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Introduction générale 3

Les dispositifs dédies aux télécommunications sont en constante évolution. Ce
développement est di a la nécessité de transférer toujours plus d'informations et cela, le plus
rapidement possible. Ainsi, les fréquences utilisées sont de plus en plus élevées et les
dimensions des systemes évoluent naturellement dans le sens contraire. Ces systémes, qui
peuvent étre qualifiés de microondes ou d'hyperfréquences, sont donc tres complexes et

deviennent de plus en plus difficiles a analyser.

Afin de concevoir un dispositif quelconque (utilisé en télécommunication ou dans un
autre domaine), deux approches complémentaires peuvent étre employées. La premiere est
I'étude du circuit virtuel (Conception Assistée par Ordinateur, CAO) et la seconde est plus
expérimentale et repose sur des tests effectués sur le circuit physique (prototype) dans les
conditions reelles d'utilisation. Ces deux approches constituent, en général, deux étapes de la
conception. Cependant, si les modélisations et les simulations sont effectuées de fagon tres
rigoureuse, la fabrication d'un prototype et les tests ne constitueront qu'une étape de
validation. Ainsi, en ce qui concerne le domaine des télécommunications, les méthodes
numériques dédiées a la CAO doivent aussi évoluer afin de pouvoir, au mieux, traiter la

plupart des dispositifs hyperfréquences.

L'enjeu est donc de pouvoir effectuer une étude numerique précise, qui prend en
compte les principaux phénomenes, afin d’obtenir des résultats pertinents et ainsi réaliser un
gain significatif de temps sur I'étape expérimentale. 1l faut donc apporter une réponse a la
question générale (mais qui s'applique de fagon singuliére) : comment modéliser

rigoureusement un dispositif ?

Les outils numériques d'aide a la conception doivent non seulement permettre de
prévoir le comportement du dispositif mais aussi de déceler d'éventuelles anomalies de
fonctionnement liées a son environnement proche. Suivant le résultat escompté, plusieurs
méthodes peuvent étre envisagées : electromagnetique, électrique, mécanique, thermique,
concernant les propriétés intrinséques de la matiére... Les différentes lois peuvent aussi étre
couplées afin d'augmenter la précision et la pertinence de I'étude. En effet, il existe des cas ou
différents phénomenes physiques sont liés. Par exemple, si I'on veut visualiser les différents
aspects qui découlent du chauffage d'une fiole d'eau par énergie microonde, il faut tenir

compte des lois de I'électromagnétisme, de la thermique et de la mécanique des fluides.
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Notre problématique concerne la conception de circuits microondes. Ces dispositifs,
gue nous devons analyser ou concevoir, sont passifs (filtres, antennes, lignes de
transmission...), actifs (amplificateurs, antennes actives...) et/ou non linéaires (diodes...). La
miniaturisation de ces dispositifs n'est pas sans poser quelques probléemes de modélisation. En
effet la proximité des différents éléments peut provoquer des interactions. Ainsi, les
composants actifs peuvent, par exemple, induire des résonances de boitier qui viendront
perturber le fonctionnement global du dispositif. Une approche au niveau macroscopique
(dimension de I’ordre de grandeur de la longueur d’onde) des phénomenes électriques et
magnétiques n'est plus suffisante pour tenir compte des principaux phénomenes physiques.
Une solution freqguemment utilisée est de coupler les lois de I'électromagnétisme avec celles

de la théorie des circuits.

Les méthodes mises en oeuvre dans ce document sont celles résolvant les lois de
I'électromagnétisme ainsi que les lois des circuits, dans le domaine temporel. La résolution
des équations de Maxwell a été mise en oeuvre dans un algorithme de type différences finies
dans le domaine temporel (FDTD). Les lois de Kirchoff sont, quant a elles, décrites dans des
logiciels de type circuit tels que SPICE. Prises séparément, ces deux techniques nous
apportent des informations restreintes a chaque domaine de recherche. Une résolution
simultanée et couplée de ces lois permet d'apporter, bien souvent, des renseignements
complémentaires voire indispensables en ce qui concerne le dispositif étudié. Cette approche,
plus globale, permet de modéliser des éléments distribués (électromagnétisme) et des

éléments localisés (circuit).

Les travaux présentés dans ce mémoire concernent la modelisation numérique ainsi
que les problémes liés a I'approche multiphysique décrite précédemment. lls ont été menés au
sein de I'Institut de Recherche en Communications Optiques et Microondes (IRCOM) a

Limoges, dans I'équipe CREAPE.

Ce document se divise en quatre chapitres. Le premier est une présentation générale de
I'étude et de son contexte. Les outils numériques, utilisés dans ce travail, y sont présentes.
L’accent est mis sur les difficultés de modéliser certaines structures avec le code
électromagnétique FDTD. Par exemple, les dispositifs curvilignes ou ceux comprenant des

éléments de dimensions tres inférieures au reste du systéeme sont difficiles a discrétiser. Pour
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s'affranchir de ces problemes, une possibilité est d'avoir recours a des modeles équivalents en
utilisant un outil numérique couplé : électromagnétique et circuit. Les techniques employées

pour mettre en ceuvre cet outil seront présentées.

Le deuxieme chapitre concerne plus particulierement I’outil numérique global qui
permet de modéliser des éléments localisés dans le volume de calcul FDTD. La méthode
utilisée pour mettre en place ce logiciel est étudiée. L’accent est mis sur les limites, les
précautions & prendre mais aussi l'intérét de cette méthode. Une conséquence visible de ses
limites est la différence qui existe entre ce que I’on veut modéliser (réponse idéale du circuit
localisé) et ce que I’on modélise réellement (réponse réelle du circuit localisé). Ce
phénomeéne, qui s’accentue avec la fréquence, est di aux nombreux «parasites» qui
accompagnent I’insertion d’un élément localisé. L'objectif est d'identifier et de quantifier ces
différents phénomenes parasites (physiques et numériques).

Les chapitres suivants mettent en application I’outil numérique global dans le cas d’un
connecteur utilisé en hyperfréquences et dans celui d’un systeme comprenant des éléments de

circuit non linéaires.

Le premier exemple concerne donc la modélisation d’une transition entre deux lignes
de transmission : microruban et coaxiale. Deux techniques ont été mises en ceuvre :
discrétisation de tous les éléments (y compris des parties curvilignes) ou remplacement d’une

partie du systéeme par son impédance équivalente (a I’aide des éléments localisés).

Le deuxieme exemple est consacré au systeme de réception dédié au transport
d'énergie sans fil. L'intérét d'avoir une approche électromagnétique globale sera démontré sur
ce dispositif qui comprend des éléments localisés non linéaires. En effet, pour ce type de
structure, la compréhension des phénomeénes physiques dépend de la qualité de la

modélisation et de la simulation.
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Chapitre | : Préesentation Générale

|I. CONTEXTE DE L’ETUDE

I. 1 Etude numérique

L'étude d'un systeme quelconque doit permettre de prévoir et/ou comprendre les
différents phénomenes qui lui sont liés. Pour cela, une possibilité est de le modéliser et de le

simuler a I’aide d’outils numériques.

Cette étude numérique peut faire partie de la conception d’un dispositif. Cette étape
doit alors permettre de prévoir son comportement ainsi que ses caractéristiques propres. De
plus, il faut déterminer les paramétres importants (dimensions, localisation des différentes
parties, choix de la technologie, des matériaux...) afin d’optimiser ses performances. Les

outils numériques revétent donc un caractere trés important.

D’une fagon générale, les phénomenes physiques peuvent étre décrits grace a des lois
mathématiques. Ces lois reposent sur des modeéles, des équations que 1’on peut écrire sous une
forme numérique et ainsi réaliser un logiciel. L’utilisation d’un logiciel de simulation se fait
de facon raisonnée. D’une part, parce que les modeéles physiques et numériques peuvent
contenir des approximations. D’autre part, car les lois «segmentent » les phénomenes
physiques ; il faut donc savoir quelle analyse on souhaite effectuer : mécanique, thermique,
électromagnétique, circuit... Dans certains cas, ces approches classiques ne sont plus
suffisantes et il faut avoir recours a une approche plus globale pouvant intégrer plusieurs

domaines de la physique.

Pour notre part, nous nous sommes intéressés a des dispositifs hyperfréquences. La
tendance, en ce qui concerne les circuits microondes, a été vers une hausse de la
miniaturisation et de l'intégration. Par exemple, les circuits MMICs (Monolithic Microwave
Integrated Circuits) sont constitués d'éléments tres proches, de structures discontinues et de
dispositifs passifs et actifs. De plus, dans un dispositif complet tel un téléphone portable, il y a

un rapprochement des circuits intégrés (parties actives) avec le reste de la structure (parties
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passives) : lignes de transmission, éléments rayonnants, boitier... La Figure 1.1 présente un

exemple de circuit intégré destiné a étre monté en surface (technologie CMS).

circuits
intégrés
Lignes de
transmission HF
Lignes

d'alimentation
fils ou «bonding»

~5mm

- .
- >

Figure 1.1 : Exemple de composant avant cablage sur carte imprimée [1.1]

Cette intégration rend difficile I'étude de tels dispositifs. 1l faut prendre en compte des

phénomenes variés aux origines diverses mais aussi leurs interactions.

Pendant longtemps, on a pu considérer séparément, lors de I’analyse, les parties
actives et passives. Cette approche n’est plus possible depuis que les dimensions des
dispositifs sont de I'ordre de grandeur de la longueur d'onde. En effet, certains phénomenes

physiques ne sont plus négligeables : rayonnement, interaction, couplage...

La conception de tels circuits, dans des gammes de fréquences qui augmentent,
nécessite d'avoir un outil numérique d'aide a la conception approprié. En effet, il est
souhaitable, afin de minimiser les erreurs lors de la réalisation d'un dispositif microonde, de
pouvoir modeliser la structure en prenant en compte tous les phénoménes associés a cette

miniaturisation et cette montée en fréquence.

Lors de l'analyse d'un dispositif complexe, afin d'obtenir des résultats rigoureux et
pertinents, il faut donc avoir des logiciels de modélisation et de simulation bien adaptés.

Il existe plusieurs types d'approches pour analyser un dispositif hyperfréquence
suivant que le probléme est abordé de fagcon microscopique ou macroscopique. Le modéle de
Maxwell repose sur une description macroscopique des phénomeénes électriques et
magnétiques au moyen des champs vectoriels et scalaires, et des potentiels dont ces champs

dérivent. Une étude plus fondamentale des matériaux considere les interactions au niveau
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microscopique entre particules élémentaires. Une autre possibilité d'analyse repose sur le
modeéle de Kirchoff qui permet I'étude de circuits formés d'éléments ponctuels (les dimensions
matériels sont nulles, le signal se propage « instantanément »). Dans ce type d'analyse, on a
recours a des modeles équivalents circuits. 1l est a noter que, dans tous les cas, une étude
repose sur des modeles, des simplifications sont effectuées et ne sont valables que dans des

conditions particulieres. C'est pourquoi les différentes approches sont complémentaires.

Pour notre part, le but est de pouvoir, par exemple, modéliser et simuler un composant
circuit dans son environnement électromagnétique (boitier, lignes de transmission, lignes
d'alimentation...). Nous allons donc avoir une approche générale et nous intéresser aux
modeéles de Maxwell et de Kirchoff. L'objectif étant de les associer afin d'élargir le nombre de

phénomenes pris en compte.

I. 2 Probléemes de modélisation

D'une facon générale, les différents logiciels d'analyse et de modélisation ne sont bien
adaptés que dans un domaine précis. En dehors de cette zone d'excellence, il peut arriver que

les résultats de simulation soient incorrects.

Dans le cas d'un dispositif hyperfréquence intégrant plusieurs fonctions dans un espace
tres limité, ce domaine particulier de fonctionnement de chaque logiciel peut étre dépassé. En
effet, dans ce type de structure, les fonctions de puissances peuvent cotoyer les éléments
rayonnants, les lignes de transmission... Différentes parties de la physique sont donc tres

proches et peuvent interagir entre elles.

Un ingénieur peut donc étre confronté au probléme suivant : les résultats liés aux tests
expérimentaux ne correspondent pas avec ceux de la simulation. Ces écarts proviennent de la
mauvaise prise en compte des phénomeénes physiques lors de I’analyse numérique. Ce
probléme a de nombreuses fois été mis en évidence. Par exemple, la modélisation globale d'un
MMIC avec son environnement (ligne, boitier...) peut donner des résultats tres différents du
MMIC seul [1.2].

On comprend donc l'importance d'avoir recours a une approche électromagnétique
plus globale (dans notre cas : électromagnétique et circuit) afin de prendre en compte les

influences de I'environnement distribué, des composants passifs, actifs et/ou non linéaires.
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Une autre difficulté est I'analyse de dispositifs comprenant des eléments dont les
dimensions sont trés différentes. Dans ce type de probléme, il faut soit modéliser tout le
systéeme en prenant comme référence le plus petit élément (ce qui augmente le volume de

calcul) soit avoir recours a des modeles équivalents afin de remplacer une partie du systeme.

Deux exemples concernant ces problemes de modélisation sont présentés par la suite :
des connecteurs hyperfréquences et un systeme de réception dédié a la transmission d'énergie

sans contact.

I. 3 Connecteurs / transitions en millimétrique

Un connecteur est utilisé afin de faire passer le signal entre deux lignes de
transmission de geométries différentes. Le connecteur ne participe pas a la fonction réalisée
par le circuit, il ne sert que de transition. Il peut toutefois étre une source de dégradation des
performances globales du systéme. En effet, les défauts de positionnement ou de soudure lors
de la réalisation de la transition rajoutent des discontinuités et favorisent les pertes

(rayonnement, désadaptation du systeme).

Ces problemes d'intégrité du signal augmentent avec la fréquence. Il est donc

important de connaitre I’influence de la partie connectique sur le reste du dispositif.

En général, les connecteurs ne sont pas pris en compte de facon rigoureuse dans la
modélisation d'un circuit. Les ports dacces sont considérés comme parfaits et cette

approximation ne permet pas toujours d’obtenir des résultats rigoureux.

Apres avoir congu un dispositif, il faut le tester. Dans l'objectif de reéaliser des
mesures, les cébles coaxiaux et les systemes de connexion ont été développés afin de
fonctionner dans le domaine millimétrique. Cependant, le systéeme coaxial n'admet que des
tolérances trés rigoureuses et, au dessus de 40GHz, il pose de sérieux problémes pour la

transition vers des circuits planaires [1.3].

Un des thémes de recherche de I'RCOM concerne les antennes. Bon nombre d'entre

elles sont réalisées en circuit imprimé (Figure 1.2).
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connecteurs

Détail d'un réseaux d'antennes Antenne a pointage électronique

Figure 1.2 : Exemples d'antennes imprimées concues a I'RCOM [1.4]

Afin de pouvoir les tester, elles sont dotées de connecteur de type SMA ou 2,92mm,
cela facilite la liaison avec les appareils de mesure. Nous nous intéresserons donc a ceux qui

permettent la connexion entre des lignes microruban et coaxiale (Figure 1.3).

0 O TEAL

" Ligne microruban
Ligne coaxiale - - /

REF. FLAKE |

Figure 1.3 : Exemple de transition coaxiale/microruban via un connecteur [1.5]

Deux configurations, pour réaliser la transition, peuvent étre utilisées : la premiere
relie les lignes de transmission qui sont dans le méme axe et la seconde permet la liaison de

deux lignes dont les axes sont perpendiculaires.

Notre problématique est double. D'une part, déterminer les parametres de la transition
(dimension, positionnement...) intervenant de fagon prépondérante dans la dégradation du
signal. D'autre part, remplacer la transition par un modeéle circuit afin de diminuer le volume

de calcul.
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I. 4 Transmission d'énergie sans contact : problématique

L’enjeu de la transmission d'énergie sans fil est d’approvisionner, en énergie
électrique, des systémes sans avoir recours a un contact galvanique.

Cette thématique possede de nombreuses applications. Elles vont du remplacement des
énergies fossiles avec le transfert massif d'énergie depuis I'espace vers la terre (Solar Power
Systems) au domaine médical afin d'alimenter des appareils implantés dans le corps humain.
Ainsi, suivant les préoccupations et le type de transfert que I'on souhaite, différentes méthodes
mettant en jeu différents niveaux de puissance sont envisageables [1.6].

Pour des distances courtes, de I'ordre du centimétre, on utilise I'induction magnétique.
Pour des distances plus grandes, des transmissions par faisceau laser ou par faisceau
microonde peuvent étre utilisées. Pour notre part, nous nous intéresserons au transport

d'énergie par faisceau microonde.

Un dispositif de transmission d'énergie sans contact par faisceau micronde est

constitué d'un systéeme émetteur et d'un systeme de réception (Figure 1.4).

Réflecteur
parabolique Antenne
Sou_rce Redresseur
continue
I Source Filtre [ ] ] Filtre [
. Charge
microonde HF DC H
\\ / \\ /
V v
EMISSION RECEPTION = RECTENNA

Figure 1.4 : Principe de la transmission par faisceau microonde

Dans notre cas, seul le systeme de reception sera étudié : la rectenna (rectifying
antenna). Ce dispositif est une antenne a laguelle un systeme de redressement a été associé
afin de convertir I'énergie hyperfréguence en énergie continue. Ainsi, la réception et la

conversion de I'énergie se font dans le méme temps.
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La rectenna est un systeme complexe qui englobe plusieurs fonctions telles que : une
antenne (élément rayonnant), les fonctions filtrage HF et/ou DC et une fonction redressement.

Un détail de ces différentes parties sera présenté dans le chapitre 1V.

Ce systeme comprend donc plusieurs domaines d'analyse. Suivant la topologie de

rectenna choisie, il n'est pas toujours possible d'étudier séparément les différentes fonctions.

De plus, il ne faut pas non plus négliger la modélisation de la diode. Doit-on choisir un

modeéle petit signal ou grand signal ?

Dans le chapitre IV, une approche électromagnétique globale sera appliquée a ce type
de structure afin de determiner, par exemple, son rendement de conversion théorique. Ce
rendement permet de caractériser le systeme de réception car il quantifie la capacité de la
rectenna a recevoir de I'énergie hyperfréquence et a la convertir en énergie continue utile pour

la charge.

1. OUTILS D'ANALYSE NUMERIQUE

Il existe de nombreux outils d'analyse électromagnétique. lls sont basés sur les
relations de Maxwell. La différence entre ces simulateurs réside dans la méthode de résolution
des équations. Le systeme d'équations peut étre traité soit dans le domaine fréquentiel
(méthodes des moments, des lignes ou des éléments finis) soit dans le domaine temporel
(méthodes des différences finies, des lignes de transmission ou des éléments finis). Ces
méthodes sont efficaces pour I'étude de structures distribuées dont les dimensions sont de
I'ordre de grandeur de la longueur d'onde. Dans le cas ou les dimensions du dispositif sont trés
inférieures a la longueur d'onde, une simulation circuit (fréquentielle ou temporelle), basee sur

les relations de Kirchoff, peut-&tre employée.

Pour certains dispositifs microondes complexes, I'utilisation exclusive d'une méthode
peut s'avérer insuffisante. En effet, les interactions entre les deux niveaux de modélisation
(électromagnétique et circuit) ne sont pas prises en compte alors qu'elles peuvent modifier les
performances du circuit. La tendance a donc été de coupler les méthodes afin d'avoir une

approche plus globale.
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Pour notre part, nous nous sommes intéressés aux outils basés sur la résolution
temporelle des équations de Maxwell et des relations de Kirchoff. Une résolution temporelle a
été choisie afin de pouvoir étudier le régime transitoire. En effet, cela permet de visualiser la
mise en place des différents phénomenes. Aprés une description de ces techniques, les

moyens disponibles pour les associer seront présenteés.

Par la suite, nos études seront réalisées sur une large bande de fréquences allant du
continu jusqu'a 80GHz. Ainsi, une comparaison des phénomeénes intervenant dans la partie

basse du spectre et dans sa partie haute pourra étre effectuée.

I1. 1 Outil d'analyse électromagnétique 3D

Il. 1.1 Généralités

La méthode numérique utilisée permet la résolution de probléemes électromagnétiques,
en zone proche, grce au maillage en trois dimensions de la structure a analyser. Cette
technique repose sur une discrétisation spatio-temporelle des équations de Maxwell [1.7]. Elle
est communément appelée FDTD (Finite Difference Time Domain). Elle permet de modéliser
des éléments distribués et prend en compte tous les phénomenes physiques qui en découlent :
propagation, rayonnement...

La forme locale des equations de Maxwell en rotationnel permet, lors de la
discrétisation, de calculer les champs électrique et magnétique de facon entrelacée dans
I’espace mais aussi dans le temps. Si on considere une cellule élémentaire du maillage FDTD,
les composantes du champ électrique sont calculées au milieu des arétes tandis que celles du

champ magnétique sont définies au milieu des faces (Figure 1.5).
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Exemple d'arétes
! de la cellule FDTD

Hx (t)) Ve

|
|
5
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:
|
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( 5 )

Figure 1.5 : Cellule élémentaire appartenant au volume de calcul FDTD

Toute la structure a analyser est maillée selon une grille FDTD. La discrétisation,

suivant les trois dimensions, doit étre précise afin de ne laisser échapper aucun phénomeéne
lors de l'analyse du dispositif. Elle doit étre de I'ordre de gm% a 7‘9”"”40 ; Agmin représente
la longueur d'onde minimale qui peut se propager dans le volume de calcul.

Si le dispositif a analyser contient des parties de dimensions différentes, il est possible
de faire évoluer la taille d'une cellule élémentaire au sein du méme volume de calcul. Deux
méthodes permettent de discrétiser plus finement certaines parties d'un systéme : le « maillage
variable » [1.8] ou le sous maillage [1.9].

De plus, il existe un critére de stabilité en ce qui concerne la discrétisation temporelle

[1.10]. C'est dans le vide ou il est le plus contraignant :

At = 1
c + +
Ve Jar N

A l'origine des temps, on pose que toutes les composantes des champs dans la

structure sont nulles. Une excitation est alors appliquée a certains points de la grille, le long
d'une ligne ou sur un plan. On évalue la réponse de la structure en fonction du temps. La

réponse en fréquence est obtenue par transformée de Fourier.

Des frontieres absorbantes PML (Perfectly Matched Layer) peuvent étre placées aux
bords du volume de calcul afin de modéliser I'espace ouvert [I.11]. Dans les problémes
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concernant les structures de propagation, il peut étre utile de modéliser des structures infinies
ou semi-infinies. Pour cela, les systemes doivent étre prolongés dans les couches PML afin

d'atténuer complétement le signal [1.12].

L'avantage des méthodes temporelles réside dans le fait qu'elles fournissent des
résultats directement interprétables. De plus, elles permettent d'aborder les structures a

caractéristiques non linéaires ou dont les parametres varient en fonction du temps.

Le principal inconvénient de la méthode FDTD est le maillage parallélépipédique qui

impose une forte discrétisation pour les structures curvilignes.

Il. 1.2 Modélisation des fils

En FDTD, il existe plusieurs possibilités pour modéliser un fil. 1l peut étre decrit par
ses densités de courant et de charge ou bien comme un élément métallique dont il faut annuler
le champ électrique tangentiel. Ces deux méthodes permettent de prendre en compte des fils
de diameétres différents. La premiere technique utilise un modéle numérique : le formalisme
de Holland [1.13]. Dans ce cas, le diametre des fils est de dimension trés inférieure a celle de
la cellule ; les fils sont appelés : fils minces. La deuxieme technique revient a discrétiser le fil
comme un élément métallique. Le diametre des fils peut alors étre de dimension comparable

ou supérieure a celle de la cellule FDTD.

> Le formalisme des fils minces

Le formalisme des fils minces permet de modéliser, dans le volume de calcul FDTD,
des fils dont le diametre est beaucoup plus petit que les dimensions de la cellule élémentaire.
Ce diameétre doit étre suffisamment faible afin de ne pas faire diverger l'algorithme [1.14],
[1.15].

Au calcul classique des composantes électromagnétiques E et H du schéma FDTD, les
fils introduisent deux variables supplémentaires : le courant circulant dans le fil (I) et la
charge linéique (Q). Les deux équations relatives aux courants et aux charges sont :

ol , 9Q _ )
Ejuﬁ_o
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< Ez >= L(% + V2 %—(ZQ) (2)

« V » est la vitesse de propagation de I'onde sur le fil.

« <Ez> » est le champ électrique moyen dans la cellule FDTD qui contient le segment
filaire.

«L» a la dimension d'une inductance linéique. Cette grandeur n'a pas de réalité
physique et n'est définie que dans le modele numérique des fils minces. Ainsi, cette grandeur

ne permet pas de quantifier I'effet inductif du fil.

Les grandeurs liées au fil sont calculées sur chaque segment de la facon

suivante (Figure 1.6) :

Du point de vue temporel Du point de vue spatial
P z, k
ey __segment filare T
| It - A HEADS i
e o e
At - !
oty | Mee-4y o |
™ TR B QK.____i
W, Hy R
’.:\ v At P ::';" : , ,/’ , ,//
E t + Al 7 J S
Equations de Holland ( 2) ) Cellule élémentaire FDTD

Equations de Maxwell

Figure 1.6 : Instants et positions de calcul de la charge et du courant sur un fil mince

Les equations reliant ces grandeurs contiennent des derivées du premier ordre qui
permettent le calcul a chaque demi-instant. Ainsi, la charge et le courant sont calculés

respectivement aux mémes instants que le champ électrique et le champ magnétique.
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> Fils discrétisés

Afin d'augmenter le diameétre des fils, il suffit de les discrétiser en tant qu'éléments
métalliques. Pour cela, le champ électrique tangentiel au fil doit étre annulé. Dans ce cas, le
diamétre du fil peut aller d'une cellule (1* cas : le champ électrique est annulé sur les arétes
2éme

des cellules FDTD) a plusieurs cellules ( cas) (Figure 1.7).

Fil maillé
Y
N—
Maillage _ _— et
oo AN < D=30cellules
N | \
1% cas LS ofme e

Figure 1.7 : Exemples de fils discrétisés

Dans le premier cas, le champ électrique est annulé suivant les arétes des cellules

FDTD et le diamétre du fil est inférieur a la dimension d'une maille.

Dans le second cas, la section du fil comprend plusieurs mailles et le volume de calcul

augmente en conséquence. Son diameétre est donc plus important.

Il. 2 Qutil circuit

Ce type de résolution permet de modéliser et de simuler un circuit analogique de
dimensions tres inférieures a la longueur d'onde. Il peut contenir un ou plusieurs éléments
localisés. Ces éléments peuvent étre des sources de courant ou de tension, des composants
passifs (résistances, capacités ou inductances), actifs, linéaires ou non (diodes, transistors,

amplificateurs...).
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Cet outil est basé sur I’exploitation de modeles électriques ainsi que sur la résolution
temporelle des relations de Kirchoff en courant et en tension. Ces équations sont du type
différentiel et proviennent des relations constitutives de branches associées aux circuits. Un

exemple de circuit est proposeé sur la Figure 1.8.

) e V() = RI(t) + L% + Ve
—> || S, —
c'! L
R BV ()
< Avec: I(t) =C a0t
V(D)

Figure 1.8 : Exemple de circuit localisé

Plusieurs méthodes existent pour résoudre ces équations suivant qu'elles sont linéaires
ou non. De plus, il existe un pas d'échantillonnage et celui-ci varie suivant le type d'équation a

résoudre.

Le but est donc de prévoir le comportement électrique de n’importe quel circuit. Les

différents composants sont considérés comme ponctuels.

L'algorithme de résolution des équations, dans le domaine temporel, que I'on retrouve

dans presque tous les simulateurs circuits est présenté sur la Figure 1.9.
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Essai initial de détermination
d'un point de polarisation

e

Linéarisation du composant
semi-conducteur autour du
point de polarisation

Discrétisation des
équations différentielles
dans le domaine
temporel

v

Résolution des équations
linéaires

Définition d'un nouveau
point de polarisation

A

Non

v

Non T

Convergences ?

¢ Oui

Incrémentation du temps

v

Fin de I'intervalle de temps ?

Oui

Figure 1.9 : Processus de résolution circuit dans le domaine temporel

Un exemple de logiciel circuit trés utilisé pour des résolutions dans le domaine

temporel est SPICE.

I1l. APPROCHE GLOBALE : ELECTROMAGNETIQUE + CIRCUIT

Dans cette partie, les résolutions électromagnétique et circuit sont associées afin

d'élargir le champ des phénomenes physiques pris en compte.

Les grandeurs caractéristiques associées aux outils électromagnétiques sont les

champs électrique et magnétique, tandis que celles associées aux résolutions de type circuit

sont le courant et la tension. Le but est d'associer ces grandeurs dans un algorithme itératif.
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I11. 1 Evolution de la méthode de couplage

L'objectif est d'insérer dans le maillage FDTD un ou plusieurs circuits localisés (des
résistances par exemple). Pour cela, il faut résoudre simultanément les équations de Maxwell
et de Kirchoff dans les régions concernees. Plusieurs extensions de I'algorithme FDTD sont

envisageables.

La premiére méthode fut développée en 1992 : elle repose sur une transformation
directe des équations de Maxwell dans un maillage 2D [1.16]. Cette méthode a permis de
prendre en compte des éléments passifs tels que des réesistances, des selfs inductances et des
capacités. Des sources de courant ou de tension ont également pu étre modélisées. De plus,
afin de se rapprocher de la réalité de Il'alimentation d'un circuit, des modeles de source de
tension résistive discréte ont été développés. En ce qui concerne les éléments actifs, ils sont
modélisés par une combinaison d'éléments passifs et de sources dépendantes. Ces travaux ont
été a la base de nombreuses recherches. Une extension au maillage en 3D a été effectuée.
Plusieurs évolutions des algorithmes numériques ont permis de modéliser des composants

plus complexes, actifs et/ou non linéaires.

Par la suite, des formulations qui permettent une automatisation du couplage et la prise
en compte de modeles circuits pré-existant ont été mises au point. En effet, les équations de
Maxwell appliquées a une cellule FDTD peuvent étre vues, par le dispositif & inserer, comme
une source de courant ou une source de tension. De plus, le besoin de modeles circuits plus
complets, a amené les chercheurs a s'intéresser au couplage avec des simulateurs qui

possédent déja une base de données tel que SPICE.

Ces techniques ont déja permis d’étudier de nombreux dispositifs tels que : des
amplificateurs [1.17], des oscillateurs, des antennes actives [I1.18], des MMICs avec leurs
boitiers [1.19], des diodes [1.20]...

La formulation numérique a été modifiée afin de connecter des sources et des élements

passifs a travers plusieurs cellules FDTD.

Une attention particuliére a aussi été apportée a I'algorithme lui méme afin de réduire
les problemes numériques : éléments parasites, dispersion, stabilité... [1.21], [1.22], [I.23],
[1.24].

Grace a cette approche globale, il est possible de modéliser et de simuler des

dispositifs comprenant des structures distribuées passives, des circuits localisés passifs, actifs,
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linéaires ou non. L'interaction entre ces différents composants peut étre obtenue tant du point

de vue qualitatif que quantitatif.

Cependant, il faut remarquer que les études électromagnétiques effectuées a l'aide du
code « FDTD étendu » sont limitées en fréquence (<15-20GHz). Ceci s'explique par le fait
qu'il existe un écart entre ce que l'on veut modéliser et ce que I'on modélise reellement. Une
explication en ce qui concerne cette différence sera apportée dans les chapitres suivants. De
plus, une solution sera proposée afin de ne plus étre limité en fréquence pour ce type

d'analyse.

I1l. 2 Modification des équations de Maxwell pour l'insertion d'éléments

localisés dans un volume de calcul FDTD 3D.

[11. 2.1 Principe

Aprés un bref rappel sur le modéle de Maxwell, la technique d'insertion d'éléments

localisés dans la cellule FDTD sera décrite [1.25].

En tout point qui n'est pas situé sur une surface de séparation entre deux milieux, les

équations de Maxwell spécifient que :

rot(E) = —%, relation de Maxwell Faraday (3)
rot(H) = % + Jc, théoréme de Maxwell Ampere, avec Jc= oE (4)
div(D) = p, théoreme de Gauss (5)
div(B) = 0, loi de Gauss sur I'induction magnétique (6)

avec : E = champ électrique (V/m)
D = induction électrique (C/m)
B = induction magnétique (Teslas)
H = champ magnétique (A/m)

Jc = densité de courant de conduction (A/m?)
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p = densité de charge volumique (C/m®)
o = conductivité (S/m)

Les différentes variables sont des grandeurs vectorielles et scalaires fonction du temps

et de la position. Dans le cas ou les milieux sont linéaires et isotropes, on a :
D = ¢E, avec ¢ : permittivité (7)

B = uH, avec p : perméabilité (8)

Le but est de pouvoir positionner un élément de circuit dans une région de I'espace en
modifiant directement I'algorithme en différences finies. Pour cela, il faut que les équations de
Maxwell soient modifiées afin de prendre en compte le courant qui circule dans ce circuit.
Notons J_ la densité de courant au niveau de la charge a insérer. L'équation de Maxwell

Ampere (4) peut se mettre sous la forme suivante :

_gOE
rot(H) = ¢ ot +Jc+

On intégre cette équation sur une surface S et a l'aide du théoreme de Stockes, on

obtient :

SBIH.dI:sHSZ—E.dSJrICHL 9)

A B

courant courant courant courant circulant
total de déplacement de conduction dans la charge

Si on considére le maillage FDTD, le courant dans une cellule peut étre decomposé
comme une somme de différents courants ayant des origines différentes. Le courant total est
la somme du courant de conduction, du courant de déplacement et du courant circulant dans le

circuit localisé. L'élément localisé peut donc étre inséré dans un milieu quelconque (g, o).

Cette approche a ensuite été appliquée a des cas concrets afin de valider sa mise en
forme. L'application la plus courante étant une ligne microruban chargée a I'une de ses

extrémiteés [1.25].

Dans le cadre de l'algorithme FDTD, un paramétre important pour la stabilité
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numérique est l'instant de calcul de chaque grandeur. Ainsi, si I'élément est localisé suivant
I'axe z, I'équation (9) est discrétisée a l'aide d'une différenciation centrée (interpolation

linéaire) et devient :

t+At

(10)

t+4 t+4) t+4 )
ﬁH.dI T2 SA—?(EZ - Ezt) + IC; 2 4 IL: % , Suivant l'axe z

t+At
E

Le but est de déterminer, a chaque pas temporel, le terme a partir des grandeurs

calculées aux instants précédents. Le courant de conduction peut se mettre sous la forme :
t+A}/ t+Ay
2 _ 2

La tension aux bornes du circuit localisé s'écrit, dans une approximation quasi statique,

de la facon suivante :
VSA% = _AZE?A%

Les valeurs calculées en t+At/2 résultent d'une moyenne des termes déterminés en t et
en t+At. Si I'on ne fait pas cette moyenne, une erreur résulte de cette approximation et peut
conduire a une divergence du code dans certains cas : pas temporel trop grand ou s'il existe
des non-linéarités importantes. L'erreur engendrée par cette approximation sera mise en

évidence par la suite.

Connaissant la relation qui lie la tension au courant aux bornes du circuit a inserer, il
est possible de réécrire I'équation (10) pour l'inclure dans l'algorithme FDTD et déterminer le
champ électrique au niveau de I'élément localisé. Des exemples avec des éléments simples (R,

L et C) sont donnés en annexe |I.

I11. 2.2 Mise en évidence des sources équivalentes.

Une approche circuit de la cellule FDTD permet de mettre en évidence des sources

équivalentes. On considérera un élément positionné suivant I'axe z.

»Source de courant équivalente

Cette approche consiste a reformuler les équations de Maxwell afin de mettre en
évidence le générateur de Norton équivalent a une cellule FDTD [I.26]. Ce générateur est vu
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de I'élément circuit a insérer. 1l est constitué d'une capacité en parallele avec une source de
courant. Cette formulation permet d'avoir une résolution purement circuit au niveau de la

région active de la grille FDTD.

L'éguation de Maxwell Ampére (4) peut se mettre sous la forme :

lztot = Ca\g% +1Cz + 1Lz (11)

A
avec : lztot = courant total = AxAy.(V A H)t+ % , circulation du champ magnétique

V| 7z = tension aux bornes du circuit localisé
lc; = courant de conduction=0sic =0
I, = courant circulant dans le circuit localisé

AxAy

C=c¢ A,

, capacité équivalente d'une cellule FDTD

Le circuit équivalent correspondant a I'équation (11) est le suivant (Figure 1.10) :

o

Au lieu de déterminer seulement le

courant dans le circuit localisé, on peut

intégrer directement I'équation (11) a l'aide
C— v @ [P d'une résolution de type circuit. On aura ainsi
LZ

acces a la tension aux bornes de ce circuit et

l donc au champ électrique. Ce dernier servira a

implémenter l'algorithme FDTD.

Figure 1.10 : Source de courant équivalente & une maille FDTD

»>Source de tension équivalente

Cette approche permet de faire apparaitre le générateur de Thevenin équivalent a la
cellule FDTD [1.27], [1.28].

De la méme maniere que précédemment, la forme intégrale de I'équation de Faraday

mene a :

Viot = —L tot ala# —VLz (12)
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avec : Viot = tension totale
V|, = tension aux bornes du circuit localisé = A,E,
I, = courant circulant dans le circuit localisé

AxAy
Az

Ltot = p , inductance équivalente d'une cellule FDTD

Le circuit équivalent a I'équation (12) est présenté sur la Figure 1.11.

I—tOt
4
—e De la méme facon, on peut intégrer
- directement [I'équation (10) a l'aide d'une
Viot () Viz résolution de type circuit. On évalue ainsi V.,
+ et ensuite E,.
—e

Figure 1.11 : Source de tension équivalent a la maille FDTD

I1l. 2.3 Insertion d'éléments non linéaires

La prise en compte d'éléments non linéaires nécessite de rajouter un algorithme de
linéarisation reposant sur une methode itérative telle que celle de Newton [1.29]. L'objectif est
de déterminer la valeur Xo qui permet d'annuler I'équation non linéaire f(x) : f(xo)=0. Le

principe de linéarisation est présenté sur la Figure 1.12.

/
Une valeur initiale pour x est ,
. _ AV f(x)
choisie arbitrairement (ex : x = sl1). On
i . T tangentes
détermine les valeurs de la fonction et de Objectif : déterminer -
sa dérivée en ce point : f(s1) et f '(s1). Il ne x tel que f(x) =0
reste plus qu'a deduire la correction qu'il T >
S
faut apporter a s1 : dx = f(s1) / f '(s1). On X
obtient : s2 = sl + dx. s2 devient la

nouvelle valeur de déepart.

Figure 1.12 : Principe de résolution d'une éguation non linéaire
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Cette méthode numérique peut étre étendue a un systeme d'équations non linéaires. De
plus, on peut remarquer que le calcul converge vers la solution la plus proche de la valeur

initiale. Cet algorithme est donc bien adapté aux résolutions FDTD.

Cette technique permet donc de prendre en compte des modeéles de circuit plus fidéles
a la réalité mais aussi plus compliques. De nombreux modeles de diodes et de transistors ont
pu étre implémentés dans l'algorithme FDTD afin de modéliser de nombreux circuits

microondes complexes [1.30], [1.31], [1.32].

De plus, l'insertion d'éléments non linéaires peut étre améliorée en ajustant de fagon
dynamique le pas temporel. Cela a pour effet de stabiliser lI'algorithme tout en le faisant

converger plus rapidement [1.33].

I11. 2.4 Couplage entre le code EM et un code circuit

Le couplage entre l'algorithme FDTD et un simulateur circuit se fait, soit par
I'intermédiaire des sources équivalentes, soit par l'intermédiaire du formalisme des fils
minces. En général, la méthode temporelle de résolution des équations de Maxwell est
couplée avec un simulateur qui résout les relations de Kirchoff dans le domaine temporel tel
gue SPICE. Ces techniques de couplage décrites dans [1.34] et [1.35] ont permis par exemple
de modéliser des antennes actives [l.36].

I11. 2.5 Prise en compte d'un élément localisé sur plusieurs mailles

Dans certains cas (par exemple une résistance qui traverse plusieurs substrats de
permittivité relative différente), il peut étre utile de pouvoir modeéliser un élément localisé le
long de plusieurs cellules FDTD [1.37], [1.38]. Pour cela, il faut décomposer la tension aux

bornes de I'élément comme la somme des tensions au niveau de chaque cellule (Figure 1.13).
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Ez+1

— E. VL:'(Ez+1+Ez+Ez-1)*dZ
Z =

Ez-1

Figure 1.13 : Elément localisé connecté a travers plusieurs cellules FDTD

La suite de I'algorithme repose sur le méme principe que dans le cas d'une insertion sur

une seule maille.

I1l. 2.6 Conclusion

Il est possible d'insérer directement un élément de circuit dans la cellule FDTD. Pour
cela, il faut venir modifier localement les équations de Maxwell avec les relations de
Kirchoff. Cette modification peut se faire de facon directe (cf paragraphe Ill. 2.1) ou bien a
I'aide des sources équivalentes représentant la cellule FDTD. Ces sources permettent de
découpler les résolutions électromagnétique et circuit et il est alors possible d'utiliser un
logiciel circuit pour résoudre les équations de Kirchoff. Dans tous les cas, une attention

particuliére doit étre apportée aux instants de calcul des différentes grandeurs.

La Figure 1.14 présente les modifications, apportées a I'organigramme de calcul en
temporel des composantes des champs électromagnétiques, dues a l'insertion d'un élément

localisé.
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Schéma classique Schéma avec élément localisé
3At
H(t-—-) _ 3At _ 3At
2 H(t - 354 =39\
l E(t— At) M
g l E(t— A)—> V(t - At)
At 1
H(t-=0) l v ,
2 \A '
H(t -39 It -5
E(t) 2 2

T~

—> Equations de Maxwell
Relations de Kirchoff

) E(t
— Equations de Maxwell ®

Figure 1.14 : Organigramme d'insertion d'un élément localisé dans la cellule FDTD

1. 3 Utilisation des fils minces pour l'insertion d'éléments localisés dans
I'algorithme FDTD

Une possibilité, afin de prendre en compte un élément de circuit dans le volume
FDTD, est d'utiliser le formalisme des fils minces.

I11. 3.1 Couplage direct des equations circuits avec les relations des

fils minces.

Si un élément est positionné sur un segment du fil, le champ électriqgue moyen dans la
cellule FDTD est modifié par la présence d'une tension aux bornes du segment :

2 0Q (13)

VL oY,
0z )

Mo @l
< Ez > Az L(8t+v

« V| » est la tension aux bornes de I'élément localisé.

Il faut ensuite écrire la tension en fonction du courant qui circule dans I'élément grace
aux éequations de Kirchoff. La nouvelle équation est ensuite discrétisée afin d'étre introduite

dans l'algorithme FDTD [1.39]. Le détail des formulations est présenté en annexe II.



CHAPITRE I Présentation générale 32

I11. 3.2 Couplage des équations circuits et des relations liées aux fils

minces via les sources équivalentes.

Dans ce cas, il faut faire apparaitre la source équivalente au segment filaire. L'équation

(13) peut se mettre sous la forme suivante :

Lg%:Vg—VL,avec:

\Y| =—LgV2%—§+< Ez >Az

Lg =LAz

Le générateur de Thevenin équivalent au segment filaire est présenté sur la Figure
1.15.

v, O Vi vl

+

Figure 1.15 : Source de tension éguivalente au segment filaire

Cette formulation nous permet de calculer le courant circulant dans I'élément localisé
en fonction de la tension aux bornes du segment filaire (« Vg »). Cette tension n'est pas celle
aux bornes de I'élement localisé. Ainsi, une self Ly doit étre rajoutée en série a I'élément
localisé avant que ce dernier soit traité a I'aide d'un logiciel circuit [1.40], [1.41]. Le traitement

« circuit » est donc appliqué sur I’élément localisé en série avec la self-inductance L.

Les éléments localisés sont décrits par une ou plusieurs relations liant le courant et la
tension. Il faut faire apparaitre dans I’organigramme présenté Figure 1.6 la différence de
potentiel présente sur chaque segment. On la deduit de la charge. Le rajout d’un élément

localisé ne change rien aux positions de calcul dans I’espace.

L’organigramme temporel est présenté sur la Figure 1.16.
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Figure 1.16 : Insertion d’élément localisé sur un fil mince, instant de calcul

Le fait de coupler les relations de Kirchoff avec celles des fils minces impose un
décalage de l'instant de calcul entre le courant et la tension. Il faut donc porter une attention
particuliére a ces instants. Par exemple, dans le cas d’une résistance, I’équation circuit s’écrit

de la fagon suivante :
V() =RI()

Il n’existe pas de dephasage entre le courant et la tension. Cependant, la résolution
circuit doit s’appliquer a I’élément localisé en série avec la self Ly. Cette self permet, sans
moyenner les grandeurs, de les calculer aux bons instants rendant ainsi compatible les deux

résolutions.

I11. 4 Limitation de la méthode

Les limitations de l'algorithme « FDTD étendu » peuvent étre mises en évidence dans
différents cas. Les conséquences sont de deux types : soit le code diverge et il n'y a pas de

résultat, soit le code converge mais les résultats sont erronés ou incorrects.

Les facteurs favorisant la divergence de l'algorithme sont : des non-linéarités mal
gérées, de trop fortes puissances qui induisent des oscillations et une fréquence trop élevée.
Une solution est d'avoir recours a des pas temporels différents pour les résolutions

électromagnétiques et circuits.
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La modélisation, quant a elle, peut produire des résultats incorrects. En effet, Le
circuit localisé est inséré sur un fil qui n'a pas forcément de signification physique. Ces
caractéristiques n'ont pas été prises en compte. Ce fil peut induire, par lui méme ou par ses
connexions, des éléments parasites. Ce phénomeéne apparait notamment avec la montée en
fréquence. Les travaux présentés dans [l.1], [I.25] et [l1.42] montrent qu'il existe une
différence entre ce que I'on souhaite modéliser (cas idéal) et ce que I'on modélise réellement.
Dans [1.25], une résistance est placée au bout d'une ligne de transmission et sa réponse differe
du cas idéal. Dans [1.42], les fils de support induisent des phénomenes parasites. Dans [I.1],
un des objectifs a été d'adapter une ligne microruban a l'aide d'un circuit complexe
représentant les variations fréquentielles de son impédance caractéristique. Les résultats
étaient encourageants mais insuffisants, en effet le coefficient d'adaptation devenait supérieur
a -9dB a partir de 60GHz.

Par la suite, les moyens a mettre en oeuvre afin de résoudre ces problemes seront

proposes. Pour cela, il faut prendre en compte I'environnement de I'élément localisé.

IV. STRUCTURE DE BASE HYPERFREQUENCE : LA LIGNE DE

TRANSMISSION

L’objectif de cette partie est de présenter les structures de base utilisées dans la suite
de ce travail ainsi que les techniques FDTD s'y rapportant. Les deux exemples présentés sont :

la ligne microruban et la ligne coaxiale.

IV. 1 Laligne microruban

La ligne microruban ou microstrip est une structure de base pour transmettre un signal
hyperfréquence sur de courtes distances. C’est une ligne planaire, ouverte et inhomogene
constituée de deux conducteurs séparés par une plaque isolante: le diélectrique. Ses
propriétés de propagation dépendent de ses dimensions ainsi que de la permittivité du
substrat. La technique employée pour sa réalisation est celle des circuits imprimés. Des

procédeés photolithographiques sont nécessaires.



CHAPITRE I Présentation générale 35

IV. 1.1 Description de la structure et caractéristiques

Elle comporte un conducteur métallique mince et étroit (le ruban) déposé sur une face
du substrat ; la face opposée est recouverte de métal (plan de masse). Cette ligne est

représentee sur la Figure 1.17.

sS4 ,

' h
y

Figure 1.17 : Paramétres d’une ligne microruban

Les parameétres caractérisant la ligne sont :
la largeur du ruban métallique : W
la hauteur du substrat : h
la permittivité relative du diélectrique : &
I’épaisseur du ruban : e

De plus, la ligne peut-étre définie par son impédance caractéristique, Zc, ainsi que par
sa permittivité effective, e.r. Ces grandeurs varient avec la fréquence. Elles peuvent étre
calculées soit en utilisant des formules analytiques [I.43] (formule en statique en ce qui
concerne Zc) soit en s’appuyant sur les résultats de simulation. Dans la suite de notre
probléme nous avons choisi d’utiliser la seconde possibilité, cependant, des comparaisons

entre théorie et simulation seront effectuées.

IV. 1.2 Méthodes de calcul FDTD sur la ligne microruban

Pour avoir acces a Zc 0U a &, il est nécessaire de connaitre la tension et le courant, en
fonction du temps, sur une section transverse de la ligne. Pour faciliter les calculs, on se place

dans le cadre de I’approximation quasi TEM.
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Les composantes transverses des champs électromagnétiques sont calculées sur la
ligne. Afin que les calculs ne soient pas perturbés par une quelconque réflexion, la ligne sera

adaptée en entrée et en sortie dans les PML : ligne infinie.

»>Modélisation de la ligne

Les dimensions des dispositifs modélisés dans le maillage FDTD sont définis a une
incertitude pres. Cette incertitude est dd a la discrétisation du volume de calcul ainsi qu'aux
positions de détermination des champs électromagnétiques. Dans le cas de la ligne
microruban, l'incertitude porte principalement sur la dimension de la largeur du ruban
métallique. La Figure 1.18 présente, en vue de dessus, un ruban métallique dans le maillage
FDTD.

Ex#0
X E,#0
Ruban métallique
Ex=E,=0
Maillage ; Ex#0
FbTh R e E,#0

Figure 1.18 : Largeur du ruban métalligue dans le maillage FDTD, vue de dessus

Des études ont propose un critére correctif D equivalent a 0.35 A [1.8] et [1.44] (dans
notre cas, A correspond a la dimension d'une cellule élémentaire suivant y). La largeur du
ruban ne fait donc pas 2 A dans notre cas mais 2,7 A. Plus la discrétisation est fine et moins

I'incertitude est grande.

Lors de la modélisation, il est nécessaire de prendre en compte ce critére afin de

déterminer correctement la dimension d'une cellule élémentaire.
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»Techniques d'alimentation

D'une fagon générale, il faut appliquer une différence de potentiel variant au cours du
temps entre les deux conducteurs. Pour cela, plusieurs méthodes sont possibles :

e le champ électrique sur une section transverse de la ligne est imposé (Figure
1.19) :

ruban métallique

> Exx,y,2,0) = Ez(x,y, 2, t - df) + _LgJA(tz)
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Figure 1.19 : Alimentation d'une ligne microruban dans un plan transverse

U(t) est la tension variant au cours du temps entre les deux conducteurs. Elle
correspond au terme d'excitation. Dans l'exemple, les conducteurs sont séparés de trois

cellules. Ainsi, le champ électrique source s'écrit : —;JA(tZ)

Remarque : I'excitation vient se superposer aux composantes du champ électrique

calculées par I'algorithme FDTD.

e une source est placée sur un fil reliant les deux conducteurs (Figure 1.20) :

ruban métallique

ZT_,y - i > Fil

plan de masse

Figure 1.20 : Alimentation d'une ligne microruban a I'aide d'une source localisée

Dans ce cas, la source est localisée sur une seule cellule. Le fil est présent durant toute

la simulation.
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Ces méthodes sont numériques et ne refletent pas parfaitement la realité. Une
différence entre ces techniques d'alimentation réside dans le temps que met le mode quasi
TEM pour s'installer sur la ligne. La premiére technique propose une répartition du champ
électrique plus proche du mode de propagation que la seconde. Le mode TEM s'installera
donc plus vite avec ce type d'excitation. Dans les études realisees au cours de ce travail, cette

excitation sera utilisée.

Afin de couvrir une bande frégquentielle suffisamment étendue, deux types d'excitation

peuvent étre utilisées :
e une gaussienne dont le spectre couvre la gamme [0-Fmax].

e une sinusoide modulée par une gaussienne dont le spectre s'étend de [Fmin-

Fmax] en étant centré sur la fréquence de la sinusoide.

» Courant et tension

Le courant est calculé en intégrant la composante tangentielle du champ magnétique
sur le contour du ruban conducteur. La tension est, quant a elle, déterminée en intégrant le
potentiel entre deux points A et B situés respectivement sur le ruban métallique et sur le plan

de masse. Ces valeurs sont déterminées dans le cadre d’une approximation quasi statique.

Ruban métallique

—
m

TTTTT T T TN

™ Plan métallique

Figure 1.21 : Détermination du courant et de la tension en temporel

Remarque : pour le calcul de la tension, I’intégrale du champ électrique peut étre

moyennée sous toute la largeur du conducteur.
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> Impédance caracteristique et permittivité effective

L’ impédance caracteristique est définie comme le rapport des transformées de Fourier
de la tension et du courant :

V() TR(V()
z:0 =T = TrQ)

La permittivité effective découle, quant a elle, du déphasage du signal relevé a deux

endroits distincts de la structure :

2
_ C _ 2xfd
- (vp(f))’ S TG EYG)

c : célérité des ondes dans le vide (= 3. 10° m.s™)

f : fréquence

d : distance qui sépare les plans de relevé des courants

vp(f) : vitesse de phase des ondes en fonction de la fréquence

02(f) et 1(f) correspondent aux phases des spectres des courants ou des tensions

IV. 2 La ligne coaxiale

IV. 2.1 Description et caractéristiques

La ligne coaxiale est une ligne de transmission fermée homogene constituée de deux
conducteurs. Cette ligne est formee d'un conducteur cylindrique circulaire placé coaxialement
a l'intérieur d'un tube conducteur. Le mode TEM, a l'instar de la ligne microruban, peut se

propager a toutes les fréquences a partir du continu.

Les grandeurs caractéristiques liées aux guides coaxiaux sont constantes en fonction
de la fréquence. La capacité linéique, lI'inductance linéique et I'impédance caractéristique de la
ligne ne dépendent que du diametre des conducteurs et de la permittivité du diélectrique. Ces

grandeurs ainsi que la section du guide sont présentées sur la Figure 1.22.
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Capacite par unité de longueur :

Eléments métalliques
C—_2ng

_In(%)

Inductance linéique :

L=3-In(B)

CZL\/L B
Diélectrique 2n\ e n(/A\)

Figure 1.22 : Schéma d'une ligne coaxiale et caractéristigues

Les parameétres caractérisant la ligne sont :
le rayon du conducteur central : A
le rayon du conducteur extérieur : B

la permittivité relative du diélectrique : &

IV. 2.2 Méthodes de calcul FDTD sur la ligne coaxiale

Impédance caractéristique de la ligne :

Les techniques numériques employées pour alimenter la ligne ou pour calculer les

différentes grandeurs (courant, tension et impédance caractéristique) sont parfaitement

similaires a celles appliquées a la ligne microruban. Une étude sur I'influence du maillage sur

ce type de structure sera menée par la suite.

V. 3 Méthodes FDTD et discussion des résultats

Les techniques de calcul FDTD des paramétres S et de l'impédance ramenée sont

présentées en annexe |11,

L'objectif de ce paragraphe est de mettre en évidence, sur des configurations simples

mais tres utilisées, des problemes liés aux calculs numériques en FDTD. Nous verrons qu'il

faut prendre quelques précautions afin d'obtenir des résultats rigoureux.
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IV. 3.1 Positions des plans de calcul

Sur une ligne de transmission microruban, les calculs des courants et tensions, en
FDTD, se font sur le postulat que seul le mode quasi TEM est présent sur la ligne. Cependant,
les sources ou les discontinuités favorisent la génération d'autres modes. L'objectif de ce
paragraphe est de savoir a quelle distance il faut se trouver d'une source ou bien d'une

discontinuité afin de déterminer une grandeur correcte.

Pour cela, une ligne microruban dont une extrémité est laissée en circuit ouvert est
modélisée (Figure 1.23).

Plan Circuit ouvert
d'excitation, x=0mm x=5.8mm W = 450um

Ruban métallique

Figure 1.23 : Installation du mode quasi TEM sur la ligne : modélisation réalisée

Remarque : les couches PML entourent le volume de calcul.

On reléve, a une fréquence donnée et le long de la ligne de transmission, le courant et
la tension pour le signal incident et pour le signal réfléchi. La propagation du signal se faisant
sans perte sur la ligne, on peut considérer que ces grandeurs doivent étre constantes si le mode
quasi-TEM est installé. Ces valeurs normalisées sont représentées, pour le signal incident, sur
la Figure 1.24 et, pour le signal réfléchi, sur la Figure 1.25. On constate que ces grandeurs

oscillent avant de se stabiliser.
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Figure 1.24 : Tension et courant incidents normalisés sur la ligne, influence de I’excitation
sur I’installation du mode quasi-TEM

Les valeurs du courant ou de la tension ne sont pas constantes le long de la ligne. Plus
la fréquence est élevée et plus les oscillations sont importantes. Cependant, on peut considérer
que si le relevé est effectué a au moins 2mm de la source, I’erreur relative sur ces grandeurs
ne dépassera pas 0,5%. Cette dimension correspond a la longueur d’onde de la fréquence la
plus haute du spectre. L’erreur commise est donc faible car la technique utilisée pour exciter

la ligne correspond a une répartition de champ similaire au mode quasi-TEM.

1.05 ' ' 1.05;
- - - 80GHz ‘ Circuit ouvert en d=5,8mm
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Figure 1.25 : Tension et courant réfléchis normalisés sur la ligne, influence du circuit ouvert
sur I’installation du mode quasi-TEM

En ce qui concerne le circuit ouvert, les conclusions sont similaires pour les relevés de

la tension. En revanche, les oscillations que I’on retrouve sur le courant sont fortes et I’erreur
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relative est de 4% pour les frequences les plus hautes. Le circuit ouvert crée davantage de
modes supérieurs et évanescents. Ces modes viennent perturber le calcul du courant et de la
tension sur la ligne. La discontinuité, provoquée par le circuit ouvert, est beaucoup plus

pénalisante que l'excitation.

En conclusion, pour toutes les simulations effectuées par la suite, le plan de calcul, du
courant et de la tension, sera éloigné d’une distance au moins égale a la longueur d'onde
(Amin), correspondant a la fréquence la plus haute du spectre, du plan d’excitation et de celui
des discontinuités. D’autres travaux, realises sur les excitations, [1.44], ont proposé un critére

moins contraignant (Amin/2).

IV. 3.2 Cas d’une ligne microruban hyperfréquence 502

Le but de ce paragraphe est de mettre en évidence les erreurs qui peuvent étre
engendrées par une modélisation imparfaite de la ligne microruban ou par les techniques

numériques elles mémes.

La structure simulée est présentée sur la Figure 1.26. L’excitation est une sinusoide
modulée par une gaussienne dont le spectre s’étend du continu jusqu’a 80GHz.

PML
Ruban métalliaue W = 450um
/ / —
, - \‘ h =200um
- i

Plan’ Plan d’observation e =3,38
d’excitation

dielectrigue |/ Plan de masse

Figure 1.26 : Modélisation de la ligne infinie

La premiére grandeur que nous allons déterminer est la permittivité effective. Elle
dépend de la fagcon de modéliser la ligne et notamment de la prise en compte ou non de
I’épaisseur du ruban. L’influence de ce parametre est présentée sur la Figure 1.27 et sur la
Figure 1.28.
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Ruban métallique 29
Air,
&0 Substr
diélectrique, &
le
Plan de masse
250 Formule

e1~ 0um analytique [1.43]
e, =50um et e3 = 100um 24 20 40 60 80

Fréquence ( GHz )

Figure 1.27 : Epaisseur du ruban métallique  Fiqure 1.28: Permittivité effective de la ligne

La facon de modéliser revét une importance particuliére : la prise en compte de
I’épaisseur du ruban métallique permet de se rapprocher de la formule analytique déeterminée
par Gardiol. Dans un souci de réalisme, nous choisirons de prendre, pour la suite des calculs,
une épaisseur de ruban inférieure a 100um. Dans ce cas, I'erreur relative est de l'ordre de 5%.
Cette différence peut s'expliquer par les paramétres FDTD utilisés pour la modélisation :
éloignement des couches absorbantes, nombre de cellules employées pour discrétiser la

hauteur du substrat, la largeur du ruban...

La deuxiéme source d’erreur provient du calcul numérique. Elle est mise en évidence
sur la détermination de I’impédance caractéristique [1.45]. On a vu que dans la code EM
FDTD, les champs électrique et magnétique sont calculés de facon entrelacée tant dans le
domaine temporel que spatial. Le courant et la tension qui découlent de ces grandeurs sont, de

la méme maniére calculés a des instants et a des endroits différents.

La Figure 1.29 et la Figure 1.30 presentent les parties réelle et imaginaire de
I’impédance caractéristique de la ligne en fonction des instants et/ou positions de calcul.

~ V(t + A% , X) V(LX) ~ V(t + A% , X) V(LX)
2o = It x + &%) Ze2 = It x + &%) 2 =G X) 2T x)
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Zc1 et Zcq correspondent respectivement au cas ou les grandeurs ne sont pas
« recalées » et au cas ou elles le sont. Zc; et Zcz permettent de comparer I'influence des écarts

spatial ou temporel.
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Fréquence ( GHz) Fréquence ( GHz)
Figure 1.29 : Partie réelle de I’impédance Figure 1.30 :Partie imaginaire de I’impédance

caractéristique de la ligne caractéristique de la ligne

L’erreur sur le positionnement temporel et/ou spatial du courant et de la tension
n’influe quasiment pas sur la partie réelle de I’'impeédance caractéristique de la ligne.
Cependant, elle se répercute sur sa partie imaginaire qui tend vers zéro quand on « recale » les

grandeurs entre elles.

Pour un calcul rigoureux, il faut donc faire attention aux instants et positions de calcul

des variables.

IV. 3.3 Cas de la ligne coaxiale

Le maillage FDTD est parallélépipédique et il est difficile de modéliser des élements
circulaires sans mailler tres finement. Cependant, nous allons voir qu'il est quand méme

possible de retrouver le comportement du guide coaxial en n'utilisant que peu de mailles.

»Détermination de la dimension des rayons

L'objectif est de savoir si le maillage parallélépipédique peut étre adapté pour

modéliser des éléments circulaires. De plus, il faut déterminer ou commence/s‘arréte les
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parties metalliques afin de connaitre les rayons réels des cylindres. Pour tenter de répondre a
ces questions, deux lignes dont un seul parametre est différent seront simulées puis les

résultats seront comparés.

Les guides ont tous les deux un rayon intérieur (A) correspondant a deux cellules mais
le rayon extérieur (B) est dans un cas de sept cellules et dans l'autre cas de huit cellules. Apres
détermination des impédances caractéristiques des deux lignes et connaissant la formule
analytique de ces impédances, nous en déduirons les valeurs effectives des deux rayons. La

Figure 1.31 présente la section des deux guides simulés.

Figure 1.31 : Sections des lignes simulées (A =2A4¢et B = 74 0u 84)

Les impédances caractéristiques des deux guides sont tracées sur la Figure 1.32.

58 H H H 01
56 Guide 2
sl : : 0.05}
S saf 2
N” 501 . N
= | Guide 1 =
S e ~0.05|
46}
44 : : : 0.1 : : :
0 20 40 60 80 0 20 40 60 80
Fréquence ( GHz) Fréquence (GHz)

Figure 1.32: Impédance caractéristique des quides coaxiaux (B=7 ou 8 et A=2)

Détermination des rayons réels par comparaison des deux guides simulés :

A 40 GHz : Zc1 = 47,9Q et Zc, = 54,45Q



CHAPITRE I Présentation générale 47

Le rayon intérieur (A) est resté identique tandis que le rayon extérieur (B) a augmente

d'une maille. On obtient grace a la formule analytique de I'impédance caractéristique :

1 — 30926

p ey

B2 _Bi+A _
A A 3,609

Finalement : A = 1,94 mailles, B; = 6 mailles et B, = 7 mailles

La différence avec les valeurs désirées s'explique par la forme géométrique des
cylindres qui n'est pas parfaite : on cherche le rayon d'une forme géométrique qui se
rapproche d'un cercle mais qui n'en est pas un. Un facteur dégradant de ces résultats est aussi

la limite des formes métalliques dans le maillage FDTD (cf Figure 1.18).

Remarque : on se rapproche des valeurs attendues si I'on augmente la discrétisation du

maillage.

V. CONCLUSION

Les difficultés, liées a la modélisation de certains dispositifs hyperfréquences, ont été
mises en avant au cours de ce chapitre. Ainsi, l'intérét d'une analyse plus globale a été

démontré.

Pour notre part, les études effectuées sont de deux types : électromagnétique et circuit.
Ces analyses, qui sont complémentaires, reposent respectivement sur les relations de Maxwell
et de Kirchoff. Ces deux modéles correspondent a deux niveaux différents de la physique :
I'un prenant en compte la propagation du signal et l'autre considérant qu'elle se fait de fagon
instantanée. Une résolution dans le domaine temporelle a été choisie afin de pouvoir réaliser

des études transitoires.

Les méthodes d'analyse ont été couplées et une présentation de I'évolution des

techniques utilisees pour ce couplage a été faite.

De plus, l'accent a été mis sur le fait qu'un modele repose sur des approximations et

qu'il faut apporter une grande attention aux domaines d'utilisation des différents logiciels.



CHAPITRE I Présentation générale 48

Les problemes de modélisation ont été mis en évidence sur deux exemples : la
connectique en millimétrique et le systeme de réception dedié au TESF. Ces deux

problématiques font l'objet d'études plus approfondies dans les chapitres suivants.
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Chapitre Il : Outils et études numériques pour la

conception globale de dispositifs microondes

|I. INTRODUCTION, PRESENTATION DE L’ETUDE

La conception de dispositifs hyperfréquences nécessite une analyse électromagnétique
détaillée. En effet, le rapprochement de différentes fonctions dans une méme structure impose
I'emploi d'une approche plus globale afin de prendre en compte tous les phénoménes
physiques ainsi que leurs interactions. La méthode utilisée dans ce travail est une analyse

électromagnétique globale dans le domaine temporel.

Réaliser une analyse électromagnétique globale signifie dans notre cas : pouvoir
modéliser des éléments distribués (ligne microstrip, €lément rayonnant...) ainsi que des
éléments localisés (éléments passifs, actifs, linéaires ou non). Les éléments distribués sont
modélisés a I’aide d’un code électromagnétique basé sur les équations de Maxwell tandis que
les eléments localisés sont décrits a I’aide d’une résolution circuit basée sur les relations de
Kirchoff en courant et en tension. Dans les deux cas les équations sont résolues par
différences finies dans le domaine temporel. Nous avons vu les différentes techniques
disponibles pour réaliser le couplage et ainsi insérer un élément circuit ponctuel dans le
volume de calcul électromagnétique. Les deux aspects les plus importants de cette approche
sont : la formulation numérique et la maniére dont I'élément localisé est vu dans le reste du

dispositif distribué.

Dans ce chapitre, une étude approfondie sur le couplage des équations

électromagnétiques et circuits est menée.

Tout d'abord, une analyse de la formulation numérique mettra en avant les précautions
a prendre afin d'éviter les éventuelles sources d'erreur ou de divergence. L'accent sera
particulierement mis sur I'importance des instants de calcul des différentes grandeurs. Cette
premiére étude repose sur deux exemples : I'insertion d'un élément passif, une résistance, et

I'insertion d'un élément non linéaire, une diode. Nous verrons, sur ces exemples, que les
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résultats de simulation peuvent étre dégradés a cause des approximations liées au code

numérique.

Puis, une seconde analyse est menée afin de déterminer le domaine de validité des
circuits insérés. Le but est de prévoir le comportement des éléments localisés dans leur
environnement distribué. Nous verrons que des phénomenes deviennent significatifs avec la
montée en fréquence. lls seront identifiés puis quantifiés. Ces phénomenes, qui peuvent étre
considérés comme parasites par rapport a I'élément localisé lui méme, permettent d'expliquer
la différence entre les résultats de simulation et les réponses idéales. lls mettent en avant le

coté réaliste de la modélisation.

Ces études reposent sur le calcul d'impédance de charge et la structure utilisée sera la
ligne microruban. Cette ligne de transmission est un dispositif trés utilisé et qui se préte bien a

la caractérisation des phénomenes parasites cités ci-dessus.

L'objectif est de connaitre les différentes limites et possibilités de cet outil numérique
d'aide a la conception de dispositifs complexes. Il sera ainsi possible de I'utiliser de facon

optimale.

1. LA LIGNE MICRORUBAN UTILISEE

Le dispositif servant de support a cette étude est une ligne microruban. Tout d'abord,
une description de ses dimensions est realisee puis ses grandeurs caractéristiques sont

présentees.

II. 1 Dimensions de la ligne de transmission

La ligne microruban est rectiligne, uniforme et sans perte. Suivant les cas, une des
extrémités ou bien les deux sont adaptées dans les couches absorbantes PML. Elle a été
choisie pour avoir une impédance caractéristique environ égale a 50Q. Elle est dirigée suivant
I’axe x. Le diélectrique et le plan de masse sont supposes infinis suivant les directions x et
y. Dans le cas ou la ligne a une longueur finie, I'extrémité correspond a la fin du ruban

métallique.

Ses caractéristiques sont décrites sur la Figure 11.1.
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* Largeur du ruban métallique :
W = 450um

* Hauteur du substrat : h = 200um
* Permittivité relative du
diélectrique : & = 3,38

* Epaisseur du ruban métallique :

lan de masse e = 50um

Figure 11.1 : Caractéristigues de la ligne de transmission modélisée.

Les paramétres de discrétisation FDTD sont les suivants : Ax = 51,7um, Ay = 51,7um,

Az =50um et At = 0,9843 10™s. IIs permettent de garantir une discrétisation de A4/30 jusqu'a

80GH

métall

z (\g = longueur d'onde guidée).

Le substrat est constitué de quatre mailles suivant sa hauteur. La largeur du ruban

ique est de huit mailles et son epaisseur d'une seule maille.

Il. 2 Grandeurs caractéristiques de la ligne

Les grandeurs significatives de cette ligne sont I’impédance caractéristique et la

permittivité effective ; elles varient avec la fréquence. Ces parameétres sont déterminés

numériquement puis tracés sur la Figure 11.2.
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Figure 11.2 : Grandeurs caractéristiques de la ligne

Les grandeurs tracees ci-dessus seront utilisees dans les calculs effectués par la suite.

Cela permettra de rester cohérent au niveau de la comparaison des résultats de simulation et

80
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de ne pas rajouter d'incertitudes supplémentaires en incluant une donnée analytique ou

théorique.

Cette ligne de transmission va donc servir de support distribué pour insérer des
éléments localisés. Dans tous les cas, les circuits localisés seront positionnés en bout de ligne,
entre le ruban métallique et le plan de masse. Ils seront dirigés suivant l'axe z et seront

considérés comme ponctuels.

La premiére étude concerne un probléme qui peut survenir lors de la mise en oeuvre
de l'algorithme global : les instants de calcul. La seconde, quant a elle, précise I'influence de
I'environnement ainsi que les principaux phénomenes parasites liés a I'insertion d'un élément

localisé. Certains phénomenes seront donc physiques et d'autres purement numériques.

I1l. MISE _EN EVIDENCE DE L'IMPORTANCE DES INSTANTS DE

CALCUL DANS L'ALGORITHME FDTD

Dans le code FDTD, les grandeurs représentant les champs électrique et magnétique
sont calculées de fagon entrelacée tant au niveau spatial que temporel. Cela est di au
traitement en « différences centrées » des équations de Maxwell. Si I'on rajoute un élément
localisé et que I'on vient modifier localement ces équations, il faut accorder une importance
particuliére aux instants de calcul des nouvelles grandeurs. L'influence de ces instants est

démontrée sur deux exemples : I'insertion d'une résistance et d'une diode.

I1l. 1 Technigue employée

[11. 1.1 Description du dispositif modélisé

Le circuit localisé est insére sur un fil placé au bout d'une ligne microruban 50Q. La
ligne modélisée est celle décrite precédemment (Figure 11.1). Le fil est modélisé en annulant
le champ électrique tangentiel sur des arétes de cellules FDTD. Ce fil comprend quatre
segments et relie le plan de masse au ruban métallique. Il est placé a I'extrémité du ruban, au

milieu de sa section transverse.
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Pour insérer un élément localise dans une cellule FDTD, on a vu qu'il faut modifier, a
un endroit donné, une composante du champ électrique. Que ce soit la résistance ou bien la
diode, on choisit de positionner le composant localisé sur le premier segment (au plus prés du
plan de masse) comme l'indique la Figure 11.3.

Eil uban métallique
Maillage FDTD R

I \El=Q  _E; # 0, position de la
Diélectrique e -x22=7"" résistance ou de la diode
) E,= Q/_,/ -
Plan de masse | ° i

Figure 11.3 : Insertion d'un élément localisé en bout de ligne

La ligne est excitée avec une impulsion dont le spectre s'étend du continu jusqu'a
80GHz. Les grandeurs calculées seront : le coefficient de réflexion, le courant et la tension

aux bornes du circuit localisé.

[11. 1.2 Formulations numériques

Pour insérer un élément localisé, il faut modifier localement I’équation de Maxwell-
Ampeére. Cette équation s'écrit, si la conductivité est nulle et si le circuit est placé suivant I'axe

z, de la facon suivante :

Courant total Courant de déplacement

Courant circulant dans I'élément
localisé : a quel instant faut-il le
calculer ? 1)

— Schéma classique FDTD : différenciation linéaire centrée,
E et H sont calculés a un demi-instant d'écart

Remarque : le pas temporel At a été choisi afin de respecter le critére de stabilité du
schéma FDTD.
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L'objectif est de se rendre compte de I'influence du choix de I'instant de calcul pour le

courant I, qui circule dans le circuit localisé. 1l faut, pour étre rigoureux, que ce courant soit

calculé a l'instant t + %aﬁn de respecter le traditionnel schéma FDTD. Toutefois, dans

certains travaux [1.12], il est calculé a l'instant t+At. Cela a pour effet d'alléger I'écriture et
donc de faciliter la mise en oeuvre de I'algorithme. Cependant, il n'est pas toujours possible de
faire ces simplifications. En effet, cela crée un déphasage par rapport aux autres grandeurs
traitées de facon centrée. Ce déphasage peut avoir une influence significative.

Les deux cas presentés ont été choisis de maniére a avoir un exemple linéaire (la

résistance), et un exemple non linéaire (la diode). Nous allons comparer les différentes

possibilités pour le choix des instants de calcul du courant dans la charge : t, t+Atet t + %

Ainsi, nous pourrons mettre en évidence les problémes liés a ces techniques et déterminer les
domaines de validité de chaque cas. En conclusion, nous verrons quelles sont les possibilités

au niveau de cette formulation afin d'obtenir des résultats satisfaisants.

I1l. 2 Cas d'une résistance

Prenons le cas de l'insertion d'une résistance dont la valeur est : R = 50Q).

Le courant qui circule dans la résistance (Ir;) peut s'écrire de trois fagcons suivant

I'instant ou il est calculé :

At

I 2 = AL (B + EY) 2
LAt = %E£+AI 3)
It, = %E% (4)

On introduit, suivant le cas souhaité, I'équation (2), (3) ou (4) dans I'équation (1). Le
champ électrique est ensuite évalué au niveau de la résistance en fonction des grandeurs

déterminées aux instants précédents.

Le parameétre que I'on visualise est le module du coefficient de réflexion de la ligne

chargée (Figure 11.4). 1l faut, en effet, déterminer si la facon d'insérer la résistance influe sur
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sa réponse. De cette maniere, il sera possible de voir si une modification locale des équations

influence le comportement global de I'extrémité de la ligne.
Les courbes en ronds, traits continus et croix correspondent respectivement aux cas ou

le courant circulant dans la résistance est évalué a l'instant t, t + % et t+At. Un zoom des

courbes a été effectué entre 40GHz et 80GHz afin de mieux visualiser la différence de niveau

qui existe entre elles.

-10 T T T -12
-12.5}
_13 L
__-135¢
m
)
= -4t
—
n
~ =145}
x - t+ At
-15¢ | — T+ A2
_155 1000 t
_40 1 1 1 _16 1 1 1
0 20 40 60 80 40 50 60 70
Fréqguence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 11.4 : Parametre S;;

Dans les trois cas, la méme résistance (R = 50Q) a été modélisée. Toutefois, on
remarque que le coefficient d'adaptation est légérement différent. Cela signifie que la
résistance n'est pas percue de la méme maniere. Le choix de I'instant de calcul influence donc

la réponse de I'élément que I'on veut insérer.

Afin de comprendre comment la résistance est pergue localement, son impédance est
calculée, dans l'algorithme FDTD, pour chaque cas. Il faut étre attentif au fait que I'impédance

de I'élément est calculée a partir de la tension et du courant a ses bornes:

At t+At

t+% t+% . t+2L g t
Ug,? (= AZE; )etIRz(—ﬁH.dl 2 -8z -Ez)).

Cela signifie que le courant utilisé dans ce calcul est bien Ig, et non celui qui traverse
toute la cellule FDTD (= courant total, équivalent a la circulation du champ magnétique

autour de l'aréte).

Les parties réelle et imaginaire de I'impédance de la résistance, dans les trois cas, sont

présentées sur la Figure 11.5. La premiéere remarque est que, dans une des configurations

80
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(t+At/2), la résistance que I'on souhaite insérer est bien vue dans le maillage FDTD et sur

toute la bande de fréquence (traits continus) : la partie réelle vaut parfaitement 50Q2 et la

partie imaginaire est nulle.

50.005

50+

49.995¢

49.99r

49.985¢

R (Zcharge ) (Q)

49.98¢

49.975}

49.97¢

==

000

t+ At
t+ At/2
t

49.965
0

20

40

60

Fréguence (GHz)

80

15

3 (Zcharge ) (Q)

20 40 60 80
Fréqguence (GHz)

Figure 11.5: Impédance aux bornes de la résistance

Dans les deux autres cas, la partie réelle de I'impédance chute Iégerement avec la

fréquence (moins de 0,1%). Quant a la partie imaginaire, elle varie d'environ +2,5% par

rapport au module.

Intuitivement, on peut penser que le retard ou lI'avance de I'instant de calcul du courant

qui circule dans la résistance peut se traduire par le rajout d'un élément passif dont le seul

effet serait d'induire un déphasage sans qu'il n'y ait de perte. Vérifions s'il est possible de

qualifier et de quantifier cet élément passif.

L'équation (2) donne le courant dans la résistance a l'instant t+%. Nous allons

prendre ce courant comme référence et déterminer les courants calculés aux autres instants en

fonction de celui-ci.

At

Ona: I, ? = Lz (B4 + EY)

Le courant a l'instant t+At s'écrit :

At
2 4 Az (Fteat
+ 2R (E

- EY), soit :
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t+A
IGA = 1,2 + —CAAtZ (2 — EY), avec C = L

On remarque donc que, dans ce cas, le courant peut étre consideré comme la somme
At

du courant circulant dans la résistance (I, 2 ') et d'un courant circulant dans une capacité. La

valeur de cette capacité est dépendante du pas temporel ainsi que de la valeur de la résistance.
De la méme maniere, on peut definir le courant a l'instant t comme la somme de ces

deux courants mais avec une valeur de capacité négative (C = _ZA_FtQ)' La résistance insérée

peut donc étre équivalente a différents circuits suivant la formulation utilisée (Figure 11.6).

|LrAt
Rz

—C>0 —____C<0

Figure 11.6: Schéma équivalent de la résistance localisée en fonction des instants de calcul

Si on évalue I'impédance de la résistance directement & ses bornes, on constate que
dans les cas ou le courant est déterminé aux instants t ou t+At, il existe une partie imaginaire
non nulle. Elle peut étre assimilée a une capacité en parallele avec la résistance. Cette capacité
n'a pas de réalité physique, elle est purement numerique. Sa valeur peut étre vue comme
positive ou négative suivant que le courant est calculé avec un demi-pas temporel de retard ou

d'avance.
Dans notre cas :
At=0,9843 1035 et R = 50Q

Ce qui nous donne : C = + 0,9843 10™° F suivant l'instant de calcul.
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Afin de verifier nos hypotheses, on trace, sur la Figure I1.7, les parties réelle et

imaginaire de I'impédance du circuit constitué par la résistance en paralléle avec la capacité
que I'on vient de déterminer :

_ _ R _ i RCw
Zrye = RITZC = T mewy ~ 115 ROwp

On constate que I'on retrouve parfaitement I'impédance de I'élément que I'on a inséré
dans l'algorithme FDTD.
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Figure 11.7 : Impédance du circuit RC paralléle

Dans le cas de la résistance I'erreur commise ne porte pas a conséquence, les résultats
n'en sont que légérement affectés. Ainsi, suivant l'instant ou I'on calcule le courant dans la

résistance, on peut modéliser en plus une capacité parasite en paralléle.

Une erreur sur les instants de calcul peut engendrer une modification du circuit
localisé que I'on veut insérer. Cependant, dans le cas d'un composant actif et/ou non linéaire,

il peut y avoir des probléemes plus importants pouvant aller jusqu’a la divergence de
I'algorithme.

I1l. 3 Cas d'une diode

Observons maintenant l'influence de cet instant de calcul dans le cas d'un
élément non linéaire. Remplacons la résistance par une diode. Le modéle équivalent de la

diode ne sera constitué que d'une source de courant non linéaire commandée par la tension a
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ses bornes. On choisit le méme modéle simplifié que dans [I.12]. Le comportement du

courant qui circule dans la diode est décrit par les équations suivantes :

Ip
ID =10-8UD, si Up <0

ID = 2,910 7(e!®Yd —1),si Up=>0 B E:

<

Up

Figure 11.8 : Modéle de diode utilisé

Dans [1.12], le courant circulant dans la diode est évalué a I'instant t+At. Deux instants

seront mis en oeuvre dans l'algorithme : t + % et t+At. Les résultats de simulation pour ces

deux instants seront systématiquement comparés.

La validité des algorithmes sera testée en faisant varier deux paramétres de calcul : la
fréquence et le niveau du signal. En effet, la vitesse de variation des grandeurs temporelles
peut induire un probléme de convergence de I'algorithme. Afin de s'assurer que I'algorithme
ne diverge pas a cause du schéma FDTD, le pas temporel reste constant et équivalent aux
simulations avec la resistance. Il respecte donc le critere de stabilité du schéma FDTD pour la

discrétisation utilisée.

Les fréquences et les niveaux du signal seront choisis afin de mettre en évidence la
divergence du calcul. Dans un premier temps, une fréquence et un niveau de signal
relativement faibles vont étre employés. Puis, on augmentera soit la fréquence, soit

I'amplitude du signal.

I11. 3.1 Comparaison pour f=20GHz et Up=15V

Une fréquence et un niveau de signal relativement faibles sont employés.

La Figure 11.9 présente la tension et le courant aux bornes de la diode pour les deux
instants différents. Le trait continu est relatif a la formulation a I'instant t+At/2 et les ronds a

I'autre formulation.
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Figure 11.9 : Tension et courant aux bornes de la diode & f=20GHz et Up=15V

Dans cette configuration, les deux methodes sont équivalentes et I'approximation qui
est faite en évaluant le courant dans la diode a I'instant t+At est sans conséquence. Il n'y a pas

de probléme de convergence a l'instar des simulations effectuées dans [1.12] ou les variations
temporelles des différentes grandeurs sont lentes.

I11. 3.2 Comparaison pour f=40GHz et Up=15V

Dans ce cas, I'amplitude du signal reste inchangée mais on augmente sa fréquence :
f=40GHz. Les mémes grandeurs (tension et courant) sont tracées sur la Figure 11.10. La

fréquence de travail est donc multipliée par un facteur deux par rapport au cas précédent.

: ‘ 300
NONNNE =
N I 200t
5 O
S o
I <
hii I 150t
s 2
o E 100}
g 2 b
" k<)
> = 50t b 1
t+ At/2 | L
000 t+ At 1
T T L
; ; 50 ; ; ;
0.1 0.15 0.2 0 0.05 0.1 0.15 0.2

Temps (ns) Temps (ns)

Figure 11.10 : Tension et courant aux bornes de la diode a f=40GHz et Up=15V
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A 40GHz, les variations temporelles sont trop importantes et I'algorithme pour lequel
le courant n'a pas été centré diverge rapidement. Cela peut signifier que le pas temporel n'est

pas suffisamment faible pour compenser I'erreur commise dans la formulation numérique.

La divergence n’est pas visible sur les courbes qui s’arrétent brutalement car les

grandeurs ont été relevées toutes les vingt itérations.

I11. 3.3 Comparaison pour f=20GHz et Up=30V

Dans ce cas, I'amplitude du signal augmente et sa fréquence reste faible : f=20GHz.

L'amplitude du signal est multipliée par deux. La Figure 11.11 présente le courant et la

tension aux bornes de la diode.
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Figure 11.11 : Tension et courant aux bornes de la diode pour f=20GHz et Up=30V

Dans ce cas aussi, le code ou les grandeurs ont été mal centrées diverge rapidement et

ne permet pas d'obtenir un résultat exploitable.

I11. 3.4 Conclusion

On constate qu'il est donc important, suivant les conditions de simulation, de porter
une attention particuliere aux instants de calcul des différentes grandeurs. Afin d'avoir un
algorithme qui converge vers une solution correcte, il faut prendre soin d'accorder ces

instants.
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Les facteurs importants sont la fréquence et I'amplitude des signaux traités dans la
simulation. Si ces grandeurs restent faibles, on peut approximer les instants de calcul et ainsi

alléger I'écriture des équations et faciliter la mise en oeuvre de I'algorithme.

Il faut préciser que I'objectif n'a pas été ici de quantifier les limites en fréquence et en

niveau mais simplement de montrer leur influence du point de vue qualitatif.

Il 'y a deux niveaux d'erreur : l'algorithme peut converger vers une solution plus ou
moins approximative ou bien, il peut diverger et ne donner aucun résultat. L'erreur la plus

difficile a identifier est la convergence du code vers une solution erronée!

IV. INSERTION D’ELEMENTS LOCALISES DANS LE CODE EM FDTD

Les élements localises peuvent servir a améliorer les modélisations
électromagnétiques. lls permettent de modéliser des dispositifs complexes ou bien de
simplifier les modélisations en remplagant une partie de la structure par son impédance
équivalente. Dans cette optique, il est important de connaitre les possibilités et les limites en
ce qui concerne l'insertion d'éléments de circuit dans le maillage FDTD. Cette problématique

est d'autant plus importante que I'on augmente la fréquence d'étude.

V. 1 Problématique

L'objectif est de pouvoir prendre en compte, le plus précisément possible, un élément
localisé en tenant compte de la réalité physique et de la modélisation numérique. Une
application dans les modelisations FDTD peut étre la prise en compte d'un port de charge sur
une ligne de transmission. Dans le cas d'une ligne microruban 50Q, comment peut-on

modéliser un port d'acces adapté ? Typiquement, deux techniques sont employées :

= la ligne est parfaitement adaptée : elle est prolongée dans les couches

absorbantes et peut-étre considérée comme semi-infinie
= une résistance de 5002 est placée sur un fil en bout de ligne

Dans le premier cas le coefficient de réflexion est en dessous de -30dB sur toute la
bande de fréquence. Dans le second, le module du coefficient de réflexion a la forme suivante
(Figure 11.12) :
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Figure 11.12 : Exemple de paramétre d'adaptation, ligne microruban chargée par une
résistance de 502

Le paramétre S11 varie de fagon trés significative avec la fréquence. L'impédance
caractéristique de la ligne varie légérement autour de 502 en fonction de la fréquence, mais,
cette variation ne permet pas de justifier I'écart au niveau de I'adaptation. Cela signifie que
I'impédance de la charge évolue avec la fréquence. L'effet de la résistance de 50Q2 n'est plus
prépondérant a partir d'une certaine fréquence (S;1>-10dB des 15GHz). D'autres phénomenes

sont alors a prendre en compte : quels sont-ils ?

L'objectif est d'identifier et de quantifier ces éléments parasites et de montrer qu'il est

possible de retrouver I'influence de la résistance parmi tous les autres phénomenes.

IV. 2 Moyens mis en oeuvre

Du point de vue numérique, la ligne a une extrémité adaptée dans les PML (ligne
semi-infinie) et I'autre c6té est chargé par une impédance (un élément localisé que I’on

précisera).

Le but est de vérifier, a partir du relevé du courant et de la tension sur la ligne, que
I’on peut retrouver I’impédance de charge. On vérifiera ainsi nos méthodes de calcul et
d’insertion d’éléments localisés. L’objectif est de prévoir le comportement de ces éléments

localisés dans un environnement distribué.
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Cette étude sera effectuée sur une plage de fréquence allant de quelques Hertz jusqu’a
80GHz. Le courant et la tension sont relevés dans une section transverse de la structure entre

le plan d’excitation et celui de la charge.

Il est important de signaler qu’aux fréquences millimétriques certains phénomeénes ne
sont plus négligeables (ex : rayonnement des structures ouvertes). Le but n’est pas
simplement de caractériser la fin de la ligne mais de prendre en compte, en les mettant en
évidence, un maximum de phénomeénes afin de vérifier que I’élément localisé qui est inséré

est vu correctement.

Il faut aussi s'assurer que I’on maitrise I’élément localisé et qu’il représente bien, au
sein du reste du volume de calcul, la fonction que I’on souhaite. Afin de s’affranchir de tous
les phénomenes physiques ou humériques qui peuvent survenir, une procédure par étape a été
choisie. Tout d’abord, la ligne sera modélisée en court-circuit, puis en circuit ouvert, terminée

par un fil et enfin avec un élément localisé.

V. 3 Procédure

Le mode opératoire se décompose de la fagon suivante : une structure que I'on connait
parfaitement est simulée, puis, un seul élément est rajouté a chaque étape afin de pouvoir

identifier le phénomeéne qui en découle.

La premiere modélisation est une ligne terminée par un court-circuit électrique parfait.
A Tl'instar de la calibration expérimentale, cette étape permet de tester et de valider nos outils

numériques.

Au cours de la deuxiéme étape, une caractérisation de la fin de la ligne laissée en
circuit ouvert est réalisée. Puis, nous nous intéresserons au fil sur lequel I'élément localisé sera
positionné. Cette étape permet donc d'identifier les phénomeénes liés a I'environnement de

I'élément discret.

La derniére étape est l'insertion d'un élément localisé simple, comme une résistance,

puis d'un circuit plus complexe. La réponse de ces éléments est déterminée.

Cette procédure doit permettre de comprendre comment I'élément localisé est percu
localement dans la cellule FDTD mais aussi comment il est vu de facon plus globale dans

I'ensemble de la modélisation.
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IV. 4 La ligne est terminée par un court-circuit électrigue parfait

La fin de la ligne est un plan métallique qui fait toute la section du volume de calcul :
court-circuit électrique (CCE). Le plan de relevé du courant et de la tension est situé a au
moins 3mm des plans d’excitation et de la discontinuité. Cette distance est supérieure a la
longueur d'onde minimale guidée afin de s'assurer que les calculs sont réalisés sur un mode
quasi TEM.

L'influence du CCE en bout de ligne est déterminée en calculant le coefficient de
réflexion ainsi que I'impédance de charge. Le schéma de la modélisation est présenté sur la

Figure 11.13.
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Figure 11.13 : Ligne terminée par un CCE

Nous avons déja déterminé Zc et g5, la simulation nous permet de calculer Zg et donc
d’en déduire I’impédance de charge Z,_ au niveau du mur électrique. Les relevés des courants
permettent aussi de déterminer le coefficient de réflexion S;; en module et en phase (Figure
11.14) :



CHAPITRE Il Outils et études numeériques 68

0.5 - - . 4
0 3
-0.5} 2
— = 4t
o -1t 8
= g
= ~, Or
(28 -1.5¢ a
R=2
_1 L
_2 L
_2 L
-2.5
_3 L
-3 L L L L L L
0 20 40 60 80 0 20 40 60 80
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 11.14 : Coefficient de réflexion de la ligne en CCE parfait

On constate bien que toute I’énergie est réfléchie par le plan métallique (|S11| = 0dB).
De plus, on vérifie que I'onde électromagnétique change de signe au niveau du plan réflecteur
(Ds11 = w rad).

L’ impédance de charge déduite est présentée sur la Figure 11.15. On vérifie que le mur
électrique n'induit pas de retard sur le signal réfléchi.
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Figure 11.15 : Impédance de charge de la ligne en CCE parfait

Malgreé une trés faible variation, on peut considérer que les parties réelle et imaginaire
de I’impédance de charge constituée par le CCE sont nulles sur toute la gamme de fréquence.

Ces simulations permettent de valider les méthodes numériques utilisées.

On peut cependant remarquer que les algorithmes utilisés ne donnent pas de résultats

idéaux puisqu'une trés faible oscillation est présente au niveau des courbes.
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IV. 5 Influence de I'environnement

IV. 5.1 La ligne est laissée en circuit ouvert

Avant d’insérer un quelconque élément localisé et afin d'identifier les différents
phénomeénes qui peuvent étre présents, la ligne est, tout d’abord, laissée en circuit ouvert. Le
but est de déterminer le comportement du circuit ouvert, et ainsi évaluer la charge que
représente la fin de ligne non connectée. Un circuit électrique équivalent, ne comprenant que
des éléments passifs, sera déduit du calcul d'impédance ramenee.

La Figure 11.16 présente la structure simulée.
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Figure 11.16 : Structure simulée : la ligne est en circuit ouvert

Le coefficient de réflexion en module et en phase est tracé sur la Figure 11.17.
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Figure 11.17 : Coefficient de réflexion de la ligne en circuit ouvert
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Contrairement au cas du CCE parfait, le parametre S;; évolue avec la fréquence. Plus
la fréquence augmente et plus il existe une petite quantité d’énergie qui n’est pas réfléchie par
le court-circuit: la discontinuité, constituée par le bout de ligne, rayonne. De plus, on
remarque que la phase de ce paramétre ne reste pas nulle sur toute la bande de fréquence. La

quantité d'énergie rayonnee par la discontinuité est presentée sur la Figure 11.18.

Quantité d’énergie rayonnée (dB)
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Fréquence (GHz)

Figure 11.18 : Quantité d'énergie rayonnée au bout de la ligne en CO

On vérifie que plus la fréquence augmente et plus la partie d'énergie rayonnée est

importante.

L’ impédance de charge est calculée et ses parties réelle et imaginaire sont représentées

sur la Figure 11.19. 1l faut remarquer que I’unité de la partie imaginaire est le kQ.
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Figure 11.19 : Impédance de charge de la ligne en circuit ouvert
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L'interprétation de ces grandeurs est délicate. On peut cependant remarquer que la
partie imaginaire décrit un effet capacitif alors que la partie réelle peut étre identifiée a une
résistance. Un modéle équivalent du bout de ligne en circuit ouvert est donc : une résistance,

Rco en série avec une capacité, Cco.

La valeur de la résistance Rco varie, et méme oscille avec la frequence. Il est donc
difficile, a partir de ce résultat, de conclure de facon définitive sur la signification physique de
cette résistance. Elle pourrait cependant étre comparée a la résistance de rayonnement de la

structure (Figure 11.20). Cette résistance traduit le rayonnement de la discontinuité et se

- - Pra
calcule de la fagon suivante : Rray = % (soit: R, =R(Z,) ).
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Figure 11.20 : Résistance de rayonnement de la ligne en circuit ouvert

On vérifie que la résistance de rayonnement augmente avec la fréquence. Sa valeur est
inférieure a celle de la résistance du circuit ouvert Rco. On peut donc considérer que les
variations de la partie réelle de I'impédance de charge sont dues au rayonnement de la
structure mais gu’il subsiste d’autres phénomenes tels que des pertes lors de la propagation ou

méme des problémes numériques. La valeur de Reo est difficile a déterminer numériquement.

Il faut aussi noter que la partie plus « basse fréquence » de la résistance Rco n'est pas
significative puisqu'elle est négative et ne correspond donc a aucune réalité physique. Ceci
s'explique par le fait que sa valeur est d'autant plus difficile a déterminer qu'elle représente

moins de 1% du module de I'impédance de charge.

L'objectif, pour la suite du probleme, est d'avoir un modele circuit équivalent facile a

faire évoluer. Pour cela, on considére que la valeur de la résistance Rco est environ 27€.
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Cette valeur semble correcte pour des fréquences supérieures a 40GHz. De plus, pour des
fréquences inférieures, d'autres phénomenes seront prépondeérants (tel que la capacité de bout
de ligne) et quelque soit la valeur que I'on donne & la résistance, cela ne change pas
I'impédance globale du modeéle équivalent.

L'effet capacitif, vu sur la partie imaginaire, découle du condensateur forme par le
diélectrique et par les deux éléments métalliques. Pour connaitre la valeur de cette capacite, il

suffit d’utiliser la formule suivante :

1

ZC= e
JCw

On trace ensuite, sur la Figure 11.21, la valeur de cette capacité en fonction de la
fréquence : elle oscille entre 13 et 14 fF.

La Figure 11.22 présente le circuit électrique équivalent du circuit ouvert.
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Figure 11.21 : Capacité du bout de ligne Figure 11.22 : Circuit électrique équivalent
déduite de I’impédance ramenée de la ligne laissée en circuit ouvert

En conclusion et dans notre cas, le bout de ligne microruban laissée non connectée
peut étre représenté par une capacité d’une valeur environ eégale a 13,5fF en série avec une
résistance de 27Q. Ce modele circuit a été choisi car il permet de prendre des valeurs

constantes pour chaque composant. La valeur de la capacité correspond aux valeurs
déterminées dans la littérature [11.1], [11.2].
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IV. 5.2 La ligne est terminée par un fil

On relie maintenant le ruban métallique et le plan de masse par un fil. La modélisation

réalisée est présentée sur la Figure 11.23.

Le but est de comprendre l'influence du fil et ainsi faire évoluer le modele équivalent
circuit déterminé précédemment. Différentes configurations seront testées en changeant le
diamétre du fil. Pour avoir des diamétres de fil trés inférieurs a la dimension d'une cellule
élémentaire, le formalisme de Holland est utilisé. Pour des diamétres supérieurs, il faut
« discrétiser » le fil en annulant le champ électrique tangentiel. Le fil est un élément important
puisqu'il servira de support aux éléments discrets. De plus, il réalisera le lien électrique entre

le circuit localisé et les éléments meétalliques.
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Figure 11.23 : La lighe microruban est court-circuitée par un fil

On peut supposer que l'influence du fil sera d'ordre inductif. Le modéle équivalent
circuit, de la fin de la ligne, peut donc étre composé de la capacité et de la résistance du circuit
ouvert en paralléle avec une self (celle du fil). Ce modéle électrique est présenté sur la Figure
11.24.

Zéquivalent

CCC)|:|135fF Rco:27Q

[ . |
o Li —  Soit: Zequivatent = JLaW // ( Reo +m)

Figure 11.24 : Circuit équivalent de la fin de la ligne terminée par un fil
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De plus, nous verrons dans quelle proportion le diameétre du fil influe sur la valeur de

sa self equivalente. L'impédance du modele équivalent circuit sera notée : Zgquivatent.

»Fil mince, diameétre de 0,01m

Ce diamétre n’est pas réaliste mais il permet de mettre en évidence I’effet inductif du
fil. Le formalisme de Holland est utilisé. Le fil est connecté, a chaque extrémité, a un plan
métallique ; on impose la condition aux limites suivante : Q = 0. On considere que les charges

se dispersent parfaitement au contact du métal.

La Figure 11.25 présente, en traits continus, les parties réelle et imaginaire de
I’impédance de charge déduite du calcul d’impédance ramenée. L'impédance du modele

équivalent est tracee en traits pointillés. L'unité utilisée est le kQ.
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Figure 11.25 : Impédance de charge de la ligne terminée par un fil (£=0,01.m)

On peut remarquer que l'effet inductif du fil n'est pas le seul phénoméne en bout de
ligne : il y a une résonance. Cette résonance parallele qui survient vers 70GHz nous permet de

déterminer la valeur de la self du fil.

Les valeurs de la capacité et de la résistance n’ont pas été changées (R=27Q et
C=13,5fF), quant a la valeur de la self, elle a été déterminée afin que I’impédance du circuit
équivalent corresponde a celle calculee par simulation FDTD : Lg=001,m = 390pH. Avant
30GHz, seul I'effet inductif du fil est visible, la valeur des autres composants n‘a donc que peu

d'importance pour ces fréquences.
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La capacité de la ligne en circuit ouvert existe malgré la présence du fil mais ses effets

ne sont réellement visibles que vers 50GHz.

En conclusion, le circuit équivalent prend en compte, d'une fagon globale, les
principaux phénomenes puisqu’il suit I’évolution fréquentielle de I’impédance de charge. Les
effets qui pourraient étre amoindris par la présence du fil sont, dans I'ensemble, compensés
par celui-ci. On peut prendre comme exemple la quantité d'énergie rayonnée (dont dépend
Rco). Elle est tracée sur la Figure 11.26 dans le cas de la ligne en circuit ouvert et de la ligne

terminée par un fil.
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Figure 11.26 : Pourcentage d'énergie rayonnée

L'écart entre le rayonnement des deux structures ne dépasse pas 3 points et est nul en

basse fréquence et a environ 50GHz.

La position transversale du fil en bout de ligne affecte légérement ces résultats.
Cependant ces légéres modifications peuvent étre intégrées a la self du modele circuit. Tout se
passe comme si l'effet inductif du fil augmentait avec le déplacement de celui-ci vers

I'extérieur du ruban metallique (Figure 11.27).
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Figure 11.27 : Influence de la position du fil sur I'impédance de charge
Dans ce cas, la self est comprise entre 390pF pour le fil centré et 440pF pour le fil au
bord.

»Augmentation du diamétre du fil : 0,1xm, 1um et ~18um

On augmente le diametre du fil : & = 0,2um, 1um puis environ 18um. Le fil le plus
gros n'est plus traité avec le formalisme des fils minces mais en annulant le champ électrique
le long des arétes de quelques cellules FDTD. Cela explique qu'il y ait une incertitude sur son

diametre.

On trace, de la méme maniere, I’impédance de charge trouvée a partir de la simulation
(traits continus) et I’impédance du circuit équivalent (traits pointillés) sur la Figure 11.28. On
remarque que la résonance se deplace vers des frequences plus élevées au fur et a mesure que
I'on augmente le diametre du fil. Si on considere que les valeurs de la résistance et de la

capacité ne changent pas, cela implique que la valeur de la self diminue.

Les valeurs de self déterminées sont : Lg=01,m = 312pH, Lg=1,m = 214pH et Lg-18ym =
115pH.
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Figure 11.28: Impédance de charge de la ligne terminée par un fil de différent diamétre

Le modele équivalent circuit decrit correctement les effets du bout de ligne. La

capacité et la résistance du circuit ouvert sont toujours présentes et leur valeur n'a pas été

changée (Rco=27Q et Cco=13,5fF).

Plus le diametre augmente et plus la self induite par le fil diminue. Cela implique que
I'influence du fil devient le seul phénomeéne visible et que les effets des autres composants ne
sont plus prépondeérants. Dans ce cas, les valeurs de la résistance et de la capacité n'ont que

trés peu d'importance.

Remarque : pour le fil de diamétre égal a 18um, la position transverse de celui-ci

n'influe que trés légérement sur I'effet inductif qui est géneré.

» Conclusions

Le fil rajoute un effet inductif sur le reste de I'environnement sans supprimer les autres
phénomeénes. Ainsi, la capacité de bout de ligne est toujours présente et forme un circuit
résonant paralléle avec la self du fil. Cette résonance survient d'autant plus bas en fréquence
que le diamétre du fil est petit. Il est alors possible d'identifier (en les visualisant) et de

quantifier ces phénomenes.
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Plus le diamétre du fil augmente et plus I'effet inductif de celui-ci devient faible
(Figure 11.29). Cela a pour effet de masquer les autres phénomenes (capacité de bout de ligne,

rayonnement) que I'on peut alors négliger.
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Figure 11.29 : Evolution de la self équivalente du fil en fonction de son diamétre

Remarque : les trois premiers points sont issus des simulations ou le fil était modeélisé

avec le formalisme de Holland tandis que pour le quatrieme point, le fil était « discrétisé ».

Ces conclusions peuvent toutefois étre nuancées. En effet, les influences minoritaires,
dont les effets sont peu visible, ont été intégrées aux autres phénomenes. On peut citer par
exemple le rayonnement du fil qui a été pris en compte dans le rayonnement global de la
structure. De plus, les valeurs des composants constituant le modele équivalent circuit restent
constantes en fonction de la fréquence et quelque soit I'environnement. Cette approximation
n'engendre pas d'erreurs significatives tant que ces valeurs sont définies correctement aux
fréquences ou chagque phénomene est prépondérant. Ainsi, dans la partie basse du spectre,
c'est l'influence du fil qui domine alors que dans la partie plus haute fréquence, c'est le

phénomeéne de résonance, donc le couple self // capa, qui est prédominant.

De plus, le fil n'est pas vu tout a fait de la méme maniére suivant sa position transverse

en bout de ligne. Cet effet a été intégré dans la self du fil.
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On peut donc considérer que, malgré les approximations et les erreurs numeriques, un
circuit équivalent qui suit I’évolution de I’impédance de charge a été déterminé. Les

phénomeénes majeurs ont été mis en avant.

IV. 6 Plusieurs fils en paralléle sont placés en bout de ligne

L'objectif est de vérifier que I'effet inductif, résultant de plusieurs fils en bout de ligne,
est comparable a plusieurs selfs mises en paralleles. Afin de pouvoir observer les phénomenes
dans notre plage de fréquences, trois fils minces (=0,01um, Lg=001,m=390pH) sont
positionnés en bout de ligne (Figure 11.30). Un des fils est centré et les autres sont placés aux

extrémités.
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Figure 11.30 : Structure simulée, la ligne est court-circuitée par 3 fils en paralléle

Le circuit équivalent de cette topologie de charge est présenté sur la Figure 11.31. 1l
est constitué de trois self-inductances en paralléle (dues aux trois fils) auxquelles sont

rajoutées la capacité et la résistance du circuit ouvert.
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Figure 11.31 : Schéma électrique équivalent au bout de ligne terminée par trois fils
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L'impédance de charge et celle du modele équivalent sont tracées respectivement en

traits continus et en traits pointillés sur la Figure 11.32.
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Figure 11.32 : Impédance de charge, la ligne est terminée par trois fils (£=0.01xm)

On constate que les trois fils induisent un effet inductif dont la valeur est équivalente a
trois selfs mises en parallele. La self résultante est donc beaucoup plus faible ; ce qui implique

que la résonance est repoussee a des fréquences plus élevées.

Ce resultat est toutefois soumis a différentes précautions. Cette conclusion ne peut pas
étre genéralisée a toutes les configurations. D'une part, parce que la diminution de l'effet
inductif rend difficile la quantification des différents phénomenes et d'autre part, car le
couplage entre les fils a été négligé. En effet, si les fils sont tres proches les uns des autres, le

couplage entre chaque fil peut se traduire par une inductance mutuelle.

De plus, le phénomeéne inductif induit par chaque fil peut étre d'intensité différente : la
self des fils aux extrémités est plus grande que la self du fil au centre. Cependant, on a vu que
cette différence est d'autant moins grande que I'effet inductif d'un fil est faible donc que son

diametre est grand.

Dans tous les cas, l'association de plusieurs fils diminue I'effet inductif global et

masque donc les autres phénomeénes. Cela justifie les approximations effectuées.

L'étape suivante est d'inserer un élément de circuit sur le fil. Cependant, de la méme
maniere que nous avons observé l'influence du circuit ouvert avant de placer un fil, il faut

déterminer l'influence de I'emplacement de I'élément localisé avant de I'insérer. Pour cela, un
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fil est modélisé en bout de ligne mais il ne relie pas les deux éléments métalliques :

I'emplacement de I'élément localisé est laissé en circuit ouvert.

IV. 7 La ligne est terminée par un fil incomplet

Le fil est maillé seulement sur trois segments et aucune condition particuliére n'est
imposée a l'autre segment. La fin de ligne est représentée, dans le cas ou le premier segment
n'est pas connecté, sur la Figure 11.33.

Ruban métallique .
Fil incomplet
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Figure 11.33 : Modélisation du fil incomplet

L'impédance de charge est comparée avec celle produite sans le fil (par le circuit
ouvert seul, cf paragraphe IV. 5.1) sur la Figure 11.34. Sur ce graphe est aussi tracée

I'impédance du modéle équivalent présente sur la Figure 11.35 et commenté par la suite.
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Figure 11.34 : Comparaison de I'impédance de charge dans le cas ou un fil incomplet est
positionné en bout de ligne et dans le cas du circuit ouvert seul
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On constate que le fil incomplet a une influence significative.

La partie imaginaire de I'impédance de charge montre que l'effet capacitif a augmenté
par rapport au circuit ouvert seul. On peut donc considérer qu'une capacité est venue en
paralléle avec celle du bout de ligne. Cette autre capacité est celle formée entre le plan de
masse et I'extrémité libre du fil. Dans le cas ou le premier segment n'est pas connecté, la
capacité produite vaut environ 6fF. Le circuit électrique équivalent de la fin de ligne est

présenté sur la Figure 11.35.

Zéquivalent
< 1
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S— C —— Avec, dans notre cas :

4Lfmm_mf'}m_t Cco=13 5F, Rco=27Q, Cempiacemen=6TF,
Lfii=Lz=18,m=115pH

Figure 11.35 : Circuit équivalent a la fin de ligne terminée par un fil incomplet

Les parties réelle et imaginaire du circuit équivalent sont tracées sur la Figure 11.34
afin de les comparer avec lI'impédance de charge déterminée lors de la simulation. On vérifie
que l'ajout d'une capacité dans le modéle équivalent permet de se rapprocher de I'impédance

de charge calculée en FDTD.

Si ce sont les segments 2, 3 ou 4 qui ne sont pas connectés, la capacité vaut
respectivement : 4fF, 3fF et 3,5fF environ.

Il faut noter que cette capacité est d'autant plus faible que le diamétre du fil est petit.
Dans le cas du formalisme des fils minces, cette capacité parasite n’existe pas car I’élément

localisé est positionné en série avec le segment filaire.

De plus, dans cette configuration la self du fil n'a pas d'influence sur le comportement

fréquentiel du modele équivalent. Elle pourrait donc en étre enlevée.

La prochaine étape est d'insérer un élément localisé en bout de ligne.
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IV. 8 La ligne est chargée par une résistance

Une résistance est maintenant positionnée sur le fil. Deux cas seront présentés : la
résistance est placée sur un fil discrétisé (&@=18um) ou sur un fil mince (&=0,01um). Ces
deux exemples permettront d'une part, de mettre en évidence l'influence du fil au niveau de la

charge et d'autre part, d'utiliser deux formulations différentes pour insérer I'élément localisé.

Les techniques employées pour insérer la résistance ont déja été décrites : soit
directement dans le maillage FDTD soit par l'intermeédiaire des fils minces. La structure
modélisée est représentée sur la Figure 11.36.
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Figure 11.36 : Modélisation de la ligne chargée par une résistance

Les fils minces serviront de support pour comparer deux approches : la modification
directe des équations de Holland ou l'utilisation d'un logiciel circuit : SPICE. L’impédance de

charge ainsi que I’impédance aux bornes de I’élément localisé seront présentées.

Nous verrons par la suite I'influence de la répartition de la résistance sur le fil ainsi
qu'une technique envisageable afin d'insérer un élément sur un fil dont la section comprend

plusieurs mailles.

Si l'on rajoute une résistance au modele équivalent précédent, on obtient le circuit
présenté sur la Figure 11.37.
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< ZLequivalent Avec, dans notre cas :
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Figure 11.37 : Circuit équivalent du bout de ligne chargée par une résistance de 502

IV. 8.1 Fil maillé : @=18um

> Reéponse de la résistance et de I'ensemble de la charge : réponse globale

Dans ce cas, la résistance est insérée directement dans une cellule FDTD. L'objectif est
de comprendre comment elle se comporte dans son environnement global en bout de ligne.
De plus, l'accent sera mis sur l'importance des composants du modéle équivalent. En
particulier, I'influence de la capacité qui vient en paralléle avec I'élément localisé (Cemplacement)

est mise en évidence sur deux valeurs de résistance : 50Q et 100Q2.

e Cas d'une résistance de 50Q

La Figure 11.38 présente I’impédance de charge de la ligne terminée par une résistance
(traits continus). Une comparaison avec le circuit équivalent est effectuée : la courbe tracée en

pointilles ne prend pas en compte la capacité Cempiacement, & I'inverse de la courbe en croix.
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Figure 11.38 : Impédance de charge de la ligne terminée par une résistance de 50.02 placée sur
un fil discrétisé ( &= 18um ), comparaison avec deux modeles

On remarque que la résistance de 50Q n'est pas vue seule. Tous les autres phénomenes
décrits precédemment sont présents. Des que la frequence augmente, I'impédance du bout de
ligne se modifie pour étre finalement trés différente de celle de I'élément localisé seul. Cette

technique ne permet donc pas d'adapter la ligne pour des fréquences supérieures a 20GHz.

En ce qui concerne le modele électrique équivalent, la capacité Cemplacement pOUrrait étre
négligée avant 40GHz. En effet, les allures des courbes sont identiques, il n'y a qu'une

différence de quelques ohms a partir de cette fréquence.

e Cas d'une résistance de 100Q2

On trace de la méme maniere, lI'impédance de charge ainsi que celle du modéle

équivalent avec et sans la capacité « d'emplacement » (Figure 11.39).
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Figure 11.39 : Impédance de charge de la ligne terminée par une résistance de 1002 placée
sur un fil discrétisé ( &= 18um ), comparaison avec deux modeles

On peut constater que la capacité « d'emplacement » permet d'obtenir un modéle
circuit qui suit parfaitement I'évolution de la charge. Dans ce cas, son influence est visible dés

la partie basse du spectre.

Cela met en évidence que chaque élément du modéle équivalent est important pour

une configuration ou une plage de frequences données.

»>Reéponse de la cellule FDTD : réponse locale

On observe maintenant la réponse de la cellule FDTD dans le cas de l'insertion de la
résistance de 50Q2. L'objectif est ici de montrer le comportement de la résistance dans son
environnement local : la cellule FDTD. De plus, la différence entre I'élément de circuit inséré

et la cellule FDTD sera démontrée.

L’ impédance de I’élément localisé est tracée en prenant le courant et la tension aux
bornes de la cellule FDTD (Figure 11.40). La partie réelle varie peu mais il existe une partie

imaginaire non nulle. L'impédance de la cellule FDTD est donc différente de celle de la

résistance.
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Figure 11.40 : Impédance de la cellule FDTD

Ce décalage s’explique par le fait que le courant n'est pas calculé de la méme maniere
si on considere la cellule FDTD et si on considere seulement I'élément localisé. En effet, dans
le cas de la maille FDTD, on rajoute le courant de déplacement. Il y a donc, en plus, la
capacité de la cellule FDTD chargée vue au premier chapitre :

€0erAXAY

C= AZ

, avec : dx=dy=51,7um, dz=50um et &=3,38

Ce qui donne : C =1,5976 fF

A

ZceIIuIe_FDTD

Cette capacité est purement numérique et n'a pas de réalité physique. Elle est
différente de celle qui vient en paralléle avec I'élément localisé (Cemplacement = 6fF). L'une est
vue dans l'ensemble du dispositif et l'autre n'a de réalité que dans la maille FDTD. Une
nuance peut cependant étre apportée : il est aussi possible de considérer que la capacité de la
cellule FDTD est inclue dans celle formée par I'environnement distribué. En effet, le circuit
localisé est inséré entre deux éléments métalliques qui constituent un condensateur dont la

capacité est généralement supérieure a celle de la cellule FDTD.
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Si I’on tragait I’impédance aux bornes de I’élément inseré en enlevant le courant de

déplacement, il n'y aurait pas de probleme et les valeurs seraient idéales sur toute la gamme

de fréquence : Zr=(50+j0)Q.

> Influence de la position de la résistance sur le fil

Le fil s’étend sur quatre mailles, il est donc composé de quatre segments différents.
L’objectif est de savoir si la résistance est vue de la méme maniére quelque soit le segment
sur lequel elle est placée. L'impédance de charge est tracée pour les quatre cas sur la Figure

11.41.
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Figure 11.41 : Impédance de charge de la ligne terminée par une résistance de 50 Q2 placée
sur un fil discrétisé ( &= 18um ), influence de la position de la résistance

La résistance est vue légérement différemment suivant sa position sur le fil. Cet écart,
qui reste minime, est lié a la capacité « d'emplacement» qui est en paralléle avec la
résistance. Cette capacité est Iégérement différente pour chaque segment, ce qui implique que

la résistance n'est pas percue de la méme maniére.

»>Résistance repartie sur tout le fil

La résistance est maintenant répartie sur tout le fil : une résistance de 12,5Q est

positionnée sur chaque segment (Figure 11.42). Le fil n'est plus modélisé puisque le champ
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électrique n'y sera jamais nul. Cependant, il est globalement vu en bout de ligne et il faut

prendre en compte son effet inductif.

Ruban métallique

Diélectrique

Plan de masse

Figure 11.42 : Position des résistances réparties en bout de ligne

L'impédance ramenée est tracée sur la Figure 11.47. Une comparaison entre la

résistance répartie et le modele équivalent est effectuée.
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Figure 11.43 : Impédance de charge, résistance répartie sur le fil

Dans cette configuration, il n'existe pas de capacité en paralléle avec la charge (la

capacité « d'emplacement » est celle du circuit ouvert). L'espace occupe par la résistance n'est

plus ponctuel. La maniere de répartir les résistances n'a que trés peu d'influence sur la réponse

globale du bout de ligne.
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IV. 8.2 Fil mince

On choisit le fil de 0,01um de diametre pour insérer la résistance car il possede la plus
forte inductance et ainsi, les effets mis en jeu sont plus facilement identifiables. On couple
donc les équations de Kirchoff & celles de Maxwell afin de prendre en compte le
comportement de la résistance. Deux techniques équivalentes sont utilisées : modification

directe des équations de Holland ou utilisation d'un logiciel circuit (SPICE).

Dans le cas de I'utilisation de SPICE, on note que la résistance ne peut pas étre
modélisée seule sur le fil mince, en effet, on remplace le calcul de Holland sur un segment
filaire par une résolution circuit. 1l faut donc prendre en compte la self du segment filaire vu
dans le code FDTD. La cellule SPICE sera donc constituée d'une résistance et d'une self en

série.

»>Reéponse de I'ensemble de la charge

L'impédance de charge et celle de son modele équivalent sont tracées sur la Figure
11.44. 1l faut noter que dans ce cas, la capacité « d'emplacement » n’existe pas car la résistance

est positionnée en série avec le segment filaire inclus dans la cellule FDTD.
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Figure 11.44 : Impédance de charge de la ligne terminée par une résistance de 50 Q2 placée
sur un fil mince ( &= 0,01uxm ), comparaison avec le modéle

Les valeurs des composants du modele restent inchangées : Rco=27Q, R=50Q,

L=390pH, C=13,5fF
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»>Réponse de la cellule SPICE

L'impédance de la cellule SPICE est tracée sur la Figure 11.45.
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Figure 11.45 : Impédance de la cellule SPICE

La partie imaginaire représente la self du segment filaire. Les variations sur la

partie réelle sont dues aux erreurs d'arrondi.

Attention : il y a une différence entre la self du segment filaire vu dans le code FDTD
(71,15pH par segment, [I1.3]) et I'effet inductif produit par le fil dans cette configuration
(390pH pour les quatre segments). La premiére self est une grandeur introduite pour le
modele numérique du fil et la seconde correspond au phénomeéne inductif produit par le fil vu

dans I'ensemble de la structure.

IV. 8.3 Résistance positionnée sur un fil dont la section comprend
plusieurs cellules
L'objectif est ici de montrer qu'il est possible de discrétiser un fil dont le diameétre

dépasse plusieurs mailles et d'y insérer un élément localisé « volumique ». Cela peut

permettre de prendre en compte I'épaisseur physique d'un composant.

La section du fil choisi ne sera constituée que de quatre cellules et sera carrée. La

configuration modélisée est présentée sur la Figure 11.46.
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Figure 11.46 : Insertion d'une résistance « volumique », configuration choisie

Une procédure par étape est employée afin de déterminer l'inductance induite par le fil

(40pH) puis la valeur de la capacité « d'emplacement » (27fF).

La méthode employée pour insérer la résistance reste identique. Les seules différences
sont : la surface, a travers laquelle le courant circule, n'est plus d'une cellule mais de neuf et le

contour de calcul pour la circulation du champ magnétique devient la section du fil entier.

On compare l'impédance de charge issue de la simulation avec celle du circuit

équivalent sur la Figure 11.47.
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Figure 11.47 : Impédance de charge de la ligne terminée par une résistance non ponctuelle

La résistance semble insérée correctement. Le modele équivalent du bout de ligne

reproduit de fagon satisfaisante I'évolution fréquentielle de la charge.

Il faut remarquer qu'une variation de la résistance du circuit ouvert (Rco) n'a aucune

incidence sur le comportement du circuit. Il est donc difficile de vérifier si cette résistance

diminue avec lI'augmentation du diametre du fil.
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IV. 9 Insertion d'une self inductance

Pour finir, une self de 500pH est insérée sur le premier segment d'un fil de 18um de
diamétre. Le modéle équivalent circuit de la fin de ligne, pour cette configuration, est présenté

sur la Figure 11.48.

Zéquivalent

Avec, dans notre cas :
Cco:13,5f|:, Rco:27Q, L|_:500pH,
Cemp:6ﬂ:, Lﬁ|:115pH

Zequivatent = ((J Lo w // jCe:anpW )+ Ly w) / (Reo + jC(::LOW

Figure 11.48 : Modéle équivalent de la fin de ligne chargée par une self positionnée sur un fil

Grace a cette self, la résonance va se produire plus bas en fréquence et les
phénomeénes vont plus facilement étre visibles. L'objectif est de se rendre compte si
l'augmentation du diametre du fil fait diminuer les valeurs des composants du modeéle
équivalent au circuit ouvert (Rco et Cco). De plus, cette configuration démontre I'importance

que peut avoir la capacité « d'emplacement ».

L'impédance de charge est tracée sur la Figure 11.49.
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Figure 11.49 : Impédance de charge, une self est placée sur le fil
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Cette simulation n'a pas mis en évidence de changements dans l'influence du circuit

ouvert initial. Les valeurs des composants n'ont pas été modifiées.

Dans ce cas, I'effet de la capacité d'emplacement est trés important.

Un récapitulatif des principaux résultats en ce qui concerne l'insertion d'élements

localisés va maintenant étre effectué.

V. 10 Récapitulatif

L'insertion d'un élément localisé dans le maillage FDTD s'accompagne de différents
phénoménes qui peuvent étre d'origine physique ou numérique. lls affectent de facon

importante la réponse de I'élément de circuit vu dans son environnement global.

Dans le cas dune ligne microruban chargée, une identification des principaux
phénomeénes et une quantification de leur influence ont été effectuées. Sur la base de ces
résultats, des modeles équivalents circuit ont été présentés. Un rappel de ces modéles est
proposé, dans le cas d'une résistance, sur la Figure 11.50. Les effets visualisés sont résistifs,

capacitifs et inductifs.

Durant toute I'étude, les valeurs des composants des modeles équivalents sont restees
inchangées, ce qui implique que les phénomenes se rajoutent les uns aux autres. Il faut
toutefois remarquer que ces phénomeénes ne sont pas tous déterminants au méme moment :
cela dépend de la configuration et de la fréquence de travail. Par exemple, I'effet capacitif du
circuit ouvert devient critique pour des fréquences élevées et a condition que I'effet inductif

du fil ne repousse pas la résonance hors du spectre étudie.

De plus, l'effet inductif du fil est présent méme si celui-ci n'est pas totalement

discrétisé. Cela signifie que le courant et la tension ne sont pas en phase sur le fil.
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Fin de ligne : modélisation EM + CIRCUIT Modéle circuit équivalent

Fin de ligne en
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Figure 11.50 : Récapitulatif des modeles équivalents circuit
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V. CONCLUSION

L'algorithme numerique permettant de modeliser des éléments distribués ainsi que des
composants localisés fonctionne correctement. Toutefois, il faut faire attention a sa mise en
oeuvre et a son domaine de validité. Ainsi, nous avons pu constater I'importance des instants
de calcul des différentes grandeurs. De plus, I'insertion d'un élément localisé s'accompagne de
phénomeénes parasites visibles dés 10GHz. Pour des fréquences plus faibles, le seul

phénomene visible est I'effet inductif du support.

Il est important de signaler que les phénomenes mis en évidence ne sont génants que
pour des modélisations dans des bandes de fréquences élevées. On peut citer par exemple
I'effet inductif du fil. Si la fréquence d'étude est plus faible, le maillage est plus gros donc le
diametre des fils est plus important (ce qui est aussi plus realiste). Ainsi, cela diminue leur

self équivalente et ce phénomene n'est plus visible.

Dans l'objectif de décrire le comportement d'un dispositif par l'intermédiaire des
éléments localisés, quelques précautions sont donc a prendre : il faut évaluer et prendre en

compte I'influence de I'environnement dans lequel est inséré le circuit.

Cependant, il n'est pas nécessaire de réduire les discontinuités ou de répartir la charge.
Il faut néanmoins intégrer dans le modéle circuit du dispositif les différents phénomeénes

parasites dus a I'environnement.

A ce stade de I’étude, une conclusion importante peut-étre dégagée : le modeéle
équivalent du bout de ligne chargée est constitué de celui du circuit ouvert en paralléle avec

le/les fils ainsi que les circuits localisés (Figure 11.51).
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Figure 11.51 : Circuit équivalent du bout de ligne chargé par N fils avec N éléments localisés

Les valeurs des composants dépendent essentiellement des caractéristiques de la ligne

microstrip utilisée, du nombre et du diametre des fils et des éléments insérés.
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CHAPITRE 111

Application en millimeétrique :
modelisation d'une transition

* Kk Kk KX *

» Transition ligne microruban / ligne coaxiale

» Influence des principaux défauts de
réalisation

» Modélisation : impédance equivalente
(élements localises)

e Ligne parfaitement adaptée
e La transition
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Chapitre 111 : Transition en millimétrique,

modélisation et etude électromagnétique

|. PROBLEMATIQUE

Lors de la conception d'un circuit hyperfréquence telle une antenne, I'étape finale
consiste a valider cette derniere par I'expérimentation. Pour cela, il faut avoir acces au
systeme. Ces acces sont réalisés a l'aide de connecteurs. La Figure I11.1 présente une photo
d'une antenne congue a I'IRCOM [lll.1]. C'est une antenne réseau fonctionnant dans le
domaine millimétrique. L'alimentation est réalisée par l'intermédiaire d'une matrice de Butler
afin de pouvoir orienter le rayonnement. Les connecteurs réalisent la transition ligne

microruban / ligne coaxiale.

Ligne microruban

Connecteurs

Figure 111.1 : Exemple de mise en place de connecteurs sur une antenne

Des connecteurs de 2,92mm ont été utilisés. La mise en place des connecteurs est
délicate et demande une grande précision. En effet, il ne faut pas qu'ils viennent perturber le
fonctionnement global du dispositif. Les problemes liés a ce type de connexion augmentent
avec la frequence, on peut citer par exemple le rayonnement au niveau des discontinuités qui

n'est plus négligeable.

L'objectif est de comprendre dans quelles mesures ces connecteurs peuvent influencer
le fonctionnement d'un dispositif hyperfréquence. De plus, afin de prévoir leur comportement,

il faut savoir comment les prendre en compte dans la modélisation.
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Ce chapitre comporte principalement deux volets. Le premier consiste en une étude
électromagnétique classique de la liaison entre deux lignes de propagation : transition ligne
microruban / ligne coaxiale. Cette transition représente la mise en place d'un connecteur
(quide coaxial) sur une ligne de transmission microruban. Deux configurations seront
analysées : les lignes sont positionnées soit dans le méme axe, soit de facon orthogonale.

L'intégrité du signal, lors de la transition, est évaluée grace a un calcul de parametres [S].

Le second propose une solution afin d'une part, de pouvoir réaliser des études
électromagnétiques globales dans le domaine millimétrique et d'autre part, améliorer la
modeélisation des structures hyperfréquences. Pour cela, les éléments localisés seront utilisés.
Ils permettent de prendre en compte, dans un volume de calcul FDTD, des eéléments dont les
dimensions sont trés inférieures a la longueur d'onde. De plus, nous verrons qu'il est possible

de remplacer tout ou partie d'un dispositif distribué hyperfréquence par un circuit localisé.

Deux cas seront exposés : l'adaptation d'une ligne de propagation et le remplacement
d'une transition. Nous verrons les différents avantages et inconvénients qui découlent de cette
technique (ex : difficulté de mise en oeuvre mais diminution du volume de calcul et donc du
temps de calcul, modélisation de structures complexes...). Afin de délimiter le domaine de
validité de cette méthode, il faudra déterminer dans quels cas on peut l'utiliser et si elle est
genéralisable a n'importe quelle configuration. Un exemple d'application est le remplacement
d'une sous-partie d'un dispositif tel un réseau d'antenne (ex : réseau d'antennes imprimées
faisant partie du systeme MMDS [I.1]).

Une description préliminaire des deux lignes de transmission utilisées dans ce chapitre

est realisee avant de présenter leurs grandeurs caractéristiques.

Toute cette étude se fera sur une trés large bande de fréequence allant du continu
jusqu'a 80 GHz. Un spectre tres large a été choisi afin de montrer la faisabilité de nos
methodes quelle que soit la fréquence. Par la suite, il sera d'autant plus facile de mettre nos

techniques en oeuvre pour des bandes de fréquences plus réduites.

1. LES LIGNES DE TRANSMISSION UTILISEES

Avant d'étudier la transition entre les lignes de transmission microruban et coaxiale,

une description de la modélisation et des caractéristiques de chaque ligne est effectuée.
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Il. 1 Laligne microruban

La ligne de transmission est dirigée suivant I'axe x. La largeur du ruban métallique est
de 800 um, la hauteur du substrat est de 254 um et sa permittivité relative est 2,2. L'épaisseur
du ruban métallique est égale a la dimension d'une cellule (soit 85um). Les parametres de
modelisation FDTD sont : Ax=34,9um, Ay=34,9um, Az=85um, At=79,05fs.

L'impédance caractéristique de la ligne ainsi que sa permittivité effective sont
présentées sur la Figure 111.2.

Remarque : les pertes diélectriques ne sont pas prises en compte dans les simulations.
Cela permet de ne pas masquer les autres phénomeénes. Pour ce type de substrat, la tangente
de perte est de I'ordre de 10 & 10 GHz.
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Figure 111.2: Impédance caractéristigue et permittivité effective de la ligne microruban

L'impédance de la ligne varie de 47Q a 53Q et est de I'ordre de 50Q & 40GHz. La

partie imaginaire reste nulle sur toute la bande de fréquence.

La permittivité effective de la ligne varie de 1,85 a 1,97 ; plus la fréquence augmente

et plus le champ électromagnétique est concentré sous la ligne, dans le substrat.

Ces grandeurs seront utilisées dans la suite du probléme dans de nombreux calculs

numériques (parametre de transmission, impédance ramenée).

Il. 2 Laligne coaxiale

La ligne choisie est une ligne 50Q2 dont la section ainsi que les dimensions sont

présentées Figure 111.3.
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Figure 111.3 : Section du quide coaxial

Les deux eléments cylindriques sont concentriques, « A » est le rayon de I'ame
centrale et « B » est le rayon de la gaine extérieure. Entre les deux conducteurs, il y a un

diélectrique dans lequel est confinée I'énergie électromagnétique.

Afin de diminuer l'effet de la géométrie du maillage et d'avoir une impédance
caractéristique qui se rapproche de 50Q2, une discrétisation assez fine va étre mise en place. La
ligne coaxiale a un rayon exterieur de 15 cellules et un rayon intérieur de 4 cellules. La

modélisation de la structure est montrée sur la Figure 111.4.

Maillage FDTD .
\——_
yL

X

Figure 111.4 : Discrétisation de la section de la ligne coaxiale

La ligne est dirigée suivant I'axe z. Pour cette structure, les paramétres FDTD sont :
AX=34,9um, Ay=34,9um, Az=85um, At=79,05fs.

On determine de la méme maniere l'impédance caractéristique de ce guide. Les

résultats sont présentés sur la Figure I11.5.
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Figure 111.5 : Impédance caractéristigue du quide coaxial (B=15 et A=4)

La partie réelle de I'impédance caractéristique du guide coaxial reste quasiment
constante sur toute la bande de fréquence de I'étude et ne varie que de 0,5%. La partie
imaginaire est, quant a elle, nulle : il n'existe qu'une variation de + 0,005Q. Nos calculs

numériques n‘engendrent donc que trés peu d'erreurs sur ce type de dispositif.

Les rayons réels, du guide coaxial modélisé, sont déterminés par comparaison avec les

résultats de simulation du guide de diameétre juste inférieur. On trouve :
Rayon de I'ame centrale : A = 4,35 mailles # 155um
Rayon de la gaine : B = 14,2 mailles # 504 um

On utilisera ce modéle dans la simulation globale de la transition.

Il. 3 Transition parfaite entre les lignes

On peut déterminer le coefficient d'adaptation idéal (théorique) calculé a partir des
impédances caracteristiques des deux lignes : coaxiale et microruban. La formule analytique
utilisée pour I'obtenir est la suivante :

ZC _ligne _coaxiale — ZC _ligne _ microruban

Si1_idéal = - : - -
ZC _ligne _microruban + ZC _ligne _ coaxiale

Ce coefficient est celui que l'on obtiendrait si la transition était parfaite, sans

discontinuité. Il est représenté sur la Figure 111.6.
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Figure 111.6 : coefficient de réflexion idéal entre les deux lignes

Les deux lignes de transmission ont été congcues pour avoir une impédance
caractéristique de 50Q. Elles possedent exactement la méme impédance vers 50GHz (|S11|<-
50dB). Si, lors de la connexion, il n'y a pas de discontinuité, le paramétre Si; sera tres bon et
en deca de -30dB sur toute la bande de fréquence de I'étude. Lors de la modélisation totale de

la transition, nous pourrons observer I'influence de la connexion sur le paramétre d'adaptation.

I1l. ETUDE ELECTROMAGNETIQUE DE LA TRANSITION

MICRORUBAN / COAXIALE

Une connexion est la liaison d'au moins deux lignes de transmission de formes
différentes. Cette liaison peut générer des discontinuités et donc des pertes dans la

transmission du signal.

L'objectif est de mettre en évidence les parametres qui sont prédominants dans la
dégradation du signal dans le cas d'une transition entre deux lignes de transmission :

microruban et coaxiale.

L'étude de l'intégrité du signal est réalisee grace aux calculs des parametres [S]. Etant
donné que le systeme est réciproque seuls les paramétres d'adaptation Sq; et Sy, ainsi que le
parametre de transmission seront tracés (S12=Sz1). Les pertes par rayonnement de la transition

ne seront pas présentées car ces grandeurs n'apportent pas d'information supplémentaire.
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Afin d'effectuer cette analyse électromagnétique, la transition est entiérement
discrétisée. L'entrée et la sortie de la transition sont parfaitement adaptées en les prolongeant
dans les couches PML. Cela permet d'adapter parfaitement les lignes. De plus, un maillage
variable est utilisé afin de modéliser finement la transition tout en éloignant les plans

d'excitation et de calcul des différentes grandeurs.

Dans cette partie, les deux lignes vues précédemment sont assemblées en créant un
contact entre les parties métalliques. Du point de vue de la réalisation, il est difficile de
joindre électriqguement des lignes a deux conducteurs, cela requiert des connecteurs de haute

précision, souvent colteux, afin de réduire ou de compenser I'effet des discontinuités.

Deux contacts ont été envisagés, le premier en placant le connecteur sous la ligne (cas

n°1) et le second en le placant dans le prolongement de la ligne (cas n°2).

Ces deux configurations ont fait I'objet de réalisation, [I11.2], afin de quantifier les
problémes qui peuvent en résulter. Ces réalisations ainsi que les mesures qui en découlent
sont présentées par la suite. Elles mettrons en évidence les difficultés liées a la mise en place

des connecteurs.

1. 1 Cas n®l : les lignes sont perpendiculaires

Dans un premier temps, on va considérer le cas ou le connecteur est placé sous la ligne

microruban. La ligne coaxiale est donc perpendiculaire a I'autre ligne.

I1l. 1.1 Réalisation et mesures

Le dispositif réalisé est constitué d'une ligne microruban 50Q2 (identique a celle décrite
précedemment) sur laquelle est positionné, a chaque extrémité, un connecteur de 2,92mm.

Une photo de cette réalisation est présentée sur la Figure 111.7.
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Figure 111.7 : Photo d'une réalisation de la transition avec connecteurs perpendiculaires

Les mesures des parametres [S] ont été réalisées au CREAPE a l'aide d'un analyseur
Wiltron pour la bande de fréquences [40MHz-40GHz] et avec un ABmm pour la bande
[35GHz-45GHz].

Les coefficients de réflexion sont tracés sur la Figure 111.8.
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Figure 111.8 : Mesures des paramétres d'adaptation de la réalisation, cas 1

Pour les mesures, un port d'acces est connecté a I'analyseur et l'autre est adapté sur une
charge 50Q.

Une forte résonance au niveau de la ligne microruban s'installe. Cela signifie que les
connecteurs ne sont pas positionnés de facon idéale et qu'une quantité significative de
I'énergie est réfléchie a chaque transtion. Le paramétre d'adaptation n'est pas satisfaisant et
dépasse globalement -5dB au dela de 20GHz.

Le parametre de transmission est tracé sur la Figure 111.9.
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Figure 111.9 : Mesures des paramétres de transmission de la réalisation, cas 1

Les pertes d'insertion sont importantes et le coefficient de transmission oscille entre
-2dB et -7dB vers 40GHz.

Dans ce cas, les transitions ne sont pas exploitables. Afin que le systéme ne soit pas
perturbé par les connecteurs, il faut determiner quels sont les paramétres mécaniques de la

transition qui provoguent une telle dégradation lors de la transmission du signal.

I1l. 1.2 Modélisation de la transition

Contrairement a la réalisation, on ne traitera en simulation que le cas avec un seul
connecteur. Cela permettra d'alléger la modélisation ; de plus, une extrapolation des résultats
obtenus permettra d'avoir une idée précise du comportement du dispositif avec les deux

transitions. Les dimensions sont similaires a la réalisation.

La Figure 111.10 présente une coupe en vue de profil de la structure globale. Les lignes

microruban et coaxiale sont respectivement orientées dans les directions X et z.

Les deux lignes sont centrées I'une par rapport a l'autre et le contact se fait par

I'intermédiaire de toute la section de I'ame centrale du guide coaxial.
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Figure 111.10 : représentation schématique de la transition

La position des plans d'excitation et d'observation présentée ci-dessus n'est valable que

dans le cas de la propagation du signal de la ligne microruban vers la ligne coaxiale. Dans ce

cas, les paramétres S;; et Sy; peuvent étre déterminés. Pour calculer I'autre coefficient (Sy,), il

faut inverser la configuration et exciter la ligne coaxiale. Il existe alors trois plans

particuliers : le plan de I'excitation, celui du calcul du Sy, et celui de la discontinuité. Ces

plans sont séparés respectivement de : 4,1mm et 3,3mm.

Chacune des lignes est adaptée dans les couches absorbantes PML. Dans le but de

diminuer le volume de calcul ainsi que le temps de calcul, on se sert d'un plan de symétrie qui

existe dans l'axe de la structure.

Pour finir avec la description du dispositif, la Figure 111.11 montre la modélisation 3D

des différentes parties métalliques du systeme. La transition en perspective est présentée avec

une symeétrie.
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Ruban métallique

Ame centrale de la ligne coaxiale

Figure 111.11 Vue de dessus et perspectives des parties métalligues de la modélisation 3D de

Symétrie

la transition

La simulation permet de calculer les coefficients de réflexion et de transmission. Ils

sont tracés sur la Figure 111.12. Une comparaison avec le coefficient idéal (cf Figure 111.6)

calculé a partir des impédances caractéristiques des deux lignes peut étre effectuée.
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Figure 111.12 : Paramétre d'adaptation de la transmission (cas 1), comparaison avec le cas

idéal

80

La différence entre les courbes représentant les coefficients d'adaptation issus de la

simulation (Sy; et Sp,) et le paramétre idéal (Si1_igear) montre I'influence des discontinuités lors

de la connexion entre les deux lignes.
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La transition est presque parfaite jusqu'a 40GHz : les coefficients de réflexion restent
inférieurs a -25dB et les pertes d'insertion sont en deca de 0,3dB. On peut estimer que, dans
ces conditions, si la ligne avait été modélisée avec deux transitions (de fagon identique a la
réalisation), il n'y aurait quasiment pas d'énergie réfléchie avant 40GHz et les pertes
d'insertion seraient inférieures a 0,6dB. Il existe donc bien une différence entre simulation et
réalisation ou le signal se dégrade beaucoup plus bas en fréquence. Cela signifie qu'il existe

une marge d'amélioration importante en ce qui concerne nos réalisations.

Au dela de 40GHz, ces paramétres se dégradent et la transition engendre des pertes.
Ce type de transition n'est pas adaptée pour fonctionner au dela de 50GHz. Ces pertes ont
pour principale origine un rayonnement au niveau des discontinuités. Pour se faire une idée de

leurs variations, elles sont calculées de la facon suivante :
Prayonnge = 10 * 10g ( 1- Prefiechie Prransmise ), €N dB
avec :
Preficchic = |S11/%, en linéaire
Piansmise = |S21/%, en linéaire
La quantité d'énergie perdue est tracée sur la Figure 111.13.
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Figure 111.13 : Quantité d'énergie perdue, par rayonnement, de la transition (cas 1)

La quantité d'énergie qui est rayonnée augmente avec la fréquence. Jusqu'a 40GHz, il

n'y a pas de différence suivant I'acces d'excitation.

Une étude sur quelques défauts qui peuvent survenir lors de la réalisation est ensuite

effectuée afin de pouvoir mieux maitriser les prochaines réalisations.
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I1l. 2 Influence des principaux défauts de réalisation, cas 1

Si la connexion est parfaitement réalisée, les résultats précédents demontrent qu'en
dessous de 50GHz le signal ne se dégrade pas. Cependant, si lors de la réalisation des
imperfections subsistent, il peut en étre autrement. Deux types de problémes peuvent

apparaitre : erreurs de positionnement ou défauts de contact d'une ligne par rapport a l'autre.

Remarque : s'il n'y a pas de contact entre les éléments métalliques (pas de soudure), le
signal ne peut pas se propager. Ce cas ne sera donc pas observé.

[11. 2.1 Défaut dans la position longitudinale du connecteur

On déplace le connecteur dans l'axe de la ligne microruban (Figure 111.14). Dans la
position de depart, le contact se fait par les arétes puis il passe sous la ligne. Les parametres S
pour sept positions sont comparés. Chaque position du connecteur est séparée de 139,6um de

la précédente.

838um

Premiere position

—

Ruban métallique I

Positions de l'extrémité T T T T T T T

du ruban métallique : 1234567

i«— Derniére position

Figure 111.14 : Défaut de positionnement longitudinal du connecteur, vue de dessus

La Figure 111.15 présente les coefficients de réflexion S;; et Sy, relatifs a cette

transition. Les deux parametres évoluent de la méme maniére.
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Figure I11.15 : Paramétres S;q et Sy, de la transition en fonction de la position longitudinale
du connecteur

Plus le connecteur est placé sous la ligne et plus le coefficient de réflexion est
important. Ainsi, a 40GHz, on passe d'une adaptation trés bonne (]S11/<-20dB) lorsque le
ruban métallique ne dépasse pas la pinoche (positions 1, 2 et 3) a une adaptation médiocre

(|S11/~-4dB) lorsque la ligne dépasse de 558um (position 7).

Le parametre de transmission est tracé sur la Figure 111.16

0¢ Positions 1 et 2

Coefficient de transmission (dB)

_15 B . Sl A
Position 7‘\ ,' Le connecteur est
20} | S 5w . | complétement sous
\ la ligne
_25 L N N
0 20 40 60 80

Fréquence (GHz)

Figure 111.16 : Paramétres de transmission de la transition en fonction de la position
longitudinale du connecteur

Les pertes d'insertion augmentent significativement lorsque le connecteur n'est pas
placé en bout de ligne.
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Cela s'explique par le fait que la partie du ruban métallique qui dépasse peut étre
comparée a un « stub de désadaptation ». Ainsi, I'impédance du circuit ouvert de la ligne

microruban ramenée dans le plan de la transition vient perturber fortement I'adaptation.

Plus le connecteur est sous la ligne et plus cette désadaptation apparait bas en
fréquence. De plus, le pic de désadaptation a lieu lorsque I'impédance ramenée du circuit
ouvert se rapproche d'un court circuit. Dans un cas idéal, cela signifierait que la ligne
microruban doit dépasser d'une distance environ égale a : A/4 (soit 979um a 55GHz). Dans

notre cas, cette distance est inférieure : 558um pour le pic a 55GHz.

Cette différence peut s'expliquer de deux fagons. D'une part parce que, aux fréquences
millimétriques, le circuit ouvert de la fin de la ligne microruban n'est pas parfait. Cela
implique que I'impédance qui est ramenée au niveau du connecteur ne correspond pas & un
court circuit. Cependant, plus la fréquence est basse et plus le court circuit est vu comme
idéal. D'autre part, le connecteur n'est pas ponctuel et la partie du ruban métallique qui est au
dessus n'est plus référencée a un plan de masse. Les caractéristiques de la ligne en sont donc

localement modifiées.

En conclusion, les positions qui offrent le moins de pertes d'insertion sur toute la
bande de fréquence sont celles qui correspondent au connecteur qui n'est pas encore passé
entierement sous la ligne. Il faut donc positionner le connecteur juste au bout de la ligne de
transmission. Dans ce cas, I'impédance présentée au guide coaxial est bien celle de la ligne

microruban.

I1l. 2.2 Position transversale

La seconde difficulté est le positionnement transversal du connecteur par rapport a la
ligne microruban. La Figure I11.17 représente les emplacements extrémes du connecteur. Les
parametres S sont calculés pour quatre positions chacune séparée de 104,7um. La position n°1

est celle pour laquelle le connecteur est centré.
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Figure 111.17 : Défaut de positionnement transversal du connecteur, vue de dessus

Les parameétres Si; et Sy, de la transition en fonction de la position transverse du

connecteur sont tracés sur la Figure 111.18.
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Figure 111.18 : Influence du positionnement transverse du connecteur : Sy;, Sy; et pertes

Une erreur de positionnement transverse n'affecte pas |

transition. On peut donc considérer que dans ce cas il n'y a pas de

Le parametre de transmission est tracé sur la Figure 111.19.

‘adaptation au niveau de la

rupture d'impédance.
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Figure 111.19 : Influence sur le paramétre de transmission du positionnement transverse du
connecteur

Avant 50GHz, les pertes d'insertion restent tres faibles quelque soit I'erreur de
positionnement transverse entre les deux lignes. Pour des fréquences supérieures, le parametre
de transmission se dégrade. En effet, les discontinuités sont plus importantes lorsque les
lignes sont désaxées et le rayonnement n'est plus negligeable a ces fréquences. Au dela de

50GHz, il y a donc une dégradation de la transmission au profit du rayonnement.

1. 2.3 Gap d'air entre les deux diélectriques

Observons maintenant I'effet d'un gap d'air entre les deux diélectriques : celui de la
ligne coaxiale est en retrait. Ce défaut de réalisation est présenté sur la Figure 111.20.

Il n'y a pas de contact entre les isolants des lignes de transmission et la dimension du
gap ainsi créé va de Oum pour la premiere position a 765um pour la quatrieme position.

Chaque cas est séparé de 255um.
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Figure 111.20 : Gap d'air entre les deux diélectrigues

Les parametres de réflexion caractérisant la transition pour ces différentes positions
sont tracés sur la Figure 111.21.
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Figure 111.21 : Gap d'air entre les diélectrigues : influence sur le paramétre de réflexion

Le gap d'air perturbe légerement I'adaptation entre les deux lignes. Dans le pire des cas
(gap dair de 765um), le coefficient de reflexion est de -14dB a 40GHz. On peut remarquer

que la cavité, ainsi formée, crée une nouvelle résonance : ce phénomene est visible pour la
position 3 vers 55GHz.

Le coefficient de transmission est représenté sur la Figure 111.22.
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Figure 111.22 : Gap d'air entre les diélectriques : influence sur la transmission

Le parametre de transmission n'est quasiment pas dégradé : les pertes d'insertion sont
inférieures a 0,5dB a 40GHz.

Il faut toutefois noter que la permittivité des diélectriques est faible et qu'il n'y a donc
pas un écart important avec celle de l'air. Si la différence de permittivité avait été forte, on

peut supposer qu'il y aurait eu une réflexion beaucoup plus grande a l'interface air /
diélectrique.

I11. 2.4 Gap d'air autour de la pinoche

La derniere configuration a étre testée pour cette transition permet de déterminer
I'influence de la largeur du trou réalisé dans le substrat de la ligne microruban afin de faire

passer la pinoche. Le schéma de ce défaut est présenté sur la Figure 111.23.
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Figure 111.23 : Gap d'air autour de la pinoche

Le rayon du trou varie de 155um (rayon de la pinoche) & 364um par pas de 69,8um.
Les parameétres Sy; et Sy, sont tracés sur la Figure 111.24. La premiére position est celle pour

laquelle le trou réalisé est exactement de la taille de I'ame centrale de la ligne coaxiale.
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Figure 111.24 : Gap d'air autour de la pinoche : coefficient de réflexion

Le gap d'air provoque, dans le sens microruban vers coaxiale, de multiples résonances

qui ne viennent pas perturber la transmission du signal. Le coefficient de transmission est
présenté sur la Figure 111.25.
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Figure 111.25 : Gap d'air autour de la pinoche : paramétre de transmission

Les pertes d'insertion varient de facon identique dans tous les cas. Un gap d'air autour
de la pinoche, dans le substrat de la ligne microruban, ne vient pas perturber les qualités de la
transition.

Il faut remarquer, a l'instar du cas précédent, que si les diélectriques avaient une
permittivité plus importantes, il y aurait probablement eu une réflexion plus grande aux

interfaces avec l'air.

I1l. 2.5 Conclusion

Ces premiers résultats permettent de quantifier I'influence des principaux défauts qui
peuvent survenir lors de la réalisation de la transition. Il semble que le facteur prédominant
dans la dégradation du signal soit un probléme de positionnement longitudinal du connecteur.
Dans ce cas, le bout de ligne microruban fait office de «stub de désadaptation » et la

transmission du signal peut en étre fortement dégradée vers 40GHz.

A cette fréquence, les autres défauts n'augmentent pas les pertes de maniere
significative.

I1l. 3 casn®2:les lignes de propagation sont dans le méme axe

Dans ce paragraphe, les deux lignes de transmission sont connectées dans le méme

axe. Le signal ne change donc pas de direction de propagation lors de la transition d'une ligne
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a l'autre. Les dimensions des lignes n'ont pas changé et leurs caractéristiques restent

identiques.

I1l. 3.1 Reéalisation et mesure

La Figure 111.26 présente une réalisation d'une ligne microruban terminée a chaque

extrémité par un connecteur.

27,5mm
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<

Y

Figure 111.26 : Réalisation d'une ligne microruban dont les accés sont dans le méme axe
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Les mesures des parameétres de réflexion sont présentées sur la Figure 111.27.
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Figure 111.27 : Mesures des paramétres d'adaptation de la réalisation, cas 2
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Le coefficient de réflexion reste en dessous de -10dB jusqu'a 45GHz. Les résultats

sont meilleurs que pour la réalisation précédente. En effet, le fait que les deux lignes soient

colinéaires facilite la transmission du signal. La mise en place du connecteur est donc un peu

moins critique.

Le coefficient de transmission est représenté sur la Figure 111.28.
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Figure 111.28 : Mesures des parameétres de transmission de la réalisation, cas 2

Les pertes d'insertion sont de 'ordre de 1,6dB vers 40GHz. Ce résultat est tout a fait

satisfaisant puisque cela ne représente que 0,8dB de perte par connecteur. Afin de savoir si

nous disposons d'une marge de progression, une étude électromagnétique est menée sur cette

transition.

I1l. 3.2 Modélisation de la transition

Le schéma de la transition, vue en coupe, ainsi que quelques dimensions sont

présentés sur la Figure 111.29.
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Figure 111.29 : Schéma de la transition, les lignes sont dans le méme axe
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La longueur de contact entre le ruban métallique et la pinoche a été choisie
arbitrairement. Les deux lignes sont parfaitement centrées et il n'y a pas de probléeme de

contact.

Dans le cas ou c'est la ligne coaxiale qui est excitée, les plans d'excitation, de calcul du

Sy, et de la transition sont separés de : 4,55mm et 3,4mm.

La Figure 111.30 présente une vue en 3D de la modélisation globale de la structure.

Diélectrique du
guide coaxial

Pinoche

Ruban métallique

Substrat

Parties metalliques

Figure 111.30 : Modélisation de la transition, les deux lignes sont dans le méme axe

Un agrandissement du contact entre les deux lignes est effectué sur la Figure 111.31.

Sur cette figure, seules les parties métalliques sont représentées.
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Ruban métallique

Plan de masse de la ligne microruban

Figure 111.31 : Zoom sur les parties métalligues de la transition

Les coefficients de réflexion de cette transition sont comparés avec le coefficient de
réflexion idéal sur la Figure 111.32.
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Figure 111.32 : Coefficients de réflexion simulés et idéal de la transition

Ce type de transition permet une propagation du signal presque idéale, les parameétres
S11 et Sy, restent en dessous de -18dB sur toute la bande de fréquence. Nous allons maintenant

veérifier que le signal est correctement transmis et qu'il n'y a que peu de pertes.

La Figure 111.33 présente la proportion d'énergie transmise ainsi que celle qui est
perdue.
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Figure 111.33 : Quantités d'énergie transmise et perdue par rayonnement

Les coefficients de transmission chutent de quelques dixiemes de dB : une grande
partie de I'énergie est transmise au second guide. L'énergie rayonnée reste faible et ne dépasse
pas 6% a 40GHz. Ces pertes, dues au rayonnement, sont faibles car la transition n'offre que
peu de discontinuité.

Ce type de transition permet donc une propagation du signal optimale pour des
fréquences allant jusqu'a 50GHz.

Les pertes d'insertion sont de I'ordre de -0,4dB. Les résultats de simulation sont donc

assez proches de ceux trouvés par I'expérimentation (-0,8dB).

Il faut toutefois identifier les différents parametres qui peuvent intervenir dans la

dégradation du signal. Une étude sur différents défauts est effectuée.

I1l. 4 Influence des principaux défauts de réalisation, cas 2

I11. 4.1 Influence de la longueur de contact entre les lignes

Afin que le signal se propage, il faut créer un contact entre les différents conducteurs.
L'influence de la longueur de contact (cela correspond a la soudure) entre le ruban métallique
et I'ame centrale du guide coaxial va étre évaluée. Le schéma de simulation est présenté sur la
Figure 111.34.
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Longueur de la pinoche |

On fait varier la longueur de contact

entre le ruban métallique et la pinoche

en modifiant la longueur de cette

derniére. Elle varie de Oum & 1020 um

par pas de 255um.

Figure 111.34 : Longueur de contact entre les deux conducteurs

Ce contact peut donc s'apparenter a la soudure entre les deux métaux. Les parametres

de réflexion, en fonction de cette longueur, sont présentés sur la Figure 111.35.
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Figure 111.35 : Longueur de la pinoche
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La longueur de contact entre les deux conducteurs ne perturbe en rien la transition. En

ce qui concerne le coefficient de réflexion, il y a un écart de 3dB autour de -20dB sur toute la

bande de fréquence.

Le parametre de transmission est tracé sur la Figure 111.36.
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Figure 111.36 : Longueur de la pinoche : paramétre de transmission

Les pertes d'insertion varient de moins de 0,1dB a 40GHz si on considere les positions
extrémes.

Ce défaut de réalisation n'a pas d'incidence sur la qualité de la transition. En effet,
comme aux fréquences millimétriques, I'énergie est concentrée sous le ruban métallique, la

soudure au dessus de celui-ci n'a que trés peu d'importance.

I11. 4.2 Variation de la longueur de la ligne microruban

On fait varier la longueur de la ligne microruban (Figure 111.37). Le contact entre les
éléments métalliques existe toujours.

On fait varier la longueur de la ligne

microruban, cela crée un gap d'air entre

les lignes. Ce dernier varie de Oum a

510um par pas de 170um.

Largeur du gap d'air : L i

Figure 111.37 : Variation de la longueur de la ligne microruban




CHAPITRE 11 Application en millimétrique : modélisation d'une transition 129

La premiére position est celle pour laquelle il n'y a pas de défaut. Les parametres de

réflexion de la transition en fonction de ce défaut sont présentés sur la Figure 111.38.
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Figure 111.38 : Paramétres de réflexion en fonction du gap d'air entre les lignes

Plus le gap d'air est grand entre la ligne microruban et le diélectrique de la ligne
coaxiale et plus I'énergie est réfléchie par la transition. Cette discontinuité crée une rupture

d'impédance et les lignes ne sont plus parfaitement adaptées. A 40GHz, le coefficient de
réflexion atteint -8dB.

Le coefficient de transmission est représenté sur la Figure 111.39.
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Figure 111.39 : Paramétres de transmission en fonction du gap d'air entre les lignes

Les pertes d'insertion sont plus importantes si la ligne microruban est reculée. Ce

phénomeéne de dégradation du signal augmente avec la fréguence.
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Remarque : les résultats sont du méme ordre de grandeur si le substrat de la ligne

microruban ne varie pas et que seul le ruban métallique est reculé.

I11. 4.3 Recul du diélectrique de la ligne coaxiale

Observons maintenant I'influence d'un défaut de contact entre les diélectriques :
Figure 111.40.

Ce probleme peut se présenter en réalisation si le bout du connecteur ne vient pas en

butée contre la ligne microruban.

. On fait varier la longueur de l'isolant
Gap d'air _ _
contenu dans la ligne coaxiale, cela

crée un gap dair entre les lignes. Ce

dernier varie de Oum a 765 um par pas
de 255um.

Largeur du gap dair : L

Figure 111.40 : Gap d'air entre les diélectrigues

A l'instar de la simulation précédente, la position n°1 est celle pour laquelle il n'y a pas
de defaut. La quantité d'énergie réfléchie est presentée, pour les différentes configurations, sur
la Figure 111.41.
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Figure 111.41 : Paramétres de réflexion en fonction du gap d'air entre les diélectriques

Ce défaut engendre une légére augmentation du coefficient de réflexion. Il est de

I'ordre de -12dB a 40GHz dans le pire des cas (gap d'air de 765um).

La quantité d'énergie transmise est tracee sur la Figure 111.42.
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Figure 111.42 : Paramétres de transmission en fonction du gap d'air entre les diélectriques

Les pertes d'insertion sont d'environ -0,7dB, a 40 GHz, dans le cas le plus defavorable.
La transition n'est quasiment pas perturbée par un recul du diélectrique de la ligne coaxiale.
Cependant, la réflexion a l'interface air / diélectrique serait plus forte si la permittivité des
isolants était plus grande.
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I1l. 4.4 Défaut de la position transverse d'une ligne par rapport a

I'autre

Les deux lignes ne sont plus dans le méme axe. Une représentation schématique des

éléments métalliques désaxés est proposée sur la Figure 111.43.

Gaine de la ligne
coaxiale

Ruban métallique

Ame centrale de la
ligne coaxiale

Figure 111.43 : Défaut de position transverse du connecteur

Afin de réaliser les différentes simulations, la longueur du ruban meétallique est
diminuée d'une maille soit 85um. Il n'y a pas, de la sorte, de contact possible entre le ruban
métallique et la masse du guide coaxial (cela créerait sinon un court-circuit). Il faut faire
attention car cette seule modification dégrade les qualités de la transition a I'image du défaut
étudié dans le paragraphe IlIl. 4.2. Les variations relatives des paramétres S pourront

cependant étre observées.

Le parameétre de réflexion est représenté sur la Figure 111.44.
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Figure 111.44 : Défaut de positionnement transverse : paramétre de réflexion

La position transverse du connecteur ne dégrade pas I'adaptation entre les deux lignes.

Le parametre de transmission est tracé sur la Figure 111.45.
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Figure 111.45 : Défaut de positionnement transverse : parametre de transmission

Les pertes d'insertion n'évoluent pas suivant les différents cas. Le positionnement

transverse d'une ligne par rapport a l'autre ne modifie pas les qualités de la transition.



CHAPITRE 11 Application en millimétrique : modélisation d'une transition 134

I11. 4.5 Conclusion

Le défaut qui affecte le plus la transition est le recul de la ligne microruban. Cela crée
une rupture d'impédance et les deux lignes ne sont plus parfaitement adaptées. Cependant, les

pertes induites sont relativement faibles.

On peut donc considérer que la connexion des deux lignes dans le méme axe est

beaucoup plus stable aux principaux défauts de réalisation.

Une combinaison de plusieurs défauts pourrait dégrader de facon plus importante la

transmission du signal.

IV. UTILISATION DES IMPEDANCES EQUIVALENTES DANS LA

MODELISATION

L'objectif de cette partie est d'améliorer les méthodes de modélisation afin de pouvoir
réaliser des études électromagnétiques globales, dans le domaine millimétrique, de n'importe

quelle structure.

Le comportement d'un dispositif microonde peut étre pris en compte a laide
d'éléments localisés : modélisation de I'impédance d'entrée, de la fonction de transfert... De
plus, il semble possible de simplifier les modélisations en remplacant tout ou partie d'un
systéeme par son impedance équivalente. Cependant, on a vu que l'insertion d'un élément de
circuit dans le volume FDTD s'accompagne d'autres phénomenes qui viennent perturber sa

réponse. L'enjeu est donc de maitriser parfaitement nos modélisations.

Le but de cette partie est de proposer une solution afin de s'affranchir de ces
phénomeénes « parasites », non pas en les supprimant, mais en les intégrant dans les modeéles
équivalents circuits. Deux exemples seront traités : le cas d'une ligne infinie et le cas d'un port

d'accés adapté.

Il est fréquent, lors d'analyses électromagnétiques, que I'on ait besoin de modéliser une
ligne infinie ou bien qu'il faille prendre en compte un port d'accés. La ligne infinie est en
général modélisée grace aux couches absorbantes PML. Le port d'acces est, quant a lui,

représenté a l'aide d'une résistance positionnée sur un fil en bout de ligne. On a vu que cette
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technique était aussi simple a mettre en oeuvre que peu efficace aux fréquences

millimétriques.

Ces deux exemples vont permettre de mettre en évidence les possibilités qu'offrent les
éléments localisés. Dans un premier temps, une solution est proposée afin de modéliser une
ligne parfaitement adaptée (S;1<-30dB) sur une gamme de fréquence allant du continu jusqu'a
80GHz. Puis, la transition étudiée précédemment sera remplacée par son impédance

équivalente.

IV. 1 Procédure employée

De nombreux phénomeénes, que I'on peut considérer comme parasites, accompagnent
I'insertion d'un élément discret. Aux fréquences millimétriques, ils ne sont plus négligeables
et peuvent affecter de facon importante la réponse du circuit. En effet, la fin d'une ligne
microruban chargée par une resistance de 50Q insérée sur un fil mince (chapitre Il. 1V. 8.2)

peut étre vue comme un circuit résonant qui n'a plus rien a voir avec I'élément localise.

Il faut donc procéder a I'inverse et se demander ce qu'il faut mettre en bout de ligne
afin que la réponse globale soit, par exemple, une résistance de 50Q. Pour cela, il faut

identifier et quantifier les différents phénomeénes.

Dans le cas de l'insertion d'un élément a la fin d'une ligne microruban, le mode

opératoire est le suivant :

1. Déterminer l'impédance (en parties réelle et imaginaire) du dispositif
microonde que I'on souhaite remplacer : Z|_objectit. POUr cela, une discrétisation
totale et un calcul d'impédance ramenée peuvent étre effectues. Il est aussi

possible de calculer cette impédance a partir de résultats expérimentaux.

2. Caractériser la ligne microruban et notamment calculer les valeurs de la

résistance et de la capacité de fin de ligne : Rco et Ceo.

3. Choisir la technique d'insertion des éléments localisés ainsi que le type de
support : fils minces ou maillés. Evaluer le diameétre du fil et I'effet inductif

produit par celui-ci : L.
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4. Choisir le nombre de mailles sur lesquelles va s'étendre le circuit localisé et

calculer la capacité d'emplacement : Cempiacement.
5. Choisir le nombre de fils et le/les circuits a insérer.

6. Chercher la valeur des composants des circuits localisés afin que I'impédance
globale du bout de ligne chargée corresponde a celle du dispositif microonde a

remplacer (ZL_prevue = ZL_objectif)-

7. Vérifier la réponse ainsi obtenue et éventuellement ajuster certaines valeurs

(ZL_obtenue = ZL_objectif)-

La premiere étape constitue I'identification de I'impédance a synthétiser. Les étapes de
2 a 4 permettent de quantifier les principaux phénomenes parasites. Les étapes 5 et 6 sont
probablement les plus délicates a realiser : il faut synthétiser I'impédance souhaitée en y
intégrant tous les effets parasites. La derniere étape est parfois nécessaire a cause des
incertitudes qui subsistent. En effet, certains phénomeénes parasites ont été négligés. On peut
citer par exemple : le rayonnement des fils, le couplage entre les fils, I'évolution de la capacité
de bout de ligne en fonction des autres parameétres et plus généralement l'interaction entre les

différents parametres.

Afin de mettre en pratique ce protocole, deux cas sont traités. Le premier est
didactique : il est proposé d'adapter une ligne microruban grace a des éléments localisés. Le
second est plus appliqué et consiste en la modélisation d'un port de charge adapté. Cet
exemple permet de démontrer qu'il est possible de remplacer n'importe quel dispositif

microonde par son impédance équivalente sur une trés large bande de fréquence.

La ligne microruban utilisée est la ligne présentée au début de ce chapitre. Les fils
seront modélisés en annulant le champ électrique sur les arétes concernées. Une étude
préliminaire permet de déterminer les valeurs des composants correspondants aux effets

parasites :

Rco = 31Q, Cco = 15,5fF, Lyii = 149pH, Cemplacement = 1fF (pour le premier segment).
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V. 2 Adaptation de la ligne microruban jusqu'a 80GHz

Différentes méthodes existent afin d'adapter une ligne microruban dans la
modélisation FDTD. Pour des fréquences inférieures a 5GHz, une simple résistance placée sur
un fil peut suffire. Pour des fréquences superieures, il est possible de prolonger les lignes dans
les couches absorbantes PML. L'objectif est ici d'adapter une ligne de transmission jusqu'a

80GHz avec des éléments de circuit.

IV. 2.1 Principe et méthode

L'objectif sera atteint si I'énergie n'est pas réfléchie par la fin de ligne, on se fixe un
coefficient de réflexion inférieur a -30dB. Il faut pour cela, que la fin de ligne ait une
impédance de charge équivalente au conjugue de l'impédance caractéristique de la ligne
microruban (soit : Re(Z.)=Re(Zc) car les parties imaginaires sont nulles). Le principe est

décrit sur la Figure 111.46.

Pas de réflexion 5 S11< -30dB

~
N ——

Figure 111.46 : Principe de la modélisation d'une ligne semi infinie a I'aide d'éléments
localisés

Pour synthétiser I'impédance que I'on souhaite (Zcaractristique), il faut intégrer dans le
modele circuit les différents composants parasites.

Afin de s'affranchir de la capacité « d'emplacement », les circuits localisés seront
répartis sur toute la hauteur du substrat. De plus, on choisit de placer trois fils en bout de ligne
dans le but de diminuer I'effet inductif provoqué par ceux-ci et ainsi repousser la résonance
générée avec la capacité du circuit ouvert. Chaque fil est constitué de trois résistances dont la

valeur est de : R=46,7Q (valeur de I'impédance caractéristique de la ligne en basse fréquence).
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La topologie de fin de ligne et son circuit équivalent sont présentés sur la Figure
I11.47. Un fil est positionné a chaque extremité et l'autre au centre afin de diminuer

d'éventuels couplages entre fils.

Lf|| = 149pH

X
1]

46,7Q2
Cco = 15,5E

> ZL_prévue

22 mailles

J

Figure 111.47 : Modélisation de la fin de ligne et circuit équivalent

La Figure 111.48 présente les impédances mises en jeu :

e en traits pointillés, I'impédance caractéristique de la ligne (ce que Il'on veut

obtenir : Zcaracristique) déterminée par un calcul FDTD.

e en ronds, l'impédance des circuits localisés intégrés avec les différents
composants parasites (ce que l'on prévoit d'avoir : Z prewe) déduite du circuit

présenté sur la Figure 111.47.

e en traits continus, I'impédance de charge effective déduite, apres simulation
globale FDTD (ligne + circuit), d'un calcul d'impédance ramenée (ce que I'on a

rée”ement ZL_obtenue).
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Figure 111.48 : Impédance du bout de ligne, comparaison avec celle de la ligne

La premiéere remarque est que I'impédance que I'on obtient (Z,_obtenue) €St trés proche
de celle que I'on voulait obtenir (Zcaracteristique). Cela se confirmera avec le calcul du parametre
de réflexion. La seconde est que le modéle circuit comprenant les composants parasites
(Z_prévue) €St une bonne approximation des phénomeénes présents dans ce calcul FDTD.

Afin de valider cette démarche et de vérifier que le modele équivalent circuit traduit
correctement le comportement électromagnétique que I'on souhaite, un bilan de puissance est
réalisé dans la suite de I'étude. Les quantités d'énergie réfléchie, rayonnée et absorbée par la

charge seront évaluées.

IV. 2.2 Résultats : modélisation de la ligne et du circuit d'adaptation

La structure a donc été modelisée avec les éléments localisés (neuf résistances en

tout). Le module du coefficient de réflexion est trace sur la Figure 111.49.

On vérifie que la ligne est parfaitement adaptée. Le coefficient de réflexion reste tres
largement en deca de -30dB jusqu'a 70GHz. Au dela de cette fréquence, ce paramétre
augmente pour atteindre -25dB. Cela est d a la partie imaginaire de I'impédance de charge
qui vaut -5Q a 80GHz. On peut remarquer que de simples résistances ont été insérées et que
des circuits plus complexes permettraient sans aucun doute de s'approcher de I'impédance

idéale.



CHAPITRE 11 Application en millimétrique : modélisation d'une transition 140

s,, (dB)

0 20 40 60 80
Fréquence (GHz)

Figure 111.49 Parametre S;; de la ligne adaptée

Il n'y a pas de réflexion mais, on ne peut pas encore considerer que la ligne est infinie
dans cette direction : il faut d'abord vérifier les quantités d'énergie qui sont dissipées et
rayonnées. Pour cela, on calcule le flux du vecteur de Poynting sur une surface fermée
entourant la fin de la ligne. La quantité d'énergie absorbée et celle rayonnée sont tracées sur la
Figure 111.50.
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Figure 111.50 : Quantités d'énergie absorbée et rayonnée de la ligne adaptée avec des circuits
localisés

L'énergie n'est pas dissipée entierement par la charge. Il y a un échange entre I'énergie
absorbée et celle rayonnée au fur et & mesure de I'augmentation de la fréquence. Cela signifie
que les composants parasites participent davantage a l'adaptation aux fréquences
millimétriques.
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Cette technique donne donc des résultats satisfaisants en réflexion. Il existe cependant,
au dela de 40GHz, une part d'énergie (>6%) qui est rayonnée et qui pourrait se coupler avec

des dispositifs situés a proximité.

IV. 3 Modélisation de la transition avec des éléments localisés

L'objectif est de modéliser un port de charge adapté. La transition étudiée dans le
paragraphe (1. 1) servira de référence car elle a été entiérement discrétisée. A l'instar de

I'exemple précédent des éléments localisés circuits seront utilisés pour remplacer la transition.

De plus, le maillage total de la transition lignes microruban / coaxiale est difficile et
colteux en volume et en temps de calcul. Un modele circuit permettrait de s'affranchir de ces

contraintes.

IV. 3.1 Principe et méthode

Afin de simplifier la modélisation, le port de charge adapté est remplacé par son
impédance équivalente. 1l faut donc, d'une part, connaitre I'impédance a inserer et, d'autre
part, la synthétiser en tenant compte des composants parasites. Le schéma de principe est

proposeé sur la Figure 111.51.

Z.

Figure 111.51 : Principe de simplification de la modélisation FDTD

La procédure reste identique. L'étape initiale est de déterminer I'impédance présentée

par la transition. Elle sera calculée dans le plan de I'axe de la ligne coaxiale (Figure 111.52).
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Figure 111.52 : Position du plan de calcul de I'impédance ramenée de la transition

La Figure 111.53 présente cette impédance en parties réelle et imaginaire.
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Figure 111.53 : Impédance de charge calculée au niveau de I'axe de la ligne coaxiale

Cette impédance n'est pas identique a celle de la ligne coaxiale seule, en effet, d'autres

phénomenes, dus a la connexion, sont mis en jeu : rayonnement, couplage, effets inductifs et

capacitifs... La partie réelle chute pour atteindre 15 Q a 80 GHz. La partie imaginaire est

relativement faible et reste, en module, inférieure a 10 Q.

Apres quelques essais, on décide de partir sur une base de trois fils. On a vu, dans

I'exemple précédent, que cette topologie permet de repousser la résonance produite par la

capacité du circuit ouvert et la self des fils. Le méme circuit est inséré sur le premier segment

de chaque fil. Le circuit localisé est présenté sur la Figure 111.54.
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Figure 111.54 : Circuit électrique que I'on a choisi d'insérer sur chaque fil

Le but est, on le rappelle, de dessiner un circuit électrique dont I'impédance suit au
mieux, sur toute la bande de fréquence, celle de la charge constituée par la transition

discrétisée. La topologie finale et son circuit équivalent sont dessinés sur la Figure 111.55.

Lfi| = 149pH

Ez:O

Circuit localisé Zinseree

22 mailles Circuit localisé = /

Zinsérée

Cemplacement =

Figure 111.55 : Modélisation de la fin de ligne et circuit équivalent

Les valeurs des composants sont déterminées de maniere empirique :
RL:15SQ, LL1:121pH, L|_2:360pH et CL:7,7fF

Apres simulation, il est possible de visualiser les différentes impédances : celle du

modeéle circuit est comparée a celle de la transition sur la Figure I11.56.
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Figure 111.56 : Comparaison des impédances du dispositif réel et de la charge & insérer

Les résultats obtenus sur I'impédance sont encourageants. Afin de les améliorer, il

faudrait un algorithme automatique pour générer les circuits a insérer et la valeur des

composants.

IV. 3.2 Résultats : modélisation de la transition en éléments

localisés

En ce qui concerne la modélisation avec le circuit équivalent, la ligne se termine a
I'endroit ou l'impédance ramenée de la transition avait été calculée : au centre de l'axe de
I'ame centrale. 1l faut donc diminuer la longueur du ruban metallique de quatre mailles. 1l y a

sinon un probléme de centre de phase.

Les résultats de simulation obtenus a partir de la transition entiérement discrétisée et
du systeme comprenant le modele équivalent sont comparés. La premiére comparaison porte

sur le courant refléchi (Figure 111.57).
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Figure 111.57 : Courants réfléchis par la transition

Les impulsions réfléchies sont du méme ordre de grandeur. Elles sont trés atténuées

par rapport a I'excitation. Cependant, un léger déphasage est present entre les deux courbes.

Le coefficient de réflexion est présenté sur la Figure 111.58.
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Figure 111.58 : Comparaison des coefficient S;; (module et phase) de la structure entierement
discrétisée et de la ligne chargée par le modéle circuit

On constate que la résonance est parfaitement respectée. L'écart, apres 40GHz, est due
a la différence sur la partie imaginaire du modeéle circuit. Une comparaison des quantités

d'énergie rayonnee et dissipée est réalisée sur la Figure 111.59.



CHAPITRE 11 Application en millimétrique : modélisation d'une transition 146

0 0
q g
s 1 3
g £ -10¢
= g
:‘é’ -2 -qé, -15
3 © -20f
£ 3y e W E
3 .- tranS{tlon_dlsgretlsee 8 -25!

——— modéle circuit
-4 : : : -30
0 20 40 60 80

Fréquence (GHz)

20 40 60 80
Fréquence (GHz)

Figure 111.59 : Energies absorbée et rayonnée de la transition discrétisée (traits pointillés) et

du modele circuit (traits continus)

Le bilan de puissance est presque identique. Cela vient du fait que dans les deux

configurations, c'est la discontinuité formée par I'extrémité du ruban métallique qui rayonne le

plus. On peut cependant supposer que I'énergie n'est pas rayonnée de la méme maniére.

Quelques remarques :

e Le modele proposé est un exemple, il aurait pu étre différent.

e Dans notre cas, le volume de calcul peut étre divise par un facteur 10 en

utilisant le modele circuit, ce qui diminue d'autant le temps de calcul.

e Le circuit représentant la transition ne tient compte que du comportement en

réflexion de celle-ci.

o |l est difficile de reproduire exactement le comportement de la transition et du

guide coaxial compte tenu de la simplicité du modéle circuit utilisé et surtout

de la gamme de fréquence que nous nous sommes imposée.

IV. 4 Conclusion

Le comportement de différents dispositifs a pu étre modélisé dans le volume FDTD et

aux fréquences millimétriques a I'aide d'éléments localisés. La méthode est facile & mettre en

oeuvre et peut étre géneéralisée a toutes les lignes de transmission.



CHAPITRE 11 Application en millimétrique : modélisation d'une transition 147

Il n'est pas utile de passer par une compréhension totale de tous les phénomenes

physiques pour remplacer tout ou partie d'un dispositif hyperfréquence distribué.
Les principaux avantages de la méthode sont :
e Diminution du volume et du temps de calcul.

e |l est possible de modéliser certains dispositifs qui possedent des formes

répétitives tels que des réseaux d'antennes.

e |l est possible de modéliser des éléments dont les dimensions sont tres

inférieures a la longueur d'onde.
e Cette technique est valable sur une tres large bande de fréquence.
Les principaux inconvénients sont :

e |l est nécessaire d'effectuer une étude préliminaire afin de déterminer

I'impédance qu'il faut synthétiser ainsi que les différents composants parasites.
e Lamodélisation n'est valable qu'en réflexion.

En perspective, une autre technique va étre mise en oeuvre. Elle consiste a insérer le
modele équivalent sous la forme d'une impédance en temporel Z(t) dans le volume de calcul
FDTD par l'intermédiaire d'une convolution. Le schéma de principe en ce qui concerne la

détermination de I'impédance Z(t) est présenté sur la Figure I11.60.

Cco | Lril

Z|__Objectif

Rco - Z(W) L Z(t)

Figure 111.60 : Insertion d'un modeéle équivalent sous la forme d'une impédance en temporel

On détermine numériquement I'impédance en fonction de la fréquence que I'on doit
insérer. On en déduit I'impédance en temporel qu'il faut insérer a l'aide d'un produit de
convolution directement dans le calcul FDTD. Cette technique permettra de s'affranchir des

difficultés a trouver un circuit équivalent électrique ainsi que la valeur de ses composants.
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V. CONCLUSION

Lors de ces études deux techniques de modélisations ont été employées. La premiére
est la discrétisation complete du dispositif tandis que la seconde utilise des modeéles

équivalents. Ces deux méthodes sont complémentaires.

Dans la premiere partie, la modeélisation de la transition entre une ligne microruban et
une ligne coaxiale a permis de mettre en évidence l'influence des principaux défauts qui
pouvaient survenir lors de la mise en place d'un connecteur sur un dispositif hyperfréquence.
Dans le cas ou le connecteur est placé sous la ligne microruban, il faut prendre soin de le
placer a I'extrémité de celle-ci. Dans le cas ou le connecteur est dans le prolongement de la
ligne microruban, la transmission du signal est moins assujettie a un défaut de

positionnement. 1l faut cependant que les deux lignes de transmission soient bien en contact.

Dans la deuxieme partie, nous avons demontré qu'il est possible de maitriser
complétement les éléments localisés qui sont insérés dans le volume de calcul FDTD. Il a
donc été possible de déterminer un modeéle équivalent, valable sur une trés large bande de

fréquence, de la transition entre deux lignes de transmission.

De plus, les annexes 1V et V présentent une méthode envisageable afin de remplacer
des capacités ou des self-inductances distribuées par leurs équivalents localisés. Le principe

est présenté sur le graphe suivant.

Ligne microruban vue de dessus Ligne microruban vue de profil

Ruban metallique —__
Eléments «~ R

distribués A A

@ Plan de masse

Eléments J N\ /
localisés JYYYY\, ?fffffff%'%l?'ﬁ;;;;g
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Chapitre IV : Analyse électromagnétique globale,

application a un systeme non linéaire : la rectenna

|. PRESENTATION DE L'ETUDE

La rectenna constitue le systeme de réception dans le cadre d'un transfert d'énergie

sous forme microonde.

I. 1 Généralités

I. 1.1 Principe

La problématique est de transmettre de I'énergie sans contact. Lorsque les distances
sont trop grandes pour avoir recours a l'induction magnétique, ce transport peut étre réalisé au
travers d’un faisceau hertzien microonde. L’objectif est de pouvoir alimenter n’importe quel
dispositif en energie electrique sans avoir recours au contact galvanique. Les applications sont
nombreuses et vont du domaine médical au remplacement des énergies fossiles (projet de
Station Orbitale Solaire) [IV.1].

Les premieres expériences de transmission d'énergie sans fil (TESF) datent des années
1960 [1V.2]. Le principe est décrit sur la Figure 1V.1.
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Systéme d’émission Propagation libre Systéme de réception

DC/ HF m
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de I’énergie

DIODE

AVAV.
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_[>|_
+
|>.:| Antenne

Réception et conversion
HF / DC de I'énergie
simultanément
EMISSION : magnétron pour

de fortes puissances ou RECEPTION :
systeme classique pour de RECTifying anTENNA
plus faibles puissances

Figure 1V.1 : TESF, schéma de principe

Le systeme d'émission doit convertir une énergie de type continu ou basse fréquence
en énergie microonde. Pour de fortes puissances, des sources de la famille des tubes a vide
(magnétron, Klystron ...) semblent bien adaptées [I1V.3]. Pour de plus faibles puissances, un
systeme de source microonde classique est suffisant.

Le systeme de réception doit, quant a lui, collecter I'énergie et réaliser la conversion
inverse : microonde vers continue. Pour cela, l'antenne de réception est associée a un
dispositif permettant le «redressement» du signal. Le systtme de réception est appelé
rectenna (rectifying antenna, antenne «redresseuse »). La collecte de I'énergie et la

conversion HF/DC peuvent se faire de facon simultanée.

I. 1.2 L'équipe projet

Dans le cadre de cette thématique, une équipe multilaboratoires dénommée TEM
(Transmission d’Energie par Microondes) a été formée. Cette équipe regroupe les laboratoires
suivants: CEGELY (Lyon), ESEO (Angers), ESYCOM (Marne la Vallée), IRCOM
(Limoges), LGEP (Paris), SATIE (Cachan). Cette collaboration permet de mettre a profit les

expériences et compétences des différents laboratoires.

Pour notre part, nous nous sommes intéressés au systeme de réception : la rectenna.
C'est un systeme complexe qui peut englober plusieurs fonctions telles que : une partie

antenne, la fonction filtrage HF et/ou DC et une fonction redressement. Ce type de dispositif
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est difficile a étudier car il comprend plusieurs domaines d'analyse. Suivant les topologies de

rectenna, il n'est pas toujours possible d'étudier séparément les différentes fonctions.

L'objectif de ce chapitre est de mettre en place un outil numérique nécessaire pour la
conception de ce type de structure. Cet outil doit servir & mieux comprendre les différents
phénomeénes physiques s'y rapportant. Ainsi, des informations permettant de définir une
méthodologie de conception seront mises en avant. De plus, I'optimisation d'un tel circuit
dépend de Il'adaptation de chaque élément, il faut donc connaitre les conditions d'utilisation
afin de maitriser leur impédance. Pour cela, une approche globale, qui permet de tenir compte

des principaux phénomenes physiques, sera mise en oeuvre.

I. 2 Le systeme de réception

Ce dispositif de réception, ou rectenna, permet de récupérer I’énergie microonde puis
de la convertir en énergie électrique continue.

Généralement, la rectenna est composée d’une antenne classique a laquelle on associe
une ou plusieurs diodes afin de permettre le redressement. On peut également y ajouter deux
filtres : un filtre passe bas RF placé entre I’antenne et la diode, et un filtre passe bas DC situé
entre la diode et la charge. En plus de leur fonction intrinséque, ces filtres contribuent a
I’adaptation du systéeme. On peut représenter une rectenna par un schéma constitué de blocs

fonctionnels (Figure IV.2) :
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Eléments indispensables

Filtre DC
Passe bas -

Filtre HF
S~ Passe bas

Eléments d'optimisation
et d'adaptation

Figure 1V.2: Fonctions intégrées dans une rectenna

Il n'y a pas de restriction particuliére pour choisir la partie « antenne ». Cela peut étre
un dipdle [1V.4], un patch [IV.5], [IV.6]... ; la technologie employée peut étre filaire, plaguée
ou autre. Il faut toutefois définir au préalable la facon d'intégrer le module « redressement ».
En effet, suivant la configuration choisie, la diode qui constitue le cceur de ce module peut
étre connectée soit en série soit en parallele [IV.7] (Figure 1V.3). Ce choix dépend du type

d'accés au niveau de l'antenne.

Charge D Charge
Filtre Filtre Filtre Filtre
HF DC HF DC
| I | L]

Figure 1V.3 : Connection paralléle ou série de la diode

Le filtre HF bloque les harmoniques générés par le systeme de redressement afin qu'ils
ne soient pas rayonnés par I'antenne. De plus, il peut étre concu afin d'adapter les différentes

parties entre elles.

L'unité de redressement est un montage généralement a base de diodes Schottky

caracterisées par un temps de commutation rapide.
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Le filtre DC assure un signal de type continu au niveau de la charge que I'on considére

comme une résistance.

Une rectenna se caractérise par son rendement de conversion, c'est-a-dire sa capacité a
recevoir I'énergie hyperfréquence et a la transformer en continu. La définition qui semble la
plus rigoureuse est le rapport de la puissance DC consommeée par la charge avec la puissance

maximale HF que I'antenne est capable de récupérer :

_Poc

e ™ Py

La différence avec les autres définitions du rendement vient principalement de la fagcon
de déterminer la puissance HF de référence. Cette derniére peut étre évaluée au niveau du
systeme de redressement. Dans ce cas, les problemes de désadaptation avec I'antenne ne sont

pas pris en compte et les rendements sont supérieurs.

Il. CONTEXTE ET OBJECTIFS

Le but de ce chapitre est de s'intéresser au systéme «rectenna» afin de mieux
comprendre les phénomeénes mis en jeu. Ce travail est utile afin d'obtenir une méthodologie de

conception de ce type de dispositif.

Afin d'étudier ou de concevoir ce type de dispositif, trois principales approches sont

mises en oeuvre dans la littérature.

La premiere est une approche exclusivement circuit. Ainsi, tous les éléments de la
rectenna sont modélisés a l'aide d'un circuit équivalent [IV.8]. L'antenne, les filtres et les

diodes ont leur propre modéle ; ceux-ci sont ensuite mis bout a bout.

La deuxieme consiste a concevoir puis analyser le systeme du point de vue
expérimental [IV.9]. Ainsi, différents essais sont nécessaires avant d'obtenir un résultat

satisfaisant.

Enfin, la troisieme repose sur la conception séparée des différentes parties de la
rectenna. Ainsi, l'antenne et plus généralement les éléments distribués sont congus avec des

logiciels électromagnétiques et la partie «redressement» avec des techniques circuits.
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L'objectif est, dans ce cas, de maitriser les impédances de chaque élément afin de réaliser la

meilleure adaptation possible [IV.10].

Notre approche est complémentaire, le but est de mettre en évidence, afin de mieux les
comprendre, les phénoménes physiques associés a ce type de dispositif. Sur la base d'une
rectenna, congue expérimentalement au LGI-ACTES de I’Université de La Réunion dans le
cadre de la réalisation d’un démonstrateur de TESF [IV.11], une analyse est effectuée [1V.12].
Pour cela, une étude séparée des différentes parties est réalisee avant de mettre a profit I'outil
d'analyse électromagnétique globale présenté précédemment. Cet outil permet de simuler
globalement I’antenne (partie distribuée), son systeme de redressement ainsi que la charge
(parties localisées). Cette modélisation couplée permet de calculer le rendement de conversion
du systeme global [IV.13].

I1l. LEPROTOTYPE ETUDIE

I1l. 1 Démonstration de faisabilité de TESF

Le démonstrateur de TESF (Figure 1V.4), concu a I'Université de La Réunion, a été

présenté lors de la conférence WPT 2001.

Prototype

#3m

Figure 1V.4 : Prototype de rectenna présentée a la conférence WPT 2001 [1V.14]
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La figure ci-dessus présente le panneau constitué de plus d'un millier de rectennas.
Cette association est utile afin d'augmenter la surface de réception qui avoisine les 12m? Le
démonstrateur est constitué d'un magnétron fournissant une puissance d'émission continue de
800W et du systeme de réception éloigné de 40m. En tenant compte des différentes pertes
susceptibles de survenir lors de I'émission ou de la propagation du faisceau, on peut estimer
que la densité de puissance au niveau des rectennas est de I'ordre de grandeur de la dizaine de

watts par métre carré.

Pour augmenter la quantité d'énergie au niveau des rectennas, un plan réflecteur est
situé a environ A/4 derriére le panneau. L'expérience fut une réussite puisque trois ampoules
de 9W furent allumées grace au dispositif [1V.3]. Ce démonstrateur, dont le rendement global

est d'environ 3,4%, permet de montrer la faisabilité d'un tel projet.

Bien que le démonstrateur fonctionne, il reste bon nombre de questions en suspens. Il
faut notamment déterminer comment optimiser le systéeme. Pour cela, il faut adapter tous les

éléments entre eux en maitrisant I'impédance de chaque partie y compris celle des diodes.

De plus, des interactions sont possibles entre les parties distribuées et localisées et il

faut s'assurer qu'elles n'affectent pas le fonctionnement global du dispositif.

I1l. 2 Description du systeme de reception

Le systeme de réception est constitué de plusieurs éléments identiques (équivalents a
des rectennas indépendantes) qui sont associés afin d’augmenter la surface de réception. La
Figure 1V.5 présente le masque de I’antenne. Chaque rectenna est constituée de deux antennes
en H imprimées sur substrat auxquelles sont associées trois diodes montées en paralléle. Sa

fréquence d’utilisation est de 2,45 GHz.
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Figure IV.5 : Masque de I’antenne et emplacement des diodes
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Le substrat posséde une permittivité relative de 4,5. Il ne sert, en premiére
approximation, qu'au support des métallisations. Les diodes sont connectées avec une

configuration paralléle par rapport a I'antenne.

On peut remarquer que cette rectenna posséde un axe de symétrie, cela permettra de
simplifier la modélisation. L’élément de base a un faible encombrement et la technologie

utilisée pour sa réalisation est reproductible et peu colteuse.

IV. ANALYSE SEPAREE DES DIFFERENTS ELEMENTS DE LA

RECTENNA

Les parties localisées et distribuées sont, dans un premier temps, étudiées séparément.
Puis, dans un second temps, une modélisation électromagnétique globale est réalisée. Ces

différentes approches apportent des informations complémentaires.

IV. 1 Ladiode : élément localisé non lineaire

Les diodes permettent la conversion de I’énergie microonde en continue. Elles jouent
donc un réle tres important pour le bon fonctionnement du dispositif global. 1l est nécessaire

de les modéliser et de les caractériser soigneusement.

La diode Schottky est I'élément détecteur de base. Pour les récepteurs sans batterie
associée, la diode « zéro bias » s'impose. Elle est caractérisée par une résistance de contact

parasite élevée dont il faudra tenir compte dans la détermination du rendement.

IV. 1.1 Modele équivalent électrique

Le modele électrique retenu peut étre utilisé aussi bien en petit signal qu'en fort signal,
il est représenté sur la Figure 1V.6.
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Figure 1V.6 : Modélisation de la diode, circuit électrique et valeur des composants

Ce modeéle est aussi celui utilisé dans le logiciel circuit SPICE [IV.15]. Il est constitué
d’une source de courant non linéaire (Id), d’une capacité non linéaire (Cd) et d’une résistance

(Rs). La source de courant et la capacité sont fonction de la tension & leurs bornes.
La résistance Rs est une résistance parasite qui traduit les pertes onmiques de la diode.

La source de courant non linéaire est le cceur du modele, c'est elle qui réalise la

fonction intrinseque de la diode. Elle suit la relation de Shockley :

14 =1s* (@ V0 REieT ) - 1)
Avec :
N = coefficient d’émission
q = charge de I'¢lectron (1.6 10*°C)
T = température du circuit (°K)
K = constante de Bolzmann (1.380662 102K ™)

La capacité Cqy, de la diode, représente les effets de stockage de charge de la jonction.
Il existe deux composantes pour cette charge suivant que la jonction est polarisée en direct ou
en inverse. En polarisation inverse, on peut considérer que la zone de charge d'espace sert
d'intervalle entre les « armatures » d'un condensateur. La capacité peut se mettre sous la forme
suivante :

_in * (1. Vdy-M
Cd =Cjo * (1-K)

Avec :
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Cjo = capacité de jonction a polarisation nulle (F)
® = potentiel de jonction (V)
M = coefficient de variation de jonction

En polarisation direct, la capacité est due au temps de transit nécessaire aux porteurs

de charges pour traverser la région de diffusion de la jonction, elle peut s'écrire :

= G
L Isxq VO R )
TT gt ©

Avec : TT = temps de transit

Les diodes utilisées pour les rectennas sont des diodes Schottky (réf: HP HSMS-

2812), dont les caractéristiques sont présentées sur le tableau suivant :

SPICE Parameters

Parameter | Units HSMS-280X HSMS-281X HSMS-282X HSMS-286X
By v Vi3] %5 15 70
Cn oF 16 11 0.7 018
g o 069 0.69 0.69 069
gy A 10E-5 10E-5 10E-4 10E-5
k A 3x10E-8 4.8x10E-9 2.2x10E-8 5.0x10E-8
N 1.08 108 1.08 108
Ry Q EY) 10 6.0 50
Py v 066 065 0.65 065
Pr 2 2 2 2
M 05 05 05 05

Toutes les informations nécessaires a la modélisation d'une diode sont connues, mise a
part la valeur du temps de transit. Pour cette grandeur, nous prendrons la valeur par défaut

employée dans SPICE, soit : TT = 0s.

Le modele de la diode est tres important puisque c'est le composant qui permet la
création d'une énergie continue. Une variation du modéle ou de la valeur de ses parametres

peut entrainer des résultats treés différents.
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IV. 1.2 Valeur de la capacité Cq

La capacité Cd ne sera constituée que de la capacité de la jonction polarisée en
inverse. La capacité, en polarisation directe, n'est pas pour autant nulle car cela signifierait
que la diode peut passer de I'état passant a bloqué instantanément. Il faut donc prolonger la
valeur de la capacité Cd pour des tensions positives. Toutefois, I'examen de la formule de Cd
révéle que pour une certaine polarisation en direct, la capacité serait infinie, ce qui n'est pas le
cas pour une jonction réelle. Pour une valeur de tension Vy4 supérieure a OV, une approche
simplifiée est proposee afin d'obtenir un resultat numérique continu. La valeur de cette

capacité est tracée en fonction de la tension a ses bornes sur la Figure 1V.7.

1.8

Capacité (pF)
o - - -
® Bk N AN O

o
)

0.4r

0.2 ‘ : :
-15 -10 -5 0 5
Tension (V)

Figure 1V.7 : Variation de la capacité de la diode en fonction de la tension a ses bornes

On peut remarquer que cette capacité est un élément parasite puisqu'elle tend a court-
circuiter le signal hyperfréquence. 1l faudrait donc tendre vers une valeur trés faible de cette

derniere.

IV. 1.3 Caracteéristique courant - tension

Une résolution temporelle est utilisée pour étudier la diode : résolution des équations
de Kirchoff en tension et en courant. Avant d'insérer le modele de diode dans une résolution
électromagnétique, il faut vérifier s'il correspond a la réalité. Pour cela, une comparaison entre
notre modele et les données constructeur a été effectuée: nous obtenons une bonne

concordance des caractéristiques courant-tension que nous visualisons sur la Figure 1V.8.
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Figure 1V.8 : Comparaison des caractéristiques Ul de la diode, simulation (gauche) et
données constructeur (droite)

L'impédance de la diode est délicate a définir. En effet, c'est un composant non
linéaire dont les parametres dépendent de la tension & leurs bornes. Ainsi, son impédance
varie avec la valeur de polarisation et I'amplitude de la tension qu'elle recoit. Par exemple, si
la diode est bloquée, son impédance sera équivalente a celle de la résistance en série avec la

capacité non linéaire.

L'impédance de la diode peut-étre déduite d'une caractérisation expérimentale [IV.16],

[IV.10] ou bien d'une extrapolation théorique a partir des lois de Kirchoff [I1V.17].

IV. 2 L'antenne : dispositif passif lineaire

La Figure 1V.9 présente la modélisation de la partie antenne de la rectenna. Elle est

constituee de deux antennes en H reliées par une ligne de transmission.
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Figure 1V.9 : Modélisation de la partie antenne de la rectenna, dimensions

Dans cette approche, nous avons cherché a caractériser I’antenne seule. Nous avons
mené cette étude, sans prendre en compte les diodes, avec un logiciel différences finies
(FDTD). L'antenne est modélisée en émission : une excitation est placée en son centre (a la

place des diodes).

IV. 2.1 Impédance d’entrée et mode de résonance

Dans la configuration de la rectenna, il est difficile d'étudier séparément I'antenne en H
et la ligne de transmission. En effet, sans information complémentaire, on ne peut pas savoir
si la ligne modifie le fonctionnement du systeme. C’est pourquoi nous avons déterminé
I’impédance d’entrée de la structure globale, elle est présentée sur la Figure 1V.10. On
constate qu'il existe une résonance a 2,45GHz et que I'impédance d'entrée de I'antenne est

alors d'environ 30Q.

Afin de connaitre le mode de résonance, la répartition normalisée des charges sur la
structure a 2,45GHz est tracée sur la Figure 1V.11. Si on considére I’ensemble de la structure,

nous pouvons en déduire qu’elle résonne en 3A/2.
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Impédance d’entrée de I'antenne sur diélectrique (sr:4.5) Répartition des charges, f=2,45GHz
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Figure 1V.10 : Impédance d’entrée de Figure 1V.11 : Distribution normalisée des
I’antenne charges sur la structure a la résonance (f =
2,45GHz)

La ligne de transmission participe a la résonance du dispositif.

On peut remarquer que le substrat joue un role significatif dans le dimensionnement de
I’antenne : il faut prendre en compte la permittivité effective du dispositif qui est de I’ordre de

2,4 a la fréquence considérée.

IV. 2.2 Rayonnement de I’antenne

Le but est de caractériser le rayonnement de I’antenne. La Figure 1V.12 montre la

structure qui est simulée.

Plan E, ®=0°

ELZX Plan H, cD:90°____ 1

Excitation

T
1 — T
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i

Figure 1V.12 : Structure simulée
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La Figure 1V.13 présente les diagrammes de rayonnement dans les plans E et H.
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Gain max ~ Gain au zenith = 7,9 dB Gain max ~ Gain au zenith = 7,9 dB

Figure 1V.13 : Diagramme de rayonnement de I’antenne dans les plans E et H

Au niveau du rayonnement l'antenne est comparable a quatre dipdles dimensionnés
pour résonner en A/2 a 2,45GHz. Le gain de I'antenne est de I’ordre de 7,9dB au maximum. Si
I'on considére un seul dipble, son gain maximal serait donc d'environ 1,9dB. L'effet du réseau
est visible sur le diagramme de rayonnement : dans le plan H, au niveau du substrat, il y a un

rétrécissement du rayonnement.

Nous pouvons des a présent déterminer sa surface effective a partir de la formule
suivante :

_2*G
Se = 4

La surface effective de I'antenne seule est de I’ordre de : 73,6 cm2. Elle nous permettra

de calculer la puissance maximale que peut capter I'antenne en fonction de la densité de
puissance de lI'onde incidente.

V. SIMULATION ELECTROMAGNETIQUE GLOBALE

Les informations apportées par les études distinctes des diodes (éléments localises)
puis de la partie antenne et des lignes (éléments distribués) sont nécessaires mais non

suffisantes. Il faut maintenant déterminer les différentes interactions entre ces parties qui sont
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intégrées dans le méme dispositif. Pour cela, une approche électromagnétique globale est

employée.

Le logiciel FDTD est couplé avec une résolution de type circuit afin de prendre en
compte les diodes. On a vu que deux méthodes pour insérer des éléments localisés peuvent
étre utilisées : soit par I’intermédiaire des fils minces (formalisme de Holland), soit
directement dans la maille FDTD. Les résultats sont similaires avec I’une ou I’autre des

méthodes.

Afin de mieux appréhender les mécanismes physiques mis en jeu, la modélisation
complete du dispositif est réalisée par étape. Une premiére modélisation est effectuée sans

charge avant de prendre en compte le systéeme de réception dans sa globalité.

V. 1 Modélisation du dispositif sans charge

La premiére simulation est réalisée sans prendre en compte de charge : le systeme
modelisé est présenté sur la Figure 1V.14. Il est constitué de I'antenne sur laquelle trois diodes
sont insérées et d'un plan réflecteur situé a environ A/4 en arriére. Le comportement du
systeme est observé en réception, I'excitation est une onde plane d’une densité de puissance
de 20W/m? (valeur arbitraire inférieure au critére sanitaire qui est de 50W/m?). Le plan

réflecteur permet d'augmenter la puissance au niveau de I’antenne.

Hy
Onde plane dP=20W/m?

Ex - 3diodes

Plan réflecteur

Figure 1V.14 : Modélisation de la structure
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V. 1.1 Excitation par une sinusoide modulée

Dans un premier temps, I'excitation est une sinusoide modulée par une gaussienne. La
largeur de I'impulsion est de 1,04ns. La tension aux bornes de la diode centrale et le courant

qui la traverse sont présentés sur la Figure 1V.15.
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Figure 1V.15 : Tension et courant au niveau de la diode centrale

Apreés un bref transitoire, la structure emmagasine de I’énergie comme une capacité et
il se crée une différence de potentiel aux bornes de la diode. La Figure 1V.16 et la Figure
V.17 représentent respectivement lI'accumulation de charge sur I'antenne ainsi que les lignes
de champs. Les charges sont représentées par l'intermédiaire du champ électrique orthogonal
au dispositif relevé a l'instant : t;=10ns. Les lignes de champs sont, quant a elle, représentées

par le champ électrique dans le plan du dispositif détermineé a t;.
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Figure 1V.16 : Répartition normalisée des charges Figure IV.17 : Ligne de champ de la
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On peut considérer que les parties métalliques de la rectenna sont comparables aux
armatures d'une capacité. A I'équilibre, chaque armature est polarisée, I'une positivement et

I'autre négativement. Cela est dii au fait qu'il n'y a pas de référence a la masse.

V. 1.2 Excitation par une onde monochromatique

Dans un second temps, I'excitation est une sinusoide de fréquence égale a 2,45GHz. La
tension aux bornes de la diode est tracée sur la Figure 1V.18.

Afin de montrer l'influence de la modélisation de la diode et notamment de sa
capacité, deux cas vont étre compares. Le premier ou la capacité est non linéaire (ce qui a été

décrit avant) et le second ou I'on considére cette capacite comme constante et égale a Cjo.

-10t1y ! . \ 1
1o} | —capacité fixe/
\,/= = capacite variable

Tension Ud aux bornes de la diode (V)
Tension Ud aux bornes de la diode (V)

0 2 4 6 8 10 9 9.2 9.4 9.6 9.8
Temps (ns) Temps (ns)

Figure 1V.18 : Tension aux bornes de la diode centrale (structure non chargée)
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Dans le cas ou la capacité est constante, la diode n'écréte pas le signal et ne génere
donc pas d’harmonique. La tension aux bornes de la diode n’est constituée que du
fondamental et du DC. Dans l'autre cas, il existe une génération d'’harmonique due a la
capacité non linéaire du modeéle circuit. Le contenu spectral de ces signaux est présente sur la
Figure 1V.19.
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Figure 1V.19 : Contenu spectral du signal aux bornes de la diode centrale

La diode se polarise grace a la différence de potentiel qui s’est créée a ses bornes : il y
a un phénomene d'auto-polarisation avec la capacité formée par les éléments métalliques de
I'antenne. La source de courant non linéaire est bloquée et I'échange d'énergie HF se fait par la

capacité.

V. 2 Modélisation du dispositif avec une charge : calcul du rendement de

conversion

V. 2.1 Mise en oeuvre de la modélisation

Afin de modéliser et de simuler la structure dans son ensemble, il faut rajouter une
charge. Pour cela nous plagons deux fils aux bornes de la diode centrale, ces fils seront
terminés pas une charge constituée d’une capacité (60pF) et d’une résistance (50Q2). La
capacité sert de filtre passe bas et la résistance nous permet de visualiser une puissance
continue et ainsi de déterminer un rendement. La valeur de la capacité a été choisie de sorte
gu'elle soit un court-circuit pour les fréquences supérieures ou égales a 2,45GHz. Celle de la

résistance est arbitraire.
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La simulation est toujours réalisée avec le plan réflecteur (Figure 1V.20). La ligne

bifilaire est prise d’une longueur légérement inférieure a A/4 afin que I'impédance ramenée

par la charge au niveau des diodes ne perturbe pas le systéeme. Notre structure est toujours

éclairée avec une onde plane d’une densité de puissance de 20W/m>.

Onde plane Hy e
EX%dP:ZOW/m_?- ' -
_ 3diodes  pjan de coupe

Capacité (60pF)
Résistance (50Q2)

~Plan réflecteur a A/4
7~ /
Figure 1V.20 : Modélisation globale du systéme de réception

V. 2.2 Résultats

On visualise la tension aux bornes de la diode sur la Figure 1V.21+. De plus, une

comparaison de cette tension avec celle du dispositif non chargé est réalisée.

Tension (V) aux bornes de la diode

Tension (V) aux bornes de la diode
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Figure 1V.21 : Tension aux bornes de la diode centrale (dispositif chargée par R et C et
dispositif sans charge)
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La diode se polarise mais la tension de polarisation est inférieure a celle obtenue sans
charge. De plus, il y a un écrétage de cette tension qui pourrait étre comparé au phénomeéne
intervenant dans un redressement simple alternance (commutation de la diode). Ces deux
phénomeénes coexistent et participent a la génération d'une puissance continue. Dans nos

simulations, on peut considérer que la diode est utilisée en fort signal.
Tracons maintenant la tension et le courant au niveau de la capacité : Figure 1V.22.
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Tension (V) aux bornes de la capacité
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Figure 1V.22 : Tension et courant aux bornes de la capacité

La capacité joue parfaitement son rdle de filtre passe bas DC puisque, apres une
période transitoire, la tension a ses bornes n'est que continue. Le courant qui circule au travers

de cette capacité est, quant a lui, composé du fondamental et des harmoniques.

Afin de calculer le rendement de conversion du systeme global, il faut déterminer la
tension aux bornes de la résistance (Figure 1V.23).
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Figure 1V.23 : tension aux bornes de la résistance

L'énergie au niveau de la résistance n'est quasiment que continue. Les faibles

oscillations autour du DC sont dues a un couplage électromagnétique.

A partir de la surface équivalente de I’antenne, on détermine la puissance maximale

que peut accepter I’antenne si elle est parfaitement adaptée : Pmax acc = 147mW.

La puissance DC consommée par la charge est calculée une fois que le régime

permanent est atteint, on trouve : Pdc = 81mW.
Ce qui nous donne un rendement de conversion de : n = 51%.

Pour cet exemple, une densité de puissance de 2mW/cm? au niveau de l'antenne

permet d'obtenir une puissance continue de 81mW au niveau de la charge.

En ce qui concerne le systeme expérimental, le panneau de réception utilisé (Figure
IV.4) comporte 1188 éléments identiques. Si tous les éléments sont correctement adaptés, on
peut considérer que la puissance continue utile est de: 1188*0.081=96W. L’ordre de
grandeur est respecté puisqu’une puissance de 27W a été mise en évidence lors de la
conférence WPT’01. La différence peut s’expliquer par une mauvaise adaptation de la charge,

des antennes entre elles...

De précédents travaux ont montré que I’on pouvait atteindre des rendements
supérieurs a 80 % avec un systéeme de redressement ne comprenant qu'une seule diode
[1V.10]. C'est la conjugaison des phénomenes d'auto-polarisation et de redressement qui

permet d'atteindre de tels rendements.
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V. 2.3 Pertes au niveau des résistances parasites

Chaque diode contient une résistance parasite qui peut consommer une énergie

continue et ainsi diminuer le rendement de conversion de la rectenna.

Les tensions aux bornes de ces résistances sont tracées sur la Figure 1V.24.
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Figure 1V.24 : Tensions aux bornes des résistances parasites

Les variations de la tension au niveau de la résistance de la diode centrale sont plus
importantes que celles de la résistance des diodes excentrées. Les puissances continues

consommees par les résistances sont évaluées :
pour la résistance de la diode centrale : Pdc = 2,54mW.
pour la résistance des diodes excentrées : Pdc =1,55mW.

La puissance totale continue dissipée dans les résistances parasites est donc de

5,64mW. Cela représente environ 4% de I'énergie hyperfréquence.

V. 3 Probléme d'adaptation

Cette partie a pour objectif de mettre en évidence les difficultés que l'on peut
rencontrer pour optimiser un tel systeme. En effet, pour adapter les différentes parties de cette
structure, il faut maitriser les impédances. Cependant, ces derniéres sont difficiles a calculer.
Les effets sur le rendement, d'une variation de la charge, de la ligne bifilaire ou de la densité

de puissance incidente, vont étre visualises.
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V. 3.1 La capacité : filtre DC

On fait varier la valeur de la capacité (filtre passe bas DC). La tension aux bornes de la

résistance de 50€ est tracée sur la Figure 1V.25.

0.5

Tension (V) aux bornes de la résistance

Temps (ns)

Figure 1V.25 : Tension aux bornes de la résistance en fonction de la capacité du filtre DC

Cette capacité est placée a A/4 derriere le systéme. Elle raméne donc un circuit ouvert
au niveau des diodes et ne vient pas perturber le fonctionnement du dispositif. Le transitoire

est plus ou moins long mais la puissance DC aux bornes de la résistance reste identique.

V. 3.2 La résistance

La valeur de la résistance de charge prend trois valeurs différentes : 5Q, 50Q et 500Q2.

Pour ces différentes valeurs, le rendement de conversion est calculé (Figure 1V.26).

Ur=50=-0,46V, Ppc= 42mW, n=28%

UR:5QQ: -1,94V, PDC: 75mW, 1’]:51%
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Figure 1V.26 : Tension aux bornes de la résistance de charge : R=5.0, 5002et 50002
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Le rendement de conversion varie de fagon importante avec la valeur de la charge.
Cela met en évidence I'importance de lI'adaptation de chaque élément, il faut donc savoir ce

gue le systéeme rectenna doit alimenter afin d'en connaitre I'impédance.

V. 3.3 Influence de la ligne bifilaire

La ligne bifilaire qui relie la rectenna a la charge ne sert, a priori, qu'a transporter une
énergie continue. Elle ne doit donc pas avoir d'influence sur le rendement global du systeme.
Afin de le vérifier, I'impédance de cette ligne est modifiée en jouant sur I'écart entre les fils.

Cette distance prend les valeurs suivantes : 0,5mm, 1,5mm et 2,5mm.

La tension aux bornes de la résistance est tracée sur la Figure 1V.27.

0.5 :
=== d=0,5mm
0 — d=1,5mm
0 d=2,5mm
b
5
g -1
()]
'_
_15 L
_2 L
-2.5 -
2 4 6 8 10
Temps (ns)

Figure 1V.27 : Tension aux bornes de la résistance de 5042 en fonction de I'impédance de la
ligne bifilaire

La tension oscille plus ou moins mais la quantité d'énergie continue consommée par la

charge reste identique.

V. 3.4 Influence de la puissance de I'onde incidente

On fait varier la puissance de I'onde incidente. On observe sur la Figure 1V.28

I”influence de ce paramétre sur la tension continue consommeée par la charge.
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Figure 1V.28 : Tension aux bornes de la résistance de 502 en fonction de la densité de
puissance de I'onde incidente

Le rendement de conversion varie. Cela montre que l'adaptation varie avec la

puissance recue et donc que lI'impédance de la diode est dépendante de la puissance incidente.

V1. CONCLUSION ET DISCUSSION

Ces premiers résultats ont permis de mettre en evidence un phénomene d'auto-
polarisation du dispositif. En effet, les éléments métalliques du dispositif se chargent a I'instar
d'une capacité et permettent ainsi de polariser la diode. Ce phénomene s'ajoute au phénoméne
de redressement classique de la diode.

De plus, I'outil électromagneétique global nous a permis de modéliser I'antenne, la ligne
de transmission, les diodes, le filtre DC et la charge. Il est donc possible, en une simulation,
de déterminer le rendement de conversion d'une rectenna. Cependant, les résultats sont tres
dépendants du modeéle de diode utilisé. Afin d'obtenir des résultats corrects, il faut donc avoir

un modele qui se rapproche le plus possible de la realite.

Le systeme global s'avére difficile a adapter au vue du comportement de la diode. En
effet, I'impédance de cette derniére est fonction de sa polarisation et de I'amplitude du signal a
ses bornes. Une modification de lI'impédance de charge fait varier I'impédance de la diode,

modifiant alors lI'adaptation de la partie haute fréquence (antenne et filtre) avec la partie
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redressement. La puissance recue par I'antenne va, elle aussi, modifier le fonctionnement de la

diode (petit signal, fort signal).

Un moyen d'augmenter le rendement serait d'accentuer le phénoméne d'auto-
polarisation. Pour cela, il semblerait cohérent d'augmenter la capacité formée par les
structures métalliques : diminuer la distance entre les armatures et augmenter la surface de ces
dernieres a l'instar de la définition d'une capacité en statique. Cependant, il est difficile de
réaliser ces modifications sans, encore une fois, modifier les impédances de ces éléments et
donc l'adaptation globale. Il faut donc prévoir, au début de la conception, une antenne dont la
capacité potentielle serait élevée : un patch par exemple.

En terme de perspective, il faut réaliser un banc de mesure afin d'effectuer une
comparaison expérimentation / simulation qui nous permettra de savoir comment améliorer

nos modeles.
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Le travail synthétisé dans ce mémoire concerne l'analyse électromagnétique et les
techniques de modélisation numérique appliquées aux circuits hyperfréquences. Ces
dispositifs, qui sont de plus en plus complexes, nécessitent d'avoir des outils numériques
d'aide a la conception appropriés. En effet, les systemes de télécommunications intégrent
différentes fonctions : antenne, amplificateurs, lignes de transmissions... Le rapprochement de
ces fonctions dans un espace réduit peut poser quelques problemes de modélisation : il faut

notamment prendre en compte les interactions possibles entre les différentes parties.

Ainsi, dans l'objectif de pouvoir modéliser précisément ce type de dispositif, une
approche plus globale, reposant sur des modéles électromagnétiques et circuits, a été

développée au sein de la communauté scientifique.

Les outils numériques auxquels nous nous sommes intéressés reposent sur la
résolution couplée des équations de Maxwell et des relations de Kirchoff, dans le domaine
temporel. En effet, ces deux modeles permettent d'appréhender la réalité physique a deux
niveaux différents. Ainsi, des modélisations comprenant des éléments distribués et localisés

ont été réalisées.

Avant d'étre employé, cet outil numérique global a été étudié. L'accent a été mis sur
les différentes précautions a prendre pour son utilisation ainsi que sur les difficultés qui
peuvent survenir lors de sa mise en oeuvre. Ainsi, sur deux exemples d'insertion d'éléments
localisés (une résistance et une diode), on a pu constater que l'instant de calcul des différentes
grandeurs doit respecter le schéma classique FDTD sous peine de donner des résultats erronés

ou bien de faire diverger l'algorithme.

De plus, on peut remarquer que I'ensemble des études électromagnétiques qui ont déja
été réalisées a l'aide de cet outil, sont limitées en fréquence ([1.1], [1.25], [1.42]...). En effet, la
réponse de I'élément localisé dans son environnement est différente de la réponse idéale que
I'on pourrait attendre. Ainsi, il peut y avoir une différence entre ce que I'on souhaite modéliser

et ce que I'on modélise réellement.

Ce probléme, qui s'accentue avec la fréquence, est la conséquence de nombreux
phénomenes physiques et numériques qui accompagnent l'insertion d'un élément localisé. Si
I'on prend en compte tous ces phénomenes, il est possible d'une part, de retrouver la réponse

idéale du circuit et d'autre part, de modéliser exactement ce que I'on souhaite.
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Par exemple, dans le cas de la charge d'une ligne microruban, il faut tenir compte de la
capacité et de la résistance du circuit ouvert, de la self-inductance liée au fil et de la capacité
qui vient en paralléle avec I'élément localisé. La valeur de ces composants dépend des
caracteristiques de la ligne ainsi que des parameétres FDTD.

Cet outil numérique a été appliqué sur deux exemples : le cas d'un connecteur

hyperfréquence et celui de la rectenna.

Dans le cas du connecteur, la transition, entre une ligne microruban et une ligne
coaxiale, a tout d'abord été entiérement discrétisée. Cette modélisation, qui nous a servi de
référence, peut étre delicate a cause des éléments curvilignes. Les différentes simulations ont
pu mettre en évidence les défauts critiques de positionnement qu'il faut éviter lors de la

réalisation.

Puis, I'insertion des eléments localisés a permis de remplacer une partie du dispositif
par son impédance équivalente. Cette modélisation a été mise en oeuvre afin de démontrer
qu'il est possible, par l'intermédiaire d'éléments de circuit, de modéliser exactement ce que
I'on souhaite. Cette technique a fourni d'excellents résultats sur une gamme de fréquence
allant du continu jusqu'a 80GHz. De plus, cela signifie qu'il est possible, en ce qui concerne
des problémes en réflexion, d'alléger n'importe quelle structure en remplacant certaines sous

parties par leur impédance équivalente.

Ces travaux donnent les clés pour une maitrise des éléments localisés dans le volume
de calcul FDTD.

Dans le cas de la rectenna, I'objectif était de mettre en place les outils nécessaires a
I'étude d’un tel dispositif. En effet, ce systeme comprend des éléments distribués (antenne,
lignes de transmission...) mais aussi des eléments localisés non linéaires (diodes). L'utilisation
de l'outil électromagnétique global sur cette structure a permis de prendre en compte les
principaux phénomenes et notamment l'interaction entre les diodes et le reste de la structure.
Un phénomene d'auto-polarisation des diodes a pu étre visualisé et le rendement de
conversion de la structure a été déterminé. Ce rendement est trés dépendant de I'adaptation
des différentes parties constitutives de la rectenna. Ainsi, l'intérét d'avoir recours a une

approche globale a été démontré.
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De nombreuses perspectives peuvent étre envisagées. D’une fagon génerale, les
éléments localisés doivent permettre de faciliter les modélisations. On a vu qu’ils pouvaient
étre utilisés pour remplacer une partie d’un dispositif a I’aide de son impédance équivalente.
Il est également possible de prendre en compte un effet parasite qu’une discrétisation trop
grossiére ne permet pas d’obtenir (exemple: capacité d’un gap entre deux structures
métalliques séparées d’une distance tres inférieure a la longueur d’onde). Afin de généraliser
ces techniques, il faut inclure un terme de source. Cela permettrait de simplifier non
seulement les structures passives mais aussi tous les dispositifs actifs. De plus, I’insertion
d’une impédance en temporel supprimerait les difficultés pour trouver un modeéle circuit

adéquat.

En ce qui concerne la rectenna, de nombreux travaux restent encore a effectuer. Il faut
notamment passer par I'expérimentation, en réalisant un banc de mesure, afin d'améliorer nos
modeéles et ainsi pouvoir maitriser I'impédance de chaque élément. A ce stade de I’étude,
I’analyse d’un dispositif déja réalisé devient pénalisante. 1l serait préférable de mettre a profit
I’expérience acquise et les outils numériques afin de concevoir et d’optimiser notre propre

dispositif.
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Annexe | : Insertion directe d'éléments localisés dans le code
FDTD

On considere que le milieu est sans perte : =0. Pour insérer un élément localisé

suivant z, I'equation de Maxwell Ampére peut se mettre sous la forme suivante :

t+AT t+At t t+AT, 1
§H.o||+5=é(Ez+ e o
| At
Avec : S=AXAY
. , . . . AT .
Il faut maintenant déterminer le courant qui circule dans le circuit, 1., “*, en fonction
de I'élément localisé que I'on souhaite insérer.
Cas d'une résistance
Pour la résistance, la relation circuit s'écrit : U=RI.
i t+A t+A 2
Smt:ULZ%:R*IL:2 @)
t+A t+A 3
avec:UngzAz*E;% ®)

On injecte (3) dans (2) et on fait une moyenne temporelle du champ électrique, on

obtient :

A 4
;2 =22 @ 4B )

Il suffit maintenant d'utiliser (4) dans (1) et d'exprimer le champ électrique a I'instant

t+At en fonction des autres grandeurs :

teAt SRAL H d|t+% _ AzAt - 2RAXAye !
~ AZAt + 2RAXAye Ji AZAt + 2RAXAYe

z
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Cas d'une self inductance

Pour la self, la relation circuit s'écrit: U = L4 dl

dt’
.ot t+4 (5)
avec: U, = Az*E; (6)
A _A 7
D-oun:z:At_LAzE;H;% W)
: : t-A :
On peut maintenant exprimer 1, ““, on obtient :

t—At t—3A
I, 2 =AAZE T 4, e

t 3A t—2At t—5A
avec: I, % AtLAZ E, +1, %

. . t4+ A n _
Finalement, (7) peut se mettre sous la forme suivante : ILZ % = %AZ Z Es (8)

k=0

Il suffit maintenant d'utiliser (8) dans (1) et d'exprimer le champ électrique a I'instant

t+At en fonction des autres grandeurs :

t+At B t+ }/ AZAtz N, i kAt
Bz AxAy §|H d LAXAye kzoEz

Cas d'une capacité

Pour la capacité, la relation circuit s'écrit: | = C%—Lt’.

AT, 9
Soit: 1152 = £l -ui ®)

avec: U[, = Az *E; (10)

On injecte (10) dans (9), on obtient :
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t+AT 11
2 _ CAAZ (Ez t+At) (11)

ILz

Il suffit maintenant d'utiliser (11) dans (1) et d'exprimer le champ électrique a I'instant

t+At en fonction des autres grandeurs :

t+At y t
E. =2zcH AxAys § H.dl E.

Les équations encadrées viennent remplacer localement les équations de Maxwell afin

de modéliser un élément localisé (R, L ou C).
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Annexe Il : ElIéments localisés sur un fil mince

Modifications directes des équations des fils minces

On introduit un élément de circuit directement dans les équations de Holland. On
considére des milieux de conductivité o nulle. Une des équations reliant la charge linéique au
courant s’écrit, pour un fil placé suivant la direction z, de la fagon suivante :

Uiz _ y (0lz 2 0Q (1)
< Ez > _AZ_L(at+V az)

Aprés discrétisation, I’équation utilisée s’écrit :
t+At

_ Izt) AQHA% (2)
At V)

t+A
<E.>"% ULZAZ 2 = L((IZ

Il faut ensuite remplacer Viz'* % en fonction du circuit que I'on souhaite insérer.

Exemple : cas d'une résistance

Pour la résistance, la relation circuit s'écrit : U=RI.

A A 3
Soit : US % =R* I? % (remarque : « * » est I’opérateur de la multiplication) @)
A 4
avec: 11072 _ %(lzt+At Fl) )

On injecte (3) et (4) dans (2) on obtient :

At
t+at _ ot 2L Az — RAt 2AtAZ Ay AQY %
l2 = Iz (2LAz + RAt) * (ZLAZ + RAt)(< E. > 72 -Lv AZ )
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Traitement séparé des équations circuits (avec SPICE par exemple)

Un logiciel circuit ne traite que les grandeurs suivantes : le courant et la tension. 1l faut
donc faire apparaitre au niveau des relations de Holland le courant et la tension afin de

pouvoir les traiter separément.
L'équation (1) peut se mettre sous la forme suivante :

Lg% = Ug — ULz, avec : (5)

- L2 R
Ug = —LgVv az+<Ez > Az
Lg=LAz

Le générateur de Thevenin équivalent au segment filaire est déduit de I'équation (5) :

Ug () Vi 2L

+

« Uy » est la tension aux bornes du segment filaire.

On a donc acces au courant qui circule dans I'élément localisé (I) ainsi qu'a la tension
U,. Attention, cette tension n'est pas celle qui est aux bornes de I'élément localisé, elle
correspond a la tension du « segment filaire » comprenant I'élément localisé et une self de

valeur L.

Le logiciel circuit doit donc traiter le circuit constitué de I'élément & insérer en série

avec une self.

Exemple : cas d'une résistance

LA

. -, . . t t .
Le calcul électromagnétique permet de déterminer : Iz et Ug ? | A laide de ces

. , . . . t+At
grandeurs, on doit déduire du calcul circuit : |z
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Le logiciel circuit doit modéliser le circuit suivant :

Les relations de Kirchoff en tension et en courant nous donne :

=Ly &L +RI

On discrétise I’équation grace a une interpolation linéaire :

t+At

t
U+ = L e =12) A 1) 4RI

, avec
t A
1072 =L, 1Y
2
On obtient finalement :
t+At 2At t+at)  2Lg — RAt | ¢
Ty v T Sy v
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Annexe 111 : Détermination FDTD des parameétres d'analyse

électromagnétique d'un circuit

Cette annexe présente les méthodes de calcul FDTD des principaux parameétres utiles a

la caractérisation électromagnétique d'un dispositif.

Parametres de répartition

Lors d'une étude électromagnétique, il est souvent nécessaire de connaitre la quantité
d'énergie qui est réfléchie (S11) ou transmise (Sz1). Elles sont déduites des relevés des courants

ou tensions de part et d'autre de la structure a analyser.

Prenons le cas d'une ligne microruban qui transporte de I'énergie vers un dispositif

quelconque. Les parametres Sy; et Sy; se calculent de la fagon suivante :

e Etape 1: Relevé du courant sur la ligne infinie : lissrence(t),

Ligne de transmission

Ligne infinie H{,
'// FEEAVAY [— //
//// Iréfé;ence(t) Ligne inflme

Plan de masse

e Etape 2 : Relevé des courants en entrée (liowmi(t)) et en sortie de la structure

(lransmis(t)) ; 1a ligne est toujours considérée comme infinie,

Ligne de transmission

'// / /\/\1 ’// / /\/\1 :>,///
ltotar(t) ltransmis(t) !,igne infinie
p Structure

2 e 7

Plan de masse

e Etape 3: Calcul des grandeurs,



Annexes 194

_ TF(Iréférence(t) - Itotal(t)) . _ yJZc2(f) TF(Itransmis(t))
Sud = " Tr(referencety  © 2D = JZey(f) TF(Ireférence(t))

Zc et Zc, sont respectivement les impédances caracteéristiques des lignes d'entrée et de

sortie.

Impédance ramenée

Deux méthodes peuvent étre utilisées.

La premiére repose sur la théorie des lignes qui nous donne I’impédance de charge en

fonction de I’impédance caractéristique de la ligne (Figure 1).

______ Ze A Lo A
Ligne infinie a8 o
e Zu(f) + | * Ze(f) * tg(B(F)L)

Ze(f) = Zc(f) * Zc(f) + j * Zo(f) * tg(B(HL)

7/ L I//, 4
<—> Y Structure

e e

Plan de masse

Figure 1 : Principe de calcul d'une impédance de charge

Cette formulation n'est valable que dans des conditions particuliéres : propagation sans

perte.

La deuxiéme repose sur une formulation rigoureuse et dépend de l'impédance
caractéristique de la ligne ainsi que du coefficient de réflexion [référence 1.8]:

1+S,,(f)

Ze(f)=2.(1)" )
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Annexe 1V : Modélisation d'un élément microonde, la capacité

Deux techniques sont envisageables afin de modéliser une capacité microonde. La
premiere consiste a discrétiser la capacité a I'aide d'éléments métalliques et diélectriques et la
seconde utilise des éléments localises. L'objectif est de déterminer comment employer les

éléments localisés afin que les deux méthodes soient équivalentes.

| Capacité distribuée : la référence

Une discrétisation compléte de la capacité est tout d'abord réalisée. Ses dimensions

sont présentées sur la Figure 1.

h=72,6um

ﬂ 1=240pm

36,3um
=20

c_® (I+A%(W+A)=O,64pF

avec: A = @: 64pum

Figure 1 : Dimensions de la capacité discrétisée

La capacité est formée par deux plaques métalliques séparées par un isolant. Elle est
calculée a partir de la surface des plaques en regard (I*w) a laquelle il faut rajouter les effets
de bord pris en compte par la grandeur A [A.1]. La capacité modélisée a une valeur environ

égale a 0,64pF.
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Il La capacite localisée

Avant de s'intéresser aux éléments localisés, I'environnement, dans lequel ils vont étre
insérés, est étudie.

1 Environnement : gap dans la ligne microruban

La ligne microruban est séparée en deux par un gap de longueur équivalente a celle

d'une cellule (soit 40um). Le schéma de la ligne est représente sur la Figure 2.

1 cellule, d=40um

<>

X Figure 2 : Modélisation de I'environnement des éléments localisés

L'objectif est de déterminer et de quantifier I'influence de ce gap afin de pouvoir

choisir, au mieux, les éléments localisés a insérer par la suite.

Le gap de la ligne microruban est équivalent a une capacité [A.1] que l'on peut

déterminer gréce a un calcul d'impédance ramenée. Elle est présentée sur la Figure 3.

0.08

0.06 ¢

0040 =]

0.02¢

Capacité liée au gap sur la ligne (pF)

0 20 40 60
Fréquence (GHz)

Figure 3 : Capacité formée par le gap dans la ligne microruban
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La rupture de la ligne de transmission est equivalente a une capacité dont la valeur est
environ égale a 0,04pF.

2 Modélisation : insertion d'une capacité localisée

Afin de tenir compte de la capacité formée par le gap, une capacité de 0,6pF est
choisie. Cette capacité est insérée au centre du gap et a l'interface entre I'air et le substrat de la
ligne (Figure 4).

—>

|
|
| -y s -7
| Capacité localisée
| -~ \\\

- ~

[} -
s 1 cellulg, d=40um __---~ T~ 20 cellules
Ruban métallique ¢ M- -

z ol i+
T—> Planide masse
_>|

| y
Figure 4 : Emplacement de la capacité localisée

111 Résultats

Les coefficients de transmission et de réflexion, pour les deux modélisations, sont
présentés sur la Figure 5.

0

. 0
g 10 )
5 s 2
2 =207 é
_r;é' -30¢ a —4r — — Capacité distribuée
8 g — 1 capacité localisée
E _40 i () —6 |
; S
S -50¢ 5
£ S gl
S -60f g
O
70 : : - : :
0 20 40 60 100 20 40 60

Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 5 : Parametre de réflexion et de transmission, comparaison capacité localisée /

capacité distribuée
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Jusqu'a 10GHz, les deux méthodes de modélisation donnent des résultats identiques.
Au dela de cette fréquence, il existe une différence sur le paramétre de réflexion. Une

résonance est visible dans le cas de I'élément localisé.

L'impédance ramenée dans le plan de la capacité est présentée sur la Figure 6.

80 50
70t - - — — Capacité distribuée
— 1 capacité localisée 0

5 60|
= S
o N To0r
& 407 og)

30! -100¢

20 : '

-150 ; :
0 20 40 60 0 20 40 60

Fréquence (GHz) Fréquence (GH2)

Figure 6 : Impédance ramenée dans le plan de la capacité

Les parties réelles sont identiques et correspondent a l'impédance de la ligne de
transmission. Les parties imaginaires représentent l'effet capacitif. Dans le cas de I'élément

localisé, elle augmente et devient positive au dessus de 30GHz.

Il'y a un effet inductif d0 au support de I'élément localisé. Méme si le gap ne fait g'une
seule maille et que c'est sur cette cellule qu'est insérée la capacité, il existe un fil dont
I'influence est visible puisqu'il provoque une résonance vers 31,5GHz. On peut aussi voir
I'élément localise comme un rétrécissement de la ligne qui serait alors identique a une self

série microonde.

Afin de diminuer cet effet inductif, il suffit de placer plusieurs capacités en paralléle.
En effet, la valeur de la self, équivalente a plusieurs fils en paralléle, sera beaucoup plus

petite.
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IV Modélisation : insertion de trois capacités en paralléle

Trois capacités sont maintenant positionnées dans le gap de la ligne microruban. L'une

d'entre elles est placée au centre de la section transverse et les autres aux extrémités.

Les parameétres de réflexion et de transmission sont présentés sur la Figure 7.

0 =
— ™)
a =
©
= S 2
S 2
g € _al — — Capacité distribuée |
8 2 — 3 capacités localisées
a s
o @
= s b
Q c
L Ko
3] . . 3
45 455 465 46.5 47 O
=70 . : -10 ; ;
0 20 40 60 0 20 40 60
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 7 : Parametre S;; et Sy;, comparaison trois capacités localisees / capacité

distribuée

L'effet inductif est repoussé beaucoup plus haut en fréquence et n'est plus visible sur la
largeur du spectre étudié. Il existe cependant un probléme a environ 46GHz visible sur le
coefficient de réflexion. Ce probleme est di a un couplage des capacités qui crée un
phénomeéne d'oscillation.

Les courants réfléchis et transmis sont présentés, en temporel, sur la Figure 8.
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Figure 8 : Courants réfléchis et transmis, comparaison trois capacités localisées /

capacité distribuée

L'oscillation du signal ne s'atténue quasiment pas. Ce phénomene est d'autant plus

important que le nombre de capacités en parallele est élevé. Si I'on place 42 capacités (sur

toute la surface de la section du ruban métallique), le phénomeéne d'oscillation peut atteindre

1% du signal incident. La fréquence pour laquelle se couplent les capacités dépend de leur
valeur.

en y incluant une résistance parasite.

Afin d'atténuer ce couplage, il suffit de prendre des modéles de capacité plus réalistes

V Modélisation : insertion de trois capacités avec des résistances

Une résistance de 6000 est ajoutée en paralléle a la capacité idéale. Cette valeur de

résistance a été choisie afin de perturber le moins possible le fonctionnement des capacités

tout en atténuant progressivement le couplage entre ces dernieres.

Les coefficients de réflexion et de transmission sont tracés sur la Figure 9.
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Figure 9 : Parametre S;; et Sy1, comparaison trois capacités localisées avec des

résistances / capacité distribuée

I n'y a plus d'oscillation, le couplage entre les capacités est atténué puis annulé par les
résistances. Il faut toutefois remarquer qu'il existe une consommation d'énergie dans ces
dernieres (visible avant 20GHz sur le coefficient de transmission).

De plus, si la valeur des résistances est mal choisie, elles peuvent court-circuiter les
capacités dans la partie basse du spectre.

Les courants transmis en temporel sont tracés sur la Figure 10.
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Figure 10 : Courants transmis, comparaison trois capacités localisées avec

résistances / capacité distribuée




Annexes 202

On peut constater que le signal s'atténue autant dans les deux cas.

VI CONCLUSION

Il est possible de modéliser correctement une capacité microonde a l'aide d'éléments
localisés. Pour cela, il faut tenir compte de I'environnement dans lequel sont insérés les

éléments ainsi que de leur support (fil).

L'utilisation de capacité idéale peut engendrer un couplage entre ces derniéres. Ce
phénomeéne peut perturber le fonctionnement global du systéeme. La solution apportée est

d'utiliser un modele de capacité plus réaliste comprenant une résistance parasite en paralléle.

Enfin, si c'est la partie basse du spectre qui est importante : on peut utiliser une seule
capacité idéale et, si c'est la partie haute : on utilisera plut6t plusieurs capacités modélisées

avec des résistances.
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Annexe V : Modélisation d'un élément microonde, la self-

inductance

De la méme maniére que pour la capacité, il est possible de modéliser une self-

inductance soit en la discrétisant entierement, soit en utilisant un modeéle circuit.

I Self-spirale réalisée en technologie microruban : la référence

Une discrétisation compléte de la self est tout d'abord réalisée. Ses dimensions sont
présentées sur la Figure 1.

La ligne utilisée est la méme que celle decrite dans le chapitre I11.

Figure 1 : Modélisation de la self-inductance

Il La self localisée

La self localisée est insérée comme la capacité, il faut donc prendre en compte la
capacité du gap ainsi que la self du fil. On insere une self d'une valeur égale a 0,8nH.

Cette self est insérée au centre du gap et a l'interface entre I'air et le substrat de la ligne
(Figure 2).
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Figure 2 : Emplacement de la self localisée

111 Résultats

Les coefficients de transmission et de réflexion, pour les deux modélisations, sont
présentés sur la Figure 2.
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Figure 3 : Paramétre de réflexion et de transmission, comparaison self spirale / self localisée

Dans le cas de la self distribuée, il existe de nombreuses réflexions dues aux
discontinuités rencontrées par le signal. 1l est difficile de reproduire ces réflexions a l'aide
d'un seul élément localisé.

Dans le cas de I'élément de circuit, il existe une résonance. Cette derniére est due a la
capacité du gap dans lequel est insérée la self qui vient en parallele avec cette derniére. Pour
s'affranchir de cette résonance, il suffit de diminuer la capacité en augmentant la largeur du
gap. On place maintenant trois selfs en série. Afin de déterminer la valeur des selfs a insérer,
il faut tenir compte du fait que le fil est rallongé et que son effet inductif est donc plus

important. Il faut diminuer légerement la valeur des selfs localisées. On prendra : L=0,257nH.
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Figure 5 : Parameétre de réflexion et de transmission, comparaison self spirale / 3 selfs

localisées

La résonance est repoussée en dehors de la bande de fréquences étudiée. La forme
générale respecte l'allure de la self initiale.

Conclusion

Il est possible de modéliser une self-inductance a l'aide d'élements localisés. Pour cela,
il faut tenir compte de la capacité induite par le gap dans lequel est inséré I’elément localisé.
L effet capacitif du gap peut étre diminué en augmentant la taille de celui-ci. Dans notre cas,
nous sommes passés d’une cellule a trois cellules. La self-inductance obtenue sera « pure »,

sans les multiples réflexions qu'une self-spirale peut engendrer.
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Annexe VI : Modélisation d'une diode directement dans la cellule

FDTD
Le modele de diode circuit utilisé est le suivant : cd
.
Rs A

5 AAANNAN Vd L
|
@

\% Id

Figure 1 : Modéle circuit de la diode utilisée

ld =1s (e(v%)- 1)avec: K =NTkT

Afin d'insérer la diode dans le calcul électromagnétique, il faut résoudre le systéeme

d'éguations suivant :

V=Vy+Rs (14)
_ oVd (15)
I =ld + Cd ot
_ 1, 0E (16)
rotH 3 +¢€ ot
Apreés discrétisation des équations et résolution du systeme, on obtient :
Et+At — A 4+ BeCEtJrAt a7

Avec

_ E'(AtAXAye — AtAZCa — 2CdRaAXAYe) — At rotH”%(ZCdeAxAy + AXAYAL) + 2CaRaAtl!

— At?ls

A — AXAye(At — 2CdaRu)

Az _ RdAxAye Et_ RdAXAy th+A}§
B = ALts e((ZK ] K 7 ) et C = AZAt + 2RdAXAye
B — AXAye(At — 2CdRd) = SKAL

L'équation (4) est ensuite traitée a I'aide d'un algorithme de linéarisation tel que celui

de Newton.
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