse et de modélisation
EM qui existent dans la littérature. Enfin et pour focaliser notre étude nous avons choisi de
présenter ’étude détaillée d’'une méthode de résolution numérique intégrale récente appelée
méthode itérative basée sur le concept de 'onde transverse connue sous ’abréviation anglaise
WCIP ( wave concept iterative procedure ).
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6 Chapitre IV Analyse EM et caractérisation de
quelques structures passives de CI par la méthode
itérative.

Chapitre 1V :
Analyse EM et caractérisation de
quelques structures passives de CI par la
méthode itérative.
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6.1 Introduction

Nous avons commencé ce chapitre qui se veut pratique par La conception d’une ligne
micro ruban qui est effectuée selon un cahier de charge prédéterminé, a partir des épaisseurs
du substrat et celle du ruban ainsi que la permittivité relative du substrat diélectrique
et 'impédance caractéristique pour avoir 'adaptation, on a pu calculer la largeur du ruban
ainsi que la permittivité effective de la ligne micro ruban. La deuxiéme partie du chapitre est
dédiée a I'analyse de quelques structures micro ruban par la méthode itérative (WCIP) et cela
sur une large bande de fréquence dépassant les 100 GHz, nous allons étudier par simulation
L’influence des différents paramétres géométriques et technologiques : I'épaisseur du substrat,
sa permittivité, la largeur du ruban, l'espace entre les lignes et enfin la miniaturisation
globale des structure sur les paramétres S et les impédances vue par la source , ainsi que les
distribution des densité de courant des structures modélisées et étudiées . [79-91|

6.2 Conception d’une ligne micro ruban.

Comme il a été vu dans le premier chapitre, Une ligne micro ruban (figure 58) se caracté-
rise par la propagation d’'un mode quasi-TEM sans fréquence de coupure. Cette structure se
modélise sous la forme d’une ligne de transmission, en considérant une structure homogéne
définie par une impédance caractéristique (Zc) et une permittivité relative (e,.). Les proprié-
tés des lignes dépendent de I’épaisseur h du substrat sur lequel elles sont réalisées. Cette
technologie présente deux principaux inconvénients : elle est dispersive aux fréquences mil-
limétriques, elle nécessite un amincissement du substrat pour d’une part réduire la largeur
du ruban (W) pour une impédance caractéristique donnée, et d’autre part pour réaliser des
trous métallisés (vias) de connexion entre les deux plans. Ces via (holes) introduisent des
éléments parasites. Malgré ces inconvénients, cette technologie est la plus utilisée industriel-
lement. Ceci peut s’expliquer par 'existence des modéles de simulation précis des dispositifs,
qui tiennent compte de ces effets et qui contribuent & une bonne conception de circuits.

6.2.1 Cahier de charge

On veut raccorder deux circuits intégrés micro-ondes en utilisant une ligne de transmission
micro ruban. la ligne doit étre de 10 cm de long; construite en utilisant le cuivre comme
conducteur d’épaisseur (t = 0,15 mm) pour le micro ruban et le plan de masse du dessous
qui doivent étres séparées par une fibre de verre époxy de permittivité (e, = 4,9) d’épaisseur
(h = 0,8 mm). On doit effectuée une adaptation d’impédance de la ligne pour avoir une
impédance caractéristique ( Zo = 50 Q).
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T
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Substrat diélectrique
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v‘\..
Plan de masse

FI1GURE 58 — Section droite d’une ligne micro ruban avec les différents paramétres.

6.2.2 Etapes de la conception

On doit Déterminer les éléments suivants :

— La largeur effective (IW,) du micro ruban

— La constante diélectrique effective (e.7s) pour la conception micro ruban

Par I'utilisation des équation de la relation (6) et du tableau B.6 de I'annexe B, concernant
I'impédance caractéristique en fonction de W/h (sans correction pour t fini), implémenté
dans un code MATLAB on a tracé des courbes de I'impédance caractéristiques en fonction
du rapport w/h présentées dans les figures ci-dessous.
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FIGURE 59 — Impédance caractéristique en fonction du rapport w/h .

Nous observons que 'impédance caractéristique diminue avec I’augmentation du rapport
W /h pour les deux cas de figures. On observe aussi une certaine continuité entre les deux
ensembles d’équations qui donnent les mémes impédances caractéristiques pour W/h = 1.
Nous calculons manuellement I'impédance caractéristique pour notre cas par 'utilisation de
la premiére série d’équations (W/h < 1) pour ce calcul, nous aurons les résultats suivants

Comme la valeur de Zj est supérieure a I'impédance caractéristique désirée de 50 = ) ,
il est clair que le rapport W/h doit étre augmenté afin de réaliser la conception. Cela signifie
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que nous allons résoudre la seconde série d’équations de conception (W/h > 1). Dans cette
étape nous allons prendre en considération la correction apportée par I'épaisseur finie du
micro ruban et utiliser la formule pour (W/h > 1/27). Nous allons implémenter cette partie
sur MATLAB et essayer de trouver une solution précise a notre probléme. En respectant les
valeurs qui nous ont été imposées dans le cahier de charge nous trouvons :

— La largeur du ruban W=0.0013 mm
— La permittivité effective e.;y = 3.6498

6.3 Exemples de simulations et commentaires
6.3.1 Les structures d’étude.

Les structures étudiées sont des circuits planaires simple couche ,constitués par des lignes
micro ruban d’épaisseur négligeable, d’'une source de champ FEj représentant le signal d’entrée
du circuit et une source auxiliaire F;y représentant ’élément actif, le tout est déposé sur un
substrat diélectrique unique, un plan de masse est réalisé en meétallisant tout 'autre coté
du substrat .Les extrémités de la source d’excitation et de la source auxiliaire ( I’élément
actif) sont court-circuitées par le boitier contenant le circuit. Pour exécuter la modélisation
électromagnétique le circuit est encapsulé dans une cavité métallique comme il est montré
dans la Figure 60.

omaine métalliaue /_El_emmt localisé

.l

€1=go(air)

P

oo B A \Jﬂ I lan de l'interface Q
Souree —— Diélectrique \ Plan de masse

FIGURE 60 — boitier contenant une structure planaire.

Dans I'approche de modélisation globale envisagée chacun des composants dipdles (ré-
sistance, inductance, capacité, diode) est remplacé par une seule source auxiliaire localisée
tandis que les composants actifs tripoles (les transistors) sont remplacés par deux sources
auxiliaires localisées. Ces sources sont respectivement placées au niveau des contacts oh-
miques des différents composants .Les interconnexions ainsi que la connexion a la masse sont
assurées par des lignes de transmission .

6.3.2 Les paramétres de simulation

La base du circuit est rectangulaire (axb), divisés sous forme de grille uniforme de M x
N pixels. Les autres paramétres du circuit sont les suivantes :
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— h1 : hauteur du boitier

— h2 : épaisseur du substrat

— €1 : permittivité du milieu supérieur du boitier (¢,1=1 cas du vide)
— &,9 : permittivité du substrat

— a;b : dimensions de la base du boitier

finit : fréquence initiale.

— ffinal : fréquence finale.

Les Paramétres standard choisis pour toutes les simulations ( sauf contre indication)sont :
— axrb = 10210

— gammede frquence|0 — 150|GH z

— h2 =2mm; hl = 2mm,

— &g = li6,0 =129

— MxN = 16x16pixel; Nit = 300

— pas de fréquenceA=0.5 GHz

6.3.3 Convergence de la méthode

Pour voir la convergence de la méthode On a lancé la simulation pour l'interface de la
figure 63 et on a tracé I'impédance vue par la source en fonction du nombre d’itérations
illustrée dans la figure 61 Nous remarquons que la convergence est atteinte a partir de 150
itérations.
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FIGURE 61 — Convergence de 'impédance vue par la source en fonction du nombre d’itéra-
tions.

Le temps de calcul pour atteindre la convergence dans la bande [1-150] GHz avec plu-
sieurs pas de fréquence est présenté dans le tableau 4.1

Tableau 4.1 vitesse d’exécution en fonction du pas de fréquence choisi. ( processeur
3.4GHz, RAM 512 MO).

Pas de fréquence Af en GHz Le temps de calcul

0.25 & mn (06s
0.5 4mn 09s
1 12mn 10s
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6.3.4 Influence du pas de fréquence Af sur les résultats de la simulation

Dans cette partie est pour vérifier 'influence du pas de la fréquence Af sur les résultats
de la simulation. On a lancé la simulation pour l'interface de la figure 63, en respectant tous
les paramétres standards choisis plus haut et en variant le pas de la fréquence Af on a tracé
les parameétres S du circuit pour trois cas : Af =0.25 GHz , Af =0.5 GHz et Af =1 GHz.

(
|
_.: > ?
)

0
.— ; _;:{:1

T e S

.

Transmission & Reflexion en dB

Transmission & Reflexion sn dB
& -

B
Transmission & Reflexion en dB

5 i 15 . :
Fréquence en Mz i0® o 5

|
i |
0

§ 10 1]
Fréquence enHz oo Friquence en Hz o

Af=0.25 Af=0.5GHz Af=2GHz

FIGURE 62 — L’effet du pas de la fréquence Af sur les paramétres S11 et S21 d’une structure
micro ruban passive.

On remarque dans les Figures 62 I'apparition de fréquence de résonance secondaires pour
les petits pas de fréquence, ces résonances parasites disparaissent si on choisi un grand pas
de fréquence, donc pour une analyse précise il est recommandé 'utilisation de petits pas,
I'inconvénient du choix du petit pas est 'augmentation du temps de traitement
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6.4

6.4.1

6.4.2

Exemplel : Influence des paramétres d’une ligne micro ruban
sur les caractéristiques d’un circuit passif.

Structure de ’interface d’étude

O=NUWUshO~NOO

FIGURE 63 — Structure de I'interface exemple 1.

a

Réglon diélé

2 10 11 12
Rdﬂlan métallique ( ligne micro ruban)

3 14 16 18

Influence de la largeur du ruban W sur les caractéristiques de la structure

passive

Dans cette partie nous avons lancé la simulation pour la structure de l'interface de la
figure 63 par l'introduction des paramétres standards de simulation cités en § IV. 5.3.2 Et
par la variation du seul paramétre W (largeur du ruban de la ligne) nous avons tracé les

parameétres de réflexion et de transmission pour trois cas différents.
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FIGURE 64 — L’effet de la largeur du ruban W sur les paramétres S11 et S21 d’une structure

micro ruban passive.

Dans les figures 64 on remarque une nette dégradation du coefficient de réflexion S11
avec 'augmentation de la largeur du ruban W dans la bande de fréquence [50-150] GHz
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. Tandis que dans la gamme [0-50] GHz on remarque une fluctuation dans le gain ( 15
dB pour W=625 um puis 8dB pour W=1.25mm et enfin 17dB pour W=2.5mm) avec un
rétrécissement dans la bande passante. Donc les lignes micro ruban avec des traces de ruban
plus larges présentent les plus petites pertes (réflexion minimale), une augmentation de la
largeur W peut réduire les pertes.

6.4.3 Influence de I’épaisseur du substrat h2 sur les caractéristiques de la struc-
ture passive.

Dans cette partie nous avons lancé la simulation pour la structure de l'interface de la
figure 63 par I'introduction des paramétres de simulation précédant sauf pour I’épaisseur du
substrat h2 qu’on a laissé comme paramétre d’ajustement. (La largeur du ruban est laissée
fixe W=625 pm). Par la variation du seul paramétre h2 (I’épaisseur du substrat) nous avons
tracé les parameétres de réflexion et de transmission pour trois cas différents

Transmission & Reflexion en dB

H —pin st
mewmaw

Transmission & Reflexion en dB
Transmiasion & Reflexion en dB

5 10 15 : ! | [ 10
Fréquence en Hz o™ i 10 15 Fréquence en Hz

Fréquence en Hz i

h2=1mm h2=2mm h2=4mm

FIGURE 65 — L’effet de I'épaisseur du substrat h2 sur les paramétres S11 et S21 d’une
structure micro ruban passive.

Dans les figure 65 , on remarque que 'augmentation de I’épaisseur du substrat procure une
nette augmentation de la réflexion a I’entrée pour les fréquences de résonance et spécialement
pour la fréquence principale qui est décalée a chaque augmentation de h2 vers les hautes
fréquences avec création de nouvelles fréquences de résonance ( on a pour h2 = Imm : S11 =
—17dB & fr.s1 = T6GHz;pourh2 = 2mm : S11 = —118.5dB & fres1 = 125G H z; pourh2 =
dmm : S11 = —24dB af,.s1 = 145GHz ) , on remarque aussi un rétrécissement de la bande
passante pour toutes les fréquences de résonance.

6.4.4 Influence de la permittivité du substrat ¢, sur les caractéristiques de la
structure passive.

Dans cette partie nous avons lancé la simulation pur la structure de l'interface de la
figure 63 par I'introduction des parameétres de simulation précédant sauf pour la permittivité
du substrat ,5 qu’on a laissé comme paramétre d’ajustement. (La largeur du ruban ainsi
que I’épaisseur du substrat sont laissées fixes). Par la variation du seul paramétre £,5 (la
permittivité du substrat) nous avons tracé les paramétres de réflexion et de transmission
pour quatre cas différents.
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FIGURE 66 — L’effet de la permittivité du substrat €, sur paramétres S11 et S21 d’une
structure micro ruban passive.

Dans les figures 66 , on remarque que 'augmentation de la permittivité du substrat procure
une nette diminution de la réflexion a 'entrée pour les fréquences de résonance et spéciale-
ment pour la fréquence principale qui est translatée ( décalée) a chaque augmentation de €9
vers les basses fréquences avec création de nouvelles fréquences de résonance ou la réflexion
est plus accentuée (on a pour ,0=2: S11=-25 dB a fres1=99GHz ; pour ¢,,=4 :S11=-25dB a
fres1=149GHz ; pour €,,=8 : S11=-20 dB a fres1=149GHz ; enfin pour £,,=12.9 : S11=-18.5
dB a fres1=125GHz ) . On remarque aussi un net rétrécissement de la bande passante pour
toutes les fréquences de résonance. Cela peut étre interprété par le fait qu'une augmentation
de la permittivité de la structure permet une meilleure propagation du champ électrique
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6.5 Exemple 2

: Influence de I’espace S entre les lignes dans une

ligne couplée sur les caractéristiques d’un circuit passif.

6.5.1

6.5.2

Structure de ’interface d’étude

FIGURE 67 — Structure de U'interface lignes couplées exemple 2.

caractéristiques d’un circuit passif.

Influence de l’espace S entre les lignes dans une ligne couplée sur les

Dans cette partie nous avons lancé la simulation pour la structure de l'interface de la
figure 67 par I'introduction des parameétres de simulation standards et par la variation du seul
paramétre S (espace entre les lignes dans une ligne couplée), nous avons tracé les paramétres
de réflexion et de transmission pour trois cas différents.
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FIGURE 68 — L’effet de I'espace S dans une ligne couplée sur les parameétres S11 et S21 d’une
structure micro ruban passive.

Dans les figure 68, on remarque que 'augmentation de 'espace S entre les lignes dans une
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ligne couplée procure une nette augmentation du coefficient de réflexion pour les fréquences
de résonance dans la bande de fréquence [0,100|GHz tandis que dans la gamme [100, 150]GHz
on remarque une diminution de la réflexion a I’entrée illustrée par le paramétre S11 de presque
2 dB et on remarque aussi que les bandes passantes restent presque inchangées pour toutes
les fréquences de résonance sur toute la gamme choisie.

6.6 Exemple 3 : Analyse d’un résonateur gap
6.6.1 Le circuit modélisé

Le but de cette étude est de faire une synthése de 'effet d’'un seul paramétre géomé-
trique qui est 'espacement du gap g sur Les caractéristiques du résonateur gap.( voir circuit
modélisé sur la figure 69).

micro ruban passive

Charge z= 50Q

Ligne micro ruban

FIGURE 69 — La structure d’un résonateur gap.

6.6.2 Structure de l’interface simulée du résonateur gap.

Dans cette partie nous avons lancé la simulation pour la structure de l'interface de la
figure 70 par I'introduction des paramétres de simulation cités en § 5.3.2 (La largeur du ruban
est laissée fixe W=625um).I’espacement g du gap est laissé comme paramétre d’ajustement.

FIGURE 70 — Structure de l'interface simulée du résonateur exemple 3.
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Par la Par variation du seul paramétre g (I’espacement du gap) nous avons tracé les partie
réelles des impédance vue par la source ainsi que les paramétres S pour trois cas différents
( g=0.312 mm; g=0.625 mm; g—1.25 mm).
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FIGURE 71 — Variation des paramétres de réflexion et de transmission en fonction de ’espa-
cement du gap .
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FIGURE 72 — Variation de 'impédance vue par la source en fonction de I'espacement du gap.

Nous remarquons, dans les Figures 71 et dans la bande choisie Initialement, que 'aug-
mentation de ’espacement du gap procure une réflexion presque totale a I'entrée. Donc la
présence du gap atténue complétement le signal. Plus ’épaisseur du gap augmente plus le
phénomeéne de réflexion s’accentue. En effet, la discontinuité (gap), qui peut étre modélisée
par un circuit de capacités en m, présente une impédance caractéristique différente de celle
de la ligne micro ruban ce qui cause la réflexion du signal, généralement interprétés par les
pertes par rayonnement. On remarque aussi dans les figure 71 et 72 que la fréquence de
résonance augmente au fur et & mesure que I’épaisseur du gap augmente. Avec une nette
croissance de la partie réelle de 'impédance vue par la source.
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6.7 Exemple 4 : Etude de effet de la miniaturisation des éléments
passifs sur les caractéristiques d’un circuit intégrant un élément
actif.

6.7.1 Le circuit a modélisé

Dans notre modélisation on va s’intéresser au circuit actif planaire montré par son circuit
électrique équivalent dans la figure suivante :

FIGURE 73 — Schéma électrique du circuit a modéliser exemple 4.

6.7.2 La structure d’étude.

ane micro ruban La diode Gunn

Source d’éxcitation Dié€lectrique

FIGURE 74 — La structure de l'interface du circuit intégrant un élément actif (diode Gunn).

Nous supposant que les dimension de la diode sont trés faibles devant la longueur d’onde
pour que I'équivalence élément localisé soit vérifiée. [’originalité de I'approche de modélisa-
tion globale, proposée pour 'analyse de la diode Gunn , est dans la modélisation de la diode
Gunn par une seule source auxiliaire localisée S;(F1, J;) , dans le plan 2 du dispositif, cou-
plée d’une fagon électromagnétique avec la source d’excitation Sy(Ep, Jo). Le résultat est une
méthode facile et rapide pour une analyse globale de 'environnement du circuit contenant
la diode Gunn comme il est illustré dans la Figure 74.
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6.7.3 Les conditions aux limites

Le plan de discontinuité Q de la structure consiste en quatre domaines (figure 74) : le
métal, le diélectrique, la source Sy(FEo, Jo) et la sourceS;(FE1, J;). Ji et Jy sont les densités
des courants pour chaque source.Y; et Y5 sont les admittances de chaque milieu. Le champ
électrique dans chaque domaine vérifie les conditions aux limites suivantes :

Milieul

<4——| Plan (Q)

» Milieu 2

J

[
L

Y, E,

diode Gunn

FIGURE 75 — Schéma électromagnétique équivalent de la structure & modéliser.

— E’1l = E’2 = 0 sur le domaine métallique (Hm)

- E’1 = E’2 et J1 = J2 = 0 sur le domaine diélectrique (Hi)

— E’1 = E0 = E’2 : sur le domaine de la source d’ excitation (HSO0)

— E’1 = E1 = E’2 : sur le domaine de la diode Gunn (HS1) si elle est modélisée par une

impédance auxiliaire

- E'2 =FE"2 = Z;,,(J1 + J2) Sur le domaine de la diode Gunn si elle est modélisée par
une Impédance vue par la source.EO, E1, sont respectivement les champs électriques

des sources S0, S1.
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6.7.4 L’opérateur de diffraction Tq

En respectant les conditions aux limites ci-dessus, on eut définir I'opérateur de diffraction

~

I'q comme suit :

- Si la diode Gunn est modélisée par une source localisée, [q est défini par la relation

suivante :

Zo2—Zo1 IT

] Hyi + Zo1+Zo2

— 1
—H, — [ Z01Z02+Z0(Zo1—Zo2)
Z01Zo2+Z0(Zo1+(Zo2)

Zo2+Zo1

0
2V Zo1Zo2
[ 2207/ Zo1 Zaz Hy + H,.
Zo1Zo2+Zo(Zo1+(Zo2)

0

-

_ﬁm_[

P/fs est I’échelon d’ Heaviside défini de telle sorte que :

1lsur.les.sources
0.ailleurs

H, == {

7.4 2VZoZoy 7.
270/ Z01Z02 ] HS’ + Zo2+Zo1 T
Z01Z02+Z0(Z01+(Zo2)
1 —

Zo2—2Zo1
Z01Zo2+2Z0(Zo1—Zo2) Hg — Z01+Z02H
Zo1Zo2+Z0(Zo1+(Zo2)

(85)

- Si la diode Gunn est modélisée par une impédance vue par la source, I'q est défini par :

— 1 — —
_ _ ) Zo2—Zo1 Z01Z02+Zin(Zo2—Zo1)
. Hy, l Zo1Z02+Zo(Zo1~Zo2) Hg + Zo1+Zo2 Hl + —Z01Z02+Zin (Zo+(Zo2)
T — { Zo1Zo2+Z0(Zo1+(Zo2)
T 0 —~ —
. 2VZo1Z02 TT 2ZinN Zo1Zp2
[ Y ] l 220V Z01 Zo2 Hy; + Zo2+Zo1 i+ Z01Zoz+Zm(Zm+(Z02)H
Zo1Zo2+Zo(Zo1+(Zo2)
0 —
_ . 2V Zo1Z02 2ZinNZo1 Zoa
[ 220/ Zo1Zo2 Hyi + Zoa+Zo1 T =Zo1 Zoz+Zin(Zo1+(Z02)
Zo1Zo2+Zo(Zo1+(Zo2)
— 1 ,\ —
_ _ . Zoa—Z01 IT Z01Z02+Zin(Zo2—Zo1)
Hm Zo1Zo2+Zo(Zo1—Zo2) Hsz Zo1+Z02 i —Z01Z02+ Zin(Zo+(Zoz2) d
Z01Zo2+Z0(Zo1+(Zo2)

Sur le domaine de la diode on peut assumer les relations suivantes :

V= Ey
[d:Jd.C
Ed C‘/d
g etV €, g
T, 41, dtiT T

EQI

d

1
—(J1+ J2)Z4

(86)

(87)

7d est I'impédance vue par la source modélisant la diode Gunn et Zin est I’ impédance

de son schéma électrique équivalent .

¢ et d sont les dimension du domaine diode
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6.7.5 Analyse du circuit étudié

En premier lieu, on suppose que la structure est excite par deux sources : SO(E0,J0) est la
source d’excitation et S1(E1,J1) est celle modélisant la diode Gunn. En suite on peut définir
la matrice d’accouplement entre les deux sources par la relation suivante :

Jo Yii Yio N
= 88
HEEEAH E
6.7.6 Calcul des paramétres Y de la matrice d’accouplement

Quand la source Sy(Ey, Jo) est activée et la source Sy(E}, Jy) est court-circuitée Ey = 0.
On peut obtenir de la relation matricielle les équations suivantes :

Jo =y Eo + yi12b

E,=0=
. { Ji =y Lo + y ba

{ Jo=ynbkr =y = }% (89)

Ji=yalb =y = }%

dans le cas ou la source S1(Ey, J;) est activée et la source Sy(Ey, Jy) est court-circuitée
Ey = 0. On peut obtenir de la relation matricielle les équations suivantes :

Jo = yi1Eo + yi12bi

Ey=0=
° { Ji = ynEo + yo br

Ji (90)

Jo = Y12 = y12 = }%
Ji = ynEr = yn = &

JO et J1 sont les densités de courant crées par les sources SO(E0,J0) et la source S1(E1,J1)
respectivement

6.7.7 Le calcul de 'impédance caractéristique vue par la source 7,

Pour le calcul de 'impédance vue par la source Z;, la diode Gunn doit étre connectée a
sa place dans le circuit :

(91)

{ Jo = y1Eo + y12En ~ g Eqo _ ya($) + ya
Jl - 3/21E0 + y22E1 = —yd(%)El ! JO yll(yd(%) + y22) — y12y21

le champ électrique est donné par :

On prend le facteur de forme ( d/c) =1, car les sources sont supposées carrées les relations
de I’ impédance Zin et du champ deviennent :

Ey Ya + Y22

Ly = — = 93
Jo Y11(Ya + Y22) — Y12Y21 (93)
B} 1 =[—""|F! (94)

[ T ] Yd + Yoo [ T ]
) )
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L.\' CF [
—— A |
o C g || T, .
[ ]
o | —
Rg

FIGURE 76 — Circuit équivalent de la diode Gunn avec son symbole.

La diode utilisée est une diode Gunn, son schéma électrique équivalent est montré dans
la figure 76 :

L’impédance Zd de la diode tirée de son schéma électrique équivalent.

Z =jwls+

JwCy

— Rg
1+ jwR,C,

1
7 =
P = Ch
27
Zy= 2% 95
7+ 2, (95)

6.7.8 Simulation du circuit.

L’interface de la structure d’étude utilisée dans notre étude est introduite dans notre
code MATLAB est montrée a la figure 77

Domaine diode Guun Domaine diélectrique

TR R N ]
POOANEED

C=NULD DN

Domaine source d'excitation Domaine métallique

FI1IGURE 77 — La structure de l'interface exemple 4.

Fac-SESNV-Dep-SM-ULBM-OEB 90 TOUFIK ZIAR



6 CHAPITRE IV ANALYSE EM ET CARACTERISATION DE QUELQUES
STRUCTURES PASSIVES DE CI PAR LA METHODE ITERATIVE.

1. Les paramétres de la simulation

1.1 Les paramétres intrinséques de la diode Gunn utilisés dans la simulation

Cys(fF) Ri(Q) Cuas(fF) gm(m.S) Raq(Q) Cus(fF) 7pS
396.3 0.1 78.0 11.71 85.4 59.1 0.99

1.2 Les paramétres de Simulation de la méthode itérative

La WCIP a quelques problémes de convergence, méme pour de simples structures. Dans
notre exemple, on montre les résultat trouvés pour un circuit planaire actif qui est composé
d’une partie active qui est la diode Gunn et une partie passive présentée par les connexions
assurées par une ligne micro ruban. Le tout déposé sur un substrat, on va s’intéresser uni-
quement & la miniaturisation de la partie passive (ligne micro ruban et substrat) dans ce qui
suit.On a choisi les valeurs suivantes des paramétres de simulation : MXN = 16x16 pixels;
hl =5 mm; h2 =0.63 mm; e = 1; e, = 9.8; = Nit =300; la bande de fréquence [10-70]
GHz, le pas de fréquence est égale a 0.1 GHz.

1.3 Les étapes de la miniaturisation (intégration)

-")L:IIU.‘

integration

FIGURE 78 — Miniaturisation de la partie passive (ligne micro ruban et substrat).

On a lancé le programme de simulation pour la méme structure en exécutant une minia-
turisation globale de la partie passive (ligne micro ruban et substrat) par la variation des
seules dimensions de la base du boitier ( axb), on a pris trois cas de figures : I (a = b =24
mm ); I (a=b =12 mm); Il (a = b — 6 mm).
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1.4 Résultats de la simulation

On a obtenu les résultats suivants (voir les figures 79; 80; 81)
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FIGURE 79 — Variation des coeflicients de transmission et de réflexion dans la bande de
fréquence [10-70] GHz pour différentes dimensions de la base du boitier.
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FIGURE 80 — Variation de I'impédance Z vue par la source dans la bande de fréquence [10-70]
GHz pour différentes dimensions de la base du boitier.
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Densité du courant Jven A/m
Densité du courant Jv en A/m

Densité du courant Jv en A/m

¥ i pixes s X inpixes Yinpixels £ Yin pixels

a=b=24 mm a=b=12 mm

FIGURE 81 — Distribution de la densité du courant |Jy| en Ampéres/m sur la structure de
Iinterface pour f= 10 GHz pour différentes dimensions de la base du boitier.

On remarque que la miniaturisation du support passif du circuit (boitier) (substrat et
ligne micro ruban) influe directement sur les performances du circuit actif global, mais le
grand éventail de choix pour les matériaux des substrats et les options de conception des
lignes micro ruban, procurent de considérables degrés de liberté dans les processus de fabri-
cation et principalement dans l'intégration des circuit dans les boitiers (S.1.P).
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6.8 Conclusion

Par le biais de la méthode intégrale WCIP. Nous avons analysé par simulation plusieurs
structures passives micro ruban a savoir : une ligne micro ruban, une ligne couplée, un
résonateur gap et enfin on a étudié leffet de la miniaturisation des élément passifs (substrat et
ligne de connexion) sur les caractéristique d’un circuit comportant un élément actif. L’analyse
exécutée concerne I’étude de l'influence des paramétres géométrique et technologique (largeur
du ruban, I'espace interligne, hauteur du substrat, espacement d’une discontinuité gap dans
une ligne, permittivité du substrat ...) sur les caractéristiques électriques des structures
globales (paramétres S, impédance, densité du courant).
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7  Conclusion générale.

Conclusion générale.
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7.1 Conclusion

La simulation des circuits micro-ondes devient, de plus en plus, une étape clé dans leur
conception. En effet, le coiit élevé des technologies et le temps mis oeuvre pour la réalisation
d’un circuit électronique analogique ou numeérique, rendent impossible 'approche classique
qui consiste a tester plusieurs maquettes d’essai pour y apporter les améliorations néces-
saires. Le concepteur doit disposer d’un outil de simulation efficace et précis pour prévoir les
performances d'un composant ou d’un circuit fonctionnant sous différentes conditions. De-
puis plusieurs années, les chercheurs se sont penchés sur I’élaboration des logiciels de CAO
permettant la simulation de différents circuits opérant dans le domaine des micro-ondes.
L’élaboration d’un logiciel performant répondant aux besoins des concepteurs passe forcé-
ment par :

— Le développement des modéles permettant de simuler les caractéristiques du circuit
dans différents modes de fonctionnement.

— L’élaboration des techniques d’extraction des paramétres de ces modéles.

— La maitrise des méthodes de calcul permettant de résoudre les équations décrivant le
Comportement du systéme étudié.

Plusieurs méthodes numériques ont été développées pour modéliser et étudier des cir-
cuits micro-ondes en technologie micro ruban & savoir les méthodes intégrales et différen-
tielles. Face a la complexité de ces circuits, ces méthodes ont été réajustées pour la mise en
oeuvre d'une approche itérative basée sur le concept des ondes transverses WCIP. Profitant
Des nombreuses qualités que procurent cette approche pour 'analyse des circuits planaires
simples ou multicouches de forme arbitraires et comportant des éléments passifs et des élé-
ments actifs, nous avons mené a terme notre travail de recherche qui porte essentiellement
sur la modélisation globale et la caractérisation de quelques éléments de circuits passifs
intégrés (lignes, résonateurs, ..) par le biais de la méthode intégrale WCIP. Nos résultats
étaient satisfaisants car ils coincident, dans leur majorité, avec les résultats des publications
en relation.

7.2 Perspectives et suggestions

Dans la continuité des travaux de cette thése, les perspectives et les suggestions des tra-
vaux de recherche que I'on peut envisager sont cités au dessous comme :

— Extension de 'application de la technique WCIP pour I'analyse des structures Multi-
couches et les composants actifs.

— Exploitation des résultats obtenus dans la conception des circuits des fonctions élec-
troniques par la méthode WCIP avec des cahiers de charge prédéterminés.

— Amélioration des logiciels existants et développement de nouveaux logiciels & base de
la méthode WCIP.

— Etude des effets de la miniaturisation (intégration) sur les structures des fonctions
spéciales par l'utilisation de la méthode WCIP.
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Annexe A
Généralités sur la propagation électromagnétique

A.1. Spectre des micro-ondes

Un rayonnement est une énergie transportée dans l'espace sous forme d’ondes ou de par-
ticules. On parle de Rayonnement électromagnétique lorsque le rayonnement se comporte
comme un champ de force dont les variations affectent les propriétés électriques et magné-
tiques de la matiére. Il peut étre représenté comme une onde présentant des oscillations
électriques et magnétiques, et se propageant dans ’espace. Le spectre de fréquence de ces
derniéres s’étend de 1MHz jusqu’a quelques centaines de GHz, et peut se décomposer en
plusieurs domaines spectraux spécifiques.

La zone des micro-ondes est elle-méme subdivisée en quelques parties : région UHF (ultra
haute fréquence) entre 300 MHz et 3 GHz; SHF (super haute fréquence) entre 3 GHz et 30
GHz; et EHF (extrémement haute fréquence) entre 30 GHz et 100GHz. Les micro-ondes sont
parfois plus intéressantes que les ondes radio pour le transport d’informations grace a leur
fréquence plus élevée et donc leur plus courte longueur d’onde. En effet, plus la fréquence
est élevée, plus la largeur de la bande passante est grande, ce qui permet le transport d’une
plus grande quantité d’informations. La courte longueur d’onde permet a ’énergie d’étre
concentrée dans un petit espace. Il existe beaucoup d’appareils utilisant les micro-ondes,
incluant les GSM portables (900 MHz), et internet sans fil (2,4 GHz). Le spectre micro-
ondes et les diverses applications sont illustrés dans la figure A.1.1 ci-dessous.

Hz 0.3
1m
0.8 *—— Military search radar
108 = DAL H
0.7 s UHF broadeast TV
iy ® EEEEt—— Csllular Phones
4 (- ATC trantponder space telemetry
R i - H——  Microwawve heating
1Dem s et lerowave oven
e DT P Ajdrport search radar
ton — i e  Satellite communication
PR Rl
———%—— STL Microwave relay
s - -
10" - —
f——  Airborne FC el
10 GH= T bitspd
(4 —— Microwave relay
i ﬂ'\ 20 _ fe—— Sateliite communication down
1 T SRS e munican
a . om R communication up
e DR < P
I GPS systems
o 100 GH= H—— Mizszile sesker
Sy ] r@’ Samma KRR ARR
b Fays 1
‘ 300

Short A

Figure A.1.1 Spectre micro ondes et ses diverses applications.

La plupart des systémes micro-ondes travaillent sous 30GHz (entre 900MHz et 30GHz)
car aux fréquences supérieures a 30GHz ’absorption atmosphérique devient trop importante
et par conséquent, les rend impraticables pour des communications a longue distance et
systémes radars. Des fenétres au-dessus de 30GHz peuvent étre utilisées et la fréquence de
guidage des missiles est de 'ordre de 90 — 100 GHz.

En hyperfréquence, les ondes sont véhiculées par des conducteurs électriques ou des fibres
optiques (>40 GHz). Ainsi, cela permet d’atteindre des zones géographiquement isolées, mais
nécessite des appareils d’émission et réception de signaux, et des relais de satellite pour leur

105
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transmission et retransmission.

En ce qui concerne les communications par satellite (1-40 GHz), les ondes électromagné-
tiques sont génées par le bruit industriel et les parasites atmosphériques, et ne parviennent
pas toujours a franchir la zone ionosphérique. Dans le tableau 1 figurent les bandes de fré-
quence utilisées dans les différents domaines de télécommunication :

Bande Fréquences Applications
L 1-2 GHz Communications mobiles
S 2-4 GHz Communications mobiles
C 4-8 GHz Services fixes

X 4-12.5 GHz Applications militaires

Ku 12.5-18 GHz services fixes
K 18-26 GHz services fixes
Ka 26-40 GHz services fixes

A.2 La propagation des ondes EM.
A.2.1 Les équations d’ondes.

Les équations de maxwell décrivent la propagation de I’énergie électromagnétique pour
des sources lointaine et variables dans le temps, sous formes d’ondes Considérons un milieu
linéaire, isotrope homogéne caractérisé par (u,e,0) dans une région de source libre (les
sources dans la région 1, la région de la source libre est la région2).

Figure A.1.2 Région de source libre dans un milieu (u, €, o)

Commencons par la source libre, les équations de maxwells sont écrites en termes de E et H
seulement. Notons que le courant de conduction dans la source libre est pris en considération

dans le terme o.E.

VXE = —uaﬁi"

oFE
XH=0F —
vV o —f—sat
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Assumant la premiére transformation suivante sur la premiére équation de maxwell

G,
VXVXE =~z (VXH)

Avec l'insertion de la deuxiéme on trouve :

0 oF OF 0*E
VXVXE = —Ma<0E+5E> = _,LLO'E — ILLEW .............. (A].Q)

Une deuxiéme transformation sur la deuxiéme équation de maxwell

VXVXH =o(VXE) + 5;(VXE) .............. (A.1.2)

L’insertion de la premiére donne :

OH 0 OH

_, 00 o
Ho 5 s Gz s

Utilisons le vecteur identité. Pour n’importe quel vecteur F.
VXVXF =V (V.F) - V*F

On aura les équations d’ondes instantanées (équations de Helmotz)

0 0*E
2 f— — N
\Y% E—uaat +u68t2
OH 0*H
VQH = MO’E +[1/€ gz (A14)

Le vecteur instantané F dans le domine temporel est relié au vecteur phaseur dans le
domaine fréquentiel Fs par

F < F,
OF
— = jwl
ot Jts
0*F .9
En utilisant ces relations les équations d’ondes instantanées sont transformées en équa-
tions d’ondes de vecteur phaseur.

V2E, = po(jw)Es + pe(jw)E, = jup(o + jwe) E;

V2H, = po(jw)H, + pe(jw)*Hy = jwp(o + jwe)H.............. (A.1.5)

Si on prend
jwp(o + jwe) =+

Les équations d’onde seront réduites a

V?E, —v*E, =0
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V2H, —*Hy =0..cooe (A.1.6)

A.2.2 la constante de propagation, la constante de phase et la constante d’at-
ténuation La constante complexe v de I'équation A.1.6, définie comme étant la constante
de propagation, est donnée par :

v = \Jjwn(o + jwe) = a + jA

La partie réelle de la constante de propagation («) est définie comme étant la constante
d’atténuation ; alors que la partie imaginaire () est définie comme étant la constante de
phase la constante d’atténuation définie le taux dans lequel les champs de I’onde sont atténués
pendant la propagation de I'onde. Si 'onde EM se propage dans un milieu idéal (sans pertes)
sans atténuation (o = 0). La constante de phase définie le taux dans lequel la phase change
durant la propagation de 'onde. Des unités différentes mais équivalentes sont définies pour
les constantes de phase et d’atténuation pour identifier chaque quantités par son unité :

— ~ : la constante de propagation en ( m-1).

— « : la constante d’atténuation en (Np/m)

— [ : la constante de phase en ( rad/m)

Connaissant les propriétés (u,e,0) du milieu on peut déterminer les équations pour les
constantes de phase et d’atténuation :

v = jwp(o + jwe) = (a+ jB)* = o® + 2jaf — 5°

Rev? = o? — % = —w?ue

Imy? =20 = wpe

A.2.3 Propriétés des ondes électromagnétiques.
A.2.3.1 Types d’ondes électromagnétiques.

Les propriétés des ondes électromagnétiques (direction de propagation, vitesse de pro-
pagation, longueur d’onde, atténuation ...) peuvent étre déterminer par la résolution des
équations d’ondes qui définissent les champs électrique et magnétique de I'onde. Dans la
région de la source libre les équations d’onde sont définies dans 1’équation A.1.4 L’opéra-
teur dans les équations de dessus est I'opérateur Laplacien du vecteur. Dans les coordonnées
cartésiennes 'opérateur Laplacien pour un vecteur est relié a 'opérateur Laplacien pour un
scalaire comme suit :

FSZFxsax+Fysay+Fzsaz

V2F, = (V*F,)a, + (V?Fy)a, + (V*F.)a,
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_Pf 0P fs PP
= 53 + T + 5z (A.1.8)

Les équations d’onde peuvent étre écrites :

V?2F,

(V2E,s)a, + (VZEys)ay + (V2E.)a, = v (Epsay + Eysa, + E. a;)

(VPHys)az + (V2Hys)ay + (VPH ) a, = v (Hesr + Eys@y + Hog0y) oo, (A.1.9)

Des équations d’onde individuelles pour les composantes des champs ( Exs , Eys , Ezs )
et (Hxs , Hys , Hzs) par I’égalisation les composants des champs pour les deux termes pour
chaque équation d’onde .

PE,s 0*°E,s 0*°E,q
_l’_

2
= Ezs
0x? * 0y? 0722 7
0B,  0*E,s  0°Ey 5
S _2E
0x? * Oy? + 022 T
0*E., 0°L., N PE., 2
0x? 0y? g2 =
0*H,, O0°H,, 0°H,, )
= st
0x? + 0y? + 022 7 Ha
’H ’H ’H
a ys + 8 Yys + a ys — ,YQHyS

0x? 0y? 0z
0?H,, n 0?H,, n 0?H,
0x? 0y? 0z

Les composantes de champs de n’importe quelle onde électromagnétique doivent satisfaire

aux six équations différentielles partielles, dans la majorité des cas, I’onde électromagnétique
ne contient pas toutes les six équations. Par exemple 'onde plane est caractérisée par :

— E et H sont dans le plan et perpendiculaires a la direction de propagation.

— E et H sont perpendiculaire I'un & 'autre. On aura les deux Types de modes transverse
des ondes électromagnétiques

— o Le mode TE : le mode transverse électrique, également appelé onde H, sont ca-
ractérisés par Ey = 0 et Hy # 0 (pas de champ électrique dans la direction de la
propagation). Le mode TE peut étre supporté a l'intérieur des conducteurs fermés,
ainsi qu’entre deux ou plusieurs conducteurs.

— o Le mode TM : le mode transverse magnétique, également dénommé onde E, sont
caractérisés par Fy # 0 et Hy = 0 ( pas de champ magnétique dans la direction de la
propagation). Méme que pour 'onde TM, le mode TE peut étre supporté a l'intérieur
des conducteurs fermés, ainsi que entre deux ou plusieurs conducteurs.

Pour I’onde électromagnétique plane et uniforme on ajoute la caractéristique suivante :

e E et H sont uniforme dans le plan perpendiculaire a la direction de propagation (E et H
varient seulement dans la direction de propagation voir la figure A.1.3)

= ~?H,....(A.1.10)
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3 Direction de
propagation

.
-
/ 2

FIGURE A.1.3 Onde plane uniforme.

Dans la figure A.1.3 il est montré I'exemple d’une onde plane uniforme qui posséde seule-
ment une composante de champ électrique selon z et une composante de champs magnétique
selon x les deux sont seulement fonction de y (aucune composantes de champs dans la di-
rection de propagation y). Une onde électromagnétique qui ne posséde pas de composante
de champs électrique ni de champs magnétique dans la direction de propagation (toutes les
composantes de E et H sont perpendiculaires & la direction de propagation) est nommée
onde électromagnétique transversale (TEM). Toutes les ondes planes sont des ondes
TEM. La polarisation de I'onde plane est définie comme étant la direction du champs élec-
trique (dans notre exemple la direction est 7).

Le mode TEM est également appelé mode différentiel, car le courant de signal circulant
sur la conducteur intérieur est dirigée a I’'opposé du courant circulant au sol sur le conducteur
externe. Le mode TEM a plusieurs caractéristiques :

— Pour que le mode TEM apparait, il faut au moins deux conducteurs non connectés et

d’un matériau isolant unique

— Sa fréquence de coupure est égal & 0 Hz.

— Il ne comporte que deux composantes de champ (E et H) alignés avec la direction

transversale a la direction de propagation.

— Sa constante de propagation est le nombre d’onde dans le vide multipliée par la racine

carré de la constante diélectrique relative ¢, de l'isolateur.

— En mode TEM, en raison de la symétrie de la structure, tous les éléments de disconti-

nuité dans le plan de la bande centrale sont purement réactifs.

Es - Ezs(y>az

H, = H,s(y)a,....(A.1.11)

Pour cette onde plane uniforme, les équations d’ondes pour les deux composantes de
champs seulement( Ezs, Hxs ) peuvent étre simplifiées donnant des champs dépendant seule-
ment de y. Les dérivées partielles dans les équation d’one deviennent des dérivées simples
car Ezs et Hxs sont fonction seulement de y, on aura deux équations différentielles de second
ordre homogenes et linéaires

d’H,,
dy?

Les solutions générales pour les équations d’ondes réduites sont :

— v *H,, =0....(A.1.12)

E.(y) = E1e¥V + Eye ™ = ELe¥%el¥P 4 Eye Y% I8
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Hoo(y) = Hie¥" + Hye ™ = HyeV®elVP + Hye ¥ ™9¥8 . (A.1.13)

Ou El et E2 sont constantes (amplitudes du champ électrique et H1 et H2 sont aussi
constantes (amplitudes du champs magnétique). On remarque que Ezs et Hxs elles satisfaient
la méme équation différentielle, alors en plus des amplitudes des champs, les caractéristiques
de 'onde des champs sont identiques. Les caractéristiques des ondes définies par les solutions
générales des champs équation A.1.13, peuvent étre déterminé par 'investigation des champs
instantanés correspondants. On doit étudier seulement I'un des deux champs le champ élec-
trique ou magnétique car ils possédent les méme caractéristiques.

E.(y,t) = Re{E..(y)e’'}
E.(y,t) = Re{(E1(y)e™e’™ + Ey(y)e™ e ?M)el"}
E.(y,t) = Re{(Ee®e! @B 1 B))em¥el@i=hy)]
E.(y,t) = Ere™cos(wt + Py) + Ere”Yeos(wt — By).....(A.1.14)

E.i(y,w) = E1e™el® + Eye™ e 3P Domainetemporel]

E.(y,t) = E1e®cos(wt + By) + Eqe”Yeos(wt — By)[Domaine frquentiel]....... (A.1.15)

A.2.3.2 La vitesse de phase La vitesse avec laquelle la constante de phase se déplace
est la vitesse de propagation pour 'onde si on résout pour la variable de position y dans les
équations définissant la constante de phase on a :

1
Y= iE(Wt — cst).....(A.1.16)
Connaissant la coordonnée y du point de la constante de phase en fonction du temps, la
vitesse avec laquelle la constante de phase se déplace u est donnée par :

dy w w
U=—a,=t—a, =
Yy ﬂy

Cdt
Pour une onde se déplacant a une vitesse u, I’onde voyage une longueur d’onde A\ pendant
une période T.
U w 27
AN=uTl=- = w/p _ (A.1.18)
o f 5
A.2.3.3 L’impédance intrinséque de 1’onde Pour une onde uniforme se propa-
geant dans un milieu donné, le rapport du champ électrique au champ magnétique est une
constante. L’unité de ce rapport est I’Ohm et il défini [.Zimpédance intrinséque de 'onde pour
le milieu considéré, en assumant un déplacement de ’onde uniforme plane selon la direction
+ ay défini par le champs électrique :

Es=FE.a, = Ey.e ¥a,....(A.1.19)

Le champ magnétique correspondant est trouvé a partir des équations de maxwell pour
une source libre

1
VE;, = —jw muH, — Hy; = ——VE;
Jwp
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1 1 [0E., OF.;
Hi=——VE, = —— Qg — Qy
Jwit Jwp | Oy ox
Hszfﬁ[%(Eoe—yW)az]
1 _
Hs e {_VEOe y'yaac}
Jwp
H, = ,LEOe_y'yax
JWh
H,=H_.qa,......... (A.1.20)

y = L gwp JWit
H,, y o+ jwe
: Jwp
= e = | L2 Al121
n=lnl o+ jwe ( )

En général L’impédance intrinséque de 'onde est complexe I"amplitude de L’impédance
intrinséque complexe de 'onde est :

A.2.4 Résumé des caractéristiques.
A.2.4.1 Résumé des caractéristiques de ’onde pour un milieu avec pertes (cas

générale)
v = /jwu(o + jwe) = a+ jB...(complexe)

a:w\/’“‘;[ 1+(:€)2—1};5:w\/’;€[ 1+(0)2+1}

we

w c 2m Jw
B Vie B o+ jwe

A.2.4.2 Résumé des caractéristiques de ’onde pour un milieu sans pertes
v =/ —wlue = jwy/pe = a + jp....(imaginaire)
w
a = 075 = W/ HE = WA/ UrErflo€0 = E\/ MrEr
w c 27 o
u=-= = ; :cA:;n:[..(rel)..(A.1.24)

B e B €

La figure A.1.4 illustre la relation entre les deux champs magnétique et électrique en
assumant une propagation pour une onde plane uniforme dans un milieu sans pertes. Pour

un milieu sans pertes la constante de propagation est purement imaginaire tandis que 'im-
pédance intrinséque est réelle.

...(compleze).....(A.1.23)
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Direction de propagation — E x H

FIGURE A.1.4 Champs électrique E et magnétique H pour une onde plane uniforme dans
un milieu sans pertes.

E,=e V8 q, H, = £oe=vB g,
[ co n € (A1.25)

E = Eycos(wt — By)a, H = % cos(wt — By)a,

On remarque que les deux champs magnétique et électrique dans un milieu sans pertes
sont en phase. Pour un milieu avec pertes on aura un décalage exponentiel dans la direction
de propagation pour les deux champs E et H, la constante de propagation et I'impédance
intrinseque sont toutes les deux complexes. On aura les champ électrique et magnétique
suivant :

E, = Ege~Wativh) g, H, = Eog—otivh) o

" . (A1.2
E = Eye ¥ cos(wt — fy)a, H = % cos(wt — By)a, ( 6)
On remarque que les deux champs magnétique et électrique dans un milieu avec pertes
ne sont pas en phase, le déphasage est égale a I'angle de phase de I’ 'impédance intrinséque
de l'onde 6,,.

A 2.4.3 Propagation de ’onde dans I’espace libre. L’air est typiquement un milieu
avec faibles pertes (une atténuation négligeable). Donc air peut étre modélisé comme un
espace libre (vide) 0 = 0, € = o, p = po (6, = 1, =1 ) On aura les équations suivantes
pour le cas de 'espace libre.

w c 2r ¢
B e g f
Ho
n=n = 5——3779 ........ (A.1.27)
0
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Annexe B
Récapitulatif des formules générales et équations empiriques des
caractéristiques des lignes de transmission conventionnelles et planaires.

B.1 modéle électrique d’une ligne de transmission

Considérant une ligne de transmission uniforme avec des résistances série des inductances
séries , conductance shunt , et des capacités shunt , toutes sont définies par unité de longueur
de la ligne, voir la figure B.1. Des expressions importantes des lignes de transmission sont
résumées dans le tableau B.1

FIGURE B.1 Représentation en circuit localisé d’une ligne de transmission.

Fac-SESNV-Dep-SM-ULBM-OEB 114 TOUFIK ZIAR



9 ANNEXES

|

Z2+%7 A “UOIXAJDI 3P JAIALJJI0) -
-1y i7-77 IXalJs 1NJ200)
Mz +'Z 1, [EESTZ+py007) j
OEN * NNU e Aha quis 07 + o gsod 77 z apuo /| audy aun,p souepadu -
cmtm 7 (ppiz+pqusizy
17+ am 7 \mpoatz +muyms iz : "3puo, yrenb auBiy oun,p souepaduiy-
“(co="T7)110AN0
hﬁ”ﬂﬂ“\%wﬂh&u 1 100 07/ 14100 07 -INOJIO Ud du3i| aun,p dduepaduy -
L leod o LA 1 v o7 i qun 07 0="2)
a ws [+ g 502 ?
0-0 ud oudi ounp oouepadw -
1fuszi+1gs0z\  (KSTZ Y50 07)
fusizrigsoiz) - \wsiz+ g z) -
7 oanud,p 2ouepaduij -
-2 : s
i B Sy 1 100+
07 anbnsugloried souepaduw] -
L & 0 ()oY
R |
0 UOHEBNUIYE P AUBISUO)) -
A 2™ T u (_4
L = )gpp0 se=a (€
A #  ad = "o 2
aseyd ap aueISU0)-
OIpof (0l +9)(70/ +¥) i 3
‘dl+0=A uonededoid ap ajueisuo)) -
saptad
a[qre; & aud1 inod uonewixoidde 3[eap! 2ud| aeIpuas oudi| amuenb e

uoIssIwsuRI) ap 2usi| Sap sanbnsugioried sa nod so[BIQUIT SO[NULIOY SO WINSY  [g NeJ[qE].

NB : A est la longueur d'onde mesurée le long de la ligne; o est la pulsation en rad/s
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B.2 Les lignes coaxiales

B.2 Section droite d’une ligne coaxiale

La figure B.2 montre la section droite d’une ligne coaxiale avec les différents paramétres.
Le mode de propagation dominant pour les lignes coaxiales est le TEM et les caractéristiques
obtenues de I'analyse des champs statiques sont données dans le tableau B.2.

Tableau B.2 les caractéristiques d’une ligne coaxiale

paramétres Expressions unités
-La capacité & 55.556¢, | pF/m.
In(b/a)
-L'inductance I = 200 In 1_7 nH/m.
«
60 : b

-L'impédance caractéristique Zo = Ve o Q.

e 3 x< 108
-La vitesse de phase p </ €, m/s.
- Le temps retard Ta = 3.33 /¢
- La Constante d'atténuation du tan & nS/m.

ag— 27.3 /¢, - ;
diélectrique. Ao dB/unité de long. |
-La Constante d'atténuation du e 9.5 x 103\ /f(a + b)/e | dB/unité de long

T In(H
conducteur. ab In(b/a)
- La Longueur d'onde de coupure Ae = 7w/ (a + b) unité de a ou b.
pour les modes d'ordres sup.
; ; b !

- La puissance maximale Prax = 44|Emax|2a2 Ve In = kW

NB : A0 est la longueur d’onde dans le vide ; tand est la tangente des pertes diélectrique ;
f est la fréquence de travail en GHz; Emax champ électrique de claquage

B.3 Les guides d’ondes

"" il il il il Pl
e [

-

-
- =
Al il o

\\\\

figure B.3 Section droite d’un guide d’onde rectangulaire.
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La figure B.3 montre la section droite d’un guide d’onde rectangulaire avec les différents

"OPIA 211R[NZUL}OAI SIPUO,P ApIMS un suep sapuo sap soudold ¢ g nea[qe].

parameétres géométriques. Les guides d’ondes avec des sections rectangulaires et circulaires
trouvent de fréquentes applications dans les systémes de puissances élevées et a faibles pertes.
Les propriétés des structures guides d’ondes peuvent étres déterminées par la résolution de
I’équation d’onde avec les conditions aux limites appropriées. Les structures supportent les
modes TE et TM et les propriétés de ces modes sont résumées dans le tableau B.3.
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Tableau B.4 Les caractéristiques d’un guide d’ondes rectangulaire.

Tableau B.4 Les caractéristiques d'un guide d'ondes rectangulaire.

parametres Expressions
- La longueur d'onde de j'c =
coupure 1
-La longueur d'onde du ),g gt S,
guide d'ondes \/ | - (lg/lf)z
¢4
- La vitesse de phase b= =
A
-L'impédance d'onde 7= Mo
2
L= (Ao/A)
T nb
- L'impédance Th e
caractéristique 2
7.14x 107 2 (i)’
- la constante = \/f l_ﬂ
/ 2 a
d'atténuation du bi]g |- (Ag / ;(f) :
diélectrique. ] )
& 40
-La puissance maximale  Ppa = 6.63 x 10 ?ab\E,m,ﬁ [ - (l_)
¢

B.4 Les lignes ruban.

L gt g o G P P P

PRI - e o S

- -
= - % - - = = . = - e

P

unités

m.

m/S.

dB/unité de long.

kW

La figure B.4 La section droite d’une ligne ruban avec ses différents parameétres

géométriques.
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La ligne ruban est I'une des lignes de transmissions souvent utilisées dans les circuits pas-
sifs MICs. Le mode dominant pour les lignes ruban est le TEM | et les données de conception

peuvent étres obtenues complétement par une analyse électrostatique. Les expressions pour

Z0 , « et f sont données dans le tableau B.5
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B.5 Les lignes micro ruban.

fe— L et

Figure B.5 Section droite d’une ligne micro ruban.
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La figure B.5 montre la section droite d’une ligne micro ruban avec ses différents paramétres.
Les méthodes numériques pour la caractérisation des lignes micro ruban demandent trop de
calcul et nécessitent des expressions précises pour 'optimisation surtout dans la conception
assistée par ordinateur CAQ. Les expressions pour les caractéristiques des lignes micro ruban
sont résumées dans le tableau B.6.
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B.6 Les lignes coplanaires.

Figure B.6 rubans coplanaires.

Les guides d’ondes coplanaires et les rubans coplanaires supportent les modes quasi TEM
et sont analysés par les deux méthodes quasi statique et full wave. Les expressions pour

I'impédance caractéristique et la constante diélectrique effective pour les CPWs et CPSs
sont données dans le tableau B.7.

Tableau B.7 Les expressions de I'impédance caractéristique et la constante

diélectrique effective de la ligne coplanaire

structure Impédance La constante diélectrique
; Caractéristique en effective
"Guide d’ondes 307 K(K) Pl . (L)
0= == Ty e i
coplanaire Ve K(k) 2 K(k)K(k{)
1207 K (k) . o4 o K(K)K(K)
U= T i - 7
e k! 2 K(k)K(k
Ligne aux rubans viEe Bt St
| ; a S S
> l =) = - = — b = —+ W
coplanaires k 5 a 5 5
__sinh(ra/2h)
' ™ sinh(nb/2h)
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B.7 Les lignes couplées.

figure B.7 Lignes couplées (a) ruban (b) micro ruban

La figure B.7 montre les lignes couplées ruban et micro ruban avec les différents para-
métres géométriques. Pour un souci de simplification on n’a considéré que la configuration
symétrique (les deux conducteurs identiques). Les caractéristiques des lignes couplées ruban
et micro ruban sont données au tableau B.8
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ANNEXE C

C.1 Matrices de transmission et transformations
Tableaux illustrant les relations entre les différents paramétres d’une ligne de transmission

Tableau C.1 Paramétres S en termes des paramétres ABCD, Y, et Z

ABCD ¥ zZ
Ay i B/Zo Ty kibg (Yo — ¥y )(¥p + Vou) + Y15, (Zyy — Zo)(Zye + Zo) — 2102,
o A +B/ZU+CZO + D (Yo + Y ) (Yo + ¥2p) — Y2 ¥5, (Zyy + 2o 2y +Zy) — 21225,
] 2(AD — BC) ~2¥,Y 22132, B
g A+B/y +CZo+D (Vp + Vag ¥y + Yaz) — ¥iz¥ay (Zay + 250222 + Zo) — 21222,
. 2 —2Y,,Y, 2752,
5 A"'B/Z.; +CZ, +D (Yo + ¥11) (Yo + Yaz) — VinYa, (Z11 + Zo) (232 + Zp) — Z12224
< ~A+ B/Zo —CZ,+D (Yo + Vi)Y, — Yap) + Vo 15, (211 + Zu (205 — Z9) — 2,225,
o A+ B‘/ZQ +CZ5+D (Yo + Y1) (¥ + Y3) — Yio¥ay (211 + Zo)( 23 + 2p) — 21225,
Tableau C.2 Paramétres ABCD en termes des paramétres S, Y, et Z
I
! S Y &
' i (1 +81,)(1 —S25) + 51555, Y _Zn
‘ g 2521 721 Z:J.
I B (1 +8;)(1 +852) — 51255 ~ 3 Zy1Zyy — 2122y
; N 25"_.,; )'21 ZEL
¢ 1 (1—8)(1—832) =525, _(Yuyzz —121y) __i_
g Za 252, Yoy Zy,
o (1= 51001 + 539) + S5 il iz
; 2521 },21 221
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ANNEXE D

D.1 Organigramme de la méthode itérative

. Electric source excitation in the
spatial domain

.%

Generation of spatial waves
Bn.. v

i ML

Waves in the spectral domain B rp mvy |

1
|
i
H

A=1.B

é Reflected Waves A 1 1

FMT

| Waves in spatial domain
| § '*\I_ X, v}

J B(F. ,\'] iz [Sﬁl ‘Aﬂ'g, yl e “.;

Convergence o
Sij parameters

MMMMMMMMMMM » End

D2 Les coefficients K;;(z,y) et A}(z,y)

Le détail de la forme des coefficients K;;(z,y) et A)(z,y), apparus dans les matrices de
diffraction résultat du calcul des coefficient de diffraction a l'interface de la discontinuité €2
des structures étudiées pour différents types de sources d’excitation et de type de polarisa-
tion, est montré dans les tableaux D1 et D2
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Tableau D.1 valeurs des coefficients K;;(z,y) et AY(x,y) a l'interface de la discontinuité
pour une source d’excitation bilatérale .

e type

d'excitation

Type de
polarisation

|
}: Z2 -nln-7)

ZyZoy+ Zo\Zo+ 22,y)

x Zmzoz +Zu(Zm "Z:Jz)
K, {y} =1 Zylop 2 (Zm +an)
l Eﬂ\' o
%77 £ Ve G
0 T A | B W) e B
12 Zmzoz - ZO(ZDI +Zﬂ°)
Y 0 2
Suivant - -
Rl x 22n ZmZuz L A
K_][y} = — Z{JIZDE +ZU(Z[,] +ZUE) Agn{x ___Z%_ﬁ_ = \;"Ir}/__::;_,_ He
A 0 ] ¥ 70 i 402 0
X Zo 1202 ¥ Zn (Zn sl Zn}z)
Kzz( ] = Zy iy + 4, (Zm % Zoz)
Y 1
Bilatérale : 1 -
X
K }: ZJ!ZGE+ZO(ZU]_ZOE)
V) | 2 + 2\ 20, + 22, ®
M 0 | % Z > s
5 pl %) & B
K; ]= 2207 Zorter . (y Zn Ty i
Y % _ZmZoz“"Zo(Zm"'Zan)_ S
Suivant oy -
. 0 | g
KZ][ J: 22\ Zy Ly, A{J[x B Zy, E, H
- _Z{]|ZM+Z{)(Z[“+ZZD)_ ¥ ZU > Z{“ \3{2—02 ‘
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Tableau D.2 valeurs des coefficients K;;(z,y) et AY(x,y) a l'interface de la discontinuité
pour une source d’excitation unilatérale pour le milieu 1

type Type de K X Aj“( i ‘
d'excitation | polarisation “\y "\y)
X =11
Kl] v B= a8
: = J[xY [0]
x 0 A| [ }: |
K[':I — y 0
2 0_ ]
2826 i
Suivant ox % X £ = .
EI(J’J— (Zy +ZOEO) Lo | 40 ik Zg, rg H,
i l Ly Zy+Zy X “E}
X Zr} _‘Zuz '
Kzz( ]: Zs+2Zy
y U_] 02
Unilatérale . oy i
y =1
x 0] x) [0
K e AU 1 o : ‘
IZ(};J |:0_ ! [J,-‘.}, |:(]:|
_ x e ‘
Suivant oy KZI[ ]= 24]4]2 . 0 |
l (Zy +ZyyWZo Loy A =2 Ey, H ||
Al VW BE |7
LTt :
i = 0 — 02
4 Z(J +Z{J2
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10 RESUME

10 Reésumé

Dans cette thése nous avons essayer de présenter 'importance qu’a jouée les simulateurs
micro ondes commerciaux dans la fabrication des circuits intégrés, spécialement dans les
premiéres étapes de conceptions par la recherché des modéles précis, pour les éléments pas-
sifs ou actifs des circuits, utilisés pour prédire les caractéristiques optimales attendues du
composant une fois implémenté dans le circuit final. Ces simulateurs sont concus a base de
logiciels utilisant les méthodes d’analyse électromagnétiques globales, il existe deux types de
méthodes :

— a. Les méthodes temporelles : - (Finite Difference Time Domain Technique (FDTD) -
FiniteElement Time Domain (FETD). Transmission Line Method (TLM))

— b. Les méthodes fréquentielles :-Finite Element (FE) - Method of Moment (MoM) -

wave concept iterative procedure (WCIP)

Utilisant la méthode itérative basée sur le concept de 'onde transversale et des source
auxiliaires localisées, un logiciel a été développé sous MATLAB basé sur la méthode WCIP
pour simuler plusieurs circuits passifs planaires a base de micro rubans. Ces circuits passifs
ont été analysés par la recherché des effets des paramétres des structures (largeur du micro
ruban, permittivité du substrat, hauteur du substrat, espace interligne etc..) Sur les carac-
téristiques du circuit global. Cette derniére tache a été exécutée en fixant les paramétres des
structures et laissant a chaque fois un paramétre d’ajustement pour voir l'influence de sa
variation sur les caractéristiques du circuit. Nous avons tracé des figures pressentant les effets
des variation des paramétres des différentes structures sur les caractéristiques globales du
circuits comme 'impédance vue par la source, les parameétres de réflexion et de transmission
ainsi que les distribution des densités des courant & l'interface du circuit.

Mots Clés : Circuit passif, ligne micro ruban, méthode WCIP, simulation EM, Modéle
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11 ABSTRACT :

11 Abstract :

In this thesis we have tried to demonstrate the importance played by the commercial
Micro-wave Simulators in the manufacture of integrated circuit ( the passive planar micro
strip elements), especially, in the first designing steps and the research of accurate models
of passive or active circuit elements used to predict optimal characteristics expected of the
device when implanted in the final circuit. These Simulators are designed on the basis of
softwares using methods of global EM analysis, there are two kinds of methods :

— a. Time methods : - (Finite Difference Time Domain Technique (FDTD) - Finite Ele-

ment Time Domain (FETD). Transmission Line Method (TLM)).

— b. Frequency methods :-Finite Element (FE) - Method of Moment (MOM) - wave

concept iterative procedure (WCIP).

Using the iterative method based on the transversal waves and auxiliary sources to Model
passive elements of integrated circuits, we have developed software based on WCIP using
MATLAB language to simulate several planar passive circuits based on micro strip lines
.these passive planar circuit are studied by the research of the structure parameter effects
( width of strip , substrate permittivity , substrate high, space between lines ...) on the
characteristics of global circuits .We have executed this task by changing the parameters of
the structure and we have drawn curves presenting the influence of parameters on the cha-
racteristics of previous circuit such as input impedance, transmission parameter, reflection
parameter and the distribution of electric current densities on the circuit interface.

Keywords : Passive circuits, micro strip line, WCIP method, EM simulation, model. ..
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