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Résumé:

Au moyen de nos programmes ecrits en FORTRAN et utilisant la méthode des
moments (MoM), I'analyse, la conception et I’ optimisation d'une nouvelle structure de filtre
passe bande (FPB) ultra large bande (ULB), compact et utilisant des trongons de lignes
microrubans, commode pour des applications faibles puissances en télécommunications, sont
présentées.

Pour une structure de filtre (FPB) ULB que nous avons étudié la conception est basée
sur |'utilisation de trongons de lignes a saut d’impédance d’ une part et de trongons de lignes
couplées d’ autre part. La fréquence centrale du filtre a été choisie autour de 6.85 GHz, la
largeur de bande est comprise entre 3.3 et 10.6 GHz, les pertes de transmission sont tres
faibles et celles de réflexion sont trouveées supérieures a 10 dB.

L’introduction de fente au milieu du résonateur constitutif du (FPB) ULB permet
d’améliorer laqualité de ré§jection qui dépasse environ 20 dB jusqu’a 25 GHz.

Mots-clés: Lignes interdigitales microrubans couplées, Résonateur linéaire; Résonateur a
saut d impédances; Résonateur a fente ; Filtre passe-bande ULB ; filtre compact ; Analyse,
conception et optimisation; Méthode des moments (MoM) ; Parametres €l ectromagnétique.

Abstract :

Using our programs done in FORTRAN and using the method of moments (MoM) the
anaysis, the design and the optimization of a compact and a novel structure of ultra wideband
(UWB) bandpass filter using microstrips lines, convenient for low power applications, are
presented.

For a studied structure the design of the compact UWB bandpass filter is based on the
use of impedance steps and coupled-line sections. The center frequency around 6.85 GHz was
selected, the bandwidth is between 3.3-10.6 GHz, the insertion-loss is low and the return loss
is found higher than 10 dB.

Our filters have not only compact size but also a wider upper stopband resulting from
resonator bandstop characteristics when dlots are introducing into the resonator. The
simulated results of stopband performances are better than 20 dB for a frequency range up to
25 GHz.

Keywords: Interdigital coupled microstrip lines; Linear resonator; Step impedance resonator;
Slotted resonator; UWB Bandpass filter; Compact filter; Analysis, design and optimization;
Method of moments (MoM); Electromagnetic parameters.
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INTRODUCTION GENERALE

Le nombre sans cesse grandissant d’ utilisateurs du spectre de fréquence a engendré de
nouvelles contraintes sur les ééments des systémes de télécommunication. Les filtres micro-
ondes passifs représentent une partie trés importante des systemes de télécommunications
modernes : systémes embarqués sur satellite, systemes de téléphonie mobile, etc...

Des performances éectriques sans cesse améliorées, une sélectivité accrue, un
moindre encombrement et un colt de production réduit constituent les contraintes principal es
devant lesquelles la conception des filtres radiofréquences et micro-ondes constitue un grand
défit. Dans ce contexte, le développement de filtres sélectifs, possédant de faibles niveaux
de pertes et peu encombrants, est a |I’heure actuelle un domaine d activité d'un intérét
fondamental. Ces derniéres années, I'activité de recherche s'est énormément consacrée a
I’ étude des structures planaires. Les circuits planaires qui ont recemment subi d’importants
dével oppements technologiques, sont tres attractifs pour leurs faibles codts de réalisation, leur
faible poids et dimensions et leur facilité d’ intégration avec les circuits actifs.

La technologie planaire faisant partie intégrante des systemes de communications doit
ainsi, a cause de ses applications liées aux nouvelles technologies, posséder de larges bandes
passantes (pour assurer e haut débit) et des gains élevés pour permettre des communications
longues portées. Par conséquent, plus le gain est grand, moins le générateur doit fournir de
puissance al’ entrée du dispositif.

L’Ultra Large Bande a été fortement mise en lumiére ces dernieres années (en
particulier depuis 2002) et plusieurs domaines d application de ce type de systémes de
communications sont actuellement envisageés.

Au cours de sa bréve histoire, I’Ultra Large Bande a d'abord eu une premiere
définition donnée par Taylor. Selon lui, le terme ultra large bande désigne les systemes qui
transmettent et recoivent des ondes dont la largeur de bande relative est supérieure ou égale a
25 %.

La Commission Fédérale de Communications (FCC) a ensuite défini le signal Ultra
Large bande comme un signal dont |a bande passante a -10 dB excede a tout moment 500
MHz et 20 % de sa fréquence centrale. La bande principale prévue pour I’ULB se situe entre
3.1 GHz et 10.6 GHz. Cette bande d'environ 7 GHz de large pourrait donc éventuellement
étre décomposée en 14 sous “canaux” de 500 MHz. Un systéme de communication utilisant la

totalité de la bande, ou un ensemble des sous canaux de 500 MHz ou méme un seul cana de



500 MHz sera donc considéré comme un systeme ULB, a condition qu'il respecte les
contraintes réglementaires de mise en service.

Depuis Février 2002, plusieurs chercheurs ont commencé a explorer divers
composants, dispositifs et systémes ultra larges bandes. Un des blocs principaux dans un
systeme ULB est le filtre passe-bande (FPB) ULB. Ce type de filtre a éé éudié
théoriqguement et numériquement. Sur la base de I'utilisation de trongons de lignes a saut
d impédance d’'une part et de trongons de lignes couplées d' autre part, plusieurs travaux
récents se sont intéresses a la conception des filtres ULB planaires, a faibles pertes, de faibles
dimensions et présentant une haute suppression des fréquences indésirables et une trés bonne
amélioration dans | es performances de la bande de réjection.

Dans ce sens, les travaux que nous présentons dans ce manuscrit s'inscrivent dans cet
axe de recherche de mise au point de programmes que nous avons écrit en FORTRAN et
permettant la conception et I’ analyse de nouvelles structures de filtres planaires microrubans
(FPB) ULB fonctionnant dans la gamme [3.1, 10.6] GHz et ayant des applications faibles
puissances en télécommunications. Malheureusement ces nouvelles structures de filtre PB-
ULB sont de formes trés complexes ce qui nous a obligés a utiliser une méthode numérique
telle que la méthode des moments: MoM.

Dans ce travail, nous décrivons aussi la méthode d analyse, d optimisation et de
conception de filtres passe-bande ULB utilisant des trongons de lignes microrubans. Les
filtresainsi congus peuvent étre facilement fabriqueés.

L’ analyse électromagnétique (EM) de chague troncon de ligne constitutif d’un filtre
donné est faite en utilisant la méthode des moments (MoM) en 2D, alors que la conception du
filtre ULB est basée sur I’ utilisation de résonateurs a saut d’ impédance et des trongons de
lignes coupl ées.

Apres un bref rappel sur la théorie des lignes de transmission multifilaires dans le
premier chapitre, nous nous intéressons dans le second chapitre a |’étude des lignes
multifilaires & sections transversal es rectangulaires en utilisant la méthode des moments. Cette
étude repose essentiellement sur la résolution de |’ éguation de Laplace pour les trois types de
lignes multifilaires : PCB (Printed Circuit Board), microstrip et stripline afin d’ obtenir les
parametres éectromagnétiques (EM) linéiques : dinductances [L], de capacités [C] et de
conductances [G]. Le troisiéme chapitre, nous I’ avons consacré a I’ analyse des équations des
lignes multifilaires dans le domaine fréquentiel alors que nous avons présenté d’ une maniére
générale les différents types de technologies planaire pour la conception des filtres dans le

guatrieme chapitre (FPB). Enfin dans le dernier chapitre, nous présentons les résultats de



conception et de simulation de nouvelles structures de filtres planaires (FPB) ULB ayant des

applications faibles puissances en tél écommunications.
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Chapitre I : Equations des lignes de transmission multifilaires (MIL)

|.1.Introduction

Dans ce chapitre, nous allons discuter les propriétés et les caractéristiques générales
des éguations d'une ligne de transmission. La structure transversale (TEM) du champ
électromagnétique et le mode de propagation associe sont deux principes fondamentales dans
la représentation d'une structure de ligne de transmission avec leurs équations.

Dans la deuxiéme partie, nous prolongerons ces notions aux lignes de transmission
multifilaires (MTL) qui se compose de n+1 conducteurs. En effet, nous allons utiliser la
notation matricielle pour les équations développées du MTL. Il y a quelques nouveaux
concepts concernant les parametres linéiques importants qui contiennent les dimensions

d uneligne particuliére.

[.2. Dérivation des équations des lignes multifilaires a partir des formes
intégrales des équations de M axwell

La figure 1.1 montre le schéma généra d'une ligne de transmission a (n+1)
conducteurs. Il se compose d'une part de n conducteurs portés a un potentiel non nul et
d’autre part d'un conducteur de référence porté a la masse. Le choix du conducteur de

référence n'est pas unique.

1
F Z+ Ar

Figurel.l Schémagénéra d’ uneligne detransmission multifilaire (MTL).



Chapitre I : Equations des lignes de transmission multifilaires (MIL)

L’ application de laloi de Faraday au contour ¢; qui enferme la surface s se trouvant

entre le conducteur de référence et le i®™ conducteur (Figure |.1) donne :
a — —
di'+[E dl = th.
s dt

Ou E et H: sont respectivement les champs électrique et magnétique transversaux (dans le

jab]]

n

-ds (1.2)

D
Q.
-
+

D — T

it

T — T

plan x-y) et E est le champ électrique longitudinal suivant la direction de propagation (z) (le
long des surfaces des conducteurs).

En supposant que le mode de propagation de ce type de ligne de transmission
multifilaire (MTL) est TEM (Transverse Electromagnétique), alors nous pouvons définir une

tension positive entre le i*™ conducteur et le conducteur de référence (masse) comme suiit :

(zt)=-[E (x,y,z1t)-dI (1.2a)

m'—.g’

V. z+Azt

E.(x,y,z+Azt)-d (1.20)

Uc_,:r

Aussi, nous définissons les résistances linéiques r; (€2/m) des conducteurs portés au

potentiel non nul, et larésistance linéque ro (€2/m) du conducteur de référence comme suit :

"
_I EI dl = —riAin(Z,t) (1.3a)

_jEI dl = -ryAz) 1, (z,t) (1.3b)
b k=1

L e courant éectrique dans le i®™ conducteur est défini par [1]:

&

Pour une structure multifilaire de type TEM nous pouvons montrer, comme pour le cas
des lignes a deux conducteurs, que la somme des courants éectriques sur tous les n +1
conducteurs dans la direction de propagation (z) a nimporte quelle section transversale est
égale a zéro. C'est a dire que tous les courants des n conducteurs portés au potentiel non nul

retournent alamasse. Par conségquent larelation (1.1) devient :



Chapitre I : Equations des lignes de transmission multifilaires (MIL)

~V(zt)+rAz (zt)+V,(z+ Az t)+ rOAzZn:I (zt)=p
k=1

IHt-én ds (15
S
En divisant par AZ dans I’ équation précédente, nous aurons:

V(z+2zt)-V(zY)

1d¢~
:roll_rolz_"'_(r0+ri)|i_"'_roln"’/l___[l_'t-én'ds (1.6)
AZd'[S1

Il est clair que tout le flux magnétique pénétrant la surface s (Figure 1.1) est une
combinaison linéaire des flux dus aux courants circulants sur tous les conducteurs.
Le schéma de la section transversale de la ligne multifilaire de la figure (1.1) est
montré sur lafigure |.2.

Figurel.2 Section transversale de laligne multifilaire de lafigure 1.1.

Les courants des n conducteurs sont implicitement définis dans la direction des (2)
positifs. Par consequent, les flux magnétiques dus aux courants des n conducteurs seront dans
le sens des aiguilles d’ une montre.

Le flux magnétique lingique v pénétrant la surface S se trouvant entre le conducteur de

référence et le i®™ conducteur est donc défini pour étre dans ce sens (sens des aiguilles d’ une
montre) (Figure 1.2). Par conséguent, ce flux magnétique linéique qui pénetre la surface s

peut étre écrit comme suit :

T .
W, =—pu ﬂToEIHVandS
S

(1.7)

=l +lo, L+ 1
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Le terme ;i est la self-inductance linéique du i*™ conducteur et les termes I sont les
inductances mutuelles linéiques entre ce i®® conducteur et le j*™ conducteur de la ligne
multifilaire.

En prenant la limite de I’ équation (1.6) lorsqueAz — 0 et en utilisant la relation (1.7),

nous aurons :
avia(zz’t):roll(z’t)_rOIZ(Z’t)_'”_(%+r‘)|‘(z’t)_“'_r0|n(z’t)—hlall(gtz’t)
- 8I2(Z,t)_m_| M_..._| M (1.8)
2 ot i ot in ot

Cette premiére éguation de ligne de transmission multifilaire peut étre écrite sous une
forme compacte utilisant la notation matricielle.

0 _ Lo
Ev(z,t)_ RI(zt) Latl(z,t) (1.9)

Oules (nx 1) vecteurs de tensions et de courants sont définis ci apres.

(o)
V(zt)= Vi(sz,t) (1.108)
i)
(et
I(zt)= Ii(;,t) (1.10b)

., (:z,t)

La matrice d'inductance linéique est définie a partir de |’ équation (1.7) :
VY=LI (1.11a)

Ou ¥ est un vecteur contenant tous les flux magnétiques linéiques:

YV,

¥=|y, (1.11b)

Vn
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La matrice d'inductance linéique (relation 1.11.c) contient les inductances linéiques propres lj;

des conducteurs et les inductances linéiques mutuelles I;; entre les conducteurs de la ligne

MTL.
_|11 |12 lln_
R (1110)
_lln I2n Inn_

De méme, a partir de I’ équation (1.8) nous définissons |la matrice de résistances linéiques

comme suit :

(1.12)

Cette matrice de résistances linéiques (équation 1.12) a une forme simple quand e conducteur
de référence aune taille finie telle que celle des fils. Dans le cas ou |e conducteur de référence
est un plan de masse, chaque courant retournant au plan de masse sera concentré au dessous

du conducteur « alant versle bas », commeillustré sur lafigure1.3.

I

'®

®4

rorrrrititfiddidiidi

Figure 1.3 Propagation des courants éectriques dans le cas de lignes MTL a plan de masse

infini.

Ces courants s éendent dans le plan de masse et changent la forme de la matrice de

résistances linéiques de lafagon suivante :
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I r,+r r
R — 12 ( 2 i 22) 2n
Mn Mon e (rn + T ) (I 13)
I"1 0 0 r-ll r12 rln
O r 0 I r r
I Y
0 0 I"n r'1n an I"nn

Ou les termes rj; sont di a larésistance du plan de masse et ne sont pas généralement égaux.
Afin de trouver la deuxiéme équation des lignes MTL, nous plagons une surface fermeée

s autour du i conducteur comme indiqué sur la figure 1.4. La partie de la surface située a

I”extrémité du cylindre est notées,, tandis que la partie située au-dessus des cotés est notée s,

C >

surface 5

[ p——

Figure 1.4 : illustration du contour ¢ et de sa surface associées du i®™ conducteur

d'uneligne MTL.

Rappelons I’ équation de continuité ou éguation de conservation de charge :

- d
Jodg =——
iif S o Qenc (1.14)
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Encore nous avons :
Au-dessus des cotés de la surface, il y a encore deux courants : un courant de conduction

O,

TczoE, et un courant de déplacement J ZSE’ ou le milieu homogéne environnant est

caractérisé par une conductivité o et une permittivitée . Ces notions peuvent étre étendues

pour un milieu inhomogéne.

L’ éguation (1.14) contient le courant de conduction transversal :
[[3.-ds =c][E -ds (1.16)
S S
Ce dernier peut encore étre considéré en définissant |es conductances linéique g;; (S/m) entre

chague paire de conducteurs comme le rapport des courants de conduction entre les deux
conducteurs dans le plan transversal et la tension aux bornes des deux conducteurs. Par
conséguent, commeillustré sur lafigure .5 (a).

) 1 -
GAI'ZTOEJ‘J. E, -ds = gil(vi _V1)+"'+ gV, +- -+ gin(vi _Vn)

= —gMi(z )~ giVo(z )=+ X g Vi(z )
k=1

- ginvn(z’t)

(1.17)

De méme, d aprés laloi de Gauss, la quantité de charge renfermée par |a surface (résidant sur

la surface de conducteur) peut S écrire comme suit :

Qo = 3” E, -ds (1.18)
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Figure 1.5 lllustration transversale du contourc et la surface associée S, en (@ et

représentation des conductances et des capacités linéique équivaentes en (b).

La charge linéique peut étre définie en termes des capacites linéiques C; entre chague
paire de conducteurs. Par conséguent, comme illustré danslafigure 1.5 (a),

l'zToE”E ds =, (V, - V) + eV 4t (V- V)

- _Cilvl(z’t)_ CiZVZ(Z,t)— st Zn: Cikvi (Z’t)
k=1

- Cinvn(z’t)

(1.19)

Ces concepts sont illustrés dans la section transversale de la figure 1.5 (b). En substituant
les équations (1.15), (1.16), et (1.18) dans I’ équation (1.14) et en divisant les deux membres de

I’ équation par A z , hous obtenons :

l, (Z+A2Atz)_| _J'J'E e __8__”5 (1.20)

Cestadire(quandAz — 0):

8|i6(;) gVs (Zt)+ -+ 0V, ( i+---—igik\/i(z,t)+---+ginVn(Z,t)+ (1.21)

0
Gy aV(z,t)Haz qu Vi(zt)+- +qn V,(zt)
L’ équation (1.21) peut étre écrite sous forme compacte en se servant de la notation

matricielle:
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0 0
El(z,t)z —GV(z,t)—CaV(z,t) (1.22)

Ou [V] et [I] sont définis par I’éguation (1.10). La matrice des conductances linéiques [G]
représente le courant de conduction circulant entre les conducteurs dans le plan transversal et

est définie a partir de I’ équation (1.17) comme suit :

Zglk -0 - 0O
k=1
_| -9 Ox * — O
G= .12 kz_; 2k . .2 (|_23)
- gln - an Z gnk
L k=1 i

La matrice de capacités linéiques [C] représente le déplacement du courant circulant

entre les conducteurs dans le plan transversal et est définie a partir de I’équation (1.19)

comme sulit :
- _
chk —Cp o Gy,
k=1
n
C= —Cp ZCZk o =Gy
1 . (1.24)
.
-G, -G o Z Crk
B k=1

Comme il seramontré dans la partie 1.5, les matrices [G] et [C] sont symétriques.
Si nous notons par g, toute la charge éectrique linéique sur le i®™ conducteur aors la
définition de[C] est :
Q=CV (1.25a)
Ou Q est le vecteur de toutes les charges linéiques

q;
: (1.25b)

Et [V] est donné par larelation (1.10a).
De méme, la définition fondamentale de [G] est | =GV.
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Ou | est le vecteur contenant les courants de conduction transversaux entre les conducteurs
linéiques.
Les matrices des paramétres linéiques présentées ci-dessus sont fonctions des

dimensions géométriques transversales d’ une structure de ligne MTL donnée.

|.3. Dérivation des équations des lignes multifilaires a partir du circuit
électrique équivalent

Comme méthode alternative, nous dérivons les équations d’une ligne MTL du circuit
linéique équivalent représenté sur lafigure 1.6.

I (z.1) My b b Bz I (z+ Az 1)
._,,_;M_Q_rw-'v*v'\ P
]
1 ]
"
L]
L]

Ij{z-"} rifz ldx itz + Az1)
e AAA—F T . - -
+ . If l +

Viz+ Az 1)
L
'v"J. (z.1) : Fua! gu.ﬂ: c bz !
ILiz,r) r;az l Lz Tiz+ Azr)
. ) k Ny P
T WAV 4 ? e
Vi(z.1) Viz+ Azr)

rn,-ﬁ..;
o——AAN— )\ ' . * PP
i e 1) Y If=z+ Axr)
k=1 L=

Figurel.6 Schéma équivalent d'uneligne MTL.

En écrivant la loi de tension de Kirchhoff autour du i®™ circuit comprenant le i

conducteur et le conducteur de référence (masse), nous obtenons :

~V,(z,t)+ 1Az (zt) +V,(z+ Az, t)+ rOAzZn: I (zt)=—1,Az al,(z)
_lizﬁ%_'"_liiﬁ%_'“_lin&al né,tZ’t) (1.264)

La division des deux membres de I'équation (1.8) par Azet en tenant compte que

Az — 0, on peut retrouver de nouveau la premiere équation delaligne MTL.

10
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De méme, la deuxiéme équation des lignes MTL peut étre obtenue en appliquant laloi
du courant de Kirchhoff au i®™ conducteur dans le circuit linéique équivalent de lafigure 1.6

comme suit :
|, (z+A2t)-1,(2t) =—g, A4V, V)=~ g, A -~ g, A4V, -V,

0 0

0
_Q1AZE (v -\)—- —QiAZEVi — —anZE V-V, (1.26b)

La divison des deux membres de cette derniére équation parAzet en tenant compte

gueAz — 0, nous retrouvons de nouveau la deuxiéme équation de laligne MTL.
|.4. Résumedes équationsdeslignesMTL

En résume, les équationsde MTL sont :

%V(z,t):—R (zt)- L %I(z,t) (1.278)
0 0
EI(z,t):—G V(z,t)—CaV(z,t) (1.27b)

Les structures des matrices de résistances linéiques [R] dans I'équation (1.12) ou
(1.13), d'inductances [L] dans I’ équation (1.11c), de conductances [G] dans I’ équation (1.23),
et de capacités [C] dans I’ éguation (1.24) sont tres importantes ainsi que les définitions des
é éments de ces matrices.

La détermination précise des éléments des matrices pour ce type de ligne MTL est
réalisée numériquement en utilisant des méthodes numeériques telles que la méthode des
moments (MoM) et la méthode des ééments finis (MEF) comme nous allons le voir plusloin
[1].

Les équations des lignes MTL dans I'équation (1.27) forme un systéme de 2n
équations différentielles de premier ordre, couplées. Elles peuvent étre mises sous une forme

plus compacte comme suit :

S EH e R A

11
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Si les conducteurs sont parfaits alors [R] = [0Q], tandis que si le milieu environnant est
sans perte (o = 0), alors [G] = [Q]. La ligne serait sans perte si les conducteurs et e milieu

sont sans pertes. Dans ce cas les équations des lignes M TL se simplifient a:

P2 L) o

Les formes du premier ordre, couplées, dans |’ équation (1.27) peuvent étre placées
sous forme d'éguations non couplées du second ordre en dérivant respectivement |’ équation
(1.27a) par rapport a z et I’ équation (1.27b) par rapport at.

2 V() =R 21 (z1)-L 2 1(21) (1.309
o7 oz ozt

0? 0 0?

p— l(zt)=-G av(z,t)—CEV(z,t) (1.30b)

Finalement et en introduisant les équations (1.30b) et (1.27) dans I’ équation (1.30a),

nous obtenons les équations non couplées du second ordre :

s—;V(z,t):[RG]V(z,t)+[RC+LG]%V(z,t)+LC§t—22 Vizt) (1.312)
0° o 2
el (z,t)=[GR]I(zt)+[CR +GL]§ I(z,t)+CL el (z,t) (1.31b)

| .5. Introduction des pertes dépendantes de la fréquence

Nous avons jusgu'ici négligé le fait que les paramétres linéiques dans [R], [L], [G], &t
[C] sont liésalafréquence, c.-ad., [R(w)], [L(®)], [G(w)], et [C(w)].

Pour les conducteurs parfaits, les courants résident sur les surfaces des conducteurs et
[R]=[0]. Pour les conducteurs imparfaits, les courants, en raison de I'effet de peau, émigreront
vers les surfaces des conducteurs au fur et a mesure que la fréguence augmente, et aux hautes

fréguences ils seront concentrés pres des surfaces des conducteurs sous forme d’anneau

d’ épaisseur égale a une profondeur de peaus = ]/‘/ﬂfau .

Les courants internes aux conducteurs induisent une matrice d'inductances linéiques

interne [ L; (w)] qui est également liée a la fréquence et dO au flux magnétique interne aux

12
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conducteurs. Au fur et a mesure que la fréguence augmente, ce flux interne décroit
proportionnellement a \/T et tend vers zéro. Cette matrice dinductance interne peut étre

introduite dans I'inductance totale en la sommant avec la matrice d'inductance externe qui est
due aux flux magnétique externe des conducteurs ([L]) et qui est sensiblement indépendante
de fréguence.

De méme, la matrice de conductances linéiques ([G]) sera liée a la fréquence. C'est
parce gque le diélectrique aura des pertes dues a l'alignement incomplet des charges aux limités
sur ce dernier.

Dans le domaine fréquentiel, Ces parametres liés ala fréguence peuvent étre introduits

dans les équations des lignes MTL présentés ci dessus en remplagant le %—> jo dans
I” égquation (1.27)

\7(2,@): —Z(a)) f(z,w) (1.32a)
—| (Z,a))z —\?(co) \7(2,60) (1.32b)

Ou Z(a)) et \?(co) sont respectivement les matrices d'impédances linéiques et d’ admittances

linéiques et sont donnés par :

Z(a)) =R(0)+ jal, (o) + jol (1.333)

Y(w)=G(w)+ joC(w) (1.33b)

Les équations non coupl ées du second ordre sont :

d_;\y(z, 0)=2(0) Y(0) V(z0) (1.3

—zi(z'w): \?(a))Z(w)f(z,w) (1.34b)

Encore, les matrices sont généralement non commutables et I'ordre approprié de la

multiplication doit étre préservé.

13
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Dans le domaine temporel, les égquations (1.32) des lignes MTL présentées ci dessus

S écrivent:
aﬁv(z,t)z_z(t)* I(2)
‘ t (1.35a)
:—IZ(T) l(zt—7) dr
2 i(zt)==Y(t)*V(z1)
oz t (1.35b)

Ou (*) désigne le produit de convolution et les transformées de Fourier inverse sont données
par :
Z(t)= Z(o) (1.368)

Y(t)e Y(o) (1.36b)

|.6. Propriétés des paramétresmatricielslinéques[L], [C] et [G]

Pour le cas d'une ligne MTL constituée de (n+1) conducteurs plongés dans un milieu
homogene caractérisé par une perméabilité ., une conductivité o et une permittivitée, les
matrices des parametres linéiques sont données par :

LC=CL=pe 1, (1.373)
LG=GL=puo 1, (1.37b)

Ou lamatrice d’identité (n x n) est définie par :

1 0 0 O]
01 00
1,={: + " i
00 - 10 (1.38)
00 0 1]

14
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Rappelons que les champs électrique et magnétique transversaux de la structure du

champ TEM dans un milieu homogene caractérisé pare,u et o satisfont aux équations

différentielles suivantes [2] :

o°E, oE,  &°E
872 =HO at +ue o2 (1.399)
OH, Galflt N OH,
Py M a He Py (1.39h)
Nous savons que latension et |e courant sont définis comme suit :
V(z,t)= —L E -d (1.408)
l(zt)=§ H,-d" (1.400)
En appliquant I’ équation (1.40) al’ équation (1.39), nous trouvons :
o 0 o
— VM zt)=uo—-V\zt)+us—V,(zt ,
22t =uo V(2 + ue Vi (21) (1.412)
o 0 o
— . (zt)=uo—1.(zt)+ ue—l.(zt
822()ﬂat<)u6t2<) (1.41b)

L’ assemblage des équations (1.41) pour tous les conducteurs de laligne MTL sous forme

2 a 62
o ita: — 1 zt)=uo—I1(zt)+ ue— 1zt
matricielle conduit a: pe ( ) H a ( ) H o ( )
0? 0 0?
ﬁv(z,t)_ te; av(z,t)+ e Fv(z,t) (1.42a)

(1.42b)

En comparant la relation (1.42) a la rdation (1.31) avec [R]= [0] alors nous aurons les
identités delarelation (1.37).
Nous pouvons déterminer un des parameétres matriciels linéiques a partir de la relation

(1.37) comme par exemple:

L =usC* (1.433)
c=2c
&
= po L™ (1.43b)

15
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C=uel™ (1.43¢)

Les relations précédentes ((1.37) et (1.43)) sont valides seulement pour un milieu

homogene. Dans le reste de ce chapitre, nous traiterons le cas général ou le milieu
diélectrique peut étre inhomogéne.

Dans tout ce qui suit, nous supposerons que chague milieu entourant la ligne

conductrice (homogene ou inhomogene) est non ferromagnétique et donc aura une

perméabilité de l'espace libreu=p,. La matrice capacité du milieu (homogéne ou

inhomogene) étant remplacé par [ C,] matrice de capacités de laligne MTL vide [3].
Puisque l'inductance dépend de la perméabilité du milieu environnant et ne dépend

pas de la permittivité du milieu, alors la matrice inductance [L] peut étre obtenue a partir

de[C,] en utilisant larelation suivante:
-1
L = 1,6,C, (1.44)

Par conséquent, pour un milieu non homogene, nous pouvons déterminer ces matrices
de parametres linéiques :

1- En calculant lamatrice capacité [C] avec e milieu inhomogene,

2- En calculant la matrice capacité [Co] en présence du vide,

3- En calculant lamatrice inductance [L] a partir de larelation (1.44).

Par conséquent, nous devrons seulement avoir une solution pour la capacité afin de
déterminer les paramétres matriciels linéiques [L], [C] et [G] dans le cas généra d'un milieu
inhomogeéne.

Plus loin, nous examinerons des méthodes numériques pour calculer les ééments de
ces matrices linéques pour un milieu inhomogene.

Les identités dans les équations (1.37) et (1.43) sont valides seulement pour un milieu
homogeéne. Nous étendrons souvent la représentation d'équations de lignes MTL, d'une fagon
approximative, pour inclure des médias inhomogéenes aussi bien que les conducteurs
imparfaits dans le cas de quasi-TEM.

Dans le cas d'un milieu environnant de type homogéne ou inhomogene, les
paramétres matriciels linéiques [L], [C] et [G] ont plusieurs propriétés importantes [4]. La
premiéere ¢’ est que ces matrices sont symétriques. Comme illustration, nous montrerons que
[C] est symétrique. Larelation de base pour [C] est larelation (1.25).
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|.7. Définitionsdes paramétres matricielslinéiques[L], [C], et [G]

D'abord nous allons voir les définitions fondamentales des paramétres matriciels
lindiques d'inductances [L], de capacités [C] et de conductances [G]. Rappelons que ces
paraméetres linéiques sont déterminés en tant que solutions statiques du champ dans le plan
transversal pour la ligne a conducteurs parfaits. Généralement, des méthodes numeériques
approximatives doivent étre employées pour le calcul de ces paramétres matriciels linéques
[L], [C] et [G]. Nous avons dga montré dans le paragraphe 1.5 que [L], [C] et [G] sont des
matrices symeétriques positives et définies. Les éléments de la matrice d'inductances linéiques

[L] relient le flux magnétique pénétré dans le i®™ circuit linéique et tous les courants de la

ligne par :
Y=LI| (1.45a)
Ou sous forme plus dével oppée :
Vi ly lp g I,
Vo _ FPR PORREECI P I,
: : : ) : (1.45b)
V] _Iln I2n nn _| _IN_

Si nous interprétons | es relations ci-dessus de |a sorte que nous sommes en présence de
parametres d’ un réseau éectrique forme de n ports [5], nous obtenons les relations suivantes

pour les ééments de lamatrice[L] :

|_l//i

i | l,=-=1,=1,=-=1,=0 (1.46a)

i T Ji=e=la= = =1, =0 (1.46b)

Rappelons que les éléments |; sont les inductances du i*™ circuit, et les entrées | avec

(i# j) sont les inductances mutuelles entre les i*™ et les j™ circuits. Ainsi, nous pouvons

calculer ces inductances en appliquant un courant sur un conducteur et en mettant les courants
sur tous autres conducteurs a zéro, et en déterminant le flux magnétique linéique, pénétrant

I"autre circuit (Figure 1.7).
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(] x
.l"rs' ¥i *_-:}/
4 .l" i
)

Figurel.7 Conditions d excitation d’ une ligne MTL pour le calcul des éléments de la matrice

d'inductances linéiques [L]: (&) inductances |; et (b) inductances mutuellesl,; .

Afin dillustrer ce concept important, considérons une ligne de trois conducteurs
constitués de trois fils se situant dans un plan ou le fil du milieu est choisi, arbitrairement,
comme conducteur de référence (Figure 1.8(a)). Les surfaces et les différentes configurations
pour caculerl,,, |1, et |, sont représentés sur les figures restantes (b et c). Observons que la
surface pour y, est entre le conducteur n°2 et le conducteur de référence, mais observons la
direction désirée de ce flux; c’est ladirection du flux magnétique qu’ est produit par |e courant
I, sur le conducteur n°2. Alors, la direction du flux pour le i®™ circuit est définie par la
direction du courant sur le i*™ conducteur et la régle de la main droite en regardant dans la

direction des z positifs.

f
I =10
N *=
Iz

) = )
() (€] fn
h=0 I =0
© &
) ¢,
{h} f

Figurel.8: Conditions d’ excitation d’ une ligne MTL formée de trois conducteurs.
L es éléments de la matrice de capacités linéiques [C] relient la charge totale sur le i*™

conducteur linéique atoutes lestensions danslaligne MTL :
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Q=CV
Ou encore .
[ n
Z Ci —Cp
k=1
d, Zn:
—Cp Cox
q.z = k=1
a,
- Cln C2n

(1.473)
C1n
\A
Coin V
z (1.47b)
Vn
Z an
k=1 a

Si nous notons les ééments de [C] dans |ai®™ ligne et |a j*™ colonne comme[C]ij ,

ces derniers peuvent étre cal culés comme suit :

[C ]ii = \q/_fvlz--- =V,,;=V,=-=V, =0 (1.483)
of
K3L::§T'w= =V, =V, ==V, =0 (1.48b)

Bien que la méthode citée ci-dessus et qui consiste a porter tous les conducteurs a la

masse sauf un conducteur placé a un potentiel non nul est tres applicable, une autre méthode

plus simple consiste a appliquer une charge linéique g; sur le j*™ conducteur, une charge -q;

sur le conducteur de référence, une charge nulle sur les autres conducteurs et puis déterminer

la tension entre le i°*™ conducteur et le conducteur de référence. Afin de faire ceci, nous

inversons larelation (1.47) comme suit :

V=PQ

Cestadire:
Vi [Py Py
V, _ P Pz
_Vn | L pln p2n
avec
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pln | _ql_
p2n q2
: : (1.49b)
pnn i _qn_
pt (1.49¢)
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Les ééments de la matrice [P] sont les coefficients du potentiel. Une fois que ces
éléments sont obtenus, nous pouvons déterminer les ééments de la matrice [C] par simple
inversion de [P]. Les coefficients du potentiel sont obtenus a partir de (1.49b) par :

— Vi

Pii = 4 la==d=a,==a,=0 (1.508)
|
— Vi

pij N q Q1="'=qj71=qj'+1="'=Qn=O (|-50b)
J

Ces rapports montrent que pour determiner [3; nous plagons une charge linéique

g; sur le conducteur j et les autres conducteurs sans charge (mais — ¢; sur le conducteur de

référence) et nous déterminons la tension résultante V; du conducteur i (entre lui et le
conducteur de référence avec une tension positive sur le i®™ conducteur).
Ces concepts sont illustrés sur lafigure 1.9. Une fois que la matrice [P] est obtenue par

cette méthode, [C] est obtenue par inversion de [P] suivant larelation (1.49c).

A=)

Vi L z
"" 3 a']

Figure 1.9 : Conditions d’ excitation d’une ligne MTL pour le calcul des é éments du vecteur

potentiels[V]: (a) termes propres P; et (b) termes mutuelles p; .

La matrice de conductances linéiques [G] lie le courant de conduction transversa
totale passant entre les conducteurs par unité de longueur atoutes lestensions delaligne:
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l, =GV (1.51a)
Cestadire:

z Ok —9 - —0On

k=1
I n \A
|TZ _ —0Op ; 9% - —Yan V,2 (1.51b)
I, Va

— O — O zgnk

L k=1 i

Par exemple, pour déterminer |’ élément [G]ij de la matrice [G] correspondant a la i®™
ligne et la j*™ colonne, nous pouvons imposer une tension entre le j*™ conducteur et le

conducteur de référence V; , avec toutes |es autres tensions de conducteur réglées a zéro, ' est

adire:V, ==V, , =V, = =V, =0, et déterminer le courant transversal

linéique | ti , circulant entre le i®™ conducteur et le conducteur de référence et par conséquent

" élément [G]ij comme suit :
6l -
- V_ Vl — ... :Vi—l :Vi+l = - =Vn = O (|52a)
i
6] =3
ij — V V==V, =V, ==V =0 (1.52b)

|.8. Matrice capacite géneralisée [Cy]

Pour les équations montrées ci dessus de lignes MTL, nous avons supposé que nous
choisissons arbitrairement un conducteur parmi les (n+l) conducteurs de la ligne MTL
comme conducteur de référence auque toutes les n tensions V;, sont référencées. Une fois que
le conducteur de référence est choisi, tous les parametres matriciels linéiques doivent étre

calculés selon ce choix.
Dans ce qui suit, nous décrivons une technique pour calculer un certain paramétre

matriciel linéique dit matrice capacité généralisee [Cy], sans tenir compte du choix du

conducteur de référence. Les dimensions de cette matrice capacité généralisée sont (n+1)x
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(n+1). Nous montrerons qu'une matrice de capacité [C] de dimensions (n x n) d' une ligne de
transmission MTL peut étre facilement obtenue a partir de cette matrice capacité généralisée.
Si un choix différent du conducteur de référence est fait, nous pouvons aisément obtenir la
matrice capacité [C] de la ligne de transmission pour ce nouveau choix de conducteur de
référence a partir de la matrice capacité généralisée utilisant des relations al gébriques simples.
La matrice capacité généralisée pour la ligne dont le milieu diélectrique est remplacée par le
vide, [Cgo], €t les capacités linéiques généralisées dont les constants diélectriques sont
remplacés par leurs constants dié ectriques complexes peuvent aussi étre obtenues. La matrice

capacité [Co] de laligne de transmission et la matrice de la capacité complexe de la ligne de
transmission [C] peuvent alors étre facilement obtenues & partir de ces derniéres matrices
capacités genéralisées correspondantes.

Par conséquent, l'effort informatique principal réside dans la détermination des
matrices capacités généralisées.

Les n tensions V; de la ligne MTL sont définis entre chague conducteur et le
conducteur de référence choisi. Nous pouvons également définir les potentiels ¢i de chacun
des (n+1) conducteurs par rapport a un certain point de référence ou par rapport a une ligne
qui est parallele al'axe () [6].

La charge linéique totale g, de chacun des (n+1) conducteurs est liée a leurs potentiels
(I5i pouri=0,1,2 ..., npa lamatrice

capacité géneralisée [Cy] de dimension Q' =C,®

(1.53a)
(n+1) x (n+1) :
Ou, sous laforme développee :
(& | |Coo Coor " Coon | []
G |_ Cg)lo an N Cﬁ}m ¢ (1.53b)
_qn _ _Cg no Cg nl o Cg nn_| _¢N _
—— ——
Q c @

9

Observons que lamatrice [Cy] est (n+1) x (n+1), tandis que les paramétres matriciels

linéiques précédents [L], [C] et [G] sont (n x n). Egalement la matrice capacité généralisée,

comme lamatrice capacité de laligne de transmission, est symétrique [6, 7, 8, 9].
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Supposer que [Cy] a été calculée et nous choisissons un conducteur de reférence. Afin
d'obtenir la matrice capacité [C] a partir de [Cy], nous définissons les tensions de la ligne
MTL par :

Vi=¢ —d (1.54)

Pour i=1,2,...,n.
Nous supposons qu’il y a conservation de charge dans tout le systéme formé par les

(n+l) conducteurs :
J,+0d,+q,+:-—-q,=0 (1.55a)
Par conséguent, la charge (linéique) du conducteur n° O peut étre écrite en termes des

autres charges des n conducteur restants :

Qo == 0k (1.55b)

Avec le méme conducteur de référence choisi, nous avons;

Q, C11 C12 Cln V1
d. . C12 C22 C2n Vz
S R : . : : (1.56)
_qn_ _Cln C2n Cnn_ _Vn_

En comparant cette derniere relation (1.56) a la relation (1.47b), nous observons que
Ci = Z::lcik etC”- =-C;.

Remplacons les relations (1.54) et (1.55) dans la relation (1.53) et son développement

donne:
- Z Qg = Cngl + CgOZV2 toeeet CgOnVn + [Z CgOm jﬁbo
k=1 m=0
q, = Cgllvl + CngVZ teeet Cglnvn + m=0Cglm ¢0 (157)
qn = anlvl + an2V2 teet annvn + z anm ¢0
m=0
En additionnant toutes les éguations de larelation (1.57), nous aurons :
n n n
0=>CnVi+ D .CmV2+---+ > Cy VN
m=0 m=0 m=0
. . . (1.58a)
+(ZCgOm + ZCglm +et chnm}bo
m=0 m=0 m=0
ou
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oo 2l Con i
> o Con

La substitution de la relation (1.58b) dans le dernier systeme a n équations de la

(1.58h)

relation (1.57) fournit les ééments de la matrice de capacités linéiques [C] comme suit [6]:

I KM 1) KN
i =Cqij — 5c,) (1.59)

La premiere sommation dans le numérateur de la relation (1.66) est la somme de tous
les éléments dans [ai®™ ligne de la matrice [Cgy], tandis que la deuxieéme sommation dans le
numérateur de (1.66) est la somme de tous les ééments dans Iaj*™ colonne de la matrice [Cy].

La sommation se trouvant dans le dénominateur c’est a dire ch est la somme de tous les

ééments de lamatrice [Cy].

1.9. Conclusion

En premiére partie, nous avons vu les équations des lignes multifilaires (MTL) avec

I’ extraction de la dérivation des ces équations. Dans la deuxieme partie nous avons consacré
notre éude sur les propriétés des parametres matricielles linéiques d'inductance [L], de
capacite [C], de conductance [G] et des matrices capacite géneralisée [Cyl.

Le chapitre suivant est consacré a I’ é&ude de la méthode des moments appliquée aux
lignes multifilaires a section transversale rectangulaires. Cette méthode est bien détaillée pour

trois types de lignes multifilaires trés utilisées dans la littérature scientifique.
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Chapitre 11 : Equations de Méthode des moments appliquée aux. lignes multifilaire a section
Transversale rectangulaire

[.1. Introduction

Les parametres linéiques d’ inductance [L], de capacit€[ C] et de conductance [G] toutes
sont obtenus comme solution statique des champs dans le plan transversal x-y pour les
conducteurs parfaits. Essentiellement, ceci signifie que nous devons résoudre |'éguation de
Laplace ou de Poisson dans le plan transversal bidimensionnel en utilisant [4]:

o ¢+az¢ _ p(xy) (11.2)

2
V2p(x,y)=
$(x, y) o oy

Il existe plusieurs méthodes pour résoudre cette égquation. La méthode que nous voulons
employer détermine une solution approximative utilisant les diverses techniques numeériques

gue nous discutons dans cette section.
[1.2. Techniques de la méhode des moments (MoM)

Lestechniques delaMoM résolvent essentiellement des égquations intégrales ou |'inconnu
est dans la fonction a intégrer. Voici Un exemple gu’est la forme intégrale de |’ éguation de
Poisson dans le plan transversal (x-y) :

d(x,y)= 4; [[£ (Xr"y')ds (11.2)

S

Ou p est la distribution de charge répartie sur la surface s dans le plan (x-y). Comme
d’ habitude, nous prescrivons le potentiel aux points dans la région (par exemple, sur les corps
parfaitement conductrice) et nous allons déterminer la distribution de charge qui la produit.
Ainsi, pour résoudre une équation intégrale nous devons utiliser lafonction de [4].

Les problémes d'intérét ici sont les conducteurs parfaits dans le plan bidimensionnel qui
sont infinis suivant la direction de propagation (z) et le i*™ conducteur qui a une densité de

charge inconnue p, (x, y) (C/m?) résidant sur sa surface comme illustré sur la figure 11.1.nous

Observons que les unités de cette distribution de charge sont en métre carré : Une dimension
est le long de I'axe z et |'autre dimension est autour de la surface du conducteur dans le plan

transversal (Xx-y).
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G
Pi CIn?

y=
Figurell.1: Schémade la solution de |’ équation de Poisson en deux dimensions

D’une maniere commune, nous avons utilisés la méme technique pour un ruban, avec une
approximation de la distribution de charge autour de la périphérie bidimensionnelle du
conducteur qu’est un fil infiniment long suivant la direction z d’une charge (C/m). Ceci forme
la base pour les techniques numériques qui sont employées pour analyser ces structures
bidimensionnelles de longueur infinie pour déterminer les paramétres linéiques. Ainsi, nous
résolvons au début le probleme du potentiel d'un fil de charge infiniment long portant une
charge linéique dans la direction de z, qui est uniformément distribuée dans la direction de z.
Le potentiel a un point est |la somme des potentiels de chaque ligne de charge qui compose la
distribution de charge désirée autour du conducteur.

En générae la représentation de la distribution de charge au-dessus du i*™ surface du

conducteur est écrit comme combinaison linéaire des fonctions de base p,, par :

P (X’ Y) = ailpil(xi y)+ai2pi2(x’ Y)"" Oy Py, (X1 Y)

:iaikpik(xi Y)

k=1

(11.3)

Touts les domaines d’ expansions utilisent les fonctions de base qui sont différentes de
zéro sur tout le contour de la surface, de méme maniéere gu’ une série de Fourier représente une
fonction dans le domaine temporel utilisant des fonctions de base définies pendant I'intervalle
de temps couvrant une période compléte. C'éait la technique employée plus tét pour

augmenter les distributions de charge autour desfils et des diél ectriques des rubans.
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Les expansions du sous domaine cherchent a représenter la distribution de charge au-
dessus des segments discrets de la coupe extérieure [8,10].Chacune des fonctions d'expansion
Pik sont définies au-dessus des segments discrets du contour Ciy, et prennent la valeur zéro sur
les autres segments. Nous nous concentrerons sur la méthode du sous domaine d'expansion. |l
existe beaucoup de maniéres de choisir les fonctions d'expansion sur les segments. Une des
maniéres les plus simples est de représenter la distribution de charge comme «fonction

d'escalier», ou ladistribution de charge est constante sur les segments du contour :

L eG (11.4)

0, & Ciy

Lafigure I1.2 montre la méthode d'expansion dimpulsion d’ une distribution de charge sur
le ruban. En supposant que la distribution de charge est constante sur le segment cix de la
surface, mais le niveau «, est inconnu jusquici. Par conséquent, nous faisons une
approximation d'un «escalier » a la distribution vraie. C'est I’essentiel de la méthode des
moments (MoM) qui nous employons pour le PCBs. Ils existent des approximations plus
raffinées telles que des distributions triangulaires qui peuvent étre faites avec |'augmentation
en difficulté d'analyse correspondante.

Afin dillustrer cette méthode pour appliquer a des structures PCB, considérant un PCB

représentée sur lafigure 11.3 (a) ou trois micros ruban (plat, conducteur parfait) sont gravés sur

la surface d'un substrat diélectrique ayant une constante diélectrique relatif ¢, c[9]. Chague

ruban aun potentiel @ et porte une distribution de charge linéique g; (C/m).
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Figurell.2: Schémade I'expansion d'impulsion d'une distribution de charge sur un ruban.

Cette distribution de charge q; est 1a charge totale sur le ruban linéique suivant la direction
de propagation (z).
La figure 11.3 (b) montre une distinction importante entre le cas d'un PCB et le cas des fils

ronds; les distributions de charge a travers les largeurs du ruban dans le PCB, p, (CIm?),

tendent afaire un pic aux bords des rubans [11].

4 C!m
.,tDCfm 0, ¢ C/m

._.+ /¢a

’/////////ﬁ

Po Cim? p; Cim? p, Cim?

Figure 1.3 : Schéma des distributions de charge au-dessus des terres d'une carte Electronique.

28



Chapitre 11 : Equations de Méthode des moments appliquée aux. lignes multifilaire a section
Transversale rectangulaire

Afin de déterminer la matrice de capacité linéque [C]: pour cette structure nous devons
rapporter ces distributions de charge linéique q, aux potentiels de conducteur ¢, avec la

matrice de capacité genéralisée [Cy :

Qo c:goo c2901 Cgoz %o
G |=Cop Coy Cop | | (11.5)
02 ngo 921 922 ¢,
= ~ >

Nous représentons cette distribution de charge sur chaque ruban dans I’ équation (l11.3)
avec la méthode d'expansion dimpulsion ou I’ approximation d'escalier donnée dans I’ équation
(11.4) commeillustré sur lafigure 11.4(a). Les niveaux inconnus «, des distributions de charge

doivent étre déterminés pour remplir la condition de frontiére du potentiel ¢ sur le i

conducteur, comme montré sur lafigure I1.4 (b).

F-y e
ITII
+ 1
1
1 1
1 |
I 1
1 ]
1 i
I 1
L 1
1 1
1 |
1 1
1 |
1 1
& 1
J 1
! 1
I |
1 1
1 i
1 1
1 , [
1 - 1
L 1 | | 1 |
1 I L] i
A | L] "ia g Wiy
[a}
) 4 e O3 Chya o5
¢'i ¢ ¢h’ ‘-IJ,. ¢'a

' rl il L Al 1 Al .
' —— L —

W - Wy —— Wiy Wiy W

(b)
Figurell.4: Illustration (a) approximation de la distribution de charge sur un ruban avec des

fonctions d'expansions par morceaux constantes et (b) le potentiel correspondant au centre de
chague ruban.
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La charge totale (linéique dans la direction de z) (C/m) est obtenue en additionnant les

charges des sous-sections de ce conducteur :

q = iaikjpikdci (C/m) (11.6)
G

k=1

Dans le cas de |la méthode d'expansion dimpulsion, ceci se simplifie par :

4 = a ;Wi + @ ,Wi, + 0+ Wy

| (11.7)
Nj
= Z & e Wi (C/m )
k=1
Ou w, est lalargeur du k®™ segment du i*™ conducteur et le potentiel & un point sur le i*™

conducteur sur cette représentation sera di aux contributions de toutes les distributions de

charge inconnues et peut étre donc écrit comme combinaison linéaire :

1) (X’ Y) = i Kiix (11.8)
1

Chaque coefficient K, est déterminé comme contribution au potentiel di a chaque fonction de

base :

Kik = ¢i‘aik=1,a (11.9)

i1 Qik—1 ikl ing =0

Il'y a beaucoup de maniéres de produire ces équations. La méthode «point matching » est

la technique la plus simple. Pour I'illustration, considérant un systéme de n + 1 conducteurs

chacun a un potentiel de ¢ pour i =0, 1, ..., n. Apres nous renforgons le potentiel de chague
conducteur ¢, d0 a toutes les distributions de charge dans le systéme pour étre |e potentiel de

ce conducteur au centre de chague sous-section du conducteur. Les équations résultant sont de
laforme suivante :

No Nj Nn
11.10
¢i:ZKOKaOK"‘"""ZKikaik"'"""ZKnkank (119
k= k=l k=l
En posant: n
N=>'N, (1.11)
k=0
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Les points sur les conducteurs donnent I'ensemble de N équations simultanées en termes des

coefficients d'expansion :

O =DA (11.12a)
Ou, sous laforme développeée :
[®,] [Dg -+ Dy Don [A, ]
@i |=| Pe P Pal A (11.12b)
_(Dn_ _DnO Dnj Dnn__An_

L e vecteur des potentiels aux (point matching) du i conducteur est dénoté par :

¢
(11.12c)
D, =19,
¢ ]
Le vecteur des coefficients d'expansion de la distribution de charge sur le i*™ conducteur est
dénoté par :
Oiy
A =| oy (11.120)
_OC|N| ]
En Inversant (11.12a) nous trouvons :
] 11.13a)
Ou sous la forme
_AO_ _BOO BOj BOn__q)O_ développée
A |=|Bjp B:ij B:in (D.j (11.13b)
_An_ _BnO an Bnn__q)n_
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Une fois que les coefficients d'expansion sont obtenus a partir de I’équation (11.13), la
charge totale (linéique dans la direction de propagation z en C/m) peut étre obtenu a partir de
I’équation (11.7). La matrice capacité généeraisée [Cy aors est obtenue. Dans le cas des
fonctions d'expansion dimpulsion avec les conducteurs plats, les entrées dans la matrice

capacité généralisée peut étre directement obtenue avec I’ équation (11.13) par :

Cgij:V\IilzBij+V\/iZ Z|3ij‘""""\NiNi ZBij .14
lignel ligne2 ligneN, ( . )
Ol wiy est la largeur du k°™ sous-section du i*™ conducteur. Ce résultat simple est obtenu
comme sulit:
Qi = o Wip + 0, Wiy + o0+ gy Wiy,
= z & i Wik (C/m ) (11.7)
k=1
aors
a, | | 1|,
(11.153)
Qi |= Bij @j
(o | L 1195

Le développement de ceci donne les coefficients d'expansion :

o :{ZBH' }di,- (11.15b)

ligne k
Si les largeurs w de tous les segments de conducteur sont identiques, aors les éléments de la

matrice capacité genéralisée sont simplifiés:

Cy =W _B; (11.16)

Ou ZBH est lasomme de tous les éléments dela matriceB; .

Considérant un conducteur micro ruban de largeur w et de longueur infinie soutenant une
distribution de charge p (C/m) qui est constante le long de la section transversale (voir lafigure

11.5).
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Figurell.5: le schéma de calcul du potentiel d0 a une distribution de charge constante sur un

ruban rectangulaire.
Si nous traitons ceci comme rangée de fil qui portent une charge linéique sur un fil de
longueur p dx (C/m), aors nous pouvons déterminer le potentiel d’un point par la somme des

potentiels de cesfils ou encore en utilisant le résultat pour le potentiel d'un fil donné dans [4].

w

¢(W><pyp——£(9 fl O =xF . ) o
S SENAE T
v, ||y (11.17)

Cette intégrale est évaluée en utilisant [12].Ce dernier peut étre simplifié si nous dénotons
les distances des bords du ruban par R*, R et les angles par 67,0 (voir figure 11.5). Les termes

del’équation (11.17) deviennent :

A R Ly B L RA U P

Dans le cas ou la projection du point a observé se trouve au milieu du ruban en question, la

formule devient :
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p(w)= 2_58\/\1:1_ In("EVH (11.19)

Le champ éectrique d a cette distribution de charge sera nécessaire pour des problémes
qui concernent les interfaces diélectriques. Le champ éectrique peut étre calculé de ce résultat
apartir de[4] :

gE__99 a, - %éy (11.20)

OX oy

En considérant une boite de conduction rectangulaire représentée sur lafigure 11.6. Les
guatre murs sont isolés les uns des autres et sont maintenus aux potentiels; ¢1 =0, ¢, =10V, ¢3
=20V, et ¢, =30 V. Nous divisons les deux conducteurs verticaux en quatre segments et les
deux conducteurs horizontaux en trois segments. En utilisant la fonction d'expansion
dimpulsion pour chaque segment et le « point matching » qui nous donne les 14 équations
avec les 14 inconnus qui sont les niveaux constants des distributions de charge supposées sur
chague segment. Les résultats ci-dessus donnent les potentiels aux six points intérieurs suivant

lesindications du tableau 11.1.

MoM Exact
fa(x=1,y=3) 16.433 16.4784
hw(x=2,y=3) 21.834 21.8499
d(X=1y=2) 14.130 14.1575
da(x=2y=2) 20.514 20.4924
de(x=1,y=1) 9.527 9.60942
hx=2y=1) 14.934 14.9810

Tableau 1.1 : Résultats des potentiels aux six points intérieurs.

Les résultats exacts ont été obtenus avec une solution directe de I'équation de Laplace
utilisant la séparation des variables [13]. Les termes des paramétres généraux sont notés sur la

figurell.6.

d(x,y)= i { 4 Lﬂy/b))[mgnh(”b j+¢zsnh( - (a- x)ﬂ (11.21)

nz sinh(nza/b
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Figure I1.6 : Schéma pour la démonstration de la solution de I'éguation de Laplace avec la
méthode d'expansion dimpulsion et « point matching » pour un probléme bidimensionnel.
Avec a=3,b=4,et 4 =0, =10V, ¢3=20V, et ¢, =30 V.

La technique d'expansion d'impulsion et « point matching » décrite ci-dessus est simple
a mettre en application dans un programme de calculateur numérique. La réalisation de la
convergence exige genéralement des calculateurs puissants puisque les sous-sections de
conducteur choisisses doivent étre suffisasmment petites pour donner une représentation précise
des distributions de charge. C'est particuliérement vrai dans le cas des cartes électroniques a
circuitsimprimés (PCBs) ou la distribution de charge fait un pic aux bords de chaque ruban. Il
y a d'autres choix des fonctions d'expansion telles que les fonctions sinusoidales triangulaires
ou en dent de scie, mais la complexité de programmation augmente également. Pour cette
raison, nous emploierons la méthode d'expansion dimpulsion et « point matching » pour
PCBs.
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[1.3. Applications aux cartes électroniques a circuitsimprimes (PCB)

La méthode MoM ci-dessus peut étre utilisée au calcul des capacités linéique [C] des
conducteurs avec des sections transversales rectangulaires comme il est représenté sur PCBs.
En considérant une carte typique représentée sur lafigure I1.7 (@) ayant les conducteurs rubans
detaille infinitésimal sur la surface d'une carte diélectriques d'épaisseur t et d une permittivité
&. Leslargeurs des rubans sont dénotées par wi, et les séparations de bord a bord sont dénotées
par sj. En appliquant une approche directe pour subdiviser chague ruban a N; segments de
longueur wix. La charge constante sur chague sous-section a pu étre représentée suivant la
méthode d'expansion dimpulsion avec le niveau inconnu de aik. Nous pourrions pareillement
subdiviser la surface du diélectrique et représenter |a charge attachée sur cette surface avec des

expansions dimpulsion.

[ Wi (-~ 3,‘;‘ N wl o £g
bt e L e -
1 | | I
I | !
£, L4
Ep
(a)
- Wi : $ij N W "y
[ t P 1
| i 1 I
L] I
R

(b)

Figure I1.7 : Schéma d' une Carte PCB pour illustrer la détermination des capacités linéiques
[C].

Lafigure I1.7 (b) montre la subdivision des conducteurs immergés dans |'espace libre.

D'abord, nous envisageons de résoudre le probleme avec la carte éectronique enlevé
(figure 11.7 (b)) et en suite nous goutons la carte éectronique. Considérant le sous probleme
d'une sous-section d’un ruban de la largeur w représentée sur la figure 11.8. Nous devons
déterminer le potentiel a un point d’'une distance d du centre d'une sous-section d’un ruban et

dans le plan de ce dernier. Ce sous probléme de base a été dé§jarésolu, et les résultats de (11.18)
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sont utilisés dans ce cas. Pour un point au centre de la bande, c.-ad d = O le potentiel
individuel est définie a partir de I’ égquation (11.19) :

b (W)= 5 {W‘ W'”(VEVH

ey 3

(11.22a)

o
S

|
! 2
! 1 C/m o
| /
T4 A
h‘-- ---------------- - -
. W 2 X
J
\ Y
d

Figurell.8: Déermination du potentiel di a une distribution de charge constante sur un ruban

plat utilisant la méthode « point matching ».

Pour le potentiel sur un autre segment ou d =0 et généralement d > w /2, |le potentiel

¢(w,d):2ﬂi%{w+[d—vqun(d —"é’j—(dﬁ’%’}ln{d +"Evﬂ (11.22b)
—¢ (W)+%B(2D—1)In(2D—1)—%(2D +1)In(2D +1)}

0

Le résultat mutuel dans |’ équation (11.22b) est écrit en fonction des termes individuel s dans
I”éguation (11.22a) et le rapport de la séparation de sous-section sur la largeur de la sous-
section :

D=— (11.22c)

W
Par |a suite nous introduisons le substrat diélectrique a ces résultats de base. Le premier
probléme qui doit étre résolu est celui d'une ligne infinie de charge q (C/m) suivant ladirection
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de z située a une hauteur h au-dessus de I'interface plane entre deux milieux diélectriques (voir
figure 11.19). Le demi espace supérieur a une permittivité d espace libre &, et le moitié espace
inférieure a une permittivité &= & &. Ce probleme classique permet de calculer e potentiel dans
chague région par la méthode des images comme si la région inférieure était un conducteur
parfait. La solution peut étre obtenue en visualisant les lignes de densité de flux éectriquey,
émit par laligne chargée. Pour une ligne infinie chargée portant une densité de charge linéique
g (C/m), ladensité du flux éectrique aune distancer delaligne chargé sera:

(11.23)

.v? s
1
I

"

N
X

Figure 11.9: La méthode dimages pour un point de charge au-dessus du demi-espace
diélectrique infini.

Dans une région de permittivitée, l'intensité de champ éectrique E est lieceaD par D =
¢ E. Considérant un flux émit par la ligne chargé qui est incident sur l'interface a un certain
angle 6. Une partie de ce flux peut ére pénétré a l'interface comme (1 + K)y, tandis qu'une
partie est reflétée a un angle 6, comme -ky. Les conditions de frontiere al'interface exigent que
les composants normaux de la densité de flux électrique soient continus :

wsing, +ky sinf, = (1+ky sin6, (11.243)

Ceci prouve que les angles diincidence et de réflexion sont identiques (laloi de Shell) 6 = 6;
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[4]. De méme, les composants tangentiels du champ électrique doivent étre continus a travers

I'interface:

L cos6, - ky cos6, = (1+K)y cos0, (11.24b)

& & &€&

Rappelant que 6 =6 :

K g -1 (11.259)

- g +1

o 2
(1+k)=—5 (11.25b)

s +1

Nous trouverons les combinaisons de k suivants :

@-k)=—2
g, +1 (11.268)
1
gr,eff
et
2
1-k?)= 1+ k
( ) 8,+1(
11.26b
S (1260
gr,eﬁ
et
g +1
Eran == (11.26¢)

Nous avons écrit I’ égquation (11.26) en fonction de permittivité relative effective, (& + 1)/2 qui
serait la permittivité effective pour le demi espace sur lafigure 11.9 comme moyenne des deux

permittivités.
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e

o* (x, )

q

L)

(b)

Figurell.10 : Solution du potentiel dans chague demi-espace de lafigureI1.9

Le potentiel dans chague demi-espace peut étre déterminé en tant que deux problémes
complémentaires illustrés sur la figure 11.10. Le potentiel dans une région de permittivité ¢ a

une distance d d'une ligne infinie chargé et qui porte une distribution de charge g (C/m).

2me (11.27)

Le potentiel dans I'espace supérieur (y > 0) est comme s'il est di alacharge originale q,
al'interface avec le diélectrique étant supprimé (voir figure 11.10 (a)) :

¢ (X, y)=— g In[x2+(y—h)2]+

kq
4re, Az, Inf +(y + b2 (11.28a)

Le potentiel au-dessous de l'interface (y < 0) est calculé comme sl est d( a une ligne de charge
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(1+ K) g situé a une hauteur h au-dessus de I'interface avec la région supérieure en espace libre

remplacée par le diélectrique comme montré sur lafigure 11.10 (b):

¢ (x, Y)=—wln[x2 +(y—h)2] (11.28b)

Are g,

La formation d'image a travers une frontiere diéectrique peut étre visualisée comme
réflexion du vecteur densité de flux électrique sur l'interface et qu’ est semblable au systéme
optique (voir figure 11.11). La figure 11.11 (a) montre une source incidente dans la région de
permittivité & franchit une frontiére vers une région de permittivité & &, et les densités de flux
électrique réfléchies. Au contraire, la figure 11.11 (b) montre une source incidente dans la
région de permittivité &¢&p croisant une frontiere vers une région de permittivité &. Le rayon
réfléchi est le rayon incident, mais multiplié par - k. Le rayon transmis est le rayon incident,
mais multiplié par (1+k).

&

7

Figure 11.11: Solution du probleme de la demi-espace du diélectrique sur le schéma 11.9 en

termes de flux.
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Figurell.12 : L’image d'un point de charge sur un substrat diélectrique d'épaisseur finie.

Par conséquent, pour le cas de deux frontiéres diélectriques représentant un substrat
diélectrique d'un PCB tel que représenté sur le schéma 11.12, nous pouvons facilement avoir
une succession d’image a travers les deux frontieres utilisant cette idée. Alors ceci donne une
infinité d'images.

Le probléme dintéré maintenant pour le PCB c'est la ligne chargé sur la surface d'un
diélectrique de permittivité relative & et d’ épaisseur t représentée sur le schémal1.13 (a). Nous

souhaitons trouver le potentiel d’un point sur la surface du substrat a une distance d de laligne
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chargé. Les résultats de lafigure 11.12 pour h = 0 donne les images représentées sur le schéma
11.13 (b) afins de calculer le potentiel, en remplagant e substrat par |'espace libre.

En l-o-—— -—--:‘—--1
I V/ '¢(d]
e d
o i ";
L (1- k!fi_ .:Md] Ey
L] |
G ———— e el L ———— -
Eo
k(1 - k¥)q03
Eq ]
- 21
Y1 — kaer?
k(1 - k*)qo2
>2r
(1 - k¥)q03

J?:
K'(1 - k)q0

Figure 11.13: Schéma du remplacement d’ un diélectrique d’ épaisseur finie par des images
utilisant un model PCB.

(®)

Utilisant I’ équation (11.27), dorsle potentiel auralaforme d'une série:

#(0)= - -kinfa?]- 1o~ k)Zk(Z”-l In[d? + (2nt)?]

e, TE (11.29)
— q S (2n-1) 2 2
_—7I — (1+k k In|d 2nt

T nla?]- FE il nfd? + (2nt)?]
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Et nous avons remplacé €, o par ceux donnés dans I’ équation (11.26). Cette série converge

rapidement par :

=
S

A

——

S
—— e

1 C/m?

N\

777 AN

e -1

g +1

|
I
I
|
T
]
1
-]

Kk

1

Figure11.14 : Déermination des capacités linéiques [C] pour un PCB par la méthode « point
matching ».

L'application de ce résultat pour une ligne chargé a un ruban infinitésimal mince sur un
diélectrique en représentant la distribution de charge (fonction d'expansion dimpulsion)
comme 1 C/m (voir figure 11.14) nécessite |'intégrale suivante :

$(@)= - [infoce a) o
- z (11.30)
- m(l*' k)gl k (2n-1) Jln[(x+ d)* +(2nt )? }jx

Pour un point au centre du ruban c.-a-d d =0, le potentiel individuel est donné par

Ba(W) == [w— wi n("zvﬂ PR ) P

Zﬂsogryeﬁ £08, i pr)

| (11.314)
o35 oz

Pour le potentiel sur un autre segment ou d #0 et généralement d > w/2, le potentiel est :
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p(w,d)= Zﬂgng (d - 2)'”(0' - Vzvj (d ’ 2]'”(0' " Vzvﬂ

+ #(1+ k)ni::1 k(z”‘l){w+ ;(d — vzvjm{(d - vzvjz + (2nt )2}

27 o4&, o
2[d+2jln{(d+) (2nt)}
d-V d+ (11.31b)
+(2nt ) tan * 2 | tan Z
2nt 2nt

Ces résultats peuvent étre simplifiés et écrits par:

b )= 1ot 0g e faw(3)
) Eln b+ (an7 )] @ een l(zmlTJ} (11.323)

et
p(w,d)= 27[88{1— In["zvj+ %(ZD ~1)In(2D - 1)~ %(ZD +1)In(2D +1)}
T ore e . 27T8 o€t e @~ k)z ke ® 1){ (zj"' %(ZD _1)|n[(2D ~1)* + (4nT )2]

- Z(2D + 1)|n[(2D +1)° + (4nT )2]
+ (2nT )[tan ‘1( zfmj lj — tan ‘1[ an; 1}}}

Les résultats ont été écrits en termes de rapports de la sous-section de séparation sur la

(11.320)

largeur de la sous-section D, et al'épaisseur du substrat sur lalargeur du ruban T :

d

D=—
W (11.33a)
i (11.33b)

T=—
W

En rappelant que :
£y = 8';1 (11.330)
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Ces résultats sont employés dans le programme PCB gue nous avons écrit en FORTRAN
pour calculer les entrées de la matrice capacité linéique [C] dune PCB. La matrice
d'inductance linéique [L] est calculée avec le substrat supprimé a partir de la relation trouvé
précédemment :

L = 1y6,Co (11.34)

Ou [C,] est lamatrice capacité linéique avec le substrat supprimé.

[1.3.1. Organigramme PCB

Cet organigramme détermine les entrées dans les matrices d'inductance [L] et capacité
linéique [C] en utilisant le fichier PCB.IN (données d entrée) pour un circuit de N-ruban PCB

illustrée dans lafigure 11.18 et décrite dans la section 11.2.

ll W | | W w W
| I 5 I 5 } : :
| l !

vz

Figure 11.15 : Coupe transversale pour la définition des parametres de la carte électronique a

circuit imprimé pour les données d'entrée du programme en Fortran (PCB.FOR).

Le probléme qui est résolu est un cas spécial ou tous les rubans ont |la méme largeur de W
et des séparations S identiques de bord a bord avec un substrat d'épaisseur T et une
permittivité relative & avec la numérotation des rubans est de gauche a droite. La matrice
capacité généralisée pour la structure est d'abord résolue en utilisant les résultats du potentiel
donné dans la section 11.2. Un des paramétres des données d'entrée du fichier PCB.IN est le
numero du ruban de référence désirée (voir lafigure 1V.2). Le programme calcul d'abord la

matrice capacité [C,] avec le substrat supprimeé et remplacé par |'espace libre et en suite nous
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obtenons la matrice d'inductance [L] avec L = pogo Co” .Puis la matrice capacité [C] avec la

présence du substrat est déterminé.

Fuban de réference

Figure I1.16: lllustration de la numérotation pour la détermination de la matrice capacité

d’une ligne de transmission a partir de la matrice capacité généralisée (cas d’ un PCB).

La matrice donnée dans I’équation (11.12) rapporte les distributions de charge sur des
sous-sections de ruban aux potentiels des rubans est formée et inversée dans |’ équation (11.13).
A partir de ce résultat |a matrice capacité généralisée [Cy] est formée d aprés |’ équation (11.14).
Alors|'algorithme dans (1.66) est employé pour obtenir les entrées des matrices capacités [C] et
[Co] de la ligne de transmission avec le ruban de référence dga choisie. Pour la largeur et
I'espacement du ruban de bord a bord qui sont identiques, I'équation de la matrice a résoudre,

aurala structure suivante:

A, A, Ao ] [@,
A, A : o, | | D,

. N E (V.1)
A\ Ay A lon] [Py

Ou t dénote la transposé de la matrice o; qui contient les niveaux inconnus des distributions de
charge (supposés constants) de chague sous-section du i®™ ruban, et ®; contient les potentiels
des sous-sections du ™ ruban.

Le triangle supérieur de la matrice d'inductance linéique est enregistré dans le fichier
PUL.DAT suivi par le triangle supérieur de la matrice capacité linéique. Ces données sont
employées par tous les programmes suivants. En conclusion, les parametres du probléme sont

enregistrés dans le fichier PUL.DAT.
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Considérant comme exemple un PCB de trois conducteurs représentés sur la figure V.3 de

largeur w égale et des séparations s de bord a bord identiques.

i
I 1 i i
| - |
| | |

Figure 11.17 : Schéma d’un PCB constituant des conducteurs identiques avec des séparations

identiques pour le calcul des valeurs numeériques.

Les résultats des paramétres matricielles sont calculés en utilisant le programme
PCB.FOR pour des paramétres du substrat : & = 4.7 (en verre époxy), t = 47 milset w =s= 10

mils. En choisissant |e conducteur a gauche comme conducteur de référence.

Inductance(u H/m)

Printed circut board Printed circut board
(e=4.7, w=s=10 mils t=47 mils) (e=4.7, w=s=10 mils, t=47 mils)
113 T T T T T T T T T T T
T T T T 60-. umnnnms n n ] n n
127 1 504 o
1,1 ] 40-
30
1,04 ——uy| 1 £ ]
" —e—(L12) I 207 —u—(C11)
097 212 ] e (C12)
084 "mamay _ . - g O—- (C22)
0,7 1 © 0]
064°, . 207 o
0000000 o — o -304 00000000 o——0———¢ ° °
0,5 T T T T T T T T T
0 10 20 30 40 50 -40 S
Nombrededivison

Nombre de division

@ (b)
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Printed circut board
(e=4.7, w=s=10 mils, t=47 mils)

T T T T T T T
20_‘.'........ n n ] n -
154 e
— 10+ E
g | . ]
iy (C011)
T 57 —e— (CO12) | T
'§ o 1 (C022) |
-5 ]
[
-10-{ ®®%cc00ee o o -
T T T T T T T T T
0 10 20 30 40 50
Nombre de division
(©)

Figure 11.18: Illustration (a) des inductances linéiques, (b) capacités, et (C) capacités avec le
substrat supprimé pour différents nombres des divisions de chaque ruban avec & =4.7, largeur

du ruban = séparation = 10 mils, et épaisseur du substrat= 47 mils.

Lafigure V.4 (a) compare les éléments de la matrice inductance linéique [L], lafigure 1V.4
(b) compare les éléments de la matrice capacité linéique [Clet la figure IV.4 (¢) compare les
éléments de la matrice capacité linéique sans substrat [C,] qui sont calculés pour les différents
nombres des subdivisions du ruban. En Observant que la convergence est réalisee pour environ
20-30 subdivisions de chaque ruban. Comme remarques sur ces résultats, nous observons que
Lo > L3 puisgue la distance entre le conducteur de référence et le deuxiéme conducteur est
plus grand que la distance entre le conducteur de référence et le premier conducteur. De méme,
dans les tracés des capacités nous observons que C;1>Cy, et C1>Copo parce que le premier

conducteur est proche du conducteur du référence.
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Printed circut board
(e=4.7, w=s=10 mils, t=47 mils)

60— T —o—o ¢ 9
50-¢" .
40_' pEEmEEEl — 8 — 88— & B —_|
. 1 " —e— (C11)
£ 307 )]
% 20- je00000000 oo ¢ | & (C2)
% 10_- guEEEEEEEE — & 8 & (Co11 —_l
= - —4—(C012)
g 07 —=—(C022) ]
O  10{44adaaaaas 4o 4 A A
-204 i
{A
-304 Adaddaaaa A A A
T T T T T T T T T
0 10 20 30 40 50
Nurber of divison

Figure 11.19: Comparaison des capacités avec et sans substrat diéectrique par rapport au

nombre de divisions par ruban de lafigure V.4 (b) et (c).

Lafigure IV.5 montre la convergence pour les capacités [C] avec substrat et sans substrat
[Co] pour différents nombres de subdivisions du ruban. Si nous prenons les rapports de la
capacité correspondante avec et sans substrat, nous voyons que la constante diélectrique relatif
efficace est de I'ordre de 2.6 -3.1 pour cette largeur du ruban, la séparation entre les deux ruban

et |'épaisseur du substrat :

(IV.2)
e =St o5
' 2

Si le substrat occupait le demi-espace infini, alors la moitié des lignes du champ éectrique
résiderait dans I’ espace libre et I'autre moitié dans le substrat. Nous voulons voir ces résultats
pour le cas (a) les substrats modérément épais et (b) les rubans étroitement alignés. Plus la
separation entre les rubans est larges plus le champ éectrique fuité le substrat et plus important
pour les rubans étroitement aligné.

Il n'y a aucune solution approchée connue pour résoudre ce probléme, mais nous pouvons

comparer les résultats cal culés du programme PCB.FOR aux relations approximatives pour
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deux conducteurs PCBs. Les résultats pour un circuit de deux conducteurs sont donnés par les
équations (B.11, B.14) [voir |’ annexe]:

Pour un PCB ayant & = 4.7, w=s=5mils et t = 47 mils, les formules (3.a) et (3.d) donnent : |
=0.804 pyH/m et ¢ = 39.06 pF/m, tandis que en utilisant le programme PCB.FOR de 30
divisions par ruban donne: |l = 0.809 uH/m et ¢ = 39.07 pF/m, alors nous aurons une
différence de 0.03- 0.6 %.

[1.4. Applications aux lignesmicrostrip couplées

Maintenant, nous concéderons appliquer cette technique au microstrip couplée qui se
compose des rubans (d'épaisseur nulle) sur un substrat d'épaisseur t et de permittivité relative &
avec un plan de masse infini de |'autre coté représenté sur la figure 11.18. Nous concéderons le
plan de masse comme conducteur de référence ou le conducteur numéro zéro, aors le calcul
de la matrice capacité généralisée [Cy ne sera pas nécessaire pour ce cas : Nous calculons
directement la matrice capacité [C] de laligne de transmission avec |’ existence du diél ectrique,
et sans diélectrique [Co]. Ce dernier est implémenté dans le programme MSTRP.FOR écrit en
Fortran. Nous supposerons que tous les rubans sont de largeur w et de séparations s égales de
bord a bord avec trois rubans sont montrés. Ce probleme représente un PCB avec un plan de

masse (voir figure 11.18).

Ground K @

| plane |

Figure 11.20 : Trois conducteurs micro strip couplées avec des largeurs et des séparations de

ruban égales.
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Le sous probléme que nous alons adresser est le cas d'un fil infiniment long (suivant la
direction de z) portant une charge linéique g (C/m) sur la surface du substrat et la
détermination du potentiel a une distance d (voir lafigure 11.19 (a)). L'ordre des images avec
leurs numéros de séquence est montré sur la figure 11.19 (b). En regardant la figure 11.11 et
11.12, nous commencons par la charge originale g et son image a travers la surface supérieur
qui donne (1-k) g. Puis, on fait I'image de ce dernier atravers le plan de masse afin d'enlever
le plan de masse donnant la deuxieme image -(1-k)q situé a une distance t au-dessous de la

position originale du plan de masse ou a une distance 2t au-dessous de la premiére charge.

q{:fl'l‘.l E- d =__J: ¢I‘l”

===
._--

o B K(l-k)gq
2#{ '
ek (1-k)q
2;{
- d = $(d)
fl1-k)gq .(D .
i g
{ e Q-(1-kiq

.

s@kil-kgq
z:{

*® -2(1-kgq

(1]
Figure 11.21: Détermination (a) du potentiel sur un micro strip di a une ligne charge par (b)

formation d’ image atravers les frontieres.
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Apres, nous faisons I’image de cette charge a travers la surface supérieur du diélectrique selon
lafigureIl.11 (b) en lamultipliant par k pour donner une charge -k (1- k) q situé a une distance
de 2t au-dessus de la surface diéectrique. Puis, se réfléchit a travers le plan de masse pour
donner une charge de k (1- k) g situé a une distance 3t au-dessous du plan de masse ou a une
distance de 4t au-dessous de la premiere charge. La formation d’image successive a travers le
plan de masse et | e diél ectrique donne |'ordre des images des charges qui sont représentés sur le
schéma 11.19 (b). Ceci permet le calcul du potentiel sur la surface du diélectrique a une
distance d de la charge originale du diél ectrique avec le plan de masse est supprimes.

Par conséquent, nous avons un probléme simple qu'est le calcul du potentiel d'un
ensemble infini de charges dans I'espace libre. Le potentiel de base pour chacune de ces
derniersest :

2rg (11.35)

En appliquant ceci aux sequences des images sur lafigure 11.19 (b) donnent :

#(d)=— (14ﬂ:0 In[d?]+ 4718‘1|n[o|2 (2t7]+ k(iﬂg‘: In[d? + (2t)?]
R
%O 9l (et)2]+ksfn‘g:)qm[du(etyh

Comme nous écrivons :

#(d)=— KN 7] bk )qi )"k In[d2 + (2nt)?]

47'[80 471'80 = (I | 37)
9 pfar]- % (@ KD (1K Infa? + (2nt)]
Are o€, 4Ane &, 4 )

Ol nous remplagons par (1 + k) (1 - k) = (1 - k?) et nous écrivons la permittivité efficace s

avec |'épaisseur du substrat t tend versl'infini, c.-ad t — oo

e +1
2 (11.38)
1

Er et =

L-k)
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En Comparant I’équation (11.37) a la méme solution de base du sous probleme pour le PCB

donnée dans I’ équation (11.29) aors nous pouvons facilement modifier le programme du PCB

en remplagant simplement la somme ) ' k" dans le programme PCB.FOR par

> (-1)"k™™ dansles équations (11.31) et (11.32).

Dok o (1)K (11.39)

PCB MSTRP

En outre, nous enlevons le calcul de la capacité généralisé de ce programme car nous

calculerons directement la matrice capacité de la ligne de transmission a partir du conducteur
de référence (le plan de masse), qu’ est dgaindiqués.
Nous remarquons une différence finale mais subtile; noter que le premier terme dans la
sommation dans I’ équation (11.37) pour n = 1 est différent de zéro mais sans substrat, c.-a-d k
= 0. Ce terme représente la premiére image a travers le plan de masse. Par conséquent, le
potentiel individuel d'un ruban (d = 0) avec le substrat supprimé est de (& = 1, k = 0) a partir
del’équation (11.32 a).

B (W) = 27‘220 {1— |n["5"ﬂ - 27‘;;0 {1— |n["5"j— % Infu+ (4T)2 |- a7 tan‘l(%j}
- {% Infu+ (41)? ]+ 4T tanl[%j}

2rng,,

(11.40a)

De méme, Pour le potentiel avec le substrat supprimé et d=0 (généralement d > w/2), a

partir de |’ équation (11.32 b) devient :
w1
2ne o, 2

¢p(w,d)= {(2D -1)In(2D -1)- (2D +1)In(2D +1)

- 120 -)m[@2D -1y + (a1Y]
5 (11.40b)

(@0 +1)inf(z 427 + @7)]

+ T[tan 1[ S 1j o 1( K 1)“

En suite nous avons écrit ceci en termes de rapport de I'épaisseur diélectrique t et la largeur w

de la sous section du ruban :
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T=— (11.41)

Et nous avons écrit le rapport de la distance d’un point potentiel d sur lalargeur w de la sous-

section du ruban comme:

D=3 (11.42)

Dans le cas de la présence du substrat, les potentiels sont obtenus en remplagant les équations
(11.32a) et (11.32b) dans (11.39). Pour le terme du potentiel individuel avec d = 0O, nous

obtenons :

s (W)= = (@4 k)Y (1)K
o " (11.432)
1 2 -1 l
x {Eln [1+ (4nT ) ]+ (4nT )tan (ﬁ}}

Pour réduire cet résultat, nous avons utilisé lasommation (1 —k + k? - k> +...) = 1/ (1+ k).

Pour d=0, en remplacant |’ équation (11.32b) dans (11.39), le potentiel devient :

o(w,d)= Zm;";eﬁ[;(zD ~1)In(2D —l)—%(ZD +1)In(2D +1)}

e 1)”k(”1){£11(2D ~1)in[(2D - 1)* + (anT )]

27E o& | g

- %(ZD +1)Inf(2D +1)° + (anT )] (11.43b)

o (35 (557

[1.4.1. Organigramme MSTRP

Cet organigramme détermine les matrices n x n de capacité [C] et d’inductance [L]
linéiques d' une ligne de transmission (en utilisant le fichier MSTRP.IN comme données
d’ entrée) de n rubans qui ont la méme largeur et des séparations identiques sur un substrat
diélectrique avec un plan de masse du coté opposé comme illustré dans la figure (11.20). Cet
organigramme est utile pour la simulation d’un PCB ayant un ou plusieurs plans de masse qui
sont enterrés a diverses distances dans le substrat. Essentiellement, il simule la surface d’une
PCB ou les rubans sont localisés et de plan de masse le plus proche de cette surface. Puisque

nous supposons un substrat de largeur infinie, les plans de masse restants sont sans importance
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puisguiils sont isolés dans ce calcul a partir des surfaces des rubans par le premier plan de
masse. En plus il peut ssmuler également beaucoup d'autres structures de microstrip qui sont
employées dans des circuits a micro-ondes.

La construction de cet organigramme exige deux modifications simples du programme
PCB.FOR précédente. La premiere modification est que la matrice capacité généralisee
calculée dans e programme PCB.FOR est la matrice capacité de la ligne de transmission pour
les structures microstrip, parce que les tensions des n rubans de la structure microrstrip sont
prises par rapport au plan de masse. Par consequent, la premiére modification du programme
PCB.FOR est d’enlever ssmplement les calculs qui déterminent la matrice capacité de la ligne
de transmission a partir des matrices capacité géenéralisées.

La deuxiéme modification de I’ organigramme est la détermination du potentiel absolu
d'une ligne chargée infinitésimale sur la surface d'une feuille diélectrique ayant un plan de
masse du cote opposé. Ce sous probleme de base a été résolu pour une carte sans plan de masse
par formation d'image a travers les deux surfaces diélectriques suivant les indications de la
figure 11.13 (b) aors nous trouvons le résultat suivant:

#(d)=— 4:,9 (L-K)in[d 2]_—4:,9 - |<2)i1 k2 1n[d? + (2nt ] (IV.6)
0 0 n=
9 ylg2le—a S 120D [ 2 2
o In[d?] e )3 Vin[d? + (2nt)?]

- i e § i - || — - || —
T P777] - 777
T L,
1 A A Z £ Z z L 7 VA AR A
@ / Le conducteur de référence est le plan de masse

Figure I1.22: Coupe transversale pour la définition des parametres de ligne microstrip couplée

pour les données d'entrée du programme en Fortran (MSTPR.FOR).
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Inductance(n H/m)

Dans le cas de la structure microstrip, nous obtenons I’image de la ligne chargée a travers la
surface du diélectrique supérieure et a travers le plan de masse comme montré sur la figure
11.19:

B (1 k (1 k? )q n-1 2
#(d)=- 4¢ng 91nfd?]- > (1K ) ind? + (2nt)? v
T — - Ina?]- 4%0 1+k§ 1"k In[d? + (2nt)?]

En comparant (IV.6) et (IV.7), nous remarquons que le programme PCB.FOR peut étre

simplement modifié pour analyser les structures de microstrip par le remplacement suivant:

Z k(zn—1)<:>z

PCB.FOR

(n-1)
Sk (IV.8)

MSTRP.FOR

Il'y aune seule différence entre le programme PCB.FOR et le MSTRP.FOR. Dansle cas
PCB.FOR avec le diélectrique enlevé (remplacé par |'espace libre) k = 0 et la somme est égale
a zéro, aors que dans le cas des structures de microstrip MSTRP.FOR, pour k = 0 le premier
terme de la somme est différent de zéro, avec le didlectrique étant supprimé. Ce terme

représente I'image atravers le plan de masse et présent méme avec le diélectrique supprimé.

Considérant comme exemple deux conducteurs microstrip couplées de largeur w égae
qui se trouvent au-dessus du plan de masse. Les résultats cal cul és suivants sont obtenus avec le
progranme écrit en Fortran MSTRP.FOR (fonctions d'expansion dimpulsion et point
matching). Les résultats sont calculés avec des parametres typiques suivantes. & = 4.7 (en

verre époxy), t = 47 mils, et dew = s=10 mils.

Microstrip line Microstrip line

(e=4.7, w=s=10 mils, t=47 mils)

T T T T O S A - T 'IJ
0’8_27 . 50 L/,_.,J—*** ]
—"_V‘vvvvw“‘” n n o) o
07 . 40 —m—(C11)| ]
. 30 - —e—(C12) .
06 —m—(L11) | | € (C22)
—0—(L12) '% 20 .
054 (L22)| | g 104 ]
04 4
0,4 -
-104 .
|ecceeeeeeco o—0—0© [ J
03 -204 .\.Oooooooo— ——eo—o ° o—— z
T T T T
0 10 20 30 40 56 0 10 20 30 40
( ) Nombre de division Nombre de division
2 (b)
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Microstrip line
(e=4.7, w=s=10 mils, t=47 mils)
T T T T
20 pmommn ——— @ ———®8 n W 'I
=0
15 4 4
g 104 —=—(CO11) |
%. —e—(C012)
g‘ 5 | (C022) |
S 4] 1
-54 -
1 .\...oooooo— —e L
-10 T T T T
0 10 20 30 40 50
(C) Nombre de division

Figure 11.23: Détermination (a) des inductances, (b) des capacités, et (c) des capacités avec le
substrat supprimé pour deux lignes microstrip couplées avec er = 4.7, largeurs du ruban =

separation = 10 mils, et I'épaisseur de substrat = 47 mils.

Lafigure IV.7(a) compare les éléments de la matrice inductance linéique [L ], la figure
V.7 (b) compare |les éléments de la matrice capacité linéique [C] et lafigure IV.7(c) compare
les @ éments de la capacité linéique sans substrat [C,] pour différents nombres des subdivisions
du ruban. Nous observons gue la convergence est réalisée pour environ 20-30 subdivisions et
les capacités sur ladiagonale principale de [C] et [C,] (Cy1 et Cx, aussi bien que le Coy; et Coz)

sont tout égaux par symétrie. De méme, L1; = Ly, par symétrie.

Microgtrip line
(e=4.7, w=s=10 mils, t=47 mils)
T T T T T T T
60_ m R R r
{  uassasns & » a &
50« e
40 —m(C1) | -
e —e—(CL2)
T 307 —a—(C2) | ]
8 20- . . s s (oo |
,% | ananassss e (CO1) T
% 104 —A—(CO22) | +
0_ -
_10_- ML ITTYYIIY o o ¥}
e,
At [ Y S — o~ o ¢
T T T T T T T
0 10 20 30 40 50

Nurmber of divison
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Figure 11.24 : Comparaison des capacités avec et sans substrat diélectrique par rapport aux

nombres de divisions par ruban de lafigure V.7 (b) et (¢).

Lafigure 1V.8 montre la convergence pour les capacités avec différents nombres des
subdivisions du ruban. Si nous prenons les rapports de la capacité correspondante avec et sans
substrat, nous voyons que la permittivité relative effective est dans I'intervalle [2.6 - 3.1] pour
les méme valeurs : largeur du ruban, séparation et épaisseur du substrat.

e +1
Eret = ’2 =285 (IV.9)

Plus la séparation entre les rubans est larges plus le champ éectrique fuité le substrat et plus
important pour les rubans étroitement aligné.

Nous pouvons comparer les résultats calculés du programme MSTRP.FOR aux relations
approximatives (2.a) et (2.c) [voir I’annexe]. Par exemple, considérant une ligne microstrip
ayant: &=4.7, w=5milset t =50 mils. Les relations approximatives (2.a) et (2.c) donnent : |
= 0.8765 pH/m et de c=38.26 pF/m. En utilisant le programme MSTRP.FOR de 30 divisions
par ruban donne | = 0.879 uH/m et ¢ = 39.03 pF/m, une différence de 0.3 - 2 %.

Pour laligne microstrip ayant & = 4.7, w = 100 mils, et t = 62 mils, les formules (2.a) et (2.c)
donnent | = 0.335 pyH/m et de c=115.7 pF/m, tandis que en utilisant le programme
MSTRP.FOR de 30 divisions par ruban nous trouvons: I= 0.336uH/m et de c=115.2 pF/m,

aors nous aurons une différence de 0.3 - 0.4 %.

En conclusion, nous calculons les entrées en [C] et [L] pour une ligne microstrip couplée
qui sont utilisées dans des analyses postérieures. & =4.7 (en verre époxy), t = 62 mils, w =s=
100 mils. Les résultats calculés par la méthode de la fonction d'expansion d'impulsion, pour 50

divisions par ruban utilisant le programme MSTRP.FOR sont :

[ 0.334497 0.0372044

L= } (uH/m)

10.0372044  0.334497 (IvV.10)

[ 115.844 —4.96916

C= (pF/m)
| -4.96916 115.844
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[1.5. Applications aux lignes stripline couplées

Concéderons appliquer cette technique au stripline couplée qui se compose des rubans
(d'épaisseur nulle) sur un substrat d'épaisseur t et de permittivité relative & avec un plan de
masse infini dans les deux cotés représenté sur la figure [1.22. Le plan de masse est concéderé
comme conducteur de référence ou le conducteur numéro zéro alors le calcul de la matrice
capacité généralisee ne sera pas nécessaire pour ce cas : hous calculons directement la matrice
capacité [C] de laligne transmission avec I’ existence du diélectrique, et sans diélectrique [Co].
Ceci est implémenté dans le programme STRPLINE.FOR écrit en Fortran. Nous supposerons
gue tous les rubans sont de largeur w, et de séparations s de bord a bord égales, avec les trois
rubans situés au milieu entre les deux plans de masse. Ce probleme représente un PCB avec

des plans de masse c.-a-d les rubans sont immergeés entre deux plans de masses.

WIS IS SIS SIS IS4

- 5 l—  — I
[] []
\ " : '
— I I I
‘. g gy — - B T i Y "

) 12

W

Figure 11.25: Trois conducteurs striplines couplée avec une largeur et séparation du ruban

egales.

Dans cette partie nous étudions le cas d'un fil infiniment long (suivant la direction de z)
portant une charge linéique 1 C/m situé entre les deux plans de masses et nous déterminons le
potentiel d’un point encore situé entre les deux plans de masses a une distance d de la ligne
charge (voir la figure 11.23 (@)). C'est un probleme qui est résolu par Collin [12] et Smythe
[14].
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Figure 11.26 : détermination du potentiel d'un stripline pour (a) une ligne charge et (b) d'un
ruban avec une distribution de charge constante.

Le potentiel pour ce cas est (Collin[12]) :

vl
¢(d)= L tanh 1(et

TE &

_zld]
_ 1 In l+e ! (11.44)
27e H€ _7ld]
l1-e !
Smythe [14] donne également une forme équivalente :

1 4 1
¢(d)= Sros, tanh {COSh (ﬂdﬂ (11.45)
t

Le sous probleme final est un ruban d'épaisseur nulle et de largeur w portant une

distribution de charge de q =1 C/m? représenté sur lafigure 11.23 (b). Le ruban est parall&e aux
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plans de masses et situé a mi-chemin entre eux. Le potentiel désiré est situé a mi-chemin entre
les plans de masses et a une distance d du point médian du strip. En traitant le strip comme
séquence de fil de charge | dx (C/m), nous additionnons les contributions au potentiel

1 w/2 _M
p(d)=— [ tanh e * px (11.46)

comme [15]:

e -w/2

Ceci peut étre intégré en apportant une modification des variables; U = ™) ™7 Hors

du = (7 /t)u dx. Le résultat du remplacement dans I’ équation (11.46) est :

)
p(d)=— |

T . w u
(o2)

tanh “(u )du (11.47)

2

D’ aprés Dwight [15] I'intégrale (735.1) on aura:

3 5 7
¢(d)= tz {(Em+Em+Em+Em+~--j
VR

> » ® (11.483)
3 5 7
-l E +Ep+Ep+Ep+---
P 9 25 49
ou
== (11.48b)
E =o'
m
et
) (11.48¢)
E,=e

Chacune des deux série converge rapidement quand le point est dans un autre strip (d > w /2).

Alors que pour le cas ou le point est au centre de laligne chargé (d =0) on a:

2 w/2 X
$0a(0) = f tanhl(e t jdx (11.49)

Y22,

Ceci peut étre également intégre en faisant la substitution U = (™ g du=-(r/t) u dx pour

donner:
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q(0)=— du
$a(0) 72_28_:‘; u (11.50a)
3 5
:12 (1+}+i+i+--)— E+—+—+
e 9 25 49 9 25
ou
E_.z (11 51b)

Les deux séries convergent rapidement avec la premiere série convergent vers (voir Dwight
[16] #48.12)

1+1+i+i+...—ﬂ_2
9" 25 49 8 (11.51¢)

Nous pouvons essentiellement adapter le programme MSTRP. FOR pour ce cas avec un

simple changement de calcul pour la détermination de ¢(d) et ¢(0):

[1.5.1. Organigramme STRPLINE

Cet organigramme détermine les matrices n x n de capacité [C] et d'inductance [L]
linéiques d'une ligne de transmission (en utilisant le fichier STRPLINE.IN comme données
d’ entrée) de n rubans qui ont la méme largeur et des séparations identiques sur un substrat
diélectrique homogene avec un plan de masse dans les deux c6tés comme illustré dans la
figure (11.25) et décrit dans la section 11.4. Cet organigramme est utile pour la simulation d’un
PCB qui a un ou plusieurs plans de masse intérieure qui sont plongés a diverses distances dans
le substrat. On assume que les strips sont a une distance égal e au-dessus et au-dessous des deux
plans de masse. En plus, les tensions des n rubans de la structure microstrip sont prises par

rapport au plan de masse (les résultats sont enregistrés dans le fichier PUL.DAT).
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Inductance(n H/m)
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plane (on both sides)

Figure 11.27 : Coupe transversale pour la définition des parametres de ligne stripline couplée

pour les données d'entrée du programme en Fortran (STPRLINE.FOR).

Considérant comme exemple le stripline couplé qui se compose de deux conducteurs entre
deux plans de massesout = 47 mils, w = s= 10 mils, et & = 4.7. Les résultats obtenus avec le
programme STRPLINE.FOR sont montrés dans | es figures suivantes :

Sripline

(6=4.7, w=s=10 mils, t=47 mil3) Stripline

(e=4.7, w=s=10 mils, t=47 mils)

50

0,6- . 120 — ] ]
J\E ] 100 ] L L wee e T
054 "tEmmmes u — a 1 1
80 —a—(C11)| -
04 —=—(L1)] ] £ 60 L
—e—(L12)| 1 %_ 1 2
0,3 L22)] 1 § 407 |
g
20 T
0,2 T ° ]
o ]
0.1 oeeeeecece &—eo —o0¢ 04 )
' , ' . ' | ' : ' '20'_ .°Oooooooo ° o——o ° 2
0 10 20 30 40 50 o 10 20 3 a0
Nombre de division Nombre de division
(a) (b)

Figure 11.28 : Détermination (a) des inductances et (b) des capacités pour deux conducteurs
striplines couplés avec & = 4.7, largeur du strip = séparation =10 mils, et I'épaisseur du substrat

=47 mils.

La figure IV.10 () compare les ééments de la matrice inductance linéique [L] et La figure

IV.10(b) compare les éléments de |la matrice capacité linéique [C], calculé pour 50 subdivisions
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du strip. Il n'est pas nécessaire de donner les résultats correspondants avec le substrat remplacé
par I'espace libre, [Co] pour ce milieu homogene C =¢; Cy,

En observant que la convergence est réalisée pour environ 20-30 subdivisions de chague strip,
et nous remarquons gue les capacités sur la diagonale principale de [C], Cy; et Cy, sont égales,
deméme Li; = Ly, par symétrie.

Nous pouvons comparer les résultats calculés par le programme STRPLINE.FOR avec
les relations approximatifs (1.a) et (1.c) [voir I’annexe]. Les résultats pour une stripline qui se
compose d'un ruban de largeur w (au centre) entre les deux plans de masses qui sont données.
Par exemple, nous considérons une ligne de stripline ayant : & =4.7, w = 5 mils, et t = 50 mils.
Les équations (1.a) et (1.c) donnent: | = 0.6566 uH/m et de c=79.54 pF/m. utilisant le
STRPLINE.FOR avec 60 divisions par strip donne | = 0.6515 uH/m et de ¢ =80.27 pF/m, avec
une différence de 0.8 - 0.9 %. Pour une stripline de & = 4.7, w = 5 mils, et t = 10 mils, les
formules (1.a) et (1.c) donnent : | = 0.334 uH/m et de ¢ =156.4 pF/m, tandis que utilisant le
STRPLINE.FOR avec 60 divisions par strip donne | = 0.3362 uH/m et de ¢ =155.53 pF/m, une
différence de 0.6 -0.

I1.6. Conclusion

Notre étude a été basée sur les techniques de la méthode des moments appliquée aux

lignes multifilaires a section transversale rectangulaire, mis en évidence leurs applications
pour les différentes structures de lignes conductrice ; Printed Circuit Board (PCB), Lignes
Microstrip Couplées et Stripline Coupl ées.

Nous avons détaillé chaque type de ligne multifilaire a part et nous avons trouveé que le

passage d’ une structure &, une autre peut se faire avec une simple modification des calculs.
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Chapitre II1: Analyse dans le domaine fréquentiel des lignes multifilaires

[11.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous considérons la solution dans le domaine fréquentiel des équations
de MTL (multi conducteur transmission lignes) pour (n+1) ligne conductrice ou les sources
d'excitation sont des sinusoides qui ont été appliqués pour une durée suffisante de sorte que
les tensions et les courants soient dans I'éat stable. La méthode primaire que nous
emploierons pour résoudre ces égquations de MTL est de les découpler avec une similitude de
transformation. Cette solution dans le domaine fréquentiel des équations du MTL a une

longue histoire [17].

111.2. Equations Des Lignes De Transmissions Multifilaires MTL Dans Le

Domaine Fréquentiel

En Supposant que les sources d'excitation de la ligne varient sinusoidalement et stable
suivant |I’axe du temps. Par conséquent, les tensions et les courants des lignes multifilaires
sont également sinusoidaux ayant une amplitude, un angle de phase et la méme fréquence
d’ oscillation que les sources d’ excitation. Ainsi, les n tensions et les n courants des lignes
multifilaires dans le domaine temporel sont obtenus a partir des relations suivantes :

V. (z,t)=Re §/ (z)e"“"} (111.1a)

1,(z,t)= Re{IAi (z)e”‘"} (111.1b)

Ou Ref{.} est la partie réelle de la quantité complexe. Les tensions et les courants ont une

amplitude et une phase :

\;i (Z): Vi (2)4 0, (Z)

V. (2)e @) (111.23)
1(2)=1,(2)24,(2)
_ 1 (2 (111.2b)

La pulsation d'excitation (pulsation des tensions et des courants des lignes) est dénotée
parw, ou w = 27 f et f est lafréquence d'excitation. En remplacant I’ équation (11.2) dans (11.1)

nous donnons les formes des n tensions et n courants des lignes dans le domaine temporel :
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V,(z,t) = V,(z)codwt + 0,(2)) (111.3a)

1 (zt)=1,(z)codet + ¢,(2)) (111.3b)
En remplacant tous les dérivés dans les égquations du MTL au domaine temporel par j o,

alors les équations du MTL au domaine fréguentiel sont données sous la forme matricielle

dans |’ équation (1.32) du chapitre :

d - L
5, V(@)=-21(2) (11.4a)
d - .
E|(Z)__Y V(2) (111.4b)

Ou les vecteurs colonnes n x 1 de V(z)et i(z)contiennent les n tensions V,(z)et les n

courantsi, (z) sont données par:

\71.(2)
V(2)=|V,(2) (111.53)
V(2
[,(2)
iz)=| T, EZ) (111.50)

i4(2),
Les matrices (n x n) d’'impédance linéique [ Z] qui contient les matrice (n x n) de résistance
linéique [R] et dinductance (inductanceinterne et externe) [L] = [Li] + [Le] et admittance[ Y]
qui contient les matrice (n x n) du conductance [G], et du capacité [C] sont données par :

Z=R+jolL (111.6a)
Y=G+joC (111.6b)

Toutes Les matrices utilisées sont symétriques. Les équations résultant dans (11.4) sont un
ensemble d'équations différentielles couplées et de premier ordre avec des coefficients
complexes.

Alternativement, les équations coupl ées et du premier ordre de MTL dans (11.4) peuvent étre
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placées sous la forme d'équations ordinaires désaccouplées et de second ordre en dérivant par

Z.
I
s V(z)=2YV(2) (111.78)
d? (111.7b)

Les matrices de paramétre linéique [ Z] et [Y] ne sont pas permutable, c.-a-d ZY#YZ
de sorte que nous observons I'ordre approprié de la multiplication dans I’ équation (111.7). En
dérivant I’ égquation (111.4) par (la position sur ligne) z, nous avons suppose que les paramétres
matricielles linéiques [R], [L], [G] et [C] sont indépendant de z. Ainsi, nous avons suppose
gue laligne et les propriétés du milieu sont invariables le long de la ligne (indépendant de z)
ou en d'autres termes, la ligne est une ligne uniforme. Les formes des éguations couplées du
premier ordre de MTL données dans I’ équation (111.4) et les formes désaccouplées du second

ordre données dans I’ équation (111.7) seront utiles pour obtenir la solution finale.

111.3. Solution Générale Pour UneLignea (n + 1) Conducteurs

Dans cette partie, nous commencons notre étude d’une ligne multifilaire (MTL) de n+1
conducteurs. Dans plusieurs cas, les résultats et les propriétés de la solution pour une ligne de
deux conducteurs nous ramenons avec la notation matricielle, vers une solution générale

d’'uneligne MTL.
111.3.1. Découplage deséquationsdeMTL par Similitude

Nous concentrons sur la résolution des équations de second ordre données dans les

équations (I11.7). Notant que les équations dans (111.7) sont couplées ensemble; c'est-a-dire,
chague ensemble de tensions et de courants V,(z) et 1,(z) affects tous les autres ensembles
des tensions et des courants V,(z) eti,(z). L'idée essentielle dans la méthode que nous

emploierons est de les découpler par similitude. Nous utilisons un changement des variables
pour découpler les équations de second ordre dans (I111.7) en les mettant dans la forme den
équations séparées qui décrivent n couple de conducteurs isolés. Cette méthode de

changement des variables est la plus fréguente technique utilisée pour géenérer la solution
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générale des équations MTL. Le détail de cette technique pour les équations du MTL est
donné dans [18].

En appliquant cette méthode, nous transformons les équations au mode quantités :

(111.8a)

(111.8b)

Les matrices complexes ['i'\,] et ['i', ] (n x n) définissent un changement des variables

entre les tensions et les courants des lignes actuels V eti , et entre les tensions et les courants
modes Vet | . Ces matrices (n x n) doivent étre non singuliers ; c'est-a-dire, [ T,%] et [ T]
doivent exister, ou I'inverse de lamatrice (n x n) M est M™. En substituant ces derniers dans

les équations de second ordre de MTL (I11.7) nous trouvons:

17 Vo(2)=T,"2Y T, V,(2) (111.92)
=7V, (2)

42 . s

glm(Z)ﬂl YZT1,(2 (111.9b)

L'objectif est de découpler ces éguations de second ordre en trouvant ['i'v] et ['i'l] qui

diagonalise simultanément ZY et ¥ Z par l'intermédiaire des transformations de similitude.

TZYT, =77 (111.108)
TZT =5 (111.10b)
OuU7? est une matrice diagonaenx n :
7712 0O --- 0
L |0 pE o
T ¢ (111.10c)
0O --- 0 ﬁ

Les équations (111.9) seront donc découplées pour rapporter les n constants de

propagation y, des n modes.
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C'est |e probléme classique de valeur propre/vecteur propre des matrices [5,17,19]. Supposant
gue nous souhaitons trouver une matrice T (n x n) non singuliére qui diagonalise |a matrice
M (nxn) par:

T'MT=A (111.12)
Ou A est une matrice diagonale (n x n) avec A; sur la diagonale et zéros ailleurs. La
multiplication des deux cotés de |’ équation (111.11) par T donne:

MT-TA=0 (111.12)
Ou 0 est lamatrice zéro (n x n) et lesn colonnes de T( T ;) sont les vecteurs propres de M et
les n valeurs de A; sont les valeurs propres de M. L’ équation (111.12) donne les n équations

pour les n vecteurs propres [17] :

(M-A,1)T, =0, i=1..n (111.13)

Ou 0 est le vecteur (n x 1) qui contient tous les zéros et T; est le vecteur propre (n X 1) qui
contient les inconnus a résoudre. Les équations (111.13) sont un ensemble de n équations
algébriques homogene [17].

1- une solution unique T; =0

Ou
2- un nombre infini de solutionsde T;.

Plus clairement, nous voulons déterminer la deuxiéme solution, qui existera seulement si

les déterminants des coefficients des matrices de |’ équation (111.13) sont nuls:
M-A1[=0 (111.14)
Ceci donne le n®™ ordre de |'équation caractéristique dont les racines sont les valeurs propres

deM.

De cette discussion et d'une comparaison avec les équations (7.10), il est clair que les

colonnes de la [T, ] soient les vecteurs propres de Z Y et les colonnes du [T, ] sont les
vecteurs propres deyY z . Les entrées dans 77i2 pour i =1,...n sont les valeurs propres de Z Y
et ¥ Z qui sont identiques parce que les valeurs propres d'une matrice M et son transposé M
sont identiques. en prenant le transposé de Z Y qui est (2 Y )t =Y'Z'=YZ, ol nous avons

employé le fait que Z et Y sont symétriques, c.-&d., Z'= Z et Y'=Y de ce fait quils ont
les mémes valeurs propres. Par conséquent, afin de découpler les éguations de second ordre

de MTL, nous devons seulement trouver une [ 'i'v] qui diagonalise le produit de ZY dans
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I’ équation (7.10a) ou un [ T, ] qui diagonalisele produit YZ dans|’équation (111.10b).

Alors nous devons trouver un ensemble de n vecteurs propre indépendamment linéaire avec
tous les n valeurs propres qui est une condition suffisante. 1l y a des cas importants ou certains
des valeurs propres sont répétés. Dans le cas des valeurs propres répétées, 'arrangement des

colonnes de la ['i'v ] et/ou ['i'I ] correspondant a ces valeurs propres répétées n'est clairement

pas unique. Les structures qui montrent certains types de symétrie peuvent avoir comme

conséquence des valeurs propres répétées et par conséquent provoguent cette attribution non
unique des colonnes de [T, ] ou [T, ]. L'attribution non unique de ces colonnes de [T, ] ou
['i'I ] n'affectera pas |a diagonalisation des équations de second ordre dans |’ équation (111.7).

Nous supposerons en ce chapitre que ZY et YZ peuvent étre diagonaliser dans (111.10). Voir
[18] pour mieux comprendre ce probléme de diagonalisation pour MTLS.
Laprise de latransposition des deux cétés de (111.10)

ToYZ(T,N =72=T1Y 2T, (111.15)
TZvAd D =p2=T,2 2 YT, (111.15b)

Et nous avons employé les propriétés d'algebre de matrice, aors la transposition d'un produit
des matrices est le produit du transpose &l'ordre inverse, c.-&d (AB)'=B'A', et Z et Y sont

symétriques, c.-&-d Z'= Z et Y'=Y avec lefait quey2est diagond, alors (72)'=72)[18].

Ty =T (111.16a)
T =T (111.16b)
ol .
VTI :1n
_ Tt
=TTy (111.17)

Ou 1, est lamatrice identité n x n avec 1 sur ladiagonae principae et des zéros ailleurs

c-ad:
1 0 . 0 O]
0O 1 0 ° 0
1= 0 . 0
0 0 1 0 (111.18)
10 0 ) 0 1]

71



Chapitre II1: Analyse dans le domaine fréquentiel des lignes multifilaires

Ainsi, les équations (111.9) pour le mode des tensions et des courants sont découplées et leurs
solutions simples sont les suivantes :

V.(2)=e"V +€e*V, (111.192)
i(2)=e4: —€" (111.19b)

En définissant la matrice exponentielle par :

e 0 ... 0
77 _ 0 e’ - (111.20)
: . .0
] 0 0 ei?nZ_

Et [V:] et [’ ] sont les vecteurs (n x 1) des constantes indéterminées liées aux ondes des

modes (émission/réception) :

"+ 1+
le Iml

VG & .21

\"/J_r _ Vm2 T+ _ Im2 ( )
m . ’ m .
7+ NE
an Imn

En utilisant les éguations (111.8), alors les lignes des tentions et des courants deviennent :
V(z)=T, eV, +e'*V,) (111.224)
i(2)=T, (e““i; - e“i;) (111.22b)
Par conséquent, S nous pouvons trouver une transformation qui diagonaliseZY ouYZ,
alors nous pouvons assurer |e découplage des équations et la solution générale des équations

de MTL peut étre aisément obtenue.

Les solutions générales pour les lignes des tensions et des courants qui sont données dans
I’ éguation (I11.22) contiennent 4n constantes indéterminées pour les vecteurs (n X 1) ; [\7,;],
[\7,;], [1: ]et[i- ].Ensuite nous alons lier ces équations en définissant la matrice

d'impédance caractéristique, pour réduire le nombre des constantes indéterminées a 2n. En

remplacant I’ équation (I111.22b) dans (I11.4b), alors nous trouvons:
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d (111.23)
=V, pleHn + i)
=Y*T, 71T, (e‘“lﬁn +e”|r‘n)
Z,
Si nous définissons la matrice d'impédance caractéristique comme :
Ze=Y 1T, 717 (111.24)
Alors
V(z)=2ZcT, (e‘?Z i +e'* i%) (111.25a)
i(2)=T (e‘? r —g* i;) (111.25b)

Le nombre des inconnus des vecteurs [ 17 ] et [ ] est réduit & 2n. Nous pouvons écrire la
matrice d'impédance a partir de |’ équation (7.10b) par :

YT, =27, 772 (111.26)
En remplacant ce dernier dans I’ équation (111.24) alors la matrice d'impédance caractéristique
S écrit sous laforme suivante:

ze=2T, 7 (111.27)

De méme, la substitution de I’ équation (111.22a) dans (111.4a) donne:

dz
=271, 7le ™V, —eV,)
2, T e e ) n2s
—

Si nous définissons la matrice d’ admittance caractéristique par :

Yo=217,7 7!

(111.29)

Alors
V(z)=T,(e7V; +e™V,) (111.308)
i(2)=YcT, (e‘fz\A/,j1 —efz\A/n;) (111.30b)
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Le nombre des inconnus des vecteurs [\7,;] et [\A/n;] est réduit a 2n. Nous pouvons écrire la
matrice d'impédance a partir de |’ égquation (I11.10a) par :

27T, =Y 1,77 (111.31)
En remplacant ce dernier dans I’ équation (111.29) alors la matrice d'impédance caractéristique

S écrit sous laforme suivante;
-1 (111.32)

Des relations additionnelles pour la matrice caractéristique impédance/admittance

peuvent étre pareillement obtenues et sont données dans le tableau [11.1 [18].

Zc Yc
Y, T Z'T, 7 T2
1 71 YT,

AV a A\;lz AI }771 -i_li1 Y
T, 7Y R Arra
| e
207 ()

Tableau I11.1 : Lesrelations entres matrices impédance/admittance.

En résumant |a solution général e des équations d’ une ligne multifilaire MTL par :

eV eV ) (111.334)

<
~
N
~
Il
—1>

vy _1(6_?2\75 - 6?2\7%) (111.33b)
—vet, (e —e™V;)

ou

T/ZYT, =72 (111.33¢)
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La matrice d'admittance caractéristique est donnée par :

v, g T o-14-1
Yc=YT,y T, (111.33d)
Ou sous une autre forme :
R Y n
V(2)=2T7 (e YZ|r+n+eyz|m) (111.343)
=ZcT, (e‘YZI;1 +e“{zlm)
(7 =T (e77+ i2) - 111.34b
(2)=T, [ei:,—&"7) (111.340)
ou
TV 2T, =77 (111.34c)
La matrice d'impédance caractéristique est donnée par
Zc=7T, 77" (111.34d)

[11.3.2. Solution

Le processus de la détermination des solutions genérales pour une MTL décrites
précédemment suppose gu'on peut trouver une matrice de transformation ['i'I ] (n x n) non

singulier qui diagonalise le produit des paramétres matricielles linéique Y Z par l'intermédiaire

de latransformation de similitude suivante:

_i_l_1? Z.rl _ 7?2 (111.35a)
7.0 0

e |0 7 (111.35b)
(.) ) 0. M

Les colonnes [ T, i, sont les vecteurs propres de la matriceYZ et les termes 7 sont ses
valeurs propres comme motionné précédemment [17]. Ainsi, nous pouvons trouver n vecteurs
propres linéairement indépendants qui diagonalisentYZ d'aprés I'équation (111.35). Nous
étudions maintenant Les méthodes informatiques possibles.

II'y a un certain nombre de cas connus de la matrice [m ] (n x n) dont leur
diagonalisation est assuré en utilisant une transformation de similitude T*MT .
1. Toutes les valeurs propres sont distinctes
2.[M] est réel et symétrique
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3. [M] est complexe mais normale ; cest-adire, MM =M%M , ol nous notons la
transposé d'une matrice par t et son conjugué par *

4.[M ] est complexe et Hermitian ; c'est-a-direM =M "

Pour [ M ] normal ou Hermitian, la matrice de transformation peut étre trouvée tel que [ T™]=

[T"] qui est une transformation unitaire. Pour un M réel et symétrique, la matrice de
transformation réel peut étre trouvée tels que [T = [T qui est une transformation
orthogonale. Il y a des méthodes numériques tres efficaces et stables qui déterminent cette
matrice de transformation orthogonale pour une matrice réel et symétrique, parmi elle nous
trouvons I'algorithme de Jacobi [20]. Pour d'autres types de matrices, c' est difficile de trouver
une transformation non singuliere qui les diagonalise.

Le produit de la matrice a diagonaliser est développé par:

A

YZ=(G+joC)R+ jol) (111.36)
=GR+ jowCR + jowGL — »*CL

lIs existent des méthodes numérique qui calcul les valeurs propres et les vecteurs propres
d'une matrice complexe générale et peuvent étre utilisées pour diagonaliser YZ. Cependant,
puisque nous avons n conducteurs dans une ligne multifilaire et qui peut étre trés grand, il est
important pour étudier les conditions dans les quelles nous pouvons obtenir une
diagonalisation efficace et numériquement stable. En outre, parce que les calculs du domaine
fréguentiel doivent étre répétés afin d'obtenir la réponse en fréquence de la ligne, nous
désirons une transformation qui est indépendant de fréguence ; c'est-a-dire la ['i'v] et ['i’, ]

sont indépendant de la fréquence et doivent étre calculés seulement une fois. Les sous-

sections suivantes abordent ce point.
111.3.2.1 Conducteurs parfaits plongés dans un milieu homogene présentant des pertes

En considérant le cas des conducteurs parfait pour lesquels R = 0. La matrice produite
devient :
YZ=(G+ joC)jolL)

- joGL - wCL (111-37)

Si le milieu environnant est homogene avec des parameétreso, ¢ et u alors, nous avons les

identités importantes suivantes :
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CL=LC=pel, (111.38a)

GL=LG=uol, (111.380)

EtsiYZ est diagonal, donc I'inductance interne est nulle c-&d L = L. Dans ce cas, nous

pouvons choisir :

T, =1, (111.393)
. (111.39b)
T, =1,

Pour toutes les valeurs propres identiques nous écrivons |es constantes de propagation par:

f:\/ja),ua —o%us

(111.39c¢)
=a+ |p
Et la matrice d'impédance caractéristique devient :
5c=19 (111.409)
4
5a_V  a__V ¢ (111.40b)
© joue

S le milieu est homogéne et en plus sans perte (c = 0), les constantes de propagation
deviennent :

ijw\/E (111.41)

Donc la constante d'atténuation est nulle (o = 0), la constante de phase est f = w+/uc €t la

vitesse de la propagation devient :

0]
V= —
B
21 (111.42)
~ HE
Ou I'impédance caractéristique devient réelle:
Zc=olL (111.433)
Z2=vC (111.43b)

Un exemple d'application de ces résultats est le stripline couplé. Ce cas de conducteurs
parfaits dans un milieu homogeéne (sans perte) est le seul cas ou nous pouvons avoir des ondes

de mode TEM sur la ligne. Dans les sections suivantes, nous éudions le mode de la
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propagation quasi-TEM ou les conducteurs peuvent présente des pertes et/ou le milieu peut
étre non homogéne, mais nous supposons qu'’ils ne perturbent pas la structure du champ d'une
distribution TEM.

[11.3.2.2 Conducteurs non parfaits plongés dans un milieu homogéne présentant des
pertes

Considérant le cas des conducteurs imparfaits pour lesquels R # 0 avec un milieu
homogene. En utilisant les identités pour un milieu homogene donné dans |’ équation (7.38), la

matrice produite dans !’ équation (111.36) devient :

¥ 2=GR+ jaCR+(jouo—o?usl, (111.44)
:(E + ja)jCRJr (jcqua— a)z/,tg)]h
&

Ou nous avons négligé l'inductance interne des conducteurs (L; = 0). Alors, nous devons
diagonaliser seulement le CR par :

TICRT, =A?
A 0 - 0
B 5 .
P O
0 - 0 A
Les valeurs propresdu Y Z deviennent :
~ (e} . .
yf:(;Jr ijAer(Ja)ua—a)zug) (111.46)

La solution du probleme est de trouver la matrice de transformation qui diagonalise CR. En
utilisant une transformation numériquement stable, nous pouvons diagonaliser le produit de
deux matrices. Rappelons que C et R sont réelles et symétriques, avec C positive. D'abord,
nous concéderons de diagonaliser C (réelle et symétrique) alors on peut trouver une

transformation U réelle et orthogonale, qui diagonalise C, ol U™ = U'[19] :

U'CU = 62
912 o --- 0
2 .
= 0 ,92 0 (111.47)
O --- 0 62

n
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Puisque C est réelle, symétrique et positive, aors les valeurs propres 6 sont tous
réelles, Différent de zé&o, et positif [19]. Par consequent, les racines carrées ded, =\/¥ :
sont réelle et non nulle. Alors la nouvelle forme de la matrice produite est |a suivante :

6*U'CUO™ =1, (111.48)
Alors

0*U'CRUO=0"U'CUO'O U'RUG
%/—/

1n

=60 U'RUO

(111.49)

Lamatrice # U'RUO est réelle et symétrique, alors nous pouvons la diagonaliser avec une

transformation S réelle et orthogonale :
sthutRue=Slp*U'CRUOS

(111.50)
— A2
Ces résultats montrent les relations de transformation suivantes :
T, =UAS (111.51a)
T,=U67"S (111.51b)
et encore
Tl—l _St 9—1 Ut
[11.52a]
— T\; ( )
T,/=S" 6 U
- T,t (111.52b)
Apreés dével oppement nous trouvons :
T,'ZT, =T,*(R+ jol)T,
(111.53a)

=N + jouel,
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TVT, =T G+ joC)T,

(111.53b)
{7
€
Par conséquent, le produit Y Z diagonalisé pour ce choix des transformations est :
TV 2T =2+ jo |4 +(jouo - w’ue) (111.54)
2T = Z+jo |47 +(jous - 0?pe )1, -
&

L'inverse de T, est égdementT,' =S' @' U'=T/C™. Il y a de nombreuse

méthodes numérique qui calcul la diagonalisation d’un produit de deux matrices réelles et
symétriques, ou I'un des deux est positif [21]. En notant que 'i'v_ l'i', =1, et par conséquent

les vecteurs propresde ZY et Y Z sont orthogonales.

Un exemple d’ application de ces résultats est |e cas d'un conducteur stripline couplé imparfait.
Si tous les n conducteurs sont identiques, nous supposons que le conducteur de référence (le
plan de masse) est sans perte, adors R = r 1, et nous utilisons la matrice C diagonalisée. Par

conséguent, dans ce cas la transformation est indépendante de la fréguence et orthogonale tels

que nous pouvons choisir T,*CT, =62 d aprés I'équation (I11.47) et T, =T, = U avec

T1=T, Nous obtenons les valeurs propres de Y Z en remplacant A’ par 62 dans

I’ équation (111.46).

111.32.3 Conducteurs parfaits plongés dansun milieu inhomogéne a faible pertes

Nous étudions maintenant la diagonalisation du produit de la matriceY Z, ol nous
supposons que les conducteurs sont parfaits (R = 0), et le milieu sans perte, (G = 0).le milieu
peut ére inhomogeéne dans ce cas nous n'avons plus l'identité fondamentale de I’ équation
(II1.38a), c.-a-d., CL # ue 1,. En effet, le produit des matrices inductance et capacité linéque
n'est pas diagonal. Donc la matrice produite a diagonaliser devient :

Y Z=-w’CL (111.55)

De nouveau, C et L sont réelles, symétriques avec C positive. Par conséquent, nous pouvons
diagonaliser CL, avec des transformations orthogonales :
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TICLT, =42
A2 0 - 0]
I (111.56)
R ¢ '
0 - 0 Ai_
Nous écrivons La matrice dimpédance caractéristique réelle comme suit :
.57
T -U 65 (I11.572)
(111.57b)
T, =U60"S
Ou U et S sont obtenus a partir de:
(111.58a)
(111.58b)
U'CU =072
912 0 0
o e’ :
: .0
O - 0 gn?_

slouiLuels=slotuicLusls
= A?

L'inverseduT, cest T;*=S'97*U' =T!C™ avec lesvaleurs propres désirées deY Z sont :

A2 2 42
yi =—0A (111.59)

Tl—l :St 0—1 Ut
T (111.60a)
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T,'=S" 6 U
_T! (111.60b)

TZT, =T (jol)T,
_ ijz (111.61a)
T|_l? T, = Tl_l(ja’C)Tv

_ ol (111.61b)

Par conséquent, en diagonalisant Y Z pour ce choix des transformations nous donne:

TV ZT, =-0®A? (111.62)
La matrice d’impédance caractéristique est réelle et s écrit comme :
2e=21, 721
_jelUOS-S AT Ut (111.63)
jo

=UO'SAS'9* U'

A A

En notant que T, T, =1, et par conséquent les vecteurs propres de ZY et Y Z sont

orthogonales. Alors, il existe un exemple d’ application utilisant cette méthode pour le cas

d'une ligne micro ruban coupl é.

111.3.2.4 Cas général : Conducteurs avec pertes plongés dans un milieu inhomogene

présentant des pertes

Dans le cas le plus général ou les lignes des conducteurs et le milieu présentent des pertes

et inhomogene (R#£0, G#£0), alors CL # ue 1,, nous cherchons une transformation qui dépond

delafréquence T, (o)tels que:

TH@)G+ joCfR+ joL)T (@)=7(o) (111.64)

V(o) Z(w)

Le probléme trouvé dans e calcul de lamatrice de transformation T, (o) qui dépond de
la fréguence c'est que répétition du calcul a chaque fréquence. Ainsi, les vecteurs et les
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valeurs propres des matrices complexes sont utilisés a chaque fréquence, qui peut étre tout a
fait longue si nous supposons un grand nombre de fréquences. Afin de généraliser le calcul,
nous allons utilisés un programme (MTL.FOR) écrit en langage de programmation Fortran

dans le domaine fréquentiel, qui détermine T, (o) & partir de I’ équation (111.64) et incorpore

les relations terminales aux extrémités gauches et droites de laligne.

[11.4. Introduction Des Conditions De Ter minaison (de charges)

Les solutions générales des équations d’ une ligne multifilaire sont données dans (111.34)
avec 2n constantes indéterminées dans les vecteurs (nx 1) 1 eti; .
V(2)=2cT, (€71 +&) (111.65)
)T 777+ Jz1-
(2)=T, (e, - ;) (111.65b)
Par conséguent, nous avons besoin des équations de 2n contrainte additionnelles afin
d'évaluer ces derniers. Ces éguations de contrainte additionnelles sont fournies par les
conditions terminales a z = 0 et z =I comme montré sur la figure I11.1. Les sources et les

impédances sont contenues dans ces réseaux de terminaux qui sont attachés aux deux

extrémités de laligne. Le réseau terminal de contrainte (z = 0) représenté sur lafigure I11.1 (a)
fournit n équations reliant les n tensions V(0) et les n courantsi(0). Le réseau terminal de
contraintez =1 représentés sur lafigure 111.1 (b) fournit les n éguations des tensions qui relie
les n tensions V(I) et les n courantsi(l). Le but de cette section est dincorporer ces

contraintes terminales pour déterminer explicitement les tensions et les courants terminaux et

pour accomplir cette derniére éape finale mais importante dans |e processus de solution.

[11.4.1 Circuit De Thevenin équivalent généralisé

II'y a beaucoup de maniéres pour relier les tensions et les courants sur les bornes des n
ports. Si le réseau est linéaire, cette relation sera une combinaison linéaire des ports des
tensions et des courants. Une maniere évidente est de généraliser la représentation de

Thevenin équivaent d’ un port [5]
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V(0)=V-Z1(0) (111.662)
V)=V, +z () (111.66b)
1.(0)
-
: +
Terminal E A
constraint E 1(0)
. network : ;—‘ - V.(0)
atz =0 : i
! Vi(0)
: - -
o d
*21 1,(0)
2z
(a) z =10
1.(2)
*—
+ i
i : Terminal
V(2) (%) i constraint
*—> . network
+‘ : atz=9%
V(g |
. - 1
[ 4 -
n .
T ()
k=1
} -
' Z= f z

(b)

Figure 111.1: Schéma modelant les contraintes de terminaisons d'une ligne de (nt+1)

conducteurs.

Les vecteurs (n x 1) \A/Set\A/L , contiennent les effets de la tension indépendante et des

sources courantes dans les réseaux terminaux a z=0et z =1

respectivement. Les matrices

ZS et ZL (nxn) contiennent les effets des impédances et toutes |es sources commandées dans

les réseaux de terminaux a z =
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d'impédance ZS ou ZL sont pleines ; c'est-a-dire, I'interconnexion entre tous les ports du

réseau. Cependant, le cas le plus commun sera des configurations de réseau des charges ou
ces matrices d'impédance sont diagonales et |'accouplement se produit seulement le long du
MTL. La figure I11.2 montre le cas ou chague ligne a z = 0 se termine directement au
conducteur de référence choisi avec une impédance et une source de tension, qui représente
un schéma de Thevenin équivalent unique. Dans ce cas C est les matrices dans I’ équation
(111.664).

i.(0)
—)
: -+
Z, l
]
i
o = 1(0)  V,(0)

Figure 111.2: Représentation générale du circuit de Thevenin d'une terminaison sans

interconnexion.

\781
Vs =V, (111.672a)
_\791_
'z, 0 0 |
o - :
Zs=| : Z : (111.67b)
o . 0
0 - 0 291_

Afin de résoudre | es constantes 2n indéterminées dansi” eti- . Les formes générales des

solutions dans les équations (111.65) az =0 et z =1 sont évaluées et nous les remplagons dans

les caractéristiques de Thevenin équivalentes généralisées données dans les égquations (111.66)
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zeT, [in +15 |2 V- 24 7, iz -1 (111.682)
ZcT |67+ =V +2 5 e € (111.68b)

En écrivant ces égquations sous la forme matricielle suivante :

Zevzff, (ze-2 )t (1] [V
|:(ZC-2L)$IGI?I (ZC+ZL;AF,(|9“} {im}_{flj (111.69)

Une fois que cet ensemble de 2n équations simultanées est résolu pour le T*m etT’m, les

lignes des tensions et des courants sont obtenus a n'importe quel distance z suivant laligne en
les remplagant dans les équations (111.65).

Une méthode alternative pour incorporer les conditions des terminaisons (charges) est
de substituer les caractéristiques de Thevenin équivalentes généralisées des équations (111.66)

dans les caractéristiques de la matrice de paramétre de chaine de laligne avec 2n ports :

V(1)=d,(1)V(0)+ D, (1)i(0) (111.70a)
i(1)=d,,(1)V(0)+d.,(1)i(0) (111.700)
Avec @, (1) une matrice (nxn) suivant [19] :
~ A A A A A A A ~ ~ A A |~ (11.71a)
chlz - q)lle - ZLCDZZ + ZL CD21ZSJ|A<0) = VL - [chl - ZL CDZlJVS
i(1)=d,Vs+ [ﬁ)zz - CiJZZSﬁ(O) (111.71b)

L’ équations (111.71a) est un ensemble de n éguations algébriques simultanées aux quelles

sont résolu pour les n courants de terminaisons &z = 0, 1(0). En suite les n courants de
terminaisons az =1, (1) est obtenu & partir de I’équation (111.71b). Les 2n tensions de

terminaisonsV/(0) etV/(l) est obtenu & partir des relations de terminaisons de I’ équation

(111.66).

[11.4.2 Circuit De Norton équivalent généralisé

Le circuit de Thevenin équivalent généralisé dans la section précédente est seulement une

facon de relier les tensions et les courants des charges de n-ports linéaire. le circuit de Norton
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équivaent généralisé est Une représentation alternative, ou les tensions et les courants sont
reliées par :
IA(o) = Ts ) ?S\A/ (O)
i)=-1_+v, V()
Les vecteurs (n x 1) i.eti,, contiennent les effets des sources tension et courants
indépendante dans les réseaux terminaux & z=0et z=| respectivement. Les matrices Yy et

\?L (nxn) contiennent les effets des impédances et toutes les sources commandées dans les
réseaux determinaux az=0et z=1 respectivement. Généralement |es matrices d’ admittance
Ys ou Y, sont remplies; c'est-adire il existe une interconnexion entre tous les ports du

réseau. Cependant, le cas le plus commun sera des configurations de réseau de terminaux ou
ces matrices d’ admittance sont diagonal es et |'accouplement se produit seulement le long de la
MTL. La figure 111.3 montre le cas ou chague ligne a z = 0 est terminée directement au
conducteur de référence choisi avec une admittance et une source de tension, qui représente
un schéma de Norton équivalent unique. Dans ce cas c'est les matrices dans I’ équation
(111.724).

1,(0)

0
+

i(0)

l',s.CD gf"s.. -0 V,(0)

Ysi

Vi(0)

o
E .
"

-0

Figure 111.3: Représentation générale du circuit de Norton dune terminaison sans

interconnexion.

(111.73a)
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\?Sl O - --- 0
0 . . :
?S: . YAS (111.73b)
.. .0
(0 - - 0 \?Sn_

Afin de résoudre les 2n constantes indéterminéesi’ eti-. En évaluant les formes

générales des solutions dans les équations (111.65) az=0et z =1 et enlesremplacent dansles

caractéristiques de Norton équivalentes généralisées données dans les équations (111.72).

-i_l li:n _iﬁwJ:is '?szc -’I\-I [i:n +i;1J (11.745)
-/I\-I le_?li:n —e?lir_nJ=-i|_ ?ch-i-l [e_?l i:w +e?|i;1J (I1l.742)

(\?SZC+1D)AF, (\A(szc—lnﬁl } Fﬂ: FS} (111.75)

(\A{LZC-]“)F, e (?L2c+1nﬁ, e i

Une fois que cet ensemble de 2n équations simultanées est résolu pour le 17 et , les lignes

Im IL

des tensions et des courants sont obtenus a n'importe quel distance z suivant la ligne par
remplacement dans les équations (111.65).

Une méthode alternative pour incorporer les conditions des charges est de substituer les
caractéristiques de Norton équivalentes généralisées des équations (I111.72) dans la matrice

représentation de paramétre de chaine donnée dans les équations (111.70) [19]:

[(i)Zl B (i)zzys - ?L(i)ll + ?L Ci)lz?s}\?(o) = _iL } [(i)zz - ?L (i)lz]is (111.76a)

V()=d,l, + le)ll - Ci)lz\?s}\?(O) (111.76b)

Les équations (111.76a) sont un ensemble de n équations algébriques simultanées qui
nous pouvons résolus pour les n tensions de terminaisons &z = 0, V(0). En suite les n courants
de terminaisons &z =1, V(l) peut ére obtenu & partir de I’équation (111.76b). Les 2n

courants de terminai sonsi(o)etf(l) peuvent étre obtenus a partir des relations des charges de

I’ équation (111.72).
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[11.4.3 Représentation Mixte

II'y a quelques cas spéciaux ou une terminaison ne peut pas étre représenté en tant que
de Thevenin équivalents genéralises ou en tant que circuit de Norton équivalents généralisés
[25]. Par exemple, nous supposons certains conducteurs sont terminés par un court circuit a z
= 0 au conducteur de référence. Alors, la représentation de Norton équivalente généralisée
dans I’équation (111.72a) n'existe pas pour cette terminaison puisgue |'admittance tende vers
I"infini. Cependant, la représentation de Thevenin équivalente généralisee dans I’ équation
(7.66a) existe parce que le circuit est équivalent a une charge d’ impédance nulle, qui est une

entrée |égitime dansZS. En revanche, un des conducteurs peut étre indéterminé, c.-ad., il y a

un circuit ouvert entre ce conducteur et le conducteur de référence. Dans ce cas-ci, nous
devons employer la représentation équivalente généralisee de Norton (terminaison a
admittance nul) puisque la représentation de Thevenin équivalente généralisée n'existe pas
(terminaison a impédance infinie). Un exemple de ceci est généralement trouvé dans les
lignes équilibrées de fil telles que des paires torsadés ou aucun fil n'est relié au conducteur de
référence. Ceci ce que nous appelons une représentation mixte des réseaux terminaux ou un
est représenté avec un circuit de Thevenin équivalent généralise et I'autre est représenté avec
un circuit de Norton équivalent généralisé.
Nous obtenons maintenant les équations a résoudre pour cette représentation mixte. En
remplacant les équations (111.66a) et (111.72b) dans la solution générale de I’ équation (7.65).
(Zc+ 2t (e-2.)t, 7T [V
(V2c-1,fe (Vozevn Jre | in] | -
En utilisant la matrice des paramétres de chaine, alors nous obtenons:

6, - b2~V by + ¥, D2 f(0) =1, |, - ¥, by e 11.782)

V(l ) = (D11Vs + lq)12 - CI)lleJi(O) (111.78b)
De méme, en remplacant les équations (111.72a) et (111.66b) dans la solution '

générale (111.65) aors nous avons:

(\? Zc+1n)'i' (\? Zc—lnﬁ' i (111.79)
(ch-ZLﬁ', e‘l?' (ch+2Lﬁ', e;' i VSL

En utilisant la matrice des paramétres de chaine, nous trouvons :
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[(i)ll - (Dles - ZL(i)Zl + 2|_ (i)zzst\A/(o) = v L~ [(i)lz - 2|_ (i)zzjis (111.80Q)

i(|):(i)22is+[A 21'(%22\?5J\7 0) (111.80b)

La représentation mixte peut étre caractérisée par des réseaux de charges avec des
charges a court-circuit se trouvent dans un réseau de charges et des charges a circuit ouvert
dans un autre réseau de charges. Comme nous pouvons trouver des réseaux de charges a
court-circuit et & circuit ouvert se trouvent dans le méme réseau qui nous pouvons les

manipul és avec la formule générale suivante :
Y.V(0)+Z41(0)= P, (111.812)

?L\A/(l)_ZL’I\(I): IE)L (111.81b)

P, et P contiennent les effets des sources indépendantes dans les charges. En
remplacant les expressions des lignes de courant et de tension donnés dans I’ équation
(111.65) aors nous obtenons le produit matriciel suivant :

(Aszc+ Zs )T, (ASZC_ZsﬁI } Fﬂ: {PS} (111.82)
nl R

(ALZC-ZL)AFI e’ (AL2C+ ZL)AFI e
[11.5. Caractérisation Du Circuit a Eléments L ocalisés

Les notions de circuit & ééments localisés sont appliquées aux circuits dont leur
dimension est éectriguement petite c'est-adire; A ou A= Vv/f est la longueur d'onde a la
fréquence dintérét. Ceci suggére une autre approximation fréquemment utilisée dans les
lignes multifilaires (MTL). En divisant laligne en N sections de longueur. Si chacune de ces
longueurs de section est électriqguement petite a la frégquence d'intérét 1/ N <<j, aors nous
pouvons représenter chague section avec un circuit a éléments localisés. Ceux-ci désigné sous
le nom des structures a éléments localisés et itératives puisque la ligne doit étre plus finement

divisée pluslafréguence augmente.
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La figure 111.4 montre quelques structures a éléments localisés [19]. Nous observons que
le paramétre total est le parametre linéique multiplié par la longueur de sectionl /N . Ces
structures sont appel ées. éémentslocalisés Pi ou éémentslocalisésT.

\ | ! -.:‘
| : 1
| ] _c_il_lg Ei"g :\
| : 2N 2N 1
| ! I
l/ I
- —lp |
O FN ¢ |
o 2N -, :
—t L Bnn ¥ |
] — _— = Con ¥
\ 1 an F 2N L |
| s R PNG N
©® = ’
|
|
| ) -
1,7ﬁrr'i.nr
- :
| | |
: 2 N 2N _ |
: =5
< — AN~ 'rwm/\z/o\/_l
-’ : Y f!.'.g i"g :
| N 2 N |
| 2N _':.{' |
|' "N !
| |
® —wW ’
¥ ¥ Ny
N N 2 N

Y

(h)

Figurelll.3 Structures de circuit a éléments localises itératives. (a) élémentslocalisésen Pi et
(b) démentslocalisésen T

jz} (111.83a)
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O, - )
{yl} {1+19%lJ} (111.83b)
N "2 AN

La matrice de paramétre chaine globale d'une ligne représentée en cascade de N sections a

éléments localisés est donnée par :

D =D (111.84)

Une fois que nous obtenons cette matrice de parameétre chaine globale, les conditions

aux extrémités sont incorporées comme décrit dans la section précédente pour donner les
tensions et les courants de charges de la MTL. Nous pouvons des programmes d'analyse tels
gue SPICE utilisés pour analyser le circuit a éléments localisés pour obtenir la matrice de
parameétre chaines globale par I'intermédiaire de |’ équation (111.84) et puis a incorporer les

conditions aux extrémités.

@ o i ®(2) - -0 4+
. M 1
V. (0) | ! v ()
1
@ i@ ' | iy ()
- ! Z(#) ! Py
4 ] i
I | - +
) I I
Vol -
- ! . i
©® - : Y (%) ! > -
3o 3 e
H I
' |
! 1
L !
z=1{) =9

Figurelll.4: Représentation d’'une MTL a2n port avec sa matrice de parameétre de chaine, sa

matrice d'impédance Z, ou sa matrice d'admittance Y.

[11.6 Caractérisations Alter natives 2n-Ports
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Dans cette section, nous étudierons la caractérisation d'une MTL a deux port utilisant les
parameétres chaine, les parameétres Z et les parametres Y. Nous concéderons la MTL comme

ayant 2n-ports, n ports a gauche et n ports a droite. Par conséquent, nous cherchons les
représentations qui relient les n tensions et les n courants pour V(0)eti(0), avec les n tensions

et lesn courants pour V(1 )et (1) (voir lafigure 111.4).

[11.6.1 Analogie des équations des lignes multifilaires dans le domaine fréquentiel avec

les équations a variables d’ états

Reconsidérons les équations d’une ligne de transmission de (n+1) conducteurs donnée par

I’ éguation (I11.4). En écrivant ces équations sous laforme matricielle aors:

d - .
—X(2)=A X(z
& (2) (2) (111.85a)
ou
. V(2)
X(2)=]| .
(2) 2 (111.85b)
. |0 -Z
A=| .
v 0 (111.85¢)

Ce sont des équations ordinaires de premier ordre. Dans ces caractéristiques, letempst est
lavariable indépendante, tandis que la variable indépendante pour les équationsde MTL est le
variable z. Néanmoins, nous pouvons directement adapter les solutions connues de ces
équations a la solution des équations de MTL en remplacant simplement le variable t par z.

Par conséquent, les solutions des équations de MTL dans (111.85) se trouve dans [5,22,23]
X(z,) = (7, - 2)X(z) (111.86)
Nous supposons que les deux positions des points sur la ligne sont tels que z; > z;, la matrice

® (2n x 2n) s appelle la matrice de transition. Dans notre terminologie, ® est la matrice de

parameétre chaine. Par conséguent, nous pouvons écrire ceci par :
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V(Z)|_| Pu(z-2) Py(2-2)| V(2)
L1(2) ]| [9n(z-2) Du(z-2)] 1(2)

)Z(Zz) &)(22'21) 2(21)

(111.87)

Si nous choisissons z, = | et z; = 0, aors nous obtenons la matrice de paramétre chained

pour laligne globale, qui est 2n x 2n:

{y(l)} _é( {Y(‘”}
') '©) (111.88)
_[Du() D01 | V()
b, (1) D) 10
En faisant I'analogie directe entre les égquations d'un systéme a ééments localisés et les

équations de MTL, nous pouvons utilisées quelques propriétés importantes de la matrice de

parameétre chaine pour avoir la solution d’ équation avec t remplacé par z [25] :

d0)=1,, (111.89)
O () =d() (111.90)
(i)(l)=eA'
TSNt (111.91)
=L, +—A+—A"+—A°+...
1 2 3

En utilisant la propriété de la matrice de parametre chaine inverse donnée dans

I’ éguation (7.111) pour donner l'inverse del’ équation (7.109) qui est le suivant :

VO | _ 2, V()

= $(d ){‘:’(')}
1(1)
Ce dernier ce voix comme simple inversion de I'axe de laligne (en remplagant z par -z)
gui est semblable a l'inversion en temps pour la matrice transition des systémes a ééments
localisés et la ligne est réciproque (en supposant que le milieu environnant est linéaire et

isotrope). Nous trouverons ces propriétés tres importantes pour I'interprétation de la solution
d'éguation de MTL.
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Nous supposons deux sections de ligne identiques, chacune a une longueur |, etl,,
caractérisé par les matrices de parameétre chaines (i)(ll) et Ol ,) Qui sont cascadés suivant les
indications de la figure 111.5. La matrice de paramétre chaine globale est le produit de ces
derniersé)(lz) é)(ll), dans I'ordre approprié, mais c'est la matrice de paramétre chaine d'une
ligne dont la longueur totale est (i)(ll)+(i>(lz). Par conséquent, nous arrivons a une autre
propriété de la matrice paramétre chaine :

é)(ll + |2)=(i)(|2)(i)(|1)

(111.93)
I I
I ) 1 [ ) !
—1| d7) H— et @) |
I 1 ' I
I I I |
I I :
I 1 I
.l‘___....__..__.____. -("!71 e S S— __..l,.-_ —_ ?',“ ——.I-

D(P) D(B) = DT, + P,)

Figurelll.5: Schémad'une matrice de parametre chaine identité.

En appliquant cette propriété sur l'inverse de la matrice de parameétre chaine dans I’ équation
(111.90) dors:

D()D(-1) = D(l + (1))
= d(0) (111.90)

= 12n

I11.6.2 Caractérisation deligne 2n-Ports par utilisation des Parametre Chaine

Les tensions et les courants aux deux extrémités de la ligne sont reliées avec la matrice

de parametre chaine comme suit:
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VO | _ gy VO
10) 1(0) (111.88)
_[Du) D) | V(O
D, (1) Dy,(h) ] 1(0)

Ceci correspond a concéder les (n+1) ligne de conducteur comme 2n-port, comme

montre la figure 111.4. Le but derriére les solutions des équations de MTL est de déterminer
les entrées des sous matricesd, .

Les solutions générales des équations de MTL sont données a partir des transformations

de similitude de I’ équation (111.65). Nous évaluons ces équationsaz = 0 et z =| et négligeons

i aors nous trouvons les sous matrices de paramétre chaine [19].

11(|)_%\? $ (e et iV
:%ZCAl(e&I re )ﬁ-l-l\}c (111.94a)
b =-2V T3l e )i
= Lo e —e )] (111.94b)
2
21(')——%A (eﬁl _ e )?—l-i-l—IY
_[-i-l " —e )i e (111.940)
22(|)—_ T +e )i (111.94d)

Avec Yc=Zct
Nous observons que I’ égalité dans I’ équation (7.89) ®(0) = 1, est satisfaite.
Nous pouvons obtenir une forme aternative en développant les équations (111.33a) et (111.33b)

az=0etz=| avec!’ dimination de V,
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@, () :%f\, (e?' +e! ﬁv'l

(111.954)
‘i%z(|)=—%fv(e“ —e ' {TZ
:_%[-i-v(e?l e )i e (111.95b)
é)zl('):—%z'lf\,?(e“ —e ! )T
:_%Qcﬁ-\/(ew e )] (111.95c)
ézz('):% A_l-i-v(e?l +e"! ﬁVIZ (11,950
:%\?c'i'\, (" +e )iy Ze

111.6.3. Propriétés des paramétres chaines matricielles

Dans cette section, nous définirons certaines analogies matricielles de la solution de deux
conducteurs [23]. D'abord, nous définissons la racine carrée d'une matrice, alors la racine

carrée d'une matrice est définie comme quantité qui une fois multipliée par elle-méme donne
la quantité originaleNN =M .En rappelant la diagonalisation de base:
T 2T, =7 (111.96)

Nous pouvons définir laracine carrée du produit des matrice par
VYz=T;7 T (111.97)
En utilisant laformule (111.96) nous pouvons vérifier le produit matriciel suivant:
Wz WV z=17 17 7

241
TI

Il
—
<>

(111.98)

Il
<>
N>

De méme, latransformation T, diagonalises ZY ( T,'Y Z T, =7?2). Par conséquent, il est
logique de définir laracine carrée de ZY

VZY =T,7 T (111.99)
A partir du tableau I11.1, nousobtenons T,7 T*=YT,7 T,'Y*etT,7 Tt =2T,7 T 2"

Par conséquent/ZY et /Y Z sont reliées par :
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V29 =V 1Nz Y (111.100)
— ¥z 2t
La matrice d'impédance caractéristique peut étre écrite, symboliquement par :
2o= ¥ V2 =2 \¥z ]
zv v =[V2v] 2

(111.101a)

V2 = 260¥Z Ve (111.101b)

Des définitions symboliques additionnelles peuvent étre obtenues pour |'analogie directe
aux deux conducteurs en définissant les fonctions hyperboliques de la matrice. D'abord, nous

définissons les exponentiels de lamatrice :

; I |2
I Lt S (111.102a)
e —ln+1|;/+2|y +
Yz | 55 120 53
eV =1+~ YZ+—( Yzj T (111.102b)
1 2
e =T '} (111.1020)
. — |2, —\2
em'zlﬁ'_ v +'_(,/Zy) e (111.102d)
1 2
VZvi & g
e’ =T,e"'T) (111.102€)

En remplacant les relations dans (7.121) et (7.122) alors nous trouvons :

e\/ﬁl :Q-lemw
(111.103)

En termes des exponentiels des matrices, nous pouvons définir les fonctions hyperboliques

matricielles suivant :
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cosh[\/WlJ:1

NEZII \?ZI}

(111.104a)

(111.104b)

De méme, pour vZY =Y*WYZ Y en utilisant les identités du tableau 111.1, alors nous

trouvons :

cosh{x/ Y I} e’ ZY | +e Y Zy |
2, 2 14, —
=1 +I(\/ZYJ +I( Y
n 2

- chinh{x/ vZ IJ\?C

(111.1053)

(111.105b)

En termes de ces définitions symboliques, les sous matrices de paramétre chaine dans les

formules (111.94) sont écrivent par:
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4, (1) = cosh [\/ 7V |]
v 1 cosh (\/vz |ij
Zc cosh (x/\?ﬁ Ij\?c

(111.106a)

b, (1) = ~Zcsinh [ V7 |}
_ _sinh [\/ z\hjzc (111.106b)
b,y (1) = =Y csinh [\/ 7V |
— _sinh [\/\?2 |J\?c

(111.106c)

Ve Cosh(«/zy |)ZC (111.106d)

L'identité finale de paramétre chaine est obtenue en multipliant |a matrice de paramétre chaine

par son inverse avec utilisation de l'inverse de la matrice de parametre chaines donnée dans
I’ équation (111.90) :

oD () =1,,

Oy D) | Dy D) _P 0}

é)21(|) d)zz(l) d)21('|) qA)zz('I) - 0 1n (111.1070)
O, N, (-D+D,(ND,(-)=1, (111.108a)
(i)ll(l)é)lz('l)+é)lz(l)(i)Zz('l):O (111.108b)
D, ()0, (-1) + D, (1)D, (1) = 0 (111.2080)
Cf)21(|)(i)12(-|)+Ci)zz(|)(i)22(-|)=1n (111.108d)

La substitution de la forme donnée dans I’ équation (111.85c) dans les séries infinies de la
matrice de paramétre chaine de I’ éguation (111.91) nous donne:

2

ciall(l)zln+E(Z\?)2+%[Z\?]4+--- (111.109b)
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12()—_%2——[ZY]Z [2?]224_ (|||1098.)
@, ()=~ \?—g[YZ]\?—ES[\?Z] Y+ (111.109d)
ci>22(|):1n+%\?2+%[\?2]2+... (111.109c)

En remarquant de ces séries des sous matrices de paramétre chaine les égalités suivantes :

Dy (1) =Dy () (111.110a)
D, (1) =—Dy, (1) (111.110b)
D, (1) =-d () (111.1100)
D,(-H=d, () (111.120d)

Le remplacement de ces égalités dans (111.108) donne les identités suivantes pour les sous

matrices de paramétre chaine suivante :

D, (ND,(HD (D (1) - DD, (1) =1, (I11.111a)
D, (D (D) D5(1) - Dy (NP(1) =1, (111.111b)
O, (D, (NDH(1) = Dy (1) (111.111)

D, (1N, (D H(1) = Dy (1) (111.111d)
MOEX M (I11.111€)

La derniére identité vient des série des équations (111.109) et du fait que ZetY sont
symétriques. Ces identités se sont avérées étre de valeur considérable pour réduire les grandes

expressions de matrice qui résultent de la solution des équationsde MTL [22, 23].

I11.6.4. Caractérisation par utilisation des matricesimpédances et admittances

La matrice de paramétre chaine n'est pas la seule maniere pour relier les tensions et les
courants d’'une ligne multifilaire de 2n-port. D'autres maniéres évidentes sont les parameétres
d'impédance [5]
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V| |Za Zp] [-1()
%/—J
2(1
Et les parametres d'admittance sont [A.2]:
I0) | _|Yu Y| |V
0| | Yy Yy ! | V@A) (111.113)
%/—J

\10)
Les courants aux deux extrémitési(0) et-i(1) sont définis comme étant dirigé dans le 2n-port

selon la supposition habituelle. Ces représentations alternatives peuvent étre obtenues a partir
des sous matrices de paramétre chaine. Par exemple, les sous matrices de paramétre

d'impédance sont définis par I’ équation (111.112), et les courants sont égaux a zéro alors::

V(1) =-Z,,l( )‘ i(0)=0 (111.114a)
V(0) =-Z,,(l )‘ 0120 (111.114b)
V(1) = 2,410, (111.1240)
V(0) = lef(O)‘ i (111.114d)

A partir de lamatrice de paramétre chaine, en posant 1(0) = 0, nous obtenons :

V(1) = &,V () (111.115a)
i) = ci)21\7(0)‘ oo (111.115b)
Aprés développement nous obtenons :
2 =0 ¥, (111.116a)
:_ézéa
Z,=-0" (111.116b)

Nous avons utilisé I'identité de parametre chaine donnée d’ équation (111.111d) dans (111.116a).

De méme, en posant 1(1) = 0 dans|amatrice de paramétre chaine nous obtenons :
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V(l)=®,,V(0) + ®,,i(0) (111.117a)
0=d,,V(0) + d,,i(0) (111.117b)
Alors
) s
Ly =Pp-Dy o ¥ 22
. (111.118a)
- 21
S
Z,=-0,0, (111.118b)
== (i)n(i) 2

Nous avons employé les identités de la matrice de paramétre chaine données dans |’ éguation
(111.111b) et (111.111d) pour donner les formes équivalentes de ces paramétres dimpédance,
qui démontrent que la ligne est réciproque c.-&d, Z,, =Z,,etZ,, = Z,. En substituant les
relations des divers sous matrices de paramétre chaine donnée dans I’ équation (111.94) et
(111.106).

= %»

SRV TR T O TR T A
=Y T| f([ey —ey] [ey +e 7 JTI‘

- Zc[sinh[\/TZ lﬂlcosh[\/TZ ]

 cos {2 | ][gnh[ 5 ]}120 (111.119a)

212 - 221
_2v7, e
. —\H
= Zc[si nf{\/ YZI ]]
(111.119b)

JsnV a2

Les parametres d'admittance peuvent également étre dérivés des paramétres chaine de
maniére semblable ou en se rendant compte que la matrice de paramétre d'admittance est

I'inverse de la matrice de parametre d'impédance :
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. v Llo. . A s
I{eyl—e'yl] {ey|+e'7|]?'1T|'1Y

[sinh [\/ﬁlﬂl cosh {\/WI}\?C

Il
—->

— ¥ ¢ cosh [ml][smh {\/le]l (111.120a)
?12= A21
:q)_l
12

— ~[3i n|ﬁ\/A_YZ | )]-1% (111.120b)
-t/ 201 [

Les circuits aélément localises Pi et T delafigurelll.3 (a) et (b) peuvent également
étre obtenus a partir des parameétres d'impédance et d'admittance. Par exemple, En écrivant les

parametres d'impédance comme sulit :
V(0)=(2,:- 2,0+ 2,,(i0)- 1))
V() = 2,0 - 1)+ (2, - 2,, - 10)) (11.121)

Si laligne est éectriguement petite ala fréquence d'intérét, alors nous obtenons :
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2,2, =25l V2 |H'1{co§{m JEN
-af Vi {5V |

-7 VZ
(111.1223)

|
2

Il
N>

Ou nous avons employé les expansions de série de I'équation (111.104) et l'identité de
I’ éguation (111.101a):

7., = Zc[s' nh{m | Hl
- ZC[JE | T

-yt

(111.122b)

La substitution de I’ équation (111.122) dans (111.121) donne le circuit & éléments localises T

représenté sur la figure 111.3 (b) puisgue les branches verticales ont I'admittance Zé =Ylet

A

les branches horizontales ont les impédancesZ11 —21 - 222 -z, = Z /2. De méme, les

2

parametres d'admittances de |’ éguation (111.113) peuvent étre écrits comme suit :

10)= (Vo + Yo N (0) = Vo, (V(O) -V (1)) (111.123)
S10) ==Y (V) - V() + (¥, + ¥, V(1)

Si laligne est éectriquement petite alafréguence d'intérét, alors nous obtenons :
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|
2 (111.124a)

Y, = [si nh[ml H_l\?c
:[\/WIT\?C

N (111.124b)
— Zfl | -1

La substitution (111.124) dans (111.123) donne le circuit & ééments localisés Pi de la
figure 111.3 (a) car les branches horizontales ont I'impédance Z| et les branches verticales ont

A

pour admittancesY +Y =Y +Y_ =Y.l/2.
11 12 22 21

[11.7. Matrices De Flux De Puissance Et Coefficient De Réflexion
Nous définissons |a matrice de coefficient de réflexion de tension T',, (z) et nous étudions
I'écoulement de la puissance sur laligne. La solution générale pour les tensions et les courants
est écrite sous forme des ondes positives V*(2) et1*(2) et des ondes négatives V ~(2) et (2)
apartir del’ éguation (111.34):
V(2 =V (2+V (2

o A (111.1253)
= 2c(i*(2+1(2)
i2=1"@-1" (111.125b)
aors
i"(2)=T, el (111.126a)
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" (2 =T, €°1 (111.126b)
T/'YZT, =77 (111.126¢)
Par conséquent, les ondes des tensions et des courants qui circulent dans le sens positif et

négatifs sont reliées par la matrice d'impédance caractéristique suivant :
V*(2)=2ci*(2) (111.127)

De méme, a partir del’ équation (111.33)

V(z)=V"(2)+V (2) (111.1282)
i(2)=1"(2)-1(2)

= \?c(\7+(z)—\7'(z)) (111.128b)

alors
Vi) =T, eV, (111.1293)
Vi (2)=T, €&V, (111.129b)

ot

T,22Y T, = ¢2 (111.129¢)

Avec Yc= Zc*
Nous définissons la matrice de coefficient de réflexion de tension T, (z) qui relie |’ onde
de tension réfléchie avec I’ onde de tension incidente a n’importe quel point sur laligne par:
V(2)=I,(2)V'(2) (111.130a)
en remplacant dans |’ équation (111.127) aors, nous obtenons la relation suivante :
I"(2)=YcI, (2)Zc 1" (2) (111.130b)

Par conseégquent, la matrice de coefficient de réflexion de courant est liée a la

matrice de coefficient de réflexion de tension par :
I (2)=-YcT, (2) Zc (111.131)
Lasubstitution de |’ équation (111.130a) et (111.131) dans (111.128):
V(@) =[1,+I, (2N (2)

A A ~ ~ [11.132
=[L - ZcT', (2) VeV (2) (11322
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i(2)=Yc[1, -, (V' (2)
=Yc[l,+ZcT,(2)Yc]Vi(2) (111.132b)

De méme, en remplacant I’ équation (111.130b) dans (111.125):

V(2)=Zc[1, +YcT, (2) Zc]i* (2) (111.1333)
=Zc[1,-T, (21" (2)

i(z) =[1, - YTy, (2) Zc]i* (2) (111.133b)
=1, +T @117 (2
Les matrices de coefficient de réflexion a deux points z; et z; sur laligne peuvent étre relié en

substituant les formes générales d’onde incidente et réfléchie de tensions données par
I’ éguation (111.129) dans (111.130) :

V(2)=T, €°V_
=T, (2)V*(z
v(@V(2) (111.134)
=T,(29T, " V.
En développant cette formule az = z; et z = z, adlors nous trouvons :
T, &%V, =I,(z,)T, eV, (111.1352)
et
T, &2V_=I,(z)T, e’ V! (111.135b)
donc
e'=T M, (z,) T, e'2 =e"T,T,(z) T, e’ (111.136)
Lasolution de cette équation est la suivante : (11.137)
L(z) =T, &« T, (z)T, &1
La substitution des identités de I’ équation (111.102€) nous donne :
. V2¥ (2-2) T VZ¥ (2~
[y(z,)=e" =21 (z)e * 12%) (111.138)
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De méme, nous utilisons I’équation (111.126) et (111.130), les coefficients de réflexion des

courants qui sont reliés par :

[ (z)=e/ V=2 [ (z)e 2 (111.139)
La matrice d'impédance d'entrée a un point quelconque sur lalignerelie lestensions et les

courants totaux a ce point est la suivante :
V(2)=2,(2.1(2) (111.140)
En remplacant | égquation (111.132) et (111.133) dans (111.140), nous obtenons :
Z,(2) =1L, + Ty (2 10, -1y (2) 17 Ze
=Zc[1, +YcI\, (2)Zc][1, - YT, (2)Zc]™

=Ze[1,-1, (@ 11, + 1,2 T" (11141

De méme, la matrice de coefficient de réflexion de tension peut étre écrite en termes de
matrice d'impédance d'entrée aun point sur lalignede (111.141)
I\ (2) = Z¢[Z,,(2) + 2¢ 1 '[Z,,(2) - Zc ]Yc
:[Zin (Z) - ZC ][Zin (Z) + ZC ]_1

(111.142)

Remplacant I’ équation (111.142) dans la relation du coefficient de réflexion du courant
donnée par I’ égquation (111.131), avec la matrice de coefficient de réflexion du courant est :
I (2)=-YcI',(2) Zc
=—[2,(9+2c1'2,()-2c ]

o o A A (111.143)
=-Yc[Z,.(2)-2c 1[Z,,(2) +Zc | Zc
Pour z =1 :
V() =2, i() (111.144)
Alorslamatrice de coefficient de réflexion de tension ala charge est [26]:
I, ()=2c[Z, +Zc 12, -Zc ]Yc
=[2 -2c][Z +2c]™ (111.145)

De méme, la matrice de coefficient de réflexion de courant pour une charge est obtenue a
partir de |’ équation (111.143) :

(111.146)
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Le coefficient de réflexion de tension a I'entrée a la ligne (z = 0) est donné a partir de

I’ équation (111.137) en fonction de coefficient de réflexion de tension alacharge:

r,O=T,e"T'T,OT, e T (111.147)

Nous observons a partir de I’ éguation (111.145), qu'afin d'édiminer toutes les réflexions de la
charge, laligne doit étre terminée par sa matrice d'impédance caractéristique, c.-a-d ZL =7c
c'est le casd'une ligne multifilaire (MTL). Il n'est pas suffisant de placer des impédances entre
chague ligne et le conducteur de référence. Nous aurons besoin de placer des impédances
entre toutes les paires des n lignes. La puissance totale moyenne transmise sur la ligne
multifilaire (MTL) dans ladirection positive (+) de z est [5] 5666

P (2) =5 RelV (2" (2)]

%Re [\71(2) V,(2) - \7n(z)] IZ(Z)

f;(z) (111.148)

~Lrell (i @)+ V@05 @)+ - 0, (2N ]

* est le conjugué de la quantité complexe. En supposant que laligne est accordée a sa charge,

c-&d Z, =Zc de sorte que la matrice de coefficient de réflexion de charge est nulle, c-&d.
f“v (1)=0. L'éguation (111.141) montre que les matrices de coefficient de réflexion sont nulles
atousles pointssur laligne, c.-a-d f“w (2=0.

Ainsi, il y aseulement les ondes incidentes alaligne, et il n"y aaucun flux de puissance dans
ladirection négative (-) de z.
Le flux de puissance moyen sur la ligne est donné en fonction des modes tensions et des

courants par larelation suivante [27], [28] :
P, (z)= ;—Re (\7 ti*)

- SRe YTy T

(111.149)

SilaT, et T, le sont telle que

>

<

o
I
| —

n (111.150)
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alors Pav(z)=%Re(\7;i;) (111.151)

Et la puissance est la somme des puissances des différents modes. La condition dans

I’ égquation (111.150) est équivalente a dire que les vecteurs propres des tensions et des courants

'i'v et'i'I , sont orthogonaux. Dans les sections précédentes, nous avons montré que plusieurs

cas pour lesquels les équations de MTL sont découplées et (111.150) satisfait.
L'utilisation de la notation de matrice permet une adaptation franche des résultats scalaires au
casde MTL bien quiil y ait quelques particularités uniques au casde MTL.

00

_A\M A *

1 .-’n<+> * ™ §_w o
i - i a " *

V(&) 50 0

50 Q V,i(0)

Figure 111.6: schéma d'une ligne de trois conducteurs pour illustration des résultats

numeriques.

I1.8 Conclusion

Dans les lignes de transmission multifilaire I’ analyse dans le domaine fréquentiel est la

plus utilisée pour trouver la solution générale des lignes a n+1 conducteurs. En effet, dans le
chapitre 11l nous avons étudie tous les cas possibles des conducteurs des lignes de
transmission multifilaire et nous avons classe les types de circuit équivalant existé. En suite
nous avons vu les caractérisations des lignes a 2n port en utilisant les parametres chaines

matricielles d' impédances et d’ admittances.
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[V.1. Introduction

L es filtres passe bande est un réseau & deux—portes |aissent passer des signaux ayant des

fréguences comprises dans un intervalle donné appelé bande passante. Nous nous intéressons
aux filtres passe bande a ligne microrubans. De tels filtres permettent de sélectionner la bande
utile du signa dans le spectre éectromagnétique environnant qui est de plus en plus
encombré. La synthése d’ un filtre consiste a se rapprocher le plus possible des caractéristiques
d'un filtre idéal. Les gabarits des filtres définissent les valeurs acceptables pour une fonction
defiltrage donnée (figure 1V.1).

FigurelV.1: Réponseidéale et exemple de gabarit.

Ces fonctions peuvent étre obtenues a I'aide de différentes technologies plus ou moins
performantes d’ un poins de vue électrique (sélectivité, gain, platitude dans la bande, rejection
hors bande etc.) et d'un point de vue intégration dans les systémes (masses, encombrement,
solution de déport du signdl...) la partie électrique des contraintes est essentiellement définie
par le gabarit. Les contraintes d'intégration impliquent des choix technologiques exigeant
souvent un compromis avec les caractéristiques électriques .par exemple Les fonction de
filtrage intégrées dans les charges utiles des satellites de télécommunication doivent étre
congues via des technologie |égéres et peu encombrantes tout en étant trés performantes d’un
point de vue éectrique .en effet le poids et la masse de la charge utile d’un satellite vont
directement se répercuter sur son prix de lancement.

Devant celles-ci la conception des filtres apparait de plus en plus comme I’ un des points
durs lors de la conception de systémes hyperfréquences. En effet, la conception de filtre est en
général divisée en deux grandes parties : la synthése et la mise en oeuvre technologique. La

synthese du filtre nous permet d’identifier la topologie du circuit de filtrage et de définir les
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valeurs (impédances, longueurs éectriques) des él éments constitutifs du filtre en rapport avec
les caractéristiques électriques a atteindre (bande passante, fréquence, niveau de ré§ection,
etc.). Cette étape constitue alors le point de départ de la mise en oeuvre technologique. En
effet, en fonction de la gamme d’impédances réalisables, de la faisabilité technologique et de
lafacilité d’ implémentation, le concepteur choisira la technologie d’ implantation. Dans le cas

ou cette technologie est imposee on s'interdira aors |’ utilisation de certaines topol ogies.

|V.2. Technologies planaires

L’ utilisation d’une technologie planaires est une solution pour remédier aux probléemes
d’ encombrement et de poids des structures volumiques. Le point faible des circuits planaires
est de présenter des pertes d’insertions plus importantes que les topol ogies volumiques.
Cependant, contrairement aux technologies volumiques, les réalisations des lignes de
transmissions planaires simplifient les interconnexions. Elles sont ainsi utilisées aussi bien en
technologie circuit imprimé qu’ en technologie circuit intégré.
Dans cette partie, une bréve description des caractéristiques des différentes topologies de
lignes planaires utilisées dans le domaine du filtrage est présentée, a savoir les topologies

microruban, coplanaire, coplanar stripline (CPS), afente et multicouche.

IV.2.1. Topologie microruban (MS)

IV.2.1.1. Laligne microruban

La ligne de propagation microruban (Micro Strip ou MS) est constituée d'un plan de
masse, d'un substrat et d’un ruban métallique (figure IV.2) [28]. Le substrat sert a la fois de
support mécanique et de milieu de propagation. La présence de I’interface air-dielectrgiue ne
permet pas la propagation d’'un mode purement transversal TEM (Transverse Electro-
Magnétique) car les amplitudes des composants longitudinales des champs éectriques et
magnétiques sont suffisamment faibles pour étre négliges. Cependant La distribution du
champ est cependant proche de celle du mode TEM (quasi-TEM).

113



Chapitre IV :  Filtre passe bande ultra bande large (ULB)

Plan de masse

Figure1V.2: Vued une ligne microruban et de ses lignes de champs électrique et magnétique

Ains pour simplifier I’analyse, une ligne microruban peut étre remplacée par une ligne
homogene équivaente (figure 1V.3) entouré d’un milieu diélectrique de permittivité effective
établi apartir des paramétres:

e Lalargeur du ruban w.

e La hauteur h du substrat.

e Le constant diélectrique du substrat er .

Figure1V.3: Uneligne microruban avec son modd fixe.

IV.2.1.1.1. Avantages et inconvénients

Trés utilisée pour réaliser des circuits hyperfréquences, cette topologie permet d’ assurer une
large gamme d’ impédances caractéristiques réalisables en technologie circuit imprime (10 Q a
200 Q environ), et ceci quel que soit le substrat choisi. C'est un peu moins le cas en

technologie circuit integre ou |’ épaisseur du substrat de quelques um limite leur utilisation
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pour des impédances inférieures a environ 70Q, les pertes augmentant fortement avec le
rétrécissement de la largeur des rubans. Un autre avantage est que le procéde technol ogique
des lignes microruban est relativement simple a mettre en oeuvre et donc peu onéreux.

Cependant, si la connexion de composants en série reste simple, le report d’ééments en
paraléle est plus complexe et nécessite des vias pour assurer la connexion avec le plan de
masse sur la face inférieure. L’ influence des trous métallises (pour réaliser les vias) sur les
performances électriques du circuit n’est pas négligeable et leurs effets parasites doivent étre
pris en compte. Malgré ces quelques inconvénients, cette technologie reste largement
employée, les avantages compensant souvent avantageusement les inconvénients. En outre,
contrairement aux autres technologies, les bibliotheques de modéeles électriques sont tres

compl etes.

1V.2.1.1.2. Formulesd’ analyses et de synthéses

a- Formule d’analyse

L’analyse de la ligne microruban consiste a déterminer a partir de ces paramétres
physiques, la permittivité effective, et lalargeur équivalente nécessaire a la détermination de
I’impédance de caractéristiques de cette ligne.

Les expressions approximatives anal ytiques sont présentées dans lalittérature.

Pour laligne microruban nous avons pour les lignes étroitesW h < 3.3 :

2
zc=ﬂ In a4 16(—hj PR Rty PPN (IV.1)
2e, +1) w w 2 e, +1)\ 2 & 4

Pour lesligneslargesW h > 3.3

_ 2 _ -
;1190 W In4_Infex?/16) &, 1), [ +1 |n”_e+|n[ﬂ+o.94j (IV.2)
[2(¢,)|2h = 2 € 2ne, 2 2h

r

b- Formule de synthése

La synthése permet quant a elle de déterminer les dimensions et la nature du diélectrique
utilisé, pour une impédance caractéristique donnee.
8

w | exp(A) - 2exp(-A)

h |2 g -1 0.61
—<B-1-In(2B-1) + - -1)+0.39-—— w/h<2
ﬂ{ ( ) 2¢, {ﬂ({? ) £ H /

r

w/h>2
(IV.3)
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avec .

Mo &+

A=2e 1 2 +1)+(8r _3(0.23+0'—11j

B: T TIO

2z, Z.
La permittivité relative eeif est cal culée par |es formules suivantes :

2
ot :%(5r +1)+%(8r —1)(1+@j wh>1

w (IV.4)

12 2
b = ~(e +D (e, —1){(1+ @j('-f@om (1—"-") } wh<1
2 2 w h

c- Affaiblissement d’une ligne microruban

L’ atténuation des signaux au cours de leur propagation sur les circuits microrubans est
principalement due a quatre causes :

Les pertes ohmiques du conducteur (ou pertes par effet de joule) ;

> Lespertesdiéectriques;

> Les pertes par rayonnement principal ement due aux discontinuités ;

» Lespertes par ondes de surface.
D’ autres pertes beaucoup plus faciles a maitriser et a évaluer. Plusieurs facteurs affectent le

comportement des lignes microrubans.

» Lestolérances de fabrication sur les différents matériaux ;

> Les éats de surface de ces matériaux ;

> Levidllissement des matériaux.
II'y atrois principaux types de pertes dans les lignes microrubans : dans les conducteurs, dans
les diélectriques et par rayonnement.

d- Discontinuité dans les lignes microrubans

Les lignes de transmission dans les circuits ne sont jamais droites ou uniformes. Elles
comportent des discontinuités comme des changements de direction, de largeur, des

intersections.
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circuit ouvert double marche

— - —.

coude
croisement jonction T

Figure |V .4: Principales discontinuités.

Ces discontinuité sont peuvent étre al’ origine de I’ apparition de modes supérieurs. Ces modes
S atténuent rapidement lorsgue I'énergie s éoigne de la discontinuité, si la fréquence de
travail est inférieure a la fréquence de coupure, ce qui peut ne plus étre le cas lorsque les
fréguences de travail augmentent. De plus toujours pour des fréguences élevées, le mode
dominant devient dispersif et ladiscontinuité est al’ origine d’ un rayonnement parasite.

IV.2.2. Topologie coplanaire (CPW)

La topologie coplanaire (CoPlanar Waveguide ou CPW) est constituée de deux plans de
masse et d’un ruban central situes sur la méme face du substrat (Figure 1V.5 (a)). Comme le
montre la figurel V.5, deux modes peuvent étre excites en continu, du fait de la présence de
trois conducteurs. Un mode quasi TEM (dit coplanaire ou mode impair) peu dispersif, et un
autre mode quasi TE (dit de fente ou mode pair) dispersif. Ce dernier mode est supprime en

forcant les deux plans de masse au méme potentiel.
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(®) (©)

FigurelV.5: (@)Ligne coplanaire - lignes de champs é ectrique et magnétique, (b) mode
impair quasi TEM et (c) mode pair quasi-TE.

La gamme des impédances caractéristiques réalisables est plus faible que pour une ligne
micro ruban vers les basses impédances caractéristiques, la difficulté étant liée alalargeur des
gaps. En revanche, cette topol ogie offre un avantage de flexibilité du fait que deux parameétres
géomeétriques, la largeur du ruban et du gap, permettent de réaliser une méme impédance
caractéristique alors que I’ on ne dispose que d’un paramétre (largeur du ruban) pour la ligne
microruban. De plus, cette topologie posséde I’ avantage d’ étre unipolaire (un seul niveau de
meétallisation). Ceci facilite la connexion des composants a la masse. Toutefois, la présence
des plans de masse sur la méme face que le ruban du signal conduit a des surfaces occupées
par les lignes coplanaires supérieures a celles de lignes microruban éguival entes.

Enfin, contrairement a la technologie microruban, les bibliotheques de modéles de motifs

coplanaires sont peu dével oppes.
IV.2.3. Topologie de ligne a fente (CPS)
La figure IV.6 présente la topologie de ligne a fente (CoPlanar Strip ou CPS) et les

parameétres associes : Wi la largeur du ruban (W1 # W2 pour une configuration asymétrique),
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S la largeur de la fente entre les deux rubans et h le hauteur du substrat utilise ayant une
permittivité g.. Une telle structure peut étre vue comme la structure duale du guide d’ onde
coplanaire. Les lignes de champ électrique se développent a travers la fente et les lignes du
champ magnétique entourent |es conducteurs.

Les topologies microruban et CPW sont tres largement privilégiées pour la réalisation des
circuits intégres du fait que la ligne CPS présente une forte dispersion. Cependant, la ligne
CPS présente les avantages de la ligne CPW. En effet, grace a la disposition des deux rubans
conducteurs sur la méme face du substrat, |'insertion des composants série et paraléle
S effectue sans avoir recours aux trous métallises qui introduisent des éléments parasites [29],
[30]. De plus, une ligne a fente occupe moins de surface que son homologue CPW. Ceci
conduit a des codts de fabrication plus bas.

, S ;
<>¢ ><—>

Rubans
1 LA s métalliques
;! L9

FigurelV.6: Ligne CPS et de ses lignes de champs électrique et magnétique.

Aujourd’hui, la technologie CPS peut présenter un insert pour la conception des circuits
integres radio fréquences du fait de la réalisation aisée de fortes impédances caractéristiques.
Cependant, les bibliotheques de modeles électriques sont tres peu fournies ce qui limite

I’ utilisation de cette technol ogie pour la conception des circuits [31], [32].

IV.2.4. Latechnologieligne afenteou dotline

La configuration d' une ligne a fente (slot line) est montrée sur la figure IV.7. Elle

consiste en un substrat avec une fente dans la métallisation d’ une face unique du substrat.
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+T
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h

FigurelV.7: Coupetransverse d'uneligne ot line.

Cette géométrie planaire est convenable pour les circuits intégrés. Dans une ligne a fente, le
mode de propagation est principalement TE. La topologie de ligne a fente offre I’ avantage de
la flexibilité du circuit en ce qui concerne le report des composants en série et en paralléle,
une gamme plus large des valeurs des impédances caractéristiques, I’ @imination du couplage
entre les lignes, assurant donc une meilleure intégration. Par contre, ce type de ligne souffre

d une forte dispersion en haute fréguence.

IV.2.5. Technologies multicouche (LTCC)

Pour satisfaire alafois aux critéres de faibles codts, de faible encombrement des circuits
et interconnexions, et de montée en fréquence des systemes de communication, des solutions
d’intégration multi niveaux ou multicouches ont ete développes. La plus répandue est la
technologie LTCC pour « Low Temperature Cofired Ceramic ». Cette technologie comprend
plusieurs couches diélectriques avec des permittivités différentes (céramique, polyamide,
téflon ...). Les méhodes d empilement des couches diélectriques se différencient au niveau
du colt qui augmente avec la technicité demandée pour la fabrication. Les motifs conducteurs
et les léments passifs sont réalises a partir de différents procédes (couche mince, métal
épais...). Les différents niveaux de métallisation peuvent étre couples par champ

électromagnétique ou directement connectes entre eux par

I'intermédiaire de trous métallises. Les différentes couches sont usinées séparément et ensuite
assembl ées en une seule étape par cuisson.

Cette technologie permet de réduire fortement la surface d'un circuit en utilisant I’ épaisseur
(soit les trois dimensions) avec des performances éectriques équivalentes a des structures
planaires.

La conception et la fabrication d'un filtre passe bande avec couplage a I'extrémité
(edgecoupled) en technologie LTCC ont été montrées dans [33]. Le prototype Chebyshev de
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4™ ordre a été utilise pour concevoir le filtre avec une ondulation de 0,05 dB de 3,4 a 4,6
GHz.

Le filtre a été fabrique en utilisant DuPont type 851A3. Les couches ont une épaisseur unique
de 0,165 mm et une primitivité relative de 7,9. Les couches nombre 4 a 20 peuvent étre
utilisées pour implanter le circuit ce qui donne une flexibilité de conception difficile a trouver
dans les autres topologies. Dans [33], les auteurs ont choisi d’employer les 20 niveaux afin
d avoir des fentes entre les lignes couplées e plus large possible (plus facile a fabriquer).

L’ épaisseur du substrat considere est donc de 3,3 mm. Les deux plans de masse de haut et de
bas ont été connectes sur toutes les extrémités. Le filtre mesure présente des pertes d’insertion
de 1,5 dB et une rejection hors de bande supérieur a 50 dB. La deuxieme harmonique a été
atténuée (-25 dB).

Des filtres miniatures en technologie LTCC pour des applications téléphonie mobile sont
publies [34]-[35]. La figure IV.8 montre la structure d’un filtre passe bande et combline
d’ordre deux [90]. Elle se compose de cing niveaux. Le matériau utilise est de BiCaNbO

ayant unerelative permittivité relative de 58.
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FigurelV.8: Filtre d’ ordre 2 en technologie LTCC [36].

Comme le montre lafigure 1-19, le niveau ligne planaire se compose de deux rubans (a et &)
couples en paralléle. La capacité de couplage est réalisée sur le niveau au-dessus. Sur ce
niveau, il y aquatre électrodes : dont b et b’ sont pour la capacité de couplage de entrée/sortie,
c pour la capacité de chargement reliée alamasse et d est |a capacité d'inter-résonateurs.

Cette derniere capacité a I’avantage d’introduire un zéro de transmission afin d’améliorer la
réponse du filtre. Deux filtres sont concus avec une fréquence centrale de 0,95 et 1,9 GHz.
L’ encombrement des deux filtres est de 4,5 mm x 3,2 mm x 2 mm. Les filtres mesures
pressentent des pertes d’insertion respectivement de 1,8 et 1,2 dB. Dans les deux cas,

I" adaptation dans la bande passante est meilleure que 20 dB et |e paramétre de transmission

pressente un zéro de transmission pres de la bande passante.

1V.3. Généralités sur lesfiltres

Lefiltrage d’un signal consiste a separer la bande de fréguences utiles des bandes inutiles.

Il existe quatre types defiltrage :
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> filtrage passe bas

> filtrage passe haut

» filtrage passe bande
» filtrage coupe bande

L’ opération de filtrage consiste donc a laisser passer une bande de fréquence permise et a
éliminer toutes les autres bandes de fréguence. Ces différents types de filtrages peuvent étre
illustrés par ses gabarits idéaux ou les bandes permises sont définies en fonction des
pulsations de coupure (figure 1V .1).

Hijw) Hijaw) Hijaw) Hije)

r r 9 r F

@, @ o, ®, @, o,
(a) (b) (c) (d)

FigurelV.9: Gabarits des filtresidéaux : (a) passe bas (b) passe haut (c) passe bande (d)
coupe
Bande.

Néanmoins, le filtre idéal est irréalisable compte tenu du principe de causalité et de la
relation de Bayard-Bode [37], [38]. Nous sommes donc contraints d effectuer des
approximations de la fonction d’ amplitude du filtre. De cette maniére, nous ne pouvons que
nous approcher des réponses des filtres illustrées dans la figure IV.1. Ainsi, a chague
application de filtrage, un cahier de charge est associé comportant les spécifications définies
par un gabarit. Les figures 1V.2 et 1V .3 illustrent I’ exemple de ce gabarit pour le cas de filtre
passe bas et | e filtre passe bande respectivement.

atténuation (dB)
ry

L J
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Figure1V.10: Exemple de cahier des charges d’ un filtre passe bas.

atténuation (dB)

n
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e,
.
L
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FigurelV.11: Exemple de cahier des charges d un filtre passe bande.

Pour le cas du filtre passe bande, |es paramétres définis pour caractériser ses réponses
fréguentielles sont (figure 1V.12):

- fréquence centrale, fO

- bande passante a |’ ondulation (fC3- fC2)

- fréguence de coupure a 3 dB, basse fC1 et haute fC4

- bande passante a 3 dB, (fC4- fC1), (bande passante d’ intérét lorsqu’ on considéere les pertes)
- bande passante relative a 3 dB, (fC4- fC1) / fO

- ondulation

- perte d’insertion dans la bande, al

- niveaux de rejection dans la bande atténuée (a2 et a3)

o(dB)

-

et
Fal

réjection bande
basse
haute

réjection bande

...................

perte
d'insertion . ¢

o |
. Y ondulation

‘\
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FigurelV.12: Gabarit en amplitude d’ un filtre passe—bande.

IV.3.1. Notions de gain et fonction defiltrage

La méthode de synthése d'un filtre micro-onde se base sur le calcul de la fonction de

filtrage. Cette fonction de filtrage correspond au gain d’insertion, souvent confondu avec le
gain transducique [39]. La distinction entre ces deux notions est donnée dans les paragraphes

qui suivent.
IV .3.1.1. Gain d’insertion

Le gain d'insertion d’un quadripdle est le rapport entre la puissance fournie a la charge
Py et la puissance fournie a cette méme charge lorsqu’'elle est directement reliée au

générateur P ,:
R (IV.5)

G, =
I:)Lb
Avec P,y la puissance déivrée a la charge Zi. avant I'insertion du quadripble et P, la

puissance délivrée ala méme charge apres |’ insertion du quadripdle (Figure 1.1). Ce gain peut

étre exprimé en fonction de latension ou du courant :
2 2
= =
VLb

(1V.6)
Ce gain peut également s exprimer en fonction des termes de la matrice ABCD du
guadripble par la détermination des valeurs des tensions aux bornes de la charge avant et

apres |’ insertion du quadripdle
ILI: II.-
Ze —9—»—‘ Z, O] —?—>—|
Quadri-
pole Via Z,

0

3

®)

(@
Figure1V.13: Circuit éectrique. (a) Charge connectée directement au générateur

(b) Charge avec insertion du quadripdle.

125



Chapitre IV :  Filtre passe bande ultra bande large (ULB)

Z, +Z, i
AZ, +B+CZ Z +DZ|

G :I (IV.7)

Dans les systemes micro-ondes, la charge et le générateur sont souvent adaptés a une
méme impédance Zo (502). Dans ce cas, Zc = ZL = Zo, €t I’expression du gain d'insertion

devient :

2
A+B/Z,+CZ,+D|

|2

(IV.8)

-

Or, en utilisant les équations de passage de la matrice ABCD aux parameétres S, on déduit que
le gain d'insertion est dans ce cas égal au carré du module du coefficient Se1:

G =[S, (IV.9)

Le gain d'insertion d' un quadripble passif peut étre supérieur a 1, lorsque ZL n’est pas

le complexe conjugué de Zc. Par exemple, s Zc=90 Q et Z1=10 Q, l’insertion d’un
adaptateur d’impédance entre le générateur et la source augmente la puissance délivrée a la

charge: PLa> PLb.
IV .3.1.2. Fonction defiltrage

La représentation donnant |’ atténuation et la phase du filtre en fonction de la fréquence
est une caractéristique essentielle du filtre. C'est la fonction de filtrage. En utilisant
I’expression générale de la fréquence complexe p=o+jw, la fonction de filtrage d'un filtre

donnée par le paramétre Sz1, se met sous laforme :

Su(p) _N(p) (IV.10)

D(p)
Ou N(p) et D(p) sont des polyndmes de la variable complexe de la fréquence p. Pour un
systéme sans pertes, o= 0 et p = jw, Souvent, la conception d’un filtre repose uniquement sur
sa réponse en amplitude surtout pour les systemes bande étroite. Les pertes d’insertion sont
données en dB par :

|L=Gi:—20|og(|sﬂ|) (IV.11)

|
Comme |S21f + [S11f = 1 pour un systéme sans pertes, les pertes par réflexion sont exprimeées

par :

RL =10loglL—|S,’) (IV.12)
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Cependant, la phase d’un systéme est également une caractéristique trés importante, en
particulier lorsgue I’on considere le systéme large bande. En effet, la phase de la fonction de
filtrage renferme toutes les propriétés de distorsion de phase définies par |e retard de phase et
le temps de groupe dans la bande passante. Qualitativement, une variation de phase est

souvent associée a un décalage temporel du signal. Le “retard” de phase est donné par :

¢21 = arg(821) (1V.13)

Le temps de groupe correspond a la pente de la courbe de phase :
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Généraement, la phase est une fonction non linéaire de la fréguence. Dans certaines
applications, une variation importante dans la phase du systéme est souvent associée a une
détérioration de la dispersion du dispositif, ce qui peut entrainer une “désynchronisation”
préudiciable des signaux filtrés.

Lafonction de filtrage peut étre également reconstruite a partir de la distribution de ses pbles
et zéros. Les poles et les zéros renferment des informations importantes sur la sélectivité, le
temps de groupe et la stabilité du filtre. L’ é&ude de la distribution des pdles et des zéros est

explicitée dans |e paragraphe suivant.

IV.3.1.3. Poles et zéros

La synthése d'un filtre au moyen d’ une fonction de filtrage consiste a placer les poles et
les zéros de la fonction de transfert de maniére a obtenir une réponse fréquentielle
passante/bloquante aux fréquences souhaitées. Les valeurs de p qui annulent la fonction de
filtrage sont les zéros du filtre, et les valeurs de p pour lesquelles la fonction tend vers I infini
sont ses poles. Les z&os du numérateur N(p) et du dénominateur D(p) sont donc
respectivement les zéros et les pbles du filtre.
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La position des zéros et des poles définit les propriétés du systeme. Leur répartition
permet d’ établir le lien entre la réponse en amplitude et en phase. Ils sont représentés dans le
plan complexe de lafréguence ou le plan p.

Un systéme peut avoir une répartition des poles et des zéros différente pour une méme
réponse en amplitude. La réalisation du filtre impose de placer les pdles complexes par paire
conjugueée, et d’ assurer un nombre de poles égal ou supérieur au hombre de zéros. Les poles
doivent étre situés a gauche de I’ axe imaginaire afin d’ assurer la stabilité du filtre. Dans le cas
contraire, I’amplitude et I’énergie des oscillations augmentera exponentiellement avec le
temps : une condition impossible pour un systeme passif. En pratique, la séectivité
fréguentielle du pdle diminue lorsgue |’ on s éoigne de |’ axe imaginaire.

Si les zéros d' un filtre stable sont situés a I’ intérieur du cercle unitaire, lefiltre est aors
aminimum de phase. Quand les zéros sont situés en dehors de I’ axe imaginaire, ils permettent
d’aplatir le temps de groupe et minimiser ains la distorsion. En pratique, les zéros sont

souvent situés sur |’ axe imaginaire assurant ainsi une meilleure sélectivité.

|V.4. Principales topologies planaires desfiltres passe-bandes

Les filtres planaires ont pour avantages un tres faible encombrement et poids, et un
excellent degré d'intégration avec les dispositifs micro-ondes. En revanche, leurs points
faibles restent leur limitation aux faibles puissances et surtout leurs performances é ectriques
aux hautes fréguences pour lesquelles, les pertes métalliques, diélectriques et par rayonnement
augmentent. Une multitude de topologies planaires existent. Nous décrivons ici les plus

communément utilisées.

IV.4.1. Filtres a éémentslocalisés

Ce type de filtres correspond a la transcription directe d’un modele équivaent basse
fréguence micro-onde. Les éléments réactifs localisés sont réalisés en technologie CM'S pour
les filtres sur PCB ou intégrés pour les filtres MMIC. Par exemple, les inductances peuvent
étre réalisées sous formes de ligne en méandres et en spirae (figure 1V.14), les capacités a
I’ aide de lignes interdigitées ou de diélectriques séparant la surface métallique (Figure IV.15).
Les ééments hybrides doivent avoir des dimensions géométriques faibles devant la longueur
d’ onde. Sur lafigure 1V.14, lavaeur de I’ inductance maximal e atteinte avec une géométrie en
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spirale est de 10 nH. Alors que la capacité interdigitée est plus utilisée pour des faibles valeurs
de la capacité (inférieure a 1 pF), la valeur maximale atteinte par une capacité MIM est de
I’ordre de 30 pF. En plus de la compacité, ils présentent les avantages de faible colt et de

facilité de conception.

[ o]
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Figure1V.14: Inductances localisées. (a) en méandres. (b) en spirale.

= —
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FigurelV.15: Capacités localisées. (a) interdigitée. (b) MIM.

Cependant, leur faible facteur de qualité qui ne dépasse pas 50, entraine des pertes
importantes. Bien que les filtres basés sur des él éments localisés présentent un encombrement
réduit, le mangue de précision dans la modélisation, dans la caractérisation du diélectrique
ainsi que des processus de fabrication entrainent un décalage en fréquence dans la réponse du
filtre et un comportement non attendu vers les hautes fréquences. C'est pourquoi, de tels
dispositifs nécessitent une caractérisation large bande avant de passer a la conception des
filtres. En effet, les parasites de ces ééments deviennent plus importants aux fréquences
elevées et perturbent donc la réponse du filtre. Ces parasites sont a I’origine des lobes
secondaires qui apparaissent au dela de la bande passante a des fréguences proches des
frégquences de résonance de ces éléments. Ce type de filtre est limité aux fréquences
inférieures aux fréguences de résonance de ces éléments réactifs. Plusieurs filtres basés sur
une topologie hybride alliant des lignes de propagation et des é éments réactifs localisés sont

proposés dans [40], [41].
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IV.4.2. Filtres a stubs

Dans le filtre a saut d’impédance, |a capacité en paralléle est réalisée par une ligne de
faible impédance caractéristique. Quand I'impédance est trés faible, la structure physique
ressemble plus a des stubs perpendiculaires a la ligne principale. Les filtres a stubs peuvent
ains étre utilisés pour concevoir des filtres passe-bas comme le montre la figure 1V.16. Un

stub a circuit ouvert d’ impédance Zs et de longueur | est équivaent a la fréquence o a une

susceptance :
C, :itan(z—ﬂlj pour | <A,/4 (1V.17)
Z, A
"z, 7]
I L9

FigurelV.16: Structure d'un filtre & stub en microruban.

La structure de la ligne a stub est également utilisée pour réaliser des filtres passe bande.
L’ exemple de lafigure IV.17 montre des lignes de longueur A/4 alafréquence centrale fo sont
chargés par des stubs court-circuités de longueur A/4 ou des stubs a circuit ouvert de
longueurs A/2. La réponse du filtre dépend des impédances caractéristiques de la ligne
principale et des stubs. L es équations de conception sont développées dans [42]. Lefiltre avec
des stubs court-circuités a un zéro de transmission situé a 2fo et une bande passante parasite
centrée a 3fo. Par contre, les zéros de transmission du filtre a stubs en circuit ouvert sont situés
afo/2 et 3fo/2 et les bandes passantes indésirabl es apparaissent aux fréquences f = 0 et f = 2fo.

Cesfiltres constituent de bons candidats pour laréalisation des filtres alarge bande passante.
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FigurelV.17: Circuit électrique d’ un filtre passe-bande a stubs.

1V.4.3. Filtres a base de résonateurs

Les filtres a base de résonateurs couplés sont bien adaptés pour les faibles bandes passantes,

inférieures a 20 %.

1V.4.3.1. Résonateur s demi-onde

Ces résonateurs présentent une longueur égale a la moitié de la longueur d’onde a la
fréguence fondamentale de résonance fo. Des résonances peuvent également apparaitre aux
fréquences (2k+1)f,, avec k = 1, 2, 3, .... Les topologies de filtres & résonateurs demi-onde
couplés en série, en paralléle et a couplage croisé sont présentées dans les paragraphes

suivants.

a) Résonateurs demi-onde couplés en série: Lafigure IV.18 présente la topologie de filtres

a résonateurs demi-onde couplés en série. Le couplage qui se fait au niveau des gaps entre
deux résonateurs voisins est de nature capacitive. Les valeurs des longueurs de lignes et des
susceptances sont données par la synthése dans [42]. La taille et les faibles valeurs des
capacités de couplage obtenues avec les gaps constituent la principale limitation de cette

topologie. Citons quelques filtres a résonateurs couplés en série [43].
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L’introduction du couplage inductif dans [44] permet la suppression de la deuxiéme

résonance.

T ) I s e

FigurelV.18: Topologie d un filtre & résonateurs couplés en série.

b) Résonateurs demi-onde couplés en paralléle : Ces filtres sont constitués de résonateurs

demi-onde couplés en paralléle sur la moitié de leur longueur avec les résonateurs adjacents.
Cette disposition assure un plus fort couplage entre les résonateurs (Figure IV.19), et permet
de concevoir des filtres possédant une bande passante plus large que celle de la topologie a

lignes couplées en série.

R A—

7,
FigurelV.19: Topologie d un filtre a résonateurs couplés en parallee.

Pour ce type de filtre, la fréquence centrale est fixée par la longueur des lignes aors que la
bande passante est déterminée par les couplages inter-résonateurs. Les équations de synthese
des parametres géométriques de cette structure (gap entre les lignes et longueur et largeur des
lignes) sont données dans [45], [46]. Lorsgue I’ ordre du filtre augmente, I’ encombrement du
filtre devient important. En dépit de la facilité de I’implémentation de cette structure, le filtre
souffre de lobes secondaires aux harmoniques de la fréquence centrale. La solution d’ ajouter
des filtres passe-bas additionnels en cascade n’est pas satisfaisante puisqu’ elle augmente la

surface du filtre et introduit
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des pertes d’insertion supplémentaires. Une modulation périodique sinusoidale [47] et carrée
[48] de la largeur des lignes couplées, peut étre utilisée pour reeter les harmoniques.
L’ addition de résonateurs en anneau circulaire CRSS a proximité des lignes couplées dans
[49], démontre leur efficacité en termes de suporession du premier lobe secondaire et
I atténuation du second sans modification de la réponse dans la bande passante.

Dans le but de miniaturisation, Cristal et Frankel ont replé le résonateur en forme de « U ».
Ces résonateurs, connus sous le nom de “Hairpin” [50] sont présentés sur la figure 1V.20.
Plusieurs variantes de résonateurs Hairpin miniaturi sés ont été proposees.

Citons le résonateur chargé par une capacité CMS [51] ou interdigitée [52]. Des résonateurs
couplés en parallele capables de contrdler la suppression des lobes secondaires sont proposes
dans[53].

I [ SN N | S

FigurelV.20: Layout d un filtre & résonateurs en U couplés.

c) Résonateurs en anneaux a couplage croisé: Les filtres a couplage croisé entre

résonateurs (Figure 1.15) présentent une bonne sélectivité et de faibles pertes d'insertion dans
la bande passante. En effet, le couplage croisé permet au signal d’avoir plusieurs chemins
entre |’ entrée et |la sortie du systeme. Selon le déphasage entre les signaux, des zéros ou des
pbles de transmission peuvent étre crées. Le calcul de la matrice de couplage et des facteurs
de qualité a partir de la fonction de filtrage a été largement utilisé pour la conception des

filtres arésonateurs couplés[54].
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FigurelV.21: Layout d un filtre a couplage croisé entre résonateurs.

Les méthodes de calcul rigoureuses des différents types de couplage (couplage capacitif,
couplage inductif et couplage mixte) ont été dével oppées pour des résonateurs en microruban
dans [55,56]. Des résonateurs en U [57] et des résonateurs miniaturisés [58] sont proposés
dans |le double but de réduire I’ encombrement et d’ élargir |a bande rejetée. Afin d’améliorer la

sélectivité, des cascades de quatre résonateurs sont proposées dans [45, 57].

IV.4.3.2. Résonateurs quart-d’onde

Ces résonateurs distribués présentent une longueur égale au quart de lalongueur d’ onde a

la fréquence fondamentale de résonance fo. Deux types de résonateurs seront décrits : les

résonateurs en peigne et les résonateurs interdigités.

a)Résonateurs en peigne Les filtres a résonateurs en peigne sont plus connus sous leur

dénomination anglo-saxone filtres « combline ». Chague ligne quart d’ onde courtcircuitée a
I”une de ses deux extrémités, est reliée ala masse al’ autre extrémité par une capacité comme
présenté sur la Figure 1.16. La présence des éléments capacitifs rend la longueur des lignes
inférieure a A/4. La seconde bande passante se trouve alors autour de la fréguence 2fo. Quand
la valeur de la capacité de charge augmente, la longueur de la ligne diminue, entrainant donc
un filtre plus compact avec une bande de rgection plus importante. Par exemple, si les lignes
font A/8, la deuxieme bande passante aura lieu vers 4 fois la fréquence centrale de la bande
passante souhaitée. En pratique, la longueur minimale du résonateur est limitée par la

dégradation du facteur de qualité non chargé et I'importance des valeurs des capacités
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nécessaires. Des résonateurs en peigne en U [59] et a saut d’'impédance [60] ont été introduits

pour réaliser des filtres Comb line plus compacts.

T
T I

b

T T T
T T T

i

FigurelV.22: Layout d un filtre combline.

b) Résonateurs interdigités : Similaires aux filtres « combline », les filtres a résonateurs

interdigités sont constitués de lignes de propagation quart d’onde (a la fréquence centrale fo)
disposées en paralléle comme le montre la figure IV.23. Chacune de ces lignes quart d’ onde
court-circuitée a I’'une de ses deux extrémités est en circuit ouvert a |’autre extrémité. La
seconde plage de fréquence présentant une résonance se trouve alors autour de la fréquence
3fo. La réduction de I’encombrement est facilement acquise grace a I'utilisation des
résonateurs pseudo-interdigités en forme de U [45].

1V.4.3.3. Dual Behavior resonator

Le résonateur DBR (Dual Behavior Resonator) est basé sur I’ association en paralléle de deux
structures stop-bande différentes. Une simple réalisation consiste a charger une ligne de
propagation par deux stubs paralléles en circuit ouvert. Le résonateur demi-onde créeé par ces
deux stubs permet d obtenir une bande passante centrée a la fréquence fondamentale fo. La
longueur des stubs étant différente, deux zéros de transmission seront définis a leur fréguence
de résonance située de part et d'autre de fo. Ce résonateur a été introduit par Rizzi [39].
Ensuite, les équations de conception et de synthese de ce type de filtre ont été dével oppées au
LEST [61]. L’ originalité de ce filtre porte sur le contréle indépendant de ses parametres de
réglage. Ce type de filtre offre I’avantage de la facilité de réalisation. Par contre, des lobes

secondaires apparaissent aux différentes harmoniques.
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FigurelV.23: Layout d un filtre arésonateurs interdigités.
Les stubs a saut d’ impédance ont également été utilisés pour reeter ces lobes [61,62]. La
suppression des lobes secondaires par I’insertion d une structure passe-bas dans le filtre

passe-bande est proposee dans [63].

1V.4.3.4. Résonateur s Dual mode

L es besoins croissants en termes de hautes performances des systemes de communication
par satellite nécessitent I’ utilisation des résonateurs duals modes. Ces résonateurs autorisent la
réalisation de filtres de réponse €eliptique a bande passante relative inférieure a 1 %. Leur
principal avantage repose sur leur configuration compacte et leur faible colt. Comme chaque
résonateur est doublement accordé en fréquence, le nombre de résonateurs nécessaires pour
réaliser un filtre de degré n est réduit de moitié. Le premier résonateur dual mode a été
présenté par Wolff [64]. Plusieurs structures de résonateurs en microruban sous forme de
patch en disque [65] ou carré [65] et d’anneau circulaire [65], en carré [66] ont éé étudiées.
Dans chague structure, une déformation est gjoutée en un point faisant un angle de 45°avec
les axes de couplage du résonateur. Cette perturbation symétrique facilite le couplage entre les
modes orthogonaux du résonateur (Figure 1V.24). Des patchs et des boucles triangulaires [67—
68] et hexagonales [69] ont également été proposés.

L’éude a montré que la dimension de la perturbation impose le type de la réponse,
Tchebychev ou dliptique [70]. Dans le but d' utiliser efficacement toute la surface du circuit,

surtout pour les basses fréquences, des anneaux miniaturisés ont été proposes [71].
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D=1844/7 Di/n
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Figure1V.24: Résonateurs dual-mode en microruban (a) disgque (b) patch carré (c) anneau

circulaire (d) cadre carré.

|V.4.4. Structures & Bande I nter dite Electromagnétique (BI E)

Les structures a bandes interdites photoniques ont éé introduites en 1987 par
Y ablonovitch par analogie aux structures cristallines et leur bande éectronique interdite
[72].Ces structures ont été transposees dans le domaine des radiofréquences sous le nom de
structures a bande interdite éectromagnétique (BIE). Il s'agit de lignes de transmission
périodiquement chargées par un éément réactif. La présence de ces éléments réactifs explique
la succession des bandes de fréguence permises et interdites dans la réponse spectrale ; d’ou
leurs propriétés intéressantes de filtrage. Ces lignes possedent également la propriété de
propagation d’une onde lente, qui assure une meilleure compacité[73].
Les lignes de propagation périodiques non uniformes sont largement utilisées pour différents
dispositifs comme les adaptateurs d’impédance, les résonateurs, les coupleurs et les filtres. La
géométrie de ces lignes périodiquement modulées réduit les problémes de discontinuités des
filtres & saut brusque d' impédance [74,]. Les lignes périodiques en CPW ont également été
introduites et leurs propriétés ont été éudiées dans [75]. Les structures périodiques ont été
appliquées a des passe-bas a saut d'impédance (Figure 1V.25 (@), des filtres passe-bande a
stubs, a desfiltres a défaut de plan de masse et arésonateurs couplés (Figure 1.25 (b)). Elles
ont également été utilisées pour la synthése d’un filtre passe bande par la combinaison d’un
passe-bas et d’'un passe-haut [76]. La présence des bandes interdites dans la réponse de ces
structures assure une large bande de rgjection jusqu’a 8, voire 10 fois la fréguence de travail.

Le phénomeéne d onde |lente permet de réduire I’ encombrement des filtres étudiés.
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@ (b)
Figure 1V.25: Filtres a structures périodiques (a) passe-bas a saut d’ impédance (b) passe-

bande a résonateurs couplés [76].

IV.5. Topologies desfiltres passe bande Ultra L arge Bande (UL B)

Nous avons présenté dans ce paragraphe, les topologies classiques des filtres passe-
bande. Avec |’émergence des nouvelles technologies comme la Large bande, de nouvelles
topologies de filtres sont apparues. Le paragraphe qui suit comprend la définition de Large
bande et présente la topol ogie planaires de filtres passe bandes a bande large

[VV.5.1. Définition

Au cours de sa breve histoire, la Large Bande a d’abord eu une premiéere définition
donnée par Taylor. Selon lui, le terme large bande désigne les systemes qui transmettent et
recoivent des ondes dont lalargeur de bande relative est supérieure ou égale a 25%.

La Commission Fédérale de Communications (FCC) a ensuite défini le signal Ultra
Large bande comme un signal dont |a bande passante a -10 dB excéde a tout moment 500
MHz et 20 % de sa fréquence centrale. La bande principale prévue pour LB se situe entre 3,1
GHz et 10,6 GHz. Cette bande d' environ 7 GHz de large pourrait donc éventuellement étre
décomposee en 14 sous “canaux” de 500 MHz. Un systéme de communication utilisant la
totalité de la bande, ou un ensemble des sous canaux de 500 MHz ou méme un seul canal de
500 MHz sera donc considéré comme un systeme ULB, & condition qu'il respecte les

contraintes réglementaires de mise en service.

IV.5.2. Filtres passe bande ultra large bande a résonateur a saut d’impédance

138



Chapitre IV :  Filtre passe bande ultra bande large (ULB)

Pour les applications ou la réduction de taille est critique, des filtres plus compacts
doivent étre développés. Cependant, une miniaturisation des filtres entraine généralement des
pertes d'insertion croissantes et des performances réduites. La miniaturisation des filtres
planaires peut étre obtenue gréce al’ utilisation de substrats a constante diélectrique é evée ou
I’insertion d’' ééments localisés, mais une modification de la géométrie est souvent nécessaire.
De nombreuses configurations de filtres ont été proposées dans la littérature. Ce paragraphe
présente les concepts principaux de filtres miniaturisés :

% Lignesaonde lente.
v' Résonateurs a saut d’'impédance.
v Ligne capacitivement chargée

IV.5.2.1 Structures a onde lente

En géné&ad, la taille des filtres micro-ondes est proportionnelle a la longueur d’onde
définie alafréquence de travail. Comme lalongueur d’ onde est proportionnelle alavitesse de
propagation vp, la réduction de vp obtenue par des lignes a onde lente aboutit a des filtres plus
compacts. L’introduction des lignes a onde lente permet non seulement de miniaturiser le
filtre mais également parfois de rejeter les lobes secondaires vers les hautes fréquences. Les
structures a onde lente les plus répandues sont |es résonateurs a saut d’'impédance (SIR) et les

lignes chargées capacitivement.

1V.5.2.1.1 Résonateur a saut d’impédance

La structure d’un résonateur SIR conventionnel est donnée sur la figure 1V.27 (a). Le
circuit éectrique équivalent se compose d’ une ligne de transmission chargée par des capacités
en ses extrémités (Figure V.26 (b)). Alors qu’une ligne non chargée résonne a la fréquence
pour laguelle sa longueur fait A/2, le circuit de la figure 1.26 (b) résonne pour des fréguences
plus faibles. L’ étude de cette structure montre que la fréquence de résonance et la vitesse de
propagation diminuent lorsque la capacité de charge augmente.

Lerésonateur SIR est ainsi plus compact que le résonateur aimpédance caractéristique

constante.
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FigurelV.26: Résonateur a saut d impédance (a) Layout (b) Circuit éectrique équivalent.

De plus, I'introduction des stubs a saut d’'impédance produit des zéros de transmissions
supplémentaires et augmente la sélectivité, comme démontré dans [77], ce qui contribue a
élargir la bande de réjection des filtres. En effet, le rapport de la fréquence de la deuxieme
résonance et de lafréquence du fondamental est plus élevé dans le cas d’ une ligne chargée.
Les lobes secondaires sont rejetés vers les hautes fréquences [45]. Les caractéristiques de
facteur de qualité élevé, de melilleures performances éectriques et de compacité des
résonateurs SIR de longueur A/4, A/2 et X sont étudiées dans [78]. Introduits en 1979 par
Makimoto dans des filtres combline [60], les résonateurs SIR ont été transposés aux autres
filtres passe-bandes. Citons les filtres a résonateurs couplés en série [44], en paralée [53], a

couplage croise [54] et le Dual behavior resonator [61].

FigurelV.27: Layout de filtres a résonateurs a saut d’impédance présentés dans la référence
[45].

1V.5.2.1.2. Ligne capacitivement char gée

Sur le méme principe que les résonateurs SIR, les extrémités basse impédance du
résonateur SIR peuvent étre remplacées par une capacité discréte dans le but de réduire la
taille des filtres planaires et d’améliorer leur réponse large bande. Une ligne chargée par une
capacité est également une ligne a onde lente. Cette capacité peut étre une capacité CMS, une
capacité interdigitée ou une capacité patch. En basse fréquence, les capacités CM S sont plus
compactes gue les éléments répartis. Ces capacités ont été utilisées pour réduire lataille d’un

résonateur en U et de 67 % celle du résonateur a mode double en anneau [77]. Idéalement, les
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ééments localisés ne possédent pas de remontées parasites mais souffrent de pertes

d’insertion plus éleveées.

IV.6. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté d’une maniére générale différente types de

technologies planaire pour la conception des filtres. Celle qui nous intéresse la topologie
microruban (MS). Par rapport aux technologies volumiques, les structures planaires sont plus
avantageuses en termes de taille, de codt, d'intégration et de flexibilité. Nous avons égal ement
décrit une grande variété de topologies planaires de filtres passe-bande et plus
particulierement les filtres passe bande ultra large bande (ULB) a base de résonateur a saut

d’impédance que nous allons entamer leurs analyses et conception au prochain chapitre.
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Chapitre IV:  Simulations et résultats

V.1. Introduction et objectifs

Notre travail éait consacré a la réadisation de programmes écrits en langage de
programmation FORTRAN en utilisant |a méthode des moments pour résoudre des éguations
de Laplace afin de trouver les paramétres matriciels linéiques: dinductances [L], de
capacités [C] et de conductances [G] pour les lignes de transmissions multifilaires de types
microruban d’un filtre passe bande de type ULB. Le principe de ces programmes est de
subdiviser des lignes de transmission de filtre passe bande en troncons de lignes et de calculer
les parameétres matriciels linéiques de chague trongon constitutif du filtre ULB.

Les parametres matriciels linéiques ([L], [C] et [G]) déterminés pour une structure de
filtre ULB donnée, permettent de tracer dans la plage [1-25] GHz les réponses fréquentielles

du filtre sous I’ environnement MATPAR [ 78] par exemple.

V.2. Analyse et conception d’une ligne de transmission couplée
interdigitale utilisant des troncons de lignes microrubans

La figure V.1 (&) montre le layout d’une ligne de transmission couplée Interdigitale
conventionnelle en donnant leurs dimensions en millimétre. Dans lafigure V.1 (b) nous avons
divisé la ligne en cing trongons pour les analysés chacun a part et calculer leurs parametres
linéiques (inducstance [L] et capacité[C]) du fait que la résolution analytique globale s avéré
difficile en raison de la complexité de la configuration des systémes de lignes coupl ées.

f —4-”-— By

(a)
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0 @
® | O

©,

(b)
Figure V.1: Layout d'une Ligne couplée interdigitale utilisant des trongons de lignes

microrubans conventionnelle en (a) divisée en troncon de lignes en (b) avec : I, = 6.0mm, |, =

6.45mm, g; = 0.2mm, w1 = 4.0mm et w,=1.2mm

V.2.1 Trongons de lignes microrubans et résolution numeérique

La caractérisation EM est menée en deux dimensions par le biais de la méthode des
moments (MoM). En Effet les sections transversales des trongons de lignes microrubans
simple et couplé sont respectivement présentées sur les figures V.2(a) -V.2(e). Toutes Les
structures sont supposées a faibles pertes et propagent le mode quasi transverse
électromagnétique (quasi-TEM). Chacune d’ elle est constituée d' une bande interne de largeur
(w), d'épaisseur (t), d'un substrat diélectrique d épaisseur (h), de permittivité relative () et
d’ une tangente de perte (tgd), voir tableau V.1.

RO3003
er 3
tg o 0.0013
h (mm) 1.524

Tableau V.1 : Caractéristiques du substrat utilisé.

Pour la deuxieme et latroisieme structure (figure V.2(b) et V.2(c)) I’ écart entre les deux

rubans est représenté par le paramétre ().

143



Chapitre IV:  Simulations et résultats

Nous alons prendre chague troncon de ligne a part et nous alons I’analyser en

appliquant notre programme numeérique gque nous avons écrit en FORTRAN pour les

parameétres géométriques et physiques indiqués dans le tableau V. 1.

P wi=4mm
P ——
@ & =3, 195=0.0013 I h=1.524mm
L=257 nH/m (@)
C=106.1 pF/m Wo=1.2mm
SS16 MM <4+—»
@)
_ (b)
469.40 84.49
L= (nH/m)
| 84.49  469.40
[54.10 -6.30
C= (pF/m)
-6.30 54.10 <=0.2mm Wo=1.2mm
- 4+—>
Y B
(2)
(c)
66.56 —25.88 -—161
C=|-2588 79.29 -2588| (pF/m)
-161 -25.88 66.56
Wo=1.2mm
<4+—>
]
(«)
L=473.8 nH/m (d)
C=53.21 pF/m

FigureV.2: Sections transversal es des trongons de lignes microrubans, simple en (a, d et €)
et couplé en (b, c) avec parametres EM que nous avons obtenus par laMoM.

Les caractéristiques du trongon de ligne (€) sont identiques a celles du
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Lafigure V.3 fournit dans la plage de fréquences [1, 25] GHz les résultats des réponses
fréquentielles (S11) et (Sy1) des lignes couplées interdigitales de la figure V.1 que nous avons

CONGU pour wy=1.2mm.

[}
5,
o)
s
=]
=
a
S
<

I|I|I|I|I|I|I|I|I
10 12 14 16 18 20 22 24 26

Fréquence (GHz)

Figure V.3 : Réponses des lignes interdigitales couplées conventionnelles avec w, = 1.2 mm

Sur la figure V.3, nous remarguons que la fréquence centrale du filtre est autour de
6.85 GHz, la largeur de bande est comprise entre 3.5 et 11 GHz, les pertes de transmission
(S21) sont faibles et celles de réflexion (S;1) sont trouvées égales a 11 dB a la fréguence
centrale (f;=6.85 GHz). Nous remarquons aussi |’existence d une deuxieme bande passante
pour le filtre et qui s étale de 16.5 a 21.5 GHz centrée sur une fréquence de résonnance de
fo=19 GHz.

La figure V.4(a) montre le layout des linges de transmissions couplées Interdigitales
optimisées. Dans la figure V.4 (b) nous avons divisé la ligne en cing trongons pour les
analyser chacun a part et pour calculer leurs paramétres linéiques EM (inductance [L] et

capacite[C]).
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(b)

Figure V.4 : Layout d’'une Ligne couplée interdigitale optimisée en (a) divisée en troncon de
lignes en (b). Les dimensions sont : 1; = 6.0mm, |, = 6.45mm, g; = 0.2mm, w; = 4.0mm et w,
=0.5mm.

Dans ce cas, nous avons suivi les mémes étapes d'analyse des lignes couplées

précédentes en changeant seulement lavaleur du parametre w, (w,=0.5mm). .

®

Wi=4mm

IS0

(a)

L=257 nH/m
C=106.1 pF/m W,=0.5mm
<+—>
Ym0 0920

S=0.2mm
O

(b)

638.54 178.41
= (nH/m)
178.41 638.54
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40.04 -8.94
= [ } (pF/m)
-8.94 40.04

§=0.2mm W,=0.5mm

O

(©)

622.41 309.27 193.27
L=|309.27 611.52 309.27| (nH/m)
193.27 309.27 622.41

4957 -21.48 -2.96
C=|-21.48 59.66 -21.48| (pF/m)
~-296 -21.48 4957

O

W,=0.5mMm

(d)
L=640.84 nH/m

C=37.92 pF/m

Figure V.5: Sections transver sales de trongons de lignes microrubans, simpleen (a, d et e) et
couplé en (b, ¢) avec nos paramétres EM obtenus par la MoM.

Les caractéristiques du troncon de ligne (€) sont identiques a celles du trongon de laligne (a).
Lafigure V.6 fournit dans la plage de fréquences [1, 25] GHz les résultats des réponses

fréquentielles (S11) et (Sy1) des lignes couplées interdigitales optimisée de la figure V.4 que

NOUS avons congu pour W,=0.5mm.
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o
fad
w
=
=
=
0
£
T

10 12 14 16 18 20 22 24 26
Frequence (GHz)

FigureV.6: Réponses des lignes interdigital es coupl ées optimisées avec w, = 0.5mm

A partir de la comparaison des réponses fréguentielles des deux figures V.3 et V.6, nous
constatons bien qu’ils ont presgque la méme fréquence de résonance de 6.85 gigahertz.
Néanmoins, les nouvelles lignes optimisées ont des performances supérieures avec un
meilleur (Sy1) et (Sy1)dans la bande passante de [3.6-11] GHz avec une perte de réflexion de
30 dB obtenue ala fréquence de résonance. Ceci signifie que les lignes interdigital es couplées
optimisées sont mieux adaptées pour la conception de filtre ULB. Nous remarquons aussi
I” existence toujours d’ une deuxieme bande passante ([ 16- 25] GHz) centrée sur f;=19 GHz.

Dans ce qui suit cette derniere structure de lignes interdigitales couplées sera utilisée
pour former des filtres ULB présentant des fentes ou non dans le but d'améliorer d’ avantage
les performances de ce dernier.

V.3. Analyse et conception de filtres passe-bande de type ULB
utilisant destronconsde lignes microrubans

V.3.1. Filtre basse bande UL B arésonateur a saut d’'impédance: One-SIR

Sur Lafigure V.7 (a8) nous montrons le layout du filtre passe bande ULB éudié. Il est
constitué d’ un résonateur placé au milieu entre trois trongons de coupleurs microrubans situés

aux deux extrémités du filtre (figure V.7 (b)).
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Al
el
L
11:E—P
W

Wi

(b)

Figure V.7: Layout d un filtre passe bande a simple résonateur conventionnel SIR en (@)
divisée en trongon de lignes en (b), avec I; = 6.0mm, |, = 6.45mm, I3 = 14 mm g; = 0.2mm,
w1 =4.0mm et w, = 0.5mm

Nous avons appliqué notre outil numérique basé sur la méthode des moments MoM a
I'analyse et ala conception de filtre passe bande utilisant des trongons de lignes microrubans.
L'approche MoM permet de décider si les contraintes permettent la réalisation du filtre ou
non.

Assumant des lignes d'aimentation de 50Q2. Dans le but d’assurer au coupleur un
coefficient de couplage inférieur a 5 dB, nous avons calculé les parameétres éectriques pour
les caractéristiques suivantes : tg 6 =0.0013, t=1.524mm et & =3.

Toutes les valeurs des parametres linéiques [L] et [C] pour chague trongon, que nous

avons obtenus pour ce filtre sont fournis dans le tableau V.2.
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1 257 106.1
) 824.6 276.46 3156 -9.19
276.46 824.6 -9.19 31.56
817.69 413.99 284.91 3797 -16.16 -394
3 41399 812.76 413.99 -16.16 44.69 -16.16
28491 413.99 817.69 -394 -16.16 37.97
4 825.94 28.83
5 257 106.1
6 195.55 142.93
7 257 106.1
8 825.94 28.83
817.69 413.99 284.91 3797 -16.16 -394
9 41399 812.76 413.99 -16.16 44.69 -16.16
28491 413.99 817.69 -394 -16.16 37.97
10 8246 276.46 3156 -9.19
27646 824.6 -9.19 31.56
1 257 106.1

Tableau V.2 : Paramétres linéiques matriciels [L] et [C] destrongons de ligne de

transmission d’ un filtre passe bande ultra large bande a simple résonateur a saut d’impédance.

Lafigure V.8 fournit dans la plage de fréquences [ 1-25] GHz les résultats de la réponse

fréquentielle (S11) et (Sy1) de filtre passe bande ultra large bande ULB a simple résonateur a

saut d’ impédance (one-SIR) de lafigure V.7 gque nous avons congul.
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FigureV.8: Réponses du filtre PB ULB a simple résonateur conventionnel SIR.

Sur lafigure V.8, nous remarguons bien que le filtre a une bande passante de [3.8, 11.5]
GHz et qui est centrée sue la fréquence 6.8 GHz. Pour cette structure de filtre, les pertes de
transmission (S;1) sélevent a environ 0.5 dB et celles de réflexion (S11) sont trouvées égales
d’ une part a 46 dB ala fréguence centrale et d’ autre part supérieures a 10 dB a l’intérieur de
la bande passante avec I’ existence toujours d' une deuxiéme bande passante qui s étale de 20 a
25 GHz et ayant une fréquence de résonnance (fo) de 23 GHz.
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V.3.2 Filtre passe bande UL B a résonateur a saut d’'impédance avec fente
(One-SSIR)

A ce stade, nous avons adopté les mémes procédures d’analyse mais cette fois le filtre

avec une fente au centre du trongon de laligne comme lamontre lafigure V.9.

(b)

Figure V.9 : Layout d'un filtre passe bande ULB a simple résonateur le SSIR optimisée en (a)
divisée en trongon de lignes en (b). Les dimensions sont comme suit : I; = 6.0mm, |, =
6.45mm, 1g=11.0mm, |7 = 4.5mm,, g; = 0.2mm, w; = 4.0mm et w, = 0.5mm

Toutes les valeurs des parametres linéiques [L] et [C] que nous avons obtenues pour
chague trongon de ligne constitutif de cette nouvelle structure de filtre PB ULB sont fournis
dansletableau V.3.

152



Chapitre IV:  Simulations et résultats

1 257 106.1
, [824.6 276.46} [31.56 -9.19}
27646 824.6 2019 3156
817.60 41399 284.91 37.97 -16.16 -3.94
3 413.99 81276 413.99 _16.16 4469 -16.16
284.91 41399 817.69 ~394 -16.16 37.97
2 825.94 28.83
5 257 106.1
6 195.55 142.93
778.98 24.79 30.70 -0.35
! [24.79 778.98} [-0.35 30.70}
8 19555 142.93
9 257 106.1
10 825.94 28.83
817.60 413.99 284.91 37.97 -16.16 -3.94
-k 41399 81276 413.99 1616 4469 -16.16
284.91 413.99 817.69 ~394 -16.16 37.97
8246 276.46 3156 -9.19
L {276.46 824.6} [-9.19 31.56}
13 257 106.1

Tableau V.3: Parameétres linéiques matriciels [L] et [C] destroncons de lignes de

transmission du filtre passe bande ULB a simple résonateur a saut d' impédance avec fente.

La figure V.10 fournit dans la plage de fréequences [1-25] GHz les résultats de la
réponse fréquentielle (Sy11) et (Sy1) du filtre PB ULB a simple résonateur & saut d’'impédance

avec une fente (one-SSIR) de lafigure V.9 gue nous avons congu.
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Figure V.10: Réponses du filtre passe bande a simple résonateur SSIR optimise.

Dans lafigure V.10, nous avons trouvé que le filtre a une bande passante de [4, 11.5]
GHz, les pertes de transmission (S;;) sélévent a environ 0.2 dB et celles de réflexion (Sy1)
sont égales a 43 dB a la fréquence centrale et sont supérieures a 17 dB a I’intérieur de la
bande passante. Ces pertes sont supérieures a 15 dB dans la bande de ré§ection, résultat obtenu

par I'introduction de la fente au niveau du résonateur.

Sur lafigure V.11 nous avons trace les réponses fréquentielles (Sp1) et (Sx1) pour les
deux filtres passe bande ultra large bande a simple résonateur sans fente (SIR) et a simple

résonateur avec fente (SSIR).
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Figure V.11: Comparaison des réponses fréquentielles (Sy1) d un filtre passe bande a simple
résonateur SIR et SSIR.

Les résultats des réponses fréguentielles montrent que les deux filtres passe bande a
simple résonateur SIR et SSIR ont presgue |la méme bande passante [4, 11.3] GHz centrée sur
6.85 GHz. Néanmoins, le filtre SSIR a des performances supérieures avec un meilleur (Sp;) <
0.2 dB et des pertes de réflexion supérieures a 15 dB dans la méme bande passante. Ceci
signifie que les lignes interdigitales couplées optimisées (i.e présentant une fente) sont mieux
adaptées pour laréalisation de filtre ULB.

Nous constatons aussi que le filtre SSIR a une meilleur performance dans la bande de
rgection (ici > 15 dB) dans une large gamme de fréguence ([12.5, 25] GHz) par rapport a
celledu filtre SIR.

Dans le but d’ augmenter d’ avantage les performances du filtre ULB que nous voulons

concevoir, nous avons vu utile de mettre en cascade les deux types de filtres SIR et SSIR que

nous avons dga étudie.
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V.3.3 Filtre passe bande ULB a deux résonateurs a saut d’impédance (two-
SIR)

Sur lafigure V.12 (a) nous montrons le layout du filtre passe bande ULB étudié. 1l est
constitué de deus résonateurs places au milieu entre deux troncons de coupleurs atrois lignes
interdigitales situés aux deux extrémités du filtre et séparés par un trongon de coupleur de
formé de deux lignes microrubans.

Dans ce qui suit nous présentons sur la figure V.12 (b) la subdivision du filtre en dix

sept (17) troncons de lignes microrubans.

Wil Wr=»

HONCHS
b & B D

(b)

Figure V.12: Layout d'un filtre PB a deux résonateurs conventionnels SIR en (a) divisée en
trongon de lignes (b). Les dimensions sont données comme suit : 1; = 6.0mm, I, = 6.45mm, |3

= 14mm, I, = 6.5mm, lg = 2mm, w; = 4.0mm, w, = 0.5mm et w3 = 6mm, g; = 0.2mm.

Nous avons appliqué les mémes procédures d analyse en mettant en cascade la
structure du filtre passe bande ULB (SIR). Nous avons calculé les parametres linéiques de

chaque trongon de ligne comme le montre les résultats du tableau V .4.
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1 257 106.1
. 638.54 178.41 40.04 -8.94
178.41 638.54 -8.94 40.04

622.41 309.27 193.27
309.27 611.52 309.27
193.27 309.27 622.41

4957 -2148 -2.96
—-2148 5966 —-2148
—-296 -2148 4957

4 825.94 28.83
5 257 106.1
6 19555 142.93
7 257 106.1
8 825.94 28.83
816.88 414.85 4004 -8.94
9 414.85 816.88 -8.94 40.04
10 825.94 28.83
257 106.1
11
195.55 142.93
12
257 106.1
13
14 825.94 28.83
62241 309.27 193.27 4957 -2148 -2.96
15 30027 61152 309.27 _2148 5066 -—21.48
19327 30927 622.41 _206 -2148 4957
63854 178.41 4004 -8.94
16 17841 63854 -8.94 40.04
17 257 106.1

Tableau V.4: Parametres linéiques matriciels [L] et [C] des trongons de ligne de transmission
du filtre passe bande ULB a deux résonateurs a saut d’ impédance.
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Sur la figure V.13 nous avons tracé les réponses frégquentielles (S11) et (Sp1) du

filtres PB ULB adeux résonateur ne présentant pas de fente.

i}
=
ik
g
=
=
=1
=
=T

_511

— S

[TTTT T T T T T T T T rTrTT
24 B 8 1012 14 16 18 20 22 24 26

Frequence [GHZ]

Figure V.13: Réponsesfiltre passe bande a deux résonateurs conventionnel SIR.

Pour le filtre passe-bande ULB a deux résonateurs SIR simulé, la fréquence centrale
du filtre est obtenue autour de 7 GHz, lalargeur de bande est comprise entre 3.6 et 10.3 GHz,
les pertes de transmission séléevent a environ 3 dB et celles de réflexion nous les avons

trouvées supérieures environ a 15 dB dans une large gamme de fréquences (3.8-11 GHz).

V.3.4 Filtre passe bande ULB a deux résonateurs a saut d’impédance avec
fente (two-SSIR)

Pour voir I'influence de la fente sur 1a réponse fréquentielle du filtre passe bande ultra
large bande a deux résonateurs, nous avons adopté les mémes procédures d'analyse que
précédemment. Cette derniére structure de filtre PB ULB présente une fente au centre des

deux résonateurs constitutifs de ce dernier comme lamontre lafigure V.14.
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1; 12 81 15 1.—: 81 !5 81 l; 12
o i 1 l —
g:— 81

Figure V.14 : Layout du filtre passe bande & deux résonateurs SSIR optimisée en (a) et
divisée en trongon de lignes en (b). Les dimensions sont comme suit : I; = 6.0mm, |, =
6.45mm, 1,=6.5mm, |5 = 11.0mm, w; = 4.0mm w, = 0.5mm et w, = 5.5mm, g; = 0.2mm

Pour ce filtre PB ULB ayant deux résonateurs présentant chacun une fente, toutes les
valeurs des paramétres linéiques [L] et [C] pour chaque trongon de ligne, que nous avons
obtenues par le biais de nos programmes réalisés sous FORTRAN et utilisant la MoM, sont

fournis dans le tableau V .5.
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1 257 106.1
, [824.6 276.46} {31.56 -9.19}
27646 8246 -919 3156
817.69 41399 284.91 3797 -1616 -394
3 41399 81276 413.99 1616 4469 -16.16
284.01 41399 817.69 ~394 -1616 37.97
2 825.94 28.83
5 257 106.1
6 195.55 142.93
77898 24.79 3070 -0.35
! {24.79 778.98} {-0.35 30.70}
8 195.55 142.93
9 257 106.1
10 825.94 28.83
816.88 414.85 4004 -8.94
. {414.85 816.88} {-8.94 40.04}
12 825.94 28.83
13 257 106.1
14 195.55 142.93
77898 24.79 3070 -0.35
= {24.79 778.98} {-0.35 30.70}
16 195.55 142.93
17 257 106.1
18 825.94 28.83
817.69 41399 284.91 3797 -1616 -394
19 413.99 812.76 413.99 1616 4469 -16.16
28491 41399 817.69 ~394 -1616 37.97
8246 276.46 3156 -9.19
20 {276.46 824.6} {-9.19 31.56}
21 257 106.1

Tableau V.5 : Paramétres linéiques matriciels[L] et [C] destrongons de lignes de
transmission du filtre PB ULB a deux résonateurs a saut d’impédance présentant des fentes.

Pour ce filtre PB ULB ayant deux résonateurs présentant chacun une fente, toutes les
valeurs des parametres linéiques [L] et [C] pour chague trongon de ligne, que nous avons
obtenues par le biais de nos programmes réalisés sous FORTRAN et utilisant laMoM, sont
fournis dans le tableau V.5. Nous avons tracé les réponses fréguentielles (S;1) et (S;1) de
cette derniére structure defiltres (SSIR) sur lafigure V.11.
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FigureV.15: Réponses fréquentielles du filtre PB ULB a deux résonateurs SSIR avec fentes.

Pour voir I'influence de la fente sur les caractéristiques fréquentielles du filtre, nous avons

présenté sur la figure V.16 les réponses fréquentielles (Sp1, Sp1) du filtre PB a un seul

résonateur SSIR et celles du filtre & deux résonateurs SSIR.

Amplitude [dB]

One-SSIR
==== Two-SSIR

T

FTrrr T T T T
6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26

Fréquence [GHZz]

[
2 4

Figure V.16: Comparaison entre les réponses fréquentielles (Sy1, Sp1) du filtre passe bande a
un seul résonateur SSIR et celles du filtre a deux résonateurs SSIR.
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Chapitre IV:  Simulations et résultats

A partir de cette figure, nous constatons clairement que les performances du
paramétre de transmission (Sp;) S améliorent de facon remarquable quand le nombre de
résonateur a saut d’impédance augmente. En plus, nous remarguons que I’ gjout de la fente au
milieu du résonateur rend le filtre plus sélectif et améliore les performances de la bande de
réjection supérieure tout en éliminant la deuxieme bande rencontrée dans les premiéres
structures de filtre PB ULB. Les pertes d'insertion sont supérieures a 23 dB dans la bande de
fréquences [12, 25] GHz et sont égales environ a 53 dB ala fréquence de 22 GHz. Les pertes
de transmission sont tres faibles (< 0.2 dB). Aussi les pertes par réflexion sont améliorées en
remplacant |les résonateurs SIR par des résonateurs SSIR, et sont trouvées supérieures a 15 dB
dans la bande passante [3.8, 11.6] GHz.

V.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons congu et analysé des structures de filtres ULB a résonateurs
SIR et SSIR de formes trés complexes trouvant leurs applications dans le domaine des
télécommunications faibles puissances. Ces structures de formes tres complexes sont
devenues faciles a concevoir, a analyser et aréaliser par le biais de nos programmes utilisant
la méthode des moments sans I’ utilisation de logiciels professionnels (CST, IE3D, ...).Aussl,
nous avons montré que I’ utilisation des filtres ULB dits two-SIR et two-SSIR introduit des
améliorations considérables dans la bande passante et aussi dans la bande rgection de ces

derniers.
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Conclusion Générale

L’ étude menée dans ce travail se caractérise par I'utilisation de la méthode des
moments en deux dimensions pour la détermination des grandeurs électromagnétiques ([L],
[C] et [G]) de lignes multifilaires planaires. Les trongons de ces lignes sont disposés d’ une
certaine maniére connue dans la littérature scientifique pour constituer une structure de
filtre passe bande ultra large bande destinée a des applications faibles puissances en
télécommunications.

Dans un premier temps, nous avons donné un bref rappel sur lathéorie des lignes de
transmission multifilaires et les propriétés des parametres matriciels linéiques [L], [C] et
[C].

Dans une seconde étape, nous nous sommes orientés vers |'éude des lignes
multifilaires en utilisant la méthode des moments pour résoudre I’ équation de Laplace afin
d’ obtenir les paramétres linéiques : d’'inductances [L], de capacités [C] et de conductances
[G] delaligne multifilaire étudiée

Le troisieme chapitre a été consacré a résoudre les équations MTL (Multiconducteur
Transmission Lignes) dans |e domaine fréquentiel pour (n+1) lignes conductrices.

Dans le quatrieme chapitre, nous avons présenté les différents types des
technologies planaire en s'intéressant essentiellement a la topologie microruban et en
passant par quelques notions de filtres et de fonction de filtrage. Nous avons également
décrit une grande variété de topologies planaires de filtres passe-bande et plus
particulierement les filtres (FPB) ULB reéalisés a base de résonateurs a saut d’impédances.

Enfin dans le dernier chapitre, nous avons présenté les résultats de conception et de
simulation de nouvelles structures de filtres planaires (FPB) ULB arésonateurs SIR et SSIR
de formes tres complexes trouvant leurs applications dans |e domaine des tél écommunications
faibles puissances. Certains de nos résultats obtenus par la méthode des moments (MoM) ont
été validés par nos résultats obtenus par la méthode des ééments finis (MEF) et écrits sous
I’ environnement FeeFEM.

Ces structures de filtres de formes tres compl exes sont devenues faciles a concevoir, a
analyser et aréaiser grace al’emploi de nos programmes écrits en FORTRAN et utilisant la
méthode des moments sans avoir recours a I’ utilisation de logiciels professionnels couteux
telsque: CST, IE3D, ....
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Aussi, nous avons montré que I’ utilisation des filtres ULB dits two-SIR et two-SSIR
introduit des améliorations considérables dans la bande passante et aussi dans la bande de
ré§jection de ces derniers.

Les perspectives de notre travail sont par conséquent tres ambitieuses. En effet, nous
envisageons de poursuivre ce travail en développant les points suivants :

v’ éudier autres structures plus complexes des filtres passe bande avec d autre
technologie pour utilisation dans le domaine de filtrage et particuliérement en
télécommunication spatiale,

v’ développer un I’ outil numérique avec d’ autres méthodes de calcul,

v’ andyser des lignes de transmissions multifilaires a sections circulaires avec la

méthode des moments ou d’ autres méthodes numériques,
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ANNEXE

ANNEXE A

La figure A.1 montre le layout du filtre ULB étudié. 1l est constitué d’ un trongon de
ligne microruban simple placé au milieu entre deux trongons de coupleurs microrubans situés
aux deux extrémités du filtre [79]. Pour concevoir un tel filtre passe-bande ULB, les trois
trongons de ce filtre sont arrangés avec des longueurs d'environ A/4, A/2 et Al4, comme

indiqué sur le schémade lafigure A.1.

Figure A.1: Layout du filtre ULB passe-bande
utilisant des troncons de lignes microrubans.

Nous avons appliqué notre outil numérique basé sur la méthode des moments (MoM)
al'analyse des paramétres él ectromagnétiques de cette simple structure de filtre ULB.

Aussi, nous avons réaise des programmes sous I’environnement FreeFEM [80]
utilisant la méthode des éléments finis (MEF) pour pouvoir comparer entre les résultats de nos
programmes obtenus par les deux méthodes. Ces deux approches (MoM et MEF) aident a
décider s les contraintes permettent laréalisation du filtre ou non.

Assumant des lignes d'aimentation externes de 50Q. Dans le but d assurer au
coupleur un coefficient de couplage inférieur a 5dB, nous avons varié la valeur de la distance
de séparation (s) entre les deux rubans couplés pour les caractéristiques suivantes : w/h=0.08,
t/h=0.0136 et ¢, =10.8.

Une impédance caractéristique basse de valeur 54 Q environ a été choisie pour laligne
placée au centre du filtre ULB proposé. Tous les paramétres éectromagnétiques, que nous
avons obtenus pour ces lignes sont fournis dans le tableau A. 1.
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MoM MEF MoM MEF

1 440.2 437.24 180.6 181.82

2 925.64 919.74 77.57 77.15
912.1 579.8 847.1 560.6 1235 -74.2 127.64 -78.04
= 579.8 912.1 560.6.1 847.1 -74.2 1235 -78.04 127.64

4 925.64 919.74 77.57 77.15

5 441.1 448.2 174.1 173.14

6 925.64 919.74 77.57 77.15
7 912.1 579.8 916.2 572.1 1235 -74.2 12533 -724
579.8 912.1 5721 916.2 -74.2 1235 -72.4 125.33

8 925.64 919.74 77.57 77.15

9 440.2 437.24 180.6 181.82
Tableau A.1 : Paramétres linéiques matriciels [L] et [C] des troncons de ligne de

transmission d’'un filtre passe bande a bande large a saut d’impédance fonctionnant dans la
bande[1, 13] GHz.

Dans le but de vérifier les caractéristiques éectriques du circuit présenté dans la figure

A.l, le filtre passe bande ULB étudié et utilisant des troncons de lignes microruban a été
simulé au moyen du logiciel MATPAR [78].

Les figures A.2 et A.3 fournissent dans la plage de fréquences [1, 13] GHz les

résultats des réponses fréquentielles du filtre passe bande ULB de la figure que nous avons

congus par les deux méthodes MoM et MEF successivement.
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Amplitude. [dB]

I B O
7 8 9 10 11 12 13 14

Fréquence [GHZz]

Figure A.2 : Réponses du filtre passe-bande ULB de lafigure A.1 trouvés au moyen de ses
paramétres EM obtenus par nos programmes utilisant laMoM.

—~
8]
o
~
)
=
o
o
=

— —T—
6 7 8 9

Fréquence (GHz)

Figure A.3: Réponses du filtre passe-bande ULB de lafigure A.1 trouvés au moyen de ses
parametres EM obtenus par nos programmes utilisant la M EF.

168



ANNEXE

Desfigures A.2 et A.3 donnant les résultats de simulations du filtre PB ULB ainsi analyse
par la MoM et par la MEF, nous constatons clairement un tres bon accord entre les deux
méthodes.

Pour le filtre passe-bande ULB simulé, la fréquence centrale du filtre est obtenue
autour de 7 GHz, la largeur de bande est comprise entre 3 et 11.5 GHz, les pertes de
transmission sélévent a environ 0.6 dB et celles de réflexion nous les avons trouvées
supérieures environ a 10 dB dans une large gamme de fréquences (3.5-11 GHz).

Pour la fréquence centrale choisie et sur un substrat diélectrique de permittivité
relative de 10.8, notre filtre ULB gue nous avons congu a seulement 1.27x 6.16x 16.1 mm de
taille.

Les différents tests appliqués a nos programmes gue Nous avons ecrits en
FORTRAN et utilisant la MoM sont concluants, il nous appartient donc de faire état des
différentes simulations pour étudier I’influence des parametres géométriques de n’importe
guel circuit planaire microruban, sur ses paramétres électromagnétiques.
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ANNEXE B

Inductance et capacité linéiques pour deslignes detransmission
detype PCB :

Il existe trés peu d’ équations de forme approchée pour calculer I’inductance et la
capacité linéique pour des lignes de transmission constitue des conducteurs
paralleles qui ont des sections rectangulaires. Les relations les plus
approximatives sont du référence [81]:

Ces structures sont caractérisees par leur impédance caractéristique :

Z. = |- (B.1)

Et leur vélocité de propagation :

1
V==

Jic

1 vy
== == (B.2)
\V gr 80:”0 \V gr
Ol ¢, est La permittivité effective relative du milieu (qui peut étre inhomogene).Alors,
I”inductance et |a capacité
liné que sont données par : | o (B.3)
|4
1
C= (B.4)
Z-v
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1- Laligne STRIP

Plane de masse

Plane de masse

FigureB.1: Ligne de transmission strip avec des conducteurs ont des sections

dimensionnelles rectangulaires.

La figure B.1 montre une ligne strip qui se compose d'un conducteur ruban parfait d’une

section rectangulaire, de largeur w et d’ épaisseur t, situer au milieu entre deux plansinfinie et

de conductivité parfaite et séparer avec une distance s. le milieu diéectrique entre les deux

plans est homogene et se caractérise par & =&y €t 1 = Lp.

Supposant un ruban d’ épaisseur nul (t=0).alors, I’inductance linéque est donnée par :

| — 307 1
w
Vo {e+0.441}
S
ou
w w
w w035
We s s
S
W_035-Y2, Wopss
S S S

La capacité linéique est:

171

(B.5)

(B.6)

(B.7)



ANNEXE

2- Laligne MICROSTRIP

Laligne microstrip montré dans la figure B.2 est une ligne strip avec un seul plan.Le ruban de
largeur w est placé sur un substrat d’ épaisseur h qui a un plan de conductivité parfaite dans le

coté opposé. Le substrat a une permittivité relative &.

A NN \\\
SN

I/ /]

Figure B.2 : Ligne de transmission microstrip avec des conducteurs ont des sections

dimensionndlles rectanaul aires.

Supposant un ruban d’ épaisseur nul (t=0).alors, |’inductance linéque est donnée par :

Oy S0 ), L
AL w  4h h
-1
1207 [ﬂ+1.393+0.667ln(ﬂ+1.444)} L] (B.:8)
vy Lh h h

Lapermittivité relative effective est :
e, +1 ¢ -1 1

g, = +
' 2 2 B.9
‘/1+12D (B9
"

€ w
S S— —<1
_ |60 8”+4";’J "
La capacite linéique est: , W (B.10)
g |w w
r —+1.393r0667[n€+l R
20rv { 444} h
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3- Laligne PCB

La ligne PCB montré dans la figure B.3 est une ligne de deux rubans de largeur w placés au

dessus d'un substrat et separés entre eux avec une distance s. Le substrat a une épaisseur h et

une permittivité relative &;.

4—w—>4— c—><—w—>

W

j

FigureB.3: Ligne de transmission PCB (Printed Circuit Board) avec des conducteurs

ont des sections dimensionnelles rectangulaires.

Supposant un ruban d’ épaisseur nul (t=0).alors, |’inductance linéque est donnée par :

120 [, 1+ vk NPT
Vo 1 \/7 V2
| = 377x 1
O<ks—
vgln 1+\/7 \E
1J7
s
k=—>
avee S+ 2W
et k' =+/1-k?

La permittivité effective relative est :

. 1
g = 8f2+ {tanh[O.??Sln(%] +1.75} +k\TN [0.04- 0.7k +0.01(1— 0.1¢, )(0.25— k)]}

i o Loka
120v0|n(21+&j V2
1-k
La capacité linéique est: = [ 1+\/_}
e (D
377nv, V2
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