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CONCLUSION GENERALE ET PERSPECTIVES
Résumé

LISTE DES PUBLICATIONS



INTRODUCTION GENERALE




Introduction générale

Dans les dernicres années les composants et les systemes de télécommunications ont suscité un
grand intérét et introduit des nouvelles applications pour les ondes centimétriques. En fait,
plusieurs applications ont été récemment proposées dans la gamme de fréquence gigahertz, comme
les réseaux sans fil, les radars automobiles, les capteurs d'imagerie et les dispositifs biomédicaux.
Le développement des technologies d'ondes centimétriques est essentiel pour 1'évolution des
systémes plus compacts et performants, fonctionnant a des fréquences de plus en plus ¢élevées.
Dans la plupart de ces systémes de télécommunications, la réussite dépend principalement de la
disponibilité d'une technologie rentable, adaptée a la production en série de composants et de
systémes. Il est prévu que les techniques d'intégration a haute densité, associées a un processus de
fabrication peu coliteux, soient en mesure d'offrir des solutions généralisées pour les applications

commerciales a des ondes centimétriques.

La technologie la plus répandue de fabrication des circuits, et celle qui a le plus faible colit méme
aux hyperfréquences, est la technologie planaire, dont I’élément passif type est la ligne microstrip.
Cette derniére montre une limite de performance avec 1’augmentation de la fréquence et de la
densité d’interconnexion, inconvénients inconnus pour les guides d'ondes a parois métalliques.
Dans le but d'une intégration de circuit dans le régime des ondes centimétriques, des circuits
intégrés au substrat (CIS) sont apparus comme un compromis réussi entre des composants de

guides d'ondes métalliques et microstrip.

La technologie émergente Guide d’onde Intégré au Substrat (GIS), véritable paradigme, envisage
la migration des guides a parois métalliques vers la technologie planaire. Parmi les avantages
annoncés de cette approche, il convient de citer I’absence de pertes par rayonnement, et en raison
de la réduction de la hauteur relative des guides, 1’élargissement de la bande de fréquence

monomode ainsi que la diminution de l'impédance d'onde.

La technologie de guide d'ondes intégré (GIS), qui est plus spécifiquement ciblée dans cette
recherche, démontre un compromis raisonnable entre le guide d'onde rectangulaire conventionnel
(RWG) et la ligne microstrip (MS) en termes de perte et de facteur O, mais offre aussi un avantage
que le systéme peut étre enticrement mis en ceuvre dans un méme substrat. A cet égard, les parois

métalliques verticales du RWG sont substituées par deux rangées de trous transverses plaqués qui
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sont maintenus par le substrat. Les diamétres des trous et les distances entre eux jouent un role
important pour confiner le champ électromagnétique et minimiser la perte de fuite. On prévoit une
prédilection sélective des applications susceptibles de bénéficier économiquement des GIS. Pour
ne citer que les composants passifs réciproques, les coupleurs, résonateurs a cavité, et filtres,
peuvent étre réalisés sur des substrats grand public PCB et LTCC. Les applications ont été

démontrées jusqu'a la gamme des 100 GHz.

Motivation

Etant donné que la ligne microstrip reste trés pratique dans beaucoup de configurations,
notamment pour la connectivité des composants actifs, la tendance est a la fusion dans un méme
substrat avec les GIS, structures géométriquement inconciliables. Ceci exige le développement de
transitions, jonctions, et couplages, de haute qualité technique, et par conséquent implique des

modeles de calcul performants.

Les ports du GIS devront étre intégrés avec des dispositifs actifs, par exemple des amplificateurs
a faible bruit (LNA) dans des systémes de réception a ondes centimétriques, qui utilisent

couramment des ports coaxiaux (type quasi-TEM).

La transition entre le GIS et la ligne microstrip est trés courante, et des techniques de conception
sont disponibles pour les transitions en couche unique et en double couche. Afin d'exploiter la
connectivité a un niveau plus élevé d’intégration de circuits, la technologie des guides d'ondes
coplanaires (CPW) est plus compatible avec les circuits intégrés monolithiques & micro-ondes
(MMIC) ou les circuits intégrés miniatures a micro-ondes hybrides (MHMIC). Ainsi, les
transitions GIS vers CPW ont été proposées et réalisées dans des configurations de substrats a

couches doubles et a couches simples.

L’objectif fixé dans cette theése consiste a participer a cet effort de recherche pour la maitrise de
cette nouvelle technologie GIS afin de modéliser une transition entre la ligne microstrip et le guide

d'onde intégré au substrat.



Organisation de la these

La présente recherche porte sur la contribution a un modele de couplage électromagnétique
Ligne Microstrip — Guide d’Onde Intégré au Substrat. Afin de mettre en exergue la problématique

traitée et exposer nos contributions, nous avons organis¢ cette thése en cinq chapitres :

Le premier chapitre présente les concepts généraux, il est consacré tout d’abord a une étude
bibliographique de la technologie guide d’onde intégré (GIS). Par la suite, il traite de différents
aspects de ces guides tels que leurs caractéristiques modales, leurs constante de propagation, et les
composant a base de GIS sont présentés. La seconde partie de ce chapitre présente un état de l'art
des différentes méthodes numériques pour la conception des circuits GIS et étude compléte sur la

Me¢éthode de Raccordement Modale MMT (Mode-Matching Technique).

Dans le deuxieme chapitre nous allons présenter un rappel historique sur la ligne
microstrip. Les pertes et les différentes discontinuités dans la ligne microstrip sont présentées.

Finalement, la transition entre la ligne microstrip et le guide d’onde intégré est bien détaillée.

Dans le troisieme chapitre nous allons présenter une nouvelle transition entre la ligne
microstrip et le guide d'ondes intégré au substrat, utilisable dans la bande Ku (12.4-18 GHz). Dans
un premier temps, une comparaison des résultats de simulation a été conduite entre la transition
proposée et les résultats de déférente référence. Ensuite, afin de montrer la performance de cette

transition un prototype de transition dos-a-dos est congu, fabriqué et testé.

Le quatrieme chapitre est consacré aux théories fondamentales des cavités résonantes et
les différents parametres qui définissent le facteur de qualité O de la cavité résonante, et se termine

par un exposé sur la procédure de conception d’une cavité GIS.

Le dernier chapitre est consacré aux les études des cavités et filtres a base de technologies
guide d’onde intégré au substrat (GIS) par la Méthode de Raccordement des Modes (MMT) et
extraction des parametres S. Dans ce chapitre nous allons aussi présenter une nouvelle cavité

planaire qui a un facteur de qualité Q supérieur a 800.



Enfin, une conclusion et des perspectives pour des travaux futurs sont établies a la fin de cette

these.



I . GUIDE D’ONDE INTEGRE AU SUBSTRAT




GUIDE D’ONDE INTEGRE AU SUBSTRAT(GIS)
1.1. Introduction

Le développement des technologies d'intégration des micro-ondes est trés important pour
I'évolution des systémes sans fil et des composants ¢lectromagnétiques au cours des prochaines
années. Une haute sélectivité, de faibles pertes d'insertion, une taille réduite et un cout faible, sont
autant de contraintes essentielles dans la conception et la fabrication des circuits hyperfréquences.
Dans la construction de ce circuit RF, les lignes de transmission planes et les guides d'onde
traditionnels rencontrent le méme probléme d'intégration. Les composants actifs, les composants
passifs et les composants de transmission sont habituellement fabriqués selon différents procédés
et avec différentes interfaces, ce qui entraine des pertes supplémentaires lors des processus
d'insertion, de transition et de transmission. En conséquence, la performance de conception idéale
pour chaque composant du systéme ne peut pas étre atteinte. Afin d'optimiser l'intégration du
systéme, une nouvelle structure des guides, appelée les guide d'ondes intégré au substrat (GIS) a
¢été proposée. Avec la technologie GIS, toute structure de guide d'onde non planaire peut étre
synthétisée sous une forme planaire, qui peut étre intégrée sans probléme avec des circuits
imprimés classiques. C'est 1'un des principaux avantages de la technologie GIS, car ils permettent
de fabriquer un circuit complet sous forme planaire. De plus, il est possible de monter un ou

plusieurs composants sur le méme substrat.

L.2. Bref historique GIS

Les guides d’onde intégrés GIS sont apparus dans la littérature scientifique au début des années
90. Pilote, Flanik et Zaki ont été les premiers chercheurs a émettre 1'idée de remplacer les parois
des guides d'onde par une série de vias métalliques a travers le substrat pour obtenir le méme effet
¢lectromagnétique [1]. L’utilisation de la technologie GIS pour la réalisation des antennes sans
substrat diélectrique (Post-wall waveguide) a été proposée par 1’équipe japonaise d’Ando et
Hirokawa, Ando et al. (1997) ensuite avec substrat a partir de 2001. Le professeur Ke Wu et son
équipe de recherche ont proposé aussi plusieurs circuits réalisés dans la méme technologie GIS,
I’étude des caractéristiques des GIS a été menée par Takenoshita et Uchimura (2002), Cassivi et
al. (2002). Pour la transition des GIS avec le microstrip, différentes solutions a été proposées :
transitions coplanaire-GIS (CPW-GIS) [Deslandes (2006)]. Cette idée de guide d’onde intégré au

substrat GIS permet la possibilité d'utiliser la théorie et la pratique du guide d'onde rectangulaire.



Cassivi et al ont démontr¢ la faisabilité des coupleurs directionnels plan H et plan E [2]. Deslandes
et al ont réalis¢ des filtres inductifs intégrés [3]. Des oscillateurs micro-ondes verrouillés par
injection et des résonateurs ont é¢galement été congus avec des facteurs de qualité Q de plus de 150
[4]. Aujourd'hui, la technologie GIS est trés présente dans la littérature et donne lieu a un grand
nombre de publications chaque année. La technologie a fait ses preuves pour concevoir les

différents éléments de base, ce qui encourage son utilisation dans des structures plus complexes.

I.3. Conception du guide d'ondes intégré au substrat

Les guides d'ondes intégrés aux substrats sont des guides d'ondes rectangulaires formés par deux
plans métallique, séparés par un substrat di¢lectrique, avec des parois latérales de conducteur
émulées par deux rangées des trous percés et métallisés afin d'assurer le contact entre les deux
plans métallique du substrat (Figure. I.1). Etant donné que seuls les courants orientés verticalement
peuvent s'écouler sur les parois des trous traversant, cette structure ne peut guider que les modes
avec des composantes verticales du champ ¢lectrique. Les modes ayant des composantes
horizontales du champ électrique produits par les composantes horizontales de la distribution de
courant sur les parois des trous traversant sont rayonnés a cause de la discontinuité entre les trous.
Le GIS est donc idéalement adapté pour guider le mode dominant dans le guide d'ondes

rectangulaire.

(a) (b)
Figure I.1. GIS avec ses paramétres (a : GIS avec des trous cylindrique, b : GIS avec des trous
rectangulaire)
Le guide d'ondes intégré au substrat est complétement caractérisé par le diameétre des trous
métallisés d, la distance entre deux trous successifs p et la distance entre les deux rangées de trous

w. Les détails sont illustrés a la Figure I.1.



Grace a la similarité entre le guide d’onde rectangulaire et le GIS, des relations ont été obtenues
entre les dimensions géométriques du GIS et la largeur effective w.rr du guide d'onde
rectangulaire ayant les mémes caractéristiques de propagation [5]. Ces relations permettent de
définir les dimensions des parameétres et la conception des composants GIS.

dZ
0.95P @1

ou d est le diametre des trous, W est la distance transversale du GIS et p la distance entre deux

Werr =W —

trous consécutifs.

Meétal superieur _.—

Substart

Métal Trou Métallisé W: largeur du GIS
Inféri
nrerieur \ = P - W ¢ largeur du guide
® @ c? ® ‘. ® ‘ ‘_}_ d'onde rectangulaire
W d:diamétre des trous

.I.\".“l-l.——f

p: distance entre denx
trous consécutifs

Figure 1.2. GIS avec guide d’onde rectangulaire équivalent.

L'équation (1) donne une bonne approximation entre un GIS et le guide d'ondes rectangulaire
équivalent. Cependant, cette approximation n’introduit pas l'effet de d/w, ce qui peut conduire a
de petites erreurs lorsque d augmente [6]. Pour approcher a une meilleure approximation, une

équation plus précise pour calculer la largeur effective du GIS a été proposée dans [6]:

d? d?
Une autre relation a été proposée dans [7]
2w
W ="L o1 (i In 3) (1.3)
T Werr 2d



A partir de la largeur effective, on peut déterminer, la constante de propagation et l'impédance
caractéristique du guide GIS.

1.3.1. Constante de propagation
La constante de propagation est un facteur trés important dans la conception de tous les circuits
d'adaptation pour déterminer la longueur électrique et son impédance caractéristique. La constante
de propagation du guide d’onde intégré est déterminée a partir du nombre d'onde de coupure. Il est

donné par :

B=|k*—kS .4

ou

k. = (;”;)2 + ("7")2 (L5)

1.3.2. Courants de surface et modes supportés
Le mode transverse électrique TE, par définition ne posséde pas de composante du champ
¢lectrique selon la direction de propagation, le mode transverse magnétique TM n’a pas de
composant du champ magnétique selon la direction de propagation. La propagation des modes
transverses ¢électrique ou magnétique induit des courants de surface longitudinaux sur les parois
du guide d’onde. Pour les modes TEwo la direction du courant de surface sur les parois latérales du
guide d'onde est uniquement verticale dans la direction des trous métallisés. Dans le cas du mode
TM et TEmnavec n#0, le courant de surface est longitudinal sur les c6tés du guide d'onde [8]. Ces
courants sont coupés a cause de la discontinuité enter les trous métallisés qui représenté les parois

du guide intégrée au substrat, en conséquence seuls les modes TEmo sont supportés par le GIS.

A partir des relations entre le champ magnétique et le courant données par le théoréme d'ampére,
il est possible de déterminer la direction du courant de surface dans la structure. Si le courant de
surface ne peut pas se propager dans une direction quelconque, on peut dire que le champ
magnétique perpendiculaire a ce courant de surface n'est pas supporté. [8]

Js =AxH (L6)

x ory=0

10



L’€quation (1.6) montre la relation entre le courant de surface et le produit vectoriel entre la

normale a cette surface et le champ magnétique.

Pour le mode TEmo on a

Hy, =0 (1.7)
jBm . X _

Hy == Ajosin—e JBz (1.8)

H, = A4, cos%e‘fﬁz (1.9)

Jste,, = X X ZH; = —yh, (1.10)

Les équations (1.7, 1.8, 1.9, 1.10) montrent clairement la direction du courant de surface sur les
parois latérales du guide d'onde, cette direction est uniquement verticale (direction y) pour le mode

TEno.

Par une analyse similaire, les équations (I.11) et (I.12) montrent les courants de surface requis pour

les modes TEo01, TE11 :

— 55 Ty _i IR
JsrEy, = % X ZAgicos e JBz 4 % x y|Hy|x:0 (1.11)
— 5 5 Ty _j N

JstE,, = X X ZAy;c05 e JBz 1 % x y|Hy|x=0 (1.12)

Il est clair a partir des équations (I.11) et (I.12) que les modes TEo1 et TE11 exigent un courant de
surface dans la direction verticale et longitudinale. Pour le mode TM11, et d'autres modes TM
d'ordre supérieur, on peut montrer que les courants de surface existent dans la direction
longitudinale parall¢le a la direction de propagation des ondes. Les vecteurs de courant de surface
sur les parois latérales du guide d'onde rectangulaire sont représentés sur la Figure 1.3, pour les

modes TE 0, TE20, TEo1, TE11 et TM ;.
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(e)
Figure 1.3. Vecteurs de courant de surface sur les parois latérale d'un guide d'ondes rectangulaire pour

(a) TE10, (b) TEzo, (C) TE01, (d) TE et (e) TM11, a 110GHz

Avec une certaine modification dans la structure du guide d'ondes intégrée (laminated waveguide
en anglais) [9], il est possible de supporter les modes TM et le courant longitudinal. Ce guide peut
supporter les courants de surface verticaux et longitudinaux. La structure est similaire au GIS, mais

avec des strip-lines reliant les rangées des trous (figure 3.2.2).

Figure 1.4. Guide d’onde intégrée avec 3 couches "sous-conducteurs".

La distribution du champ électrique pour le mode TMi; se propageant dans le guide d'onde intégré

avec des strip-lines est donnée dans la Figure 1.4.
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Figure L.5. La distribution du champ é¢lectrique pour le mode TM,; dans 115GHz [9].

1.4. Mécanismes des pertes
Dans la conception des structures GIS la minimisation des pertes est une question essentielle
surtout quand on travaille dans des ondes centimétriques. Dans le cas général il existe trois
principaux mécanismes des pertes a considérer dans la conception des structures GIS [10, 11]: Ce
sont les pertes dans les conducteurs en raison de la conductivité finie dans les parois métalliques,
les pertes di¢lectriques dues au matériau di¢lectrique, et les pertes de rayonnement en raison de la
fuite de 1'énergie a travers la discontinuité entre les trous métallisés. Le comportement des pertes
des conducteurs et di¢lectriques est similaire aux pertes correspondantes dans les guides d'ondes
rectangulaires remplis d'un milieu diélectrique et les équations classiques peuvent étre appliquées
efficacement dans le guide d’onde intégré. Il apparait que les pertes dans les conducteurs peuvent
étre considérablement réduites si on augmente 1'épaisseur du substrat, la constante d'atténuation
est a peu pres proportionnelle a l'inverse de l'épaisseur du substrat 4. Les autres dimensions
géométriques du GIS présentent un effet négligeable sur les pertes des conducteurs. A l'inverse,
les pertes di¢lectriques ne dépendent que du matériau diélectrique et ils ne dépendent pas par la
géométrie de la structure GIS, et par conséquent, ils peuvent étre réduits en utilisant simplement
un meilleur substrat di¢lectrique. Enfin, les pertes de rayonnement peuvent €tre maintenues
raisonnablement faibles si p/d < 2.5, et p/d =2 est la valeur recommandée. En effet, lorsque
l'espace p entre deux trous consécutif est petit et que le diameétre d des trous métalliques est grand,
l'espace entre les trous est plus petit, et ainsi approche la paroi métallique presque continuellement
minimisant les pertes de rayonnement. D'une maniere générale, la contribution des pertes
diélectriques est prédominante dans les ondes centimétriques, si on utilise 1'épaisseur typique du

substrat et le matériau dié¢lectrique commercial [11]. La perte d'insertion généralement calculée
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pour la structure GIS, qui représente les pertes conducteurs, diélectriques et rayonnement, peut
étre augmentée de manicre significative par l'effet de la rugosité de surface dans les conducteurs
haut et bas de la structure. Plusieurs modeles analytiques des pertes dues a la rugosité de surface
ont ¢été¢ développés pour les guides d'onde classiques et sont incorporés dans des simulateurs
¢lectromagnétiques commerciaux (HFSS, CST, Comsol). Récemment, cette question a été
soigneusement étudiée par des études numériques et expérimentales dans le cas des lignes de
transmission microstrip [12], mais il n’y a aucune publication dans le cas des structures GIS. Il est
¢galement particulierement intéressant de comparer les pertes dans les structures GIS et dans les
autres structures planes traditionnelles, par exemple, par rapport aux lignes microsrtip ou
coplanaires. La comparaison systématique entre le guide intégré et des lignes microsrtip ou
coplanaires n’est pas facile, car les circuits GIS sont généralement implémentés sur un substrat
épais avec faible constante diélectrique, ce qui ne convient pas pour I'implémentation de circuits
microstrip, dans le but de minimiser les pertes dans les conducteurs. En principe, les pertes dans
les composants microruban peuvent également étre réduites par 'augmentation de 1'épaisseur du
substrat ; en pratique, cela ne peut pas étre exploité en raison de I'augmentation inacceptable de la
perte de rayonnement et de I'excitation des ondes de surface. La comparaison entre les pertes dans
les structures GIS, les lignes microruban et les guides d'ondes coplanaires est rapportée dans [13]:
on constate que les structures GIS peuvent garantir des pertes comparables ou inférieures par

rapport aux lignes de transmission planaires traditionnelles.

I.5. Composants a base de GIS :
Depuis l'introduction de la technologie GIS, différents composants de circuits ont été¢ développés.
La conception d'un systéme de communication complet basé sur les GIS et utilisant des nouvelles
interconnexions est possible. Dans la partie suivante, quelques composants a base de GIS tels que

les déphaseurs, filtres et résonateurs a cavité sont présentés.

L.5.1. Circuits passifs a base de GIS
Dans les circuits passifs, la plupart des composants micro-ondes classiques ont été implémentés
dans la technologie GIS. Cette structure permet habituellement d'obtenir des composants avec une

minimisation substantielle de la taille par rapport aux composants a guide d'onde classiques, leurs

14



pertes sont plus faibles que celles des dispositifs microruban, en particulier dans la plage des ondes
centimétriques, et il n'y a pas de probléme de rayonnement et de réalisation de boitier.
1.5.1.1. Filtre et coupleurs

Parmi les composants passifs utilisés dans la réalisation des circuits électroniques, les filtres ont
recu une attention particuliere, 1 existe plusieurs topologies de filtre qui peuvent étre classées dans
les catégories suivantes : passe-bas, passe-haut, passe-bande, coupe-bande et passe tout [14],
plusieurs topologies de filtre sont montrées dans la Figure 1.6. Parmi elles, un filtre avec post
inductif fonctionnant a 28 GHz [3]. Les filtre avec des iris fonctionnant a 60 GHz [15] ont été
implémentés et fabriqués. Les filtres avec des cavités circulaires [16] et rectangulaires [17] ont été
développés : ils permettent une meilleure souplesse dans la conception et présentent une plus
grande sélectivité. Filtre avec structure multicouche a été adoptée dans [18], l'utilisation d'un
substrat a deux couches permettant de concevoir un filtre elliptique a quatre cavités fonctionnant

en bande C.

00000000000000 oogooooocoogoo
o ©
——=° o o °Z ) I - —
o © © o
Q0000000000000 Q0000000000000
a b
o 5 800000080000008
000 000
°°° o°oo°c> °°° § o §
e (o) e) o) © o
— . p— 800 00300 003
o) O o o
5 LY o 8
oOoooo °oooC>° io § ob
8000000 0000008
¢ d

Figure 1.6. Diftérentes classes de filtres GIS (a) Filtre avec inductif post, (b) Filtre avec iris fenétres, (c)
Filtrer avec des cavités circulaires, (d) Filtrer avec des cavités rectangulaires et de couplage croisé [14],

1.5.1.2. Filtres passe-bande et coupe-bande
Les filtres passe-bande et coupe bande sont les plus couramment étudi¢s dans les filtres a base de
technologie GIS. On a plusieurs propositions dans [19] ou les auteurs présentent un filtre a cavité

GIS 2-D qui est capable de générer des zéros de transmission pour obtenir la bande de coupure
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caractéristique désirée. Il est considéré comme un filtre repli¢ dont I'entrée et la sortie sont cote-a-

cote avec des directions de propagation opposées (Figure 1.7)
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Figure L.7. filtre plié [19]

Les résultats des mesures montrent une bonne sélectivité dans la bande X de 9.62GHz a 9.71GHz,

une perte d'insertion de 2.1dB a 9.68GHz, et une perte de retour ci-dessous 19.5dB.

Dans la référence [20] un substrat multicouche pseudo-elliptique est utilisé¢ pour intégrer un filtre

a couplage croisé avec deux zéros de transmission finis. Il est basé sur des résonateurs quasi-striés

et il a été implémenté en utilisant la technologie PCB multicouches. Le filtre est adapté pour une

fréquence centrale de 28 GHz avec une bande passante de 1000 MHz, il présente une bonne

sélectivité des canaux adjacents de 25 dB ainsi que des faibles pertes d'insertion et de retour. Il est

de petite taille et peut étre intégré avec d'autres filtres pour la conception des duplexeurs et des

multiplexeurs. L'approche utilisée dans cette conception peut étre facilement appliquée pour les

autres substrats multicouches, par exemple, LTCC (Figure 1.8).

7010 00 0 070 0
{ Jemes] ]
& o) (o
@) 3 4 Output
O ® ®
e © o OOOOdibO (@
@) O g
D 2 1 Input
P B 19
®. © 6. © &  © 6 0 0 8

(a)

Magnitude of S-parameters, dB

-

"
-30 ¢
]
|
-40 | ! e 0N
-50 : ----- S11 )
i ’ S21
'60 T [ T T T { T T ‘
20 24 28 32 36
Frequency, GHz
(b)

Figure 1.8. filtre passe bande, (a) : Conception du filtre, (b) : Réponse en fréquence [20]
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Un autre type de filtre passe-bande a base de GIS est présenté dans [21]. Dans cet article les auteurs
proposent un filtre avec une taille compacte par rapport aux filtres intégrés traditionnels. Ce filtre
passe-bande pour le cas général est congu pour fonctionner a 5,8 GHz avec des bandes passantes

relatives de 5% (Figure 1.9).

Measured

— = = Simulated
4 5 6 7 8 9 10
Frequency (GHz)
(a) (b)

Figure 1.9. Compact filtre passe-bande : (a) : photographie fabriqué, (b) Les résultats simulés et mesurés
[21]

Ce filtre a trois inconvénients méme si il a une bonne performance. 1) : La transition en fréquence
a la fréquence de coupure n'est pas suffisamment rapide. 2) La premicre bande passante parasite
est trop proche, ce qui limite les applications de ce filtre passe-bande. 3) Les perte de retour en

bande passante sont trop faibles.

1.5.1.2. Coupleurs directionnels
Plusieurs composants passifs utilisant les filtres ont été développés en technologie GIS. Parmi eux,
deux configurations de coupleurs directionnels ont été proposées : la premicre, basée sur deux GIS
adjacents ayant des ports de part et d’autre sur la méme paroi, a été utilisé¢ pour la conception de
coupleurs -3 dB, -6 dB, et -10 dB [22] ; La deuxiéme configuration a une forme en croix et a été

adoptée pour la conception d’un coupleur directionnel -3 dB super compact [23].
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Figure I.11. Résultats de simulation pour : (a) :-3dB, (b) : -6dB, (c) : -10Db. [22]

L.5.1.3. Déphaseur en GIS
La méthode de déphasage proposée dans [24] consiste a placer une tranche d’un diélectrique au
centre de la structure. Ainsi, en comparant avec un guide de méme dimension, mais sans cette

perturbation, il est possible de mesurer une différence de phase. La méthode la plus simple pour
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introduire un déphasage est de percer des trous circulaires au centre de la structure. Il est également

possible d’obtenir de grandes valeurs de déphasages en cascadant plusieurs trous [25].

Omm 10 20

[ ——r———

(a) (b)
Figure I1.12. Déphaseur a GIS : (a) : conception, (b) : fabrication. [25].

Le déphaseur proposé dans [25] consiste en un GIS avec deux trous métalliques (Figure 1.12). Le

déphasage est ajusté en changeant le diameétre et la position de ces trous (Figure 1.13).
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Figure I.13. La phase de S en fonction du diamétre et de la position des trous [25].

1.5.1.4. Résonateurs a cavité GIS
Le développement des cavités a base de GIS constitue une nouvelle époque trés importante dans

le domaine de micro-ondes. Le résonateur GIS peut étre couplé directement a un circuit planaire,
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ligne microstrip ou coplanaire avec différentes topologies de couplage, la Figure 1.14, montré la

photographie d’une cavité résonante circulaire a base de GIS [26].
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Frequency (GHz)

(b)

Figure I.14. (a) photographie fabriqués des cavités résonantes circulaires a base de GIS. (b) la simulation
des Pertes de rendement pour le résonateur [26].

Les fréquences de résonance d'une cavité GIS peuvent étre approximées avec une excellente

précision par les formules suivantes :

R(TEmoq)=3 fam (o) + o) (1.13)

Avec Wy est déterminé dans la relation (I.1).
et

DZ
0.95.b

Lepp=1L— (1. 14)
Les fréquences de résonances sont observées a 16.75GHz et 16.79GHz. Dans ce type de cavité, on

a remarqué que le coefficient de réflexion tres faible a la fréquence de résonance, moins de -

35dB, pour un facteur de qualité d'environ 76,3.

L.5.1.5. Duplexeurs
Un nouveau duplexeur planaire fonctionnant aux ondes centimétriques avec de hautes
performances a été développé sur la base des filtres bi-modes a base de technologie GIS, avec des

cavités circulaires et elliptiques, avec un bon compromis entre 1'isolation, les pertes d'insertions,
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et la sélectivité [27]. Dans cette référence, les pertes d'insertion mesurées sont 1,95dB et 2,09dB
dans les bandes passantes supérieure et inférieure centrées a 26 et 25 GHz avec des largeurs de

bande de 5,2% et 5,4%. L'isolation de ce duplexeur est inférieure a 50 dB.

.......

Figure I.15. Duplexeur a GIS [27]
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Figure 1.16. Résultats de simulation et de mesure pour : (a) : canal supérieur (S11, S21), (b) : canal
inférieur (S11, S31), (c) : isolation (S23). [27]
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L.5.2. Composants GIS actifs
L'implémentation des composants actifs utilisant la technologie GIS a recu moins d'attention par
rapport aux circuits passifs. Cependant, le domaine des circuits actifs ouvre de nouvelles
perspectives de conception pour la technologie GIS vers une intégration compléte désignée par
I’acronyme SoS (System On Substrate en anglais). La conception et 'optimisation des circuits
actifs consiste a intégrer des dispositifs actifs dans les circuits GIS passifs et de les interconnecter
en utilisant les avantages de la technologie tels que les faibles pertes, une isolation élevée et une

taille compacte, pour avoir une bonne performance avec un faible cotit de fabrication.

L.5.2.1. Mélangeurs
Les circuits de conversion de fréquence ont été réalisés par un couplage entre les dispositifs actifs
et les circuits passifs implémentés dans la technologie GIS. Dans [28] les auteurs ont proposé un
mélangeur équilibré en utilisant deux diodes et un coupleur GIS 90° large bande sur le méme

substrat di¢lectrique (Figure 1.17).
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Figure I.17. Mélangeur GIS [28] : (a) : Configuration du mélangeur GIS, (b) : Perte de conversion par
rapport a puissance de LO.

Dans la Figure 1.17.b, le mélangeur montre une perte de conversion mesurée de 6,8 dB pour un
signal radiofréquence RF 10 GHz, et 8 dB a 11,92 GHz pour le signal oscillateur local OL. Pour
une fréquence OL fixe de 12 GHz et une puissance de 8 dB, les pertes d'insertion du mélangeur
sont a plus de 10 dB sur toute la bande 9-12 GHz.

De plus, les filtres GIS peuvent étre utilisés en vue d’améliorer les performances les circuits

mélangeurs. Dans ce cas, la technologie n'est pas appliquée dans la conception du circuit
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mélangeur lui-méme [29]. Dans cette référence, un filtre GIS repliée, avec des pertes d'insertion
de 3,3 dB et une bande passante 1,45 GHz a 3 dB centrée a 36,225 GHz, est utilisé comme un filtre

de réjection dans un circuit mélangeur micro-ondes monolithique intégré qui fonctionne a 34-40

GHz (Figure 1.18.a).
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Figure 1.18. Mélangeur proposée dans [29] : (a) :Configuration du module de mélangeur, (b) : Gain de

conversion par rapport a la puissance OL

La Figure 1.18.b, représente les gains de conversion a différentes puissances de ’OL. La fréquence
RF est 36.5 GHz, la puissance RF est -13dB, et la fréquence OL est 38 GHz. Le gain de conversion

de ce circuit est de 4dB relativement a une puissance de ’OL de 9.13dB ce qui correspond a un

gain d'amplificateur IF de 15dB.

1.5.2.2. Amplificateurs
Le premier amplificateur en technologie GIS a été présentée dans [30]. Dans cette conception, le
substrat utilisé est RO4003 avec une tangente de perte de 0,0027 et une constante diélectrique
relative de 3,55. La fréquence de coupure du mode fondamental dans le GIS est 7,5 GHz. Le
composant actif est un transistor NE3210S01 HJFET a faible bruit. Les auteurs ont réalisé¢ un
amplificateur en bande X avec 9 dB de gain et moins de 2 dB d’ondulation dans la bande, tout en
¢liminant l'utilisation d’une transition GIS aux microstrip, en couplant directement les dispositifs

actifs aux sections entrée et sortie de GIS (Figure I.19.a).
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Figure 1.19. Amplificateur GIS [30] : (a) : Photographie de l'amplificateur, (b) : Les paramétres S
mesurées et simulées.
Dans le modele proposé, les auteurs utilisent un réseau d'adaptation a base de GIS qui montre
essentiellement la diminution des pertes par rapport a leurs homologues microstrip, et la

construction compacte de I'amplificateur en un bloc simple.

1.5.3. Antennes GIS
Au cours des dernieres années, il y a un intérét croissant pour le développement des antennes a
base de la technologie GIS. Plusieurs configurations ont été proposées : la premiere antenne GIS
proposé dans [31]. Cette antenne était basée sur une matrice de quatre fois quatre fentes GIS
obtenues par gravure dans la surface métallique supérieure de guide d'onde intégré, et fonctionnant
a 10 GHz. Une autre topologie d’antennes GIS est proposée dans [32]. Cette antenne basé sur
l'utilisation de 1'une des caractéristiques fondamentales du GIS, a savoir la propriété de générer des
pertes de fuite lorsque l'espacement longitudinal entre les trous métalliques est suffisamment
grand.

1.6. Modélisation électromagnétique et Méthodes d’analyse
Le développement de la technologie GIS a stimulé l'application de plusieurs techniques
numériques a la modélisation électromagnétique et a la conception des composants GIS. Parmi
elles, les techniques numériques full-wave ont été largement adoptées. On a utilisé a la fois des
logiciels électromagnétiques commerciaux (HFSS, CST.....). Des codes électromagnétiques basés
sur des méthodes d'équation intégrales, méthode de résonance transverse, ou méthode des

différences finies ont été proposé dans [5, 33, 34]. Une technique numérique efficace pour la
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modélisation de composantes GIS de forme arbitraire est désignée par méthode BI-RME
(Boundary Integral-Resonant Mode Expansion) a été proposée dans [10]. La méthode BI-RME,
développée pour la modélisation des composants en guide d'ondes classique, a été appliquée a la
mod¢élisation des composants GIS dans le cas de faibles pertes. Récemment dans [35] la méthode
des moments est décrite pour analyser des fentes gravées dans un guide d'ondes intégré au substrat.
Dans cette méthode la structure GIS est modélisée comme un guide d'ondes a plaques paralleles
sur lesquelles sont créés les trous d'interconnexion et les fentes. Dans [36], une approche
rigoureuse full-wave basée sur la méthode des lignes (MoL) est présentée pour analyser les
caractéristiques de propagation dans les guides d'onde intégrés au substrat. Dans ce travail, nous

appliquons la méthode de raccordement modale qui est présentée dans [37].

1.6.1. Méthode de Raccordement Modale MMT (Mode-Matching Technique)
Dans le guide d’onde intégré au substrat, comme nous l'avons indiqué dans la section 3.2, les
modes TEwo sont les seuls modes qui peuvent se propager. Les GIS en technologie PCB classique
ont une hauteur de substrat trop faible par rapport a la largeur. Les modes TEm, avec n supérieur a
z¢éro apparaissent a des fréquences beaucoup plus élevées que la bande de fréquence de
fonctionnement (environ dix fois la fréquence de coupure de la bande de fréquences de travail).
Sachant que dans la technologie GIS, nous essayons de travailler avec des hauteurs réduites pour
avoir une perte de substrat plus faible et pour garder la compatibilité avec les technologies planes
standard, le rapport d/p est choisi pour que le champ ¢électromagnétique soit complétement gardé
a l'intérieur de la structure et pour qu'il y ait un minimum des pertes. afin de pouvoir appliquer la
MMT, la structure GIS est dessinée a l'intérieur d'un guide rectangulaire plus grand avec la méme
hauteur. Dans ce guide rectangulaire, les modes fondamentaux sont connus, ce qui nous permet

d'appliquer la MMT pour toute configuration de trous dans le GIS.

trous métallisés Parois de guide d'ondes
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Figure 1.20. Structure GIS dans un guide d'onde rectangulaire.
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La Figure 1.20. Présente une structure GIS typique entourée d'un guide rectangulaire. Dans le cas
idéal les pertes dans la structure GIS sont absolument nulles, la largeur de guide d'onde
rectangulaire pourrait étre égale a w + d (voir Figure 1.2), mais en réalité, pour modéliser avec

précision la structure, nous devons choisir cette largeur légérement supérieure a w + d.

1.6.2. Les Modes dans le guide d'ondes avec des murs électriques
Pour les modes TEmo, en supposant que la section transversale de la structure soit dans le plan x-

v, le potentiel vecteur peut étre exprimé par [8] :

A = Ap,d, = Z VZrm Trm () [Fe7kemZ + B, e *ikam 2| (1.14)
m
ou Zun est I'impédance d'onde du mode TEnmo et elle est égale a :
)
Zpr = 2K (L. 15)
kzm

k-m est la constante de propagation pour l'onde TEno dans la direction z, donnée par :

2 2
Ky = JKZ F K2 = (vf) & — (%) (1.16)

a

k = w+/ue, est le nombre d'onde dans le vide, v est la vitesse de la lumiére dans l'espace libre et
&r est la permittivité relative du substrat. /' et B sont les amplitudes des ondes progressive et
régressive respectivement dans la structure (voir Figure 1.20). Et 7) représente la dépendance du
potentiel en les coordonnées transversales. Pour les modes TEmo, 1} est une fonction de x selon la

relation :

mn a
Thm (x) = Apcos - (x + E) (L.17)

Cette formule est valable pour le guide d'onde de largeur a tel que présenté dans la Figure 1.20, ou
pour toute sous-région de largeur a;, parce que en MMT tous les modes doivent étre normalisés a

la méme puissance, dans chaque région, nous avons :

a 2
A, =— |— [.18
™ mn |ab ( )

Pour les champs ¢électriques et magnétiques dans cette région, nous avons :
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04y,

E=-Vx(4,d,) = E, = P (1.19)

L —10%4,, j 924,

H=— [+ —— / .
Jjowu 0x0z L wu 0x2 % (1.20)

Pour analyser le GIS avec la méthode MMT, deux discontinuités de base doivent étre résolues : la
premiere est la discontinuité dans tout le guide d'onde diélectrique, et la deuxiéme de nombre

arbitraire est représentée par les trous dans tout le guide d'onde diélectrique sur la largeur du

substrat [38] (voir la Figure 1.21).

EW.

al

x=xl——
EMW.

Figure 1.21. Discontinuité sur tout le guide d'onde diélectrique et la deuxiéme est de nombre arbitraire sur

les trous.

Pour ces types de discontinuités, E et H sont calculés par les équations 1.19 et 1.20, sur lesquelles
on applique les conditions aux limites pour des trous conducteurs parfaits [8]. En faisant
correspondre E) sur toute la discontinuité, sachant que E, est nul sur le mur CEP supposé placé en

z =0, nous avons :
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wi mmn . mm ao
AY,—| —sin—(x +—) | [ES + BY
A —sin = (x 2)>[m )
m

ZZ e ——Sm—(x+xn)>[Fk+Bk] (1.21)

Et en faisant correspondre H; dans chaque région individuelle (par exemple, région #), on obtient :

k2. ’wy mm mm
A0 — [ —gin— EY + B?
wn K0 Am g sin a (x+ 2) [—Fn + Bl
m
k7. |op _km ~kn
= a)zy /k A —n(—sma—n(x+xn)>[—F,?+B,’j] (1.22)

Nous multiplions les deux cotés de 1'équation 1.21 par sin";—'" (x + %) et intégrons de -ap/2 a
0

ao/2. Cela donne 1'équation suivante :

FO+B° = Z MM[F™ + B™] (1.23)

Qui est ramenée sous forme matricielle :

[F'+B']
|
[FO+B°] =[M* M2 .. MMl | (1.24)
lF’V + BN J
Notons M = [M*  M? ..  M"] et multiplions les deux cotés de I'équation (1.22) par
sin ’Z—" (x + x;,). Enintégrant de x, a x, + ax, nous obtenons I'équation suivante :
(M™)T[F® — B°] = F" — B" (1.25)
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ou sous forme matricielle :

(MHT

T [F =B
Lopopy=l | (1.26)
[FN :BNJ

(MM)T

M7 est la transposée de M. Dans les équations ci-dessus, la matrice M est liée a la matrice

impédance Z ,T{l, la matrice admittance Yn(‘)t et I’intégrale de couplage (J ”)mk par:

M™ = Diag |Y3.J" .diag/Z} (1.27)

Pour chaque discontinuité, I'intégrale de couplage est :

Xntan aO ) kT[
f sm— x + )sm—(x — Xp)dx (1.28)
Oan Xn 2 an

(]n)mk -

A partir de cette matrice M, on a les parametres S, qui relient les amplitudes des ondes incidente

et réfléchie selon I’expression :

B° FO

I I
Tl=1s1|" (1.29)

F.N B.N

La matrice S peut étre obtenue par :

Si1 = [MMT + 17H{MMT — 1] (1.30)
512 ZZ[MMT‘}'I]_lM:Sgl (1.31)
Sp1 = M"[I — Sy4] (1.32)
522 =] - MT512 (I. 33)

ou / est la matrice identité
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1.6.3. Equivalence entre les trous circulaires et carrés

Dans [39], Buchta et Heinrich ont étudi¢ 1'équivalence entre les trous cylindriques et rectangulaires
dans la modélisation électromagnétique du guide d'onde rectangulaire. L’étude est faite pour d/p
< 0,5 et pour des fréquences allant jusqu'a 140 GHz. Selon cet article, parmi les quatre différentes
approches proposées, les cas 3 et 4 sont les meilleurs choix pour que les dimensions des trous
rectangulaires soient remplacées par les trous cylindriques. Si / est la longueur latérale du trou
carré et d le diameétre du trou cylindrique, les quatre approches sont:

1. L'approche la plus simple consiste a utiliser la méme longueur de c6té du carré et le diametre

du cylindre :
[=d (1. 34)

2. Une autre approche consiste a égaler la surface en coupe transversale des trous rectangulaires

et cylindriques :

(. 35)

~ |5

lcoupe =d

1
3 | = (Uinterieurtlextérieur) — d(\/_5+1) (1.36)

2 2
1
4. [ = \/((lintérieur . lextérieur)) = \/\/:5 d (1.37)

Zintérieur et Zextérieur sont représentés sur la Figure 1.22.

Jrextérieur

Figure 1.22. Equivalence entre les trous circulaires et carrées
Parmi ces quatre méthodes, la troisieme approche donne les meilleurs résultats méme pour les
configurations GIS avancées (pour la plage pratique du rapport d/p dans les applications GIS, qui
est 0,5 <d/p<0,8selon[11]).
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I1. Théorie de la ligne microstrip et la transition microstrip-GIS
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11.1. Introduction

Au cours des premieres années de développement des applications micro-ondes, le guide
d'onde rectangulaire devient la structure dominante, et plusieurs composants de haute qualité
pourraient étre congus en utilisant ce guide. Parmi les principales limites posées dans ce type des
guides d'ondes est sa bande passante étroite. On a tenté de trouver des composants qui pourraient

fournir une plus grande bande passante et une miniaturisation possible.

La ligne coaxiale était trés appropriée, car elle posséde un mode dominant avec une fréquence
de coupure nulle, et deux caractéristiques trés importantes : largeur de bande trés large, et la
possibilité de miniaturisation. L'absence d'une composante longitudinale du champ rendait plus
difficile la création des composants a l'aide de la ligne coaxiale, bien que plusieurs nouvelles

propositions aient été présentées. Aussi, ces composants seraient plus chers a la fabrication.

Pour surmonter ces difficultés de fabrication, le conducteur central de la ligne coaxiale a été
aplati en un ruban et le conducteur extérieur a été changé par un boitier rectangulaire, on a utilisé

des connecteurs pour ligne coaxiale.

Robert M. Barrett a entamé en 1950 une étape beaucoup plus audacieuse. Il enleva
complétement les parois latérales et étendit les murs du haut et du bas vers les coté. Le résultat a
été appelé la ligne de transmission en ruban, ou Stripline. Comme le cable coaxial, le Stripline est
non-dispersif, et n'a pas une fréquence de coupure. Différents procédés ont été utilisés pour
supporter le ruban central, mais dans tous les cas, la région entre les deux plaques extérieures a été

remplie d'un seul milieu, soit du matériau di¢lectrique, ou du l'air.

Une modification qui a émergé presque a la méme époque impliquait la suppression de la
plaque supérieure laissant seulement le ruban et la plaque inférieure avec une couche di¢lectrique
entre les deux. Cette structure a été nommée Microstrip. Les premiers développements de la ligne
Microstrip ont été réalisés aprés la publication en 1952 de l'article de D.D. Grieg et H.F.

Engelmann [ 1], présentée comme une ligne sur circuit imprimé.
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I1.2. La ligne microstrip

Le microstrip est une ligne de transmission a deux conducteurs qui peut étre considérée comme
ayant évolué conceptuellement a partir de la théorie de la double ligne comme le montre la figure
II.1. La transformation de (a) a (b) est essentiellement une modification de la forme des
conducteurs, alors que celle de (b) a (c) consiste a placer une feuille conductrice au niveau du plan
de symétrie. La configuration finale (d) est obtenue en insérant une plaque diélectrique mince entre
les deux conducteurs. En conséquence de la derniére étape, le milieu diélectrique de la ligne de

transmission devient inhomogene.

x> rrrirr

@

Figure I1.1. Evolution conceptuelle d'un microstrip a partir d'une ligne a deux fils.

Les lignes microstrips sont tres différentes des autres lignes de transmission. Par exemple, en
comparant une ligne microstrip avec une stripligne, on constate que la structure microstrip est
ouverte dans la partie supérieure. Cette configuration ouverte rend le microstrip trés pratique pour
l'utilisation dans les MICs. Ainsi on peut ajouter des petites modifications au circuit apres la
fabrication. Cependant, avec ces avantages la structure ouverte d'un microstrip provoque quelques
complications dans l'analyse et la conception. Ceci a cause de la présence de l'interface
diélectrique-air qui modifie le mode de propagation dans un microstrip vers un mode hybride non

TEM (comparé a un mode TEM pur dans une ligne stripline).

Il existe plusieurs configurations du microstrip qui ont également été proposés pour
I’utilisation dans les MICs. Certaines de ces structures sont données a la figure 11.2, et leur analyse

est disponible dans les références [2-5].
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Figure I1.2. Différentes lignes de transmission provenant d'un micro-ruban :
(a) : Microstrip invers¢; (b) : Microstrip suspendu
(c) : Microstrip avec superstrat ; (d) : Guide d'ondes diélectrique avec ruban

(e) : Guide d'ondes di¢lectrique avec ruban inversée

Il est important de remarquer a ce stade de I’exposé que dans toute la suite de la
présentation des caractéristiques techniques de la ligne microstrip, nous nous sommes contentés
du modele classique, dit quasi-statique. Quoique ce modele est largement supplanté sur le plan
théorique par les modéles évoluées venues aprés le développement des techniques numériques, il
reste a ce jour treés performant pour les applications pratiques, telle que notre thématique ou la

théorie de la ligne microstrip n’est pas le centre du sujet

I1.2.1. Constante diélectrique effective

La topologie du microstrip est montrée dans la figure II.3. Dans le développement du
microstrip, le concept de constante diélectrique effective €.z a été introduit. La majeur partie du
champ électrique est contrainte dans le substrat, mais une fraction de I'énergie totale existe dans
l'air au-dessus de la structure. La constante di¢lectrique effective e varie en fonction de la
longueur d'onde d'espace libre Ao. La dispersion devient plus prononcée avec la décroissance du
rapport entre la largeur de ruban et I'épaisseur du substrat w/h. La dispersion est moins prononcée
lorsque la largeur du ruban devient relativement large, et donc la ligne microstrip commence

physiquement a s'approcher d'un condensateur parallele plat idéal. Dans ce cas nous obtenons &, =~
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€sr- La constante di¢lectrique effective correspond a la constante di€lectrique du milieu

homogene qui serait obtenu en remplissant I’air par le di¢lectrique de la ligne microstrip.

Y #X
x 7

Figure II.3. Configuration microstrip
La constante diélectrique effective €. dépend de I’épaisseur du substrat / et de la largeur de la

piste métallisée w. Elle peut étre approximée par 1’équation suivante :

Ert1l . Er—1 1 (H.l)

Seff = .
2 2 1+12.%

La longueur de 1'onde guidée dans le microstrip est donnée par :

A= /10/1/861-‘]: (112)

ou Ao est la longueur d'onde dans l'espace libre. La constante de propagation f d'une ligne

microstrip est liée a sa constante diélectrique effective .4

B = Bo-\/Eesr (IL3)

2nf 21
Bo="r== (IL4)

ou
Cc ]'0

I1.2.2. Impédance caractéristique

Une formule simple de I'impédance caractéristique pour une ligne microstrip est :

60 8h w w
— — —<
Jé‘effln(w +4—h) h — 1
1207 %2 1

JEerf[+1.393+0.667.1n(+1.44)]

Si maintenant nous voulons obtenir le rapport w/h pour réaliser une ligne d’impédance

caractéristique Zo, I’équation suivante peut étre utilisée :
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L'impédance caractéristique de la ligne microstrip varie légerement avec la fréquence, méme
avec un matériau de substrat non dispersif. L'impédance caractéristique des modes non-TEM n'est
pas définie de fagon unique, et selon la définition précise utilisée, I'impédance du microstrip

augmente, diminue, puis augmente avec l'augmentation de la fréquence.
Le modele quasi-statique de I'impédance caractéristique est limité aux basses fréquences.

I1.3. Pertes dans le Microstrip
L'atténuation dans une ligne microstrip est causée par deux composantes de perte : perte dans le
conducteur et perte di¢lectrique. Sion utilise un substrat magnétique les pertes magnétiques seront

¢galement présentes. Dans cette section nous envisageons les substrats non magnétiques.

I1.3.1. Pertes dans le conducteur

Un traitement complet des pertes dans le conducteur d’une structure microstrip est donné par
Pucel et al. [6] et par Schneider [7]. Ces deux analyses sont basées sur la «régle d’inductance
incrémentale» de Wheeler [8]. Dans cette méthode, la résistance série de surface R est exprimée
en termes de la partie de l'inductance totale qui est attribuable a l'effet de surface, c'est-a-dire,
l'inductance Li produite par le champ magnétique a l'intérieur des conducteurs. Il est bien connu
que pour un conducteur I'impédance de surface, Z; = R + jX, avec une partie réelle R (résistance

surfacique par unité de longueur) égale a la partie imaginaire X :
R=X=wl; (IL.9)
Selon Wheeler, Li peut étre obtenue a partir de I'inductance externe L par unité de longueur.

—y #m 0L Sm
Li=Zm 25— (I1.10)
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Rsm OL

Uo 0Ny

R=Y, (IL11)

Ou OL / Ony, désigne la dérivée de L par rapport a la récession incrémentielle de la paroi m, n,, est

la direction normale a cette paroi, et Ryn = wum dn /2 est la résistance surfacique de la paroi m.

La constante d'atténuation due aux pertes ohmiques dans le conducteur est définie comme :

 Pc _ Pertede puissance dans les conducteurs neperS/ 12
L , . ( m) (IL.12)
2P(z) 2(Puissance transmise)
En termes de R et Zy, (impédance caractéristique), on peut écrire :
|1|2R 1 oL
= = Ry — I1.13
¢ 2|112Zom 2poZom Zm sm onm ( )

L'inductance L de la structure microstrip peut étre exprimée en termes de I'impédance

caractéristique du microstrip avec le substrat remplacé par l'air Z§,,
L=17§,/c (IL.14)
ou ¢, est la vitesse de propagation des ondes électromagnétiques dans l'espace libre.

I1.3.2. Pertes diélectriques

Pour une ligne de transmission uniforme remplie, la perte diélectrique aqu est indépendante de la
géométrie de la ligne et peut étre écrite comme :

. \/Eg = © VI tans (IL15)

2 2 2

ou G est la conductance shunt par unité de longueur de la ligne, ¢’ est la partie réelle, et " est la

partie imaginaire de la permittivité diélectrique.

Cependant, lorsque le diélectrique n'est pas uniforme sur la section transversale de la ligne,
l'expression ci-dessus on ne peut pas s’appliquer. Le calcul de la perte pour le cas dié¢lectrique
mixte a été examiné par Welch et Pratt [9] et par Schneider [10]. Dans ces deux analyses, une

tangente de perte effective tan § est introduite.

Lorsque 1'on suppose que le diélectrique supérieur (air) est sans perte, on obtient l'expression

suivante pour a4 , constante d'atténuation en tenant compte des dié¢lectriques mixtes [9]

ag =%,/u£efftan5 =%,/u£effi (I1.16)

wseff
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Si o est la conductivité du di¢lectrique et oo la conductivité de l'air, on peut écrire

o, =qo+(1—q)oy =qo 0y Ko (IL.17)
et goefr = q& + (1 —q)g € = &y&r (IL.18)
1 1
. _ 3 2 [ & \2
la formule (I1.16) devient ag =q {—q£+(1_q)go} Agy = <£eff) qxay (I1.19)

ou aqu la constante d'atténuation pour une ligne uniforme remplie avec le di¢lectrique ¢, et g est la
fraction de remplissage di¢lectrique, donnée par :

_ Ofefy _ Eeprl
= e = a1 (I1.20)
ad peut étre écrite comme ay = 2.7.3—r_tefrlan 0 dB/ (IL.21)

/Eeff &g—1 A

I1.4. Discontinuités dans la ligne microstrip

Les circuits microstrip contiennent toujours des discontinuités de ligne de transmission. Les
types les plus courants des discontinuités microstrip sont ’extrémité ouverte, le gap, le saut
d’impédance, I’angle droit, la jonction T, et le croisement. Ils sont montrés dans la figure I1.4 avec

des ¢léments de circuit dans lesquels ces discontinuités se produisent.

Discontinuité Conception Application
Extrémité ouverte | |_| |_| | stubs
I Filtre de ligne couplé
]
I
Gap ] I:I Couplage a des résonateurs

Sauts I:i Transformateurs d'impédance

d’impnédanc

Coudes a angle droit % Conception du circuit

I_I Stubs

Jonction en form T | |

| | | | Stubs a faible impédance

Croisement | | Coupleur

Figure I1.4. Différents types de discontinuités micrstrip et leurs applications. 42



I1.4.1. Extrémité ouverte dans le microstrip

Une extrémité ouverte se produit fréquemment dans certain circuits tels que les résonateurs,
les stubs d'adaptation, les filtres couplés en paralléle, et les antennes microstrip. Le circuit
équivalent d'une extrémité ouverte est représenté par une capacité excédentaire Co. qui peut étre
transformée en une longueur équivalente de ligne de transmission, A/, comme le montre la figure
I1.5. La capacité équivalente représentée dans la Figure I1.5.b est ce qui est habituellement calculé,
alors que la représentation équivalente en longueur de ligne (Figure I1.5 ¢) est plus pratique pour

la conception de circuits. La capacité excédentaire C,. et la longueur équivalente sont données par

[11]:

i-1
foe = exp {2.3026 Y5_, Ci(er) [lo g %] } pE/ (11.22)
Moc _ Coc SZom"/y
oc — oo om (11.23)
T —o{Bloc o
P .
pess s :t)j x_—“—?ﬂ
h o | D TCoc ! |
T T T
(a) (b) (©

Figure I1.5. (a) extrémité ouverte de Microstrip, (b) représentation équivalente par une capacité, et (c) la
représentation équivalente par longueur de ligne.
11.4.2. Gaps dans le Microstrip
L’utilisation d'un gap dans un microstrip est utile dans plusieurs conceptions, par exemple, le
découplage du courant continu d’alimentation, les filtres a extrémité couplée, et les ¢léments de
couplage des résonateurs. Un gap microstrip et ses circuits équivalents sont présentés a la figure
I1.6. 11 existe trois modeles publiées pour la capacité du gap [4, 11, 12]. La longueur de ligne

équivalente A/, de la figure I1.6 peut étre calculée comme suit :

Aty _ cp cZom"/y (I1.24)
h w Eeff ’

v alg 1 C9 o alg

S b Cg
B v SRR rall e SLE B

: .

T -

(a) (b) (©

Figure I1.6. (a) Gap microstrip, (b, ¢) circuits équivalents.
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I1.4.3. Saut d’impédance

Le saut d’impédance, parfois appelé saut de largeur, est une jonction de deux lignes microstrip
qui ont des impédances différentes. Ce type de discontinuité est utilisé pour la conception des
transformateurs d’impédance, des coupleurs, des filtres, et des transitions correspondantes. Les
configurations d'une discontinuité de saut de largeur dans le microstrip et son circuit équivalent,
sont représentés sur la figure I1.7. Les formules pour la capacité excédentaire C ont été donnés par
Farrar et Adams [2], Benedek et Silvester [4], et Gupta et Gopinath [13].

Les parametres L; et L2 dans la figure 11.7 sont donnés par :

Ly
L, = —LWIILWZ Ls (11.25)
_ w2
Ly =2 L (11.26)
1 e
B
0 $
T T ¥
(a) (b)

Figure I1.7. (a) discontinuité d'étape microstrip et (b) son circuit équivalent.

Une expression analytique pour C; a été obtenue par formule d’interpolation des résultats
numériques. L’expression est donnée comme [14]:

c F W w.
Jﬁ(p /m) = (10.1loge, + 2.33)r—126loge, =317 (& <10; 1.5 < w, < 3.5) (11.27)

11.5 Les transitions

La transition hyperfréquence est une interface utilisée pour transférer la puissance des ondes
microondes d'une ligne de transmission a autre composant avec un minimum de pertes de retour.
Les caractéristiques souhaitées pour une transition microruban sont :

1. Faibles pertes d’insertion et de réflexion sur la bande passante de fonctionnement.

2. Facilité¢ de connexion et de déconnexion a un microstrip.

3. Simplicité de conception et de fabrication en chaine.

4. Adaptable a différentes épaisseurs du substrat.

La conception de ces transitions se compose de deux parties :
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La conception mécanique pour maintenir la distribution des champs électriques et magnétiques
la plus proche possible entre les deux milieux, ceci a pour effet de réduire la réactance de la
discontinuité,

La conception ¢lectrique pour adapter 'impédance et compenser la réactance, afin de
minimiser les pertes d'interface dans la bande de fréquence de fonctionnement. Généralement, les
champs sont ajustés selon la forme de structure, 1'adaptation d'impédance et la compensation de
réactance sont réalisées par des transformateurs 4/4 ou des sections non-uniformes (taper).

Les différentes transitions microstrip utilisées dans la pratique sont le coaxial a microstrip,
guide d'onde a microstrip, microstrip a guide d'onde coplanaire, et microstrip-slotline.

I1.5.1 Transition Microstrip — ligne coaxiale

La transition coaxial @ microruban est la plus simple et est en général a large bande car les
deux lignes supportent le mode TEM. Cette transition est généralement réalisée en utilisant la
structure du connecteur coaxial, et a été bien traitée dans la littérature [15, 16, 17]. La figure 11.8,
montre la transition coaxial & microstrip dans le plan du ruban (a) et vue a angle droit (b).

TEFLON | FLANGE

LAUNCH REGION \

MICROSTRIP

X O g
g\\\\\\\\\\x\\\vm,y///

MICADSTRIP
SUBSTRATE
(e)

FIXTURE

(a)

/TDP CONDUCTOR

/

MICROSTRIP SUBSTRATE

GROUND PLANE /

\"‘CO—AXIAL CONNECTOR

(b)

Figure I1.8. Transitions typiques de microstrip a coaxial : (a) dans le plan et (b) angle droit.
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I1.5.2 Transition Microstrip - guide d'ondes

L'utilisation du microstrip dans les ondes centimétriques jusqu'a 110 GHz donne lieu a une
contrainte sévere pour les transitions avec les guides d'ondes. Presque tous les équipements de
laboratoire sont équipés de connecteurs RF pour guide d'ondes rectangulaire. Comme la bande
passante d'un guide d'ondes aux ondes centimétriques est environ 50% de la fréquence maximale,
la bande passante d’une transition microstrip - guide d'onde est limitée celle du guide d'ondes.
Plusieurs techniques ont été utilisées pour concevoir une transition entre le microstrip et le guide
d’ondes [18-20]; Cependant, la méthode couramment utilisée est d’insérer un guide rainuré en tant
que segment intermédiaire, permettant une bande passante plus large, une meilleure adaptation des
champs, et une gamme d'impédances plus large. La transition d'un guide d'onde rectangulaire a un

microstrip est illustrée a la figure I1.9.

Ridged Waveguide

Bonded

Figure I1.9. Transitions microstrip a guide d’onde rectangulaire.

I1.5.3 Transition GIS-Microstrip

Pour l'intégration des composants actifs, non linéaires et le montage en surface dans la
technologie des guides d'ondes intégrés au substrat (GIS), plusieurs transitions de GIS vers d'autres
lignes de transmission planaires ont été proposées. Des performances spécifiques ont été montrées
dans la littérature pour les connexions au microstrip, au guide d'ondes coplanaire, a la ligne
coplanaire, et a la ligne a fentes.

Des transitions a faible réflexion vers le microstrip sont nécessaires pour intégrer et combiner
les circuits GIS avec des composants actifs conventionnels tels que les amplificateurs [21]. Dans
de telles applications, il est essentiel de réaliser des transitions a faible réflexion de telle fagon que

la conception du composant soit indépendante de la transition.
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11.5.3.1 Bref historique sur la transition

La premicre interconnexion entre le microstrip et le guide d’onde intégré qui a été proposée
est le microstrip taper [22], et il est encore le type le plus largement utilisé dans les transitions
entre le microstrip et GIS dans les circuits a une seule couche. Dans [23], la formule de calcul de
ce type de transition est présentée et il est indiqué qu'il est généralement possible d'obtenir des
pertes de retours supérieurs a 20 dB sur la bande passante du guide d'onde complet (40%) [23].
Une transition microstrip-vers-GIS avec une bande passante environ de 24% et une perte de retour
environ de 15 dB pour une transition dos-a-dos en bande Ku est présentée dans [24]. Une autre
transition microstrip-a-GIS avec une fréquence de 60 GHz dans la technologie céramique cocuite
a basse température (Low Temperature Co-fired Ceramics (LTCC en anglais) est présentée dans
[25]. Cette transition présente des pertes de retour environ de 15 dB dans la bande 58-64 GHz et
une bande passante environ de 10%. Dans [26], une transition microstrip-vers-GIS sur un substrat
multicouche est proposée. Dans cette transition, la bande passante est 14,5% (23,2-27,1 GHz) avec
des pertes de retour de plus de 15 dB. En 2007, une autre transition microstrip - GIS sur le substrat
LTCC est présentée [27]. Les pertes de retour pour une seule transition sont environ de 15 dB avec
une bande passante de 30%. Une transition microstrip-a-GIS basée sur un taper exponentiel au lieu
d'un taper linéaire est présentée dans [28]. Dans cette transition les pertes de retour sont environ
de 20 dB sur une bande passante de 15% a 18 GHz. Une autre transition entre GIS et ligne
microstrip différentielle en substrat multicouche est présentée dans [29]. Sur une bande passante
de 10 GHz a 35 GHz (28%), les pertes de retour sont de 10 dB. Dans [30], différents types de taper
microstrip sont étudiés dans les transitions microstrip-a-GIS et une nouvelle approche de
conception basée sur la simulation électromagnétique (EM) est présentée. Bien que ces transitions
produisent des pertes de retour supérieures a 30 dB, les bands passante de ces structures sont tres
étroites (5,5% a 11 GHz). Le GIS paralléle demi-mode (parallel half-mode SIW-HMSIW) est
utilisée comme transition entre la ligne microstrip et la structure GIS [31]. Cette transition est
basée sur la suppression du mode dominant TE20 d'ordre supérieur et donc une largeur de bande
améliorée par rapport au taper microtrip conventionnel. Il est indiqué que la transition proposée
donne des pertes de retour supérieures a 25 dB dans la gamme 1.25f.- 1.9f. avec f.= 8.6 GHz [31].
Une autre transition microstrip-a-GIS a bande étroite est présentée dans [32]. Selon [32] et pour
les substrats relativement épais, lorsque 1'impédance caractéristique du GIS est supérieure a celle

du microstrip, la transition présente une meilleure performance par rapport au taper microstrip
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régulier. Dans cette transition les pertes de retour sont environ de 20 dB entre 15 et 40 GHz,
d'autres exemples de transition sont présentés dans [32]. Dans [33] une autre transition de
microstrip-a-GIS est proposée. Cette transition est formée en plagant deux vias symétriquement
dans les deux cotés du microstrip taper, ces vias ayant le méme diameétre que les vias de GIS. Cette

transition donne des pertes de retour supérieures a 30dB. La performance de cette transition est

présentée dans les bandes de fréquences comprises entre 8,2 et 90 GHz.

I1.5.3.2 Technique de conception d'un taper microstrip
La forme la plus évidente de transition entre la ligne microstrip et les circuits planaires est le

taper. La topologie de la structure de transition entre la ligne microstrip et le guide d'ondes intégré
au substrat est représentée sur la figure I11.10. Dans cette figure, w est la largeur du GIS, d est le
diameétre des trous, p est la distance entre deux trous successive, wy est la largeur de la ligne

microstrip, wegest la largeur de guide d'onde équivalent, wyest la largeur du taper, /; est la longueur

du taper, & est le hauteur du substrat.

W

Figure II.10. Transitions microstrip taper a guide d’onde intégrée.

Dans cette transition il y a trois paramétres caractéristiques : La longueur /;, w; et w,, la largeur
initiale de microstrip. Pour la conception d'une structure GIS, la fréquence de coupure f. du mode
dominant 7E/y, la permittivité du substrat et le rapport d/p (qui devrait étre dans la gamme pratique
de rapports d/p, a savoir 0.5 < d/p < 0.8 [34]) sont spécifiées. L'épaisseur du substrat est choisie

selon la disponibilité des fabricants. Les fréquences de coupure pour les bandes de fréquences de
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fonctionnement du guide d'onde standard sont présentées dans [35]. Une fois que la largeur
effective wey est calculée a partir de (I1.28), la largeur w,, est obtenue immédiatement a partir les

trois relations : (I1.1), (I1.2) ou (I1.3)

C
. (11.28)
Wep 2f /_Er

ou ¢ est la vitesse de la lumiére.

Afin d'intégrer une structure GIS et de I'exciter avec un port microstrip, la premiére étape
consiste a choisir w,, pour que lI'impédance caractéristique de la ligne de microbande Z7** devienne
50 Q a la fréquence centrale de la bande de fréquences, formules (IL.5, I1.6, 11.7, I1.8).

En outre, il convient de noter que ZJ** dépend de 4.

L'impédance caractéristique de la structure GIS Z§&'S

est différente de 50 Q, par conséquent
différentes topologies de taper entre le microstrip et la structure GIS sont possibles.

Cette valeur 4 peut étre trouvée par simple optimisation en utilisant des logiciels commerciaux
CST, HFSS ...

Dans le cas de méme épaisseur /4 entre la ligne microstrip et le GIS tel que ZI* = Z§1S =50 Q,
le taper n’est pas nécessaire, et / est noté A, no-taper.

Toutefois, si 4 est inférieur ou supérieure a A, Z5'S est inférieur ou supérieur a 50 Q, et nous
aurons des transitions avec taper vers l'extérieure ( wn < w; ) ou taper vers l'intérieur ( w; < wy, ),
respectivement.

La largeur de taper w; est calculée en égalant les deux cotés droits des équations (I1.29) et

(I1.30) [23].

601 g we
i In(8--+0.257

1
S 1207 (11.29)
eff Wt Wt
Nh[ZE+1.393+0.667In(FE+1.444)
—0.6275 57 , er—£11ﬂ 1
2 2 h
— =22 Jrimm (11.30)
Weff w
U

ou n= (8—2 )1/2 (IL31)
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Dans les ondes centimétriques et pour un substrat avec permittivité comprise entre 2 et 10, les
largeurs wr et wy, sont habituellement choisies 1/4 de la longueur d'onde et suffisent pour obtenir
des pertes de retour acceptables. Dans tous les cas, les longueurs de taper /; doivent étre choisies

comme un multiple de 1/4 de la longueur d'onde afin de minimiser les pertes de retour.
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III . Nos résultats sur la transition microstrip - GIS
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I11.1. Introduction

Dans ce chapitre, nous allons présenter une nouvelle transition entre la ligne microstrip et le
guide d'ondes intégré au substrat, utilisable dans la bande Ku (12.4-18 GHz). Cette transition est
composée par deux rangées des trous d'air non métallisés percés dans les deux cotés de la ligne
microstrip avec une extrémité taper. Avec la transition présentée on a obtenu des pertes de retour
supérieures a 41 dB dans la bande de fréquence Ku. Afin de valider les résultats de simulation du
concept proposé, un prototype de transition dos-a-dos est congu, fabriqué et testé. Les résultats
mesurés démontrent des pertes de retour minimales de 29,05 dB avec des pertes d'insertion

maximales de 0,685 dB sur toute la bande Ku.
IIL.2. Transition GIS-Microstrip

Comme nous I’avons mentionné dans le chapitre précédent, la ligne microstrip est 'une des
lignes de transmission les plus utilisées dans la conception des systémes hyperfréquences. La
meilleure forme de transition entre la ligne microstrip et les circuits plan est la forme taper. Le
transfert d’énergie entre la ligne microstrip et les guide d’onde rectangulaire est excellent, car le

profil de leur champ électrique est semblable, comme I’illustre dans la figure III.1

A

A A

(a) Guide rectangulaire

S

(b) Ligne microstrip

Figure III.1. Comparaison du champ électrique transversal entre un guide rectangulaire et
une ligne microstrip.

55



Nous proposons une transition originale composée de deux rangées des trous d'air non
métallisés percés des deux cotés de la ligne microstrip. La forme taper a la fin du microstrip est

utilisée pour transformer le mode quasi-TEM de la ligne microstrip en mode TE1¢ dans le guide

d'ondes intégré au substrat.
L’impédance du mode TEio dans le GIS est inférieure a I'impédance du mode TEM dans la

ligne microstrip. Par conséquent, il faut élargir la ligne microstrip pour obtenir une bonne

adaptation. La définition de I’'impédance de la ligne microstrip est unique parce que c’est une ligne

quasi-TEM. Cependant, I’impédance du GIS n’est pas définie de fagon unique. Elle peut se calculer
a partir d’'une des relations suivantes : puissance-tension (ZPV), puissance-courant (ZPI) ou

courant-tension (ZV1) [1].
La topologie de la transition microstrip que nous avons proposée est illustrée a la figure I11.2.

asiw

-
-
-
-
-
>
-
-
-~

P1/2

Figure II1.2. Topologie de la transition microstrip GIS proposée.

(a) Paramétres de structure de la transition taper sans trous d'air.

(b) (c) Paramétres de structure de la transition taper avec trous d'air
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Dans cette figure, la configuration se termine par un guide d'ondes régulier. La figure II1.2. (a)
présente la transition conventionnel sans trous d'air [2]. La nouvelle transition proposée avec des
trous d’air non métallisés est présentée a la Fig. I11.2. (b) et (c).

Dans cette figure, aspw est la largeur GIS, Wequi est la largeur équivalente, d; est le diametre des
trous de GIS, p; est la distance entre le centre de deux trous successifs, W; est la largeur de la forme
taper, wy est la largeur de la ligne microstrip, et /;est la longueur de la forme taper.

Parce que les champs dans la ligne microstrip sont concentrés prés de la ligne, une seule ligne
des trous d'air sur les deux cotés de la ligne microstrip est nécessaire pour confiner les champs.
Comparée aux autres transitions microstrip, 1'avantage de cette nouvelle structure réside dans le
fait qu'il existe une meilleure adaptation de champ entre le GIS et le micosrtip en raison de leur
confinement autour de la ligne microstrip.

Pour valider cette configuration, nous la comparons avec la transition taper proposée dans [2].
La structure est constituée d'un guide GIS avec dix trous métallisés et treize trous d'air non
métallisées sur les deux c6tés de la ligne microstrip. La largeur de GIS est obtenue directement a
partir de [3], et la largeur effective peut étre calculée comme suit :

N (IIL1)

Wegui T\/;

ou ¢ est la vitesse de la lumiére, f est la fréquence de coupure et &, est la permittivité relative
du substrat.
II1.3. Résultats et discussion

Dans cette étude, deux structures ont été étudiées. Dans la premiére, le substrat est en
RT/duroid 6002 avec une permittivité électrique & = 2,94 et une tangente de perte de 0,0012. Dans
la deuxieéme structure, le di¢lectrique est choisi comme Rogers RO3003 avec &; = 3 et une tangente
de perte de 0,0013. La hauteur du substrat est # = 0,508 mm pour les deux transitions (le taper
conventionnel et la transition avec trous d'air non métallisée proposée).

II1.3.1. Premiére structure

Dans la premiére structure, aprés l'optimisation, les parametres finaux de la transition proposée
sont présentés dans le tableau 1. Théoriquement, la transition entre la ligne microstrip et le GIS est
meilleure lorsque les pertes de retour sont faibles dans toute la gamme de fréquence ; Ce qui est
obtenu en ayant une bonne adaptation entre la ligne microstrip et le GIS dans les champs et dans

l'impédance.
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Tableau 1 : Paramétres et dimensions de la premicre structure.

/. (GHz) asp(mm) [y (mm) d;(mm) d>(mm)
9.488 9.9502 3.1 0.975 0.97
P;(mm) P>(mm) P3;(mm) Wp(mm) wy(mm)

1.5 0.9494 1.125 1.2754 2.7533
wi(mm) wz(mm) ws(mm) wy(mm) ws(mm)
2.75 3.5 4.25 6.5 8.4486

E- field

Figure. II1.3. distribution des champs E et H dans les transitions:
(a) transition trous-air proposée.

(b) transition taper conventionnel. [4]




Pour assurer une bonne adaptation entre les deux composants, nous devons maintenir la plus

grande valeur des champs dans les deux cotés du microstrip.
La Figure I11.3 montre la distribution des champs E et H dans la transition microstrip — GIS pour
les deux cas, la transition proposée avec des trous d’air, Fig. III. 3(a), par rapport a la transition
taper conventionnelle [2] Fig. III. 3(b), ou l'onde incidente a été choisie avec la méme phase pour
les deux transitions. De cette comparaison, on remarque que les champs sont mieux confinés
lorsque on l'ajoute des trous d'air sur les deux c6tés de la ligne microstrip qui conduisent a une
bonne transition avec le GIS.

La figure I11.4 montre la comparaison entre les parametres S simulés de la transition proposée
et la transition proposée dans [2] dans la bande Ku. Dans la Fig. I11.4 (a) aprés l'optimisation des
parametres de la transition, on constate que les pertes d'insertion sont inférieures a 0,16 dB pour la
transition taper [2], et inférieures a 0,15 pour la transition proposée dans toute la bande Ku (12,4 -
18 GHz). Dans la Fig. 111.4 (b), les résultats montrent que les pertes de retour sont supérieures a 35

dB pour la transition taper [2] et supérieures a 41 dB pour la transition trous-air proposée.

821 nos résultats
-0.138 S21 [2]

-0.14

-0.142

-0.144

-0.146

-0.148

-0.15

Coefficients de transmission (dB) (dB)

-0.152

_0-154 1 1 I 1 1 |
12 13 14 15 16 17 18

Frequency (GHz)

(a)
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Coefficients de réflexion (dB}
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=50

52 . \ \ . . )
12 13 14 15 16 17 18
Frequency (GHz)

(b)
Figue. II1.4. Paramétres S de la transition de microstrip - GIS.
(a) Coefficients de transmission; (b) Coefficients de réflexion [4]
II1.3.2. Seconde structure
Dans cette structure, certains paramétres ont été modifiés et présentés dans le tableau 2. Les deux
trous des deux cotés du microstrip séparés par la distance W, ont été enlevés (figure 2c) et le
substrat est choisi comme Rogers RO3003 avec er = 3.

Tableau 2 : Paramétres et dimensions de la seconde structure.

f:(GHz) aspy(mm) [ (mm) d;(mm) d>(mm) P;(mm) P>(mm)
9.488 7.95 3.1 0.975 0.94 1.5 0.9494
P3(mm) Wm(mm) wy(mm) wi(mm) wa(mm) wi(mm) ws(mm)
1.125 1.2754 2.7533 2.75 3.5 4.25 6.4484

Lorsque la permittivité change, quelque autres paramétres dans la structures changent aussi,

par exemple d@siw et Wequi , voir équations (1.9). Ce changement affecte la distribution du courant de
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surface ainsi que l'effet des pertes métalliques. La figure III.5 montre la comparaison entre les
parametres S simulés de la transition proposée et la transition taper conventionnelle dans la bande

de fréquences Ku.

-0.148 :
: S$21 nos résultats
—_ 015 [ B e 321'conventionnelle
z
m -0.152
z
s
‘s -0.164
L
£ g ‘
i
[}
T _0.1568 -
8
=
Q
O -016 -
&
[
[=4
© o0.162
-0.164 : ? i i . ;
12 13 14 15 16 17 18
Frequency (GHz)
(a)
=30
S$11 nos résultats
$11 conventionnelle
=35

Coefficients de réflexion (dB)
A
(4]

=565
_60 1 I I I 1 1
12 13 14 15 16 17 18
Frequency (GHz)
(b)

Figue. II1.5. Paramétres S de la transition de microstrip - GIS.

(a) Coefficients de transmission; (b) Coefficients de réflexion [4]

61



D’apres la Fig. 1I1.5 (a), on constate que les pertes d'insertion sont inférieures a 0,17 dB pour
la transition taper conventionnelle, et inférieures a 0.16 pour la transition proposée. Dans la Fig.
I1L.5 (b), les pertes de retour sont supérieures a 33 dB pour la transition taper conventionnelle, et
supérieures a 40 dB pour la transition trous-air proposée.

Dans cette structure, une disposition dos a dos est simulée pour la transition taper
conventionnelle et la transition taper avec des trous d'air. La figure II1.6, présente la comparaison

entre les parametres S simulés pour les deux transitions.

= 511 nos résultats : : :
| =811 conventionnelle | / = N =

&
()]
T

& A A
) o )
T T T

Coefficients de réflexion (dB)

®
o
T

65 i i é i i i
12 13 14 15 16 17 18

Frequency (GHz)

Figue. I11.6. Coefficients de réflexion de transition dos a dos pour le second exemple.

On constate que les pertes de retour sont supérieures a 31 dB pour la transition taper
conventionnelle et supérieure a 35 dB pour la transition trous-air proposée dans toute la bande Ku
(12,4-18 GHz) [4].
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II1.4. Résultats expérimentaux

Afin de valider les résultats de la simulation, on a fabriqué un prototype expérimental de la
transition dos a dos proposée (figure I11.7), le substrat est choisi en fonction de ce qui est disponible
pour le travail expérimental et couramment utilisé dans ces types de guides d'onde. Le substrat est
RT / duroid 6002 et les paramétres utilisés sont tels que présentés dans le tableau 1.

En raison des restrictions de taille de forage, le diamétre de simulation d; et d> (voir tableau.

1) a été changée a 0,95 mm.

cecceoecoe® S IR ' 2 %5003300000

522200000000

(2)

(b)
Figure. II1.7. Le prototype de transition proposé

(a) Face avant ; (b) Face arriere [4].

La Figure IIL.8, présente la comparaison entre les résultats simulés et mesurés de notre nouvelle
transition avec des trous d'air non métallisés, et nous pouvons voir que les résultats de la simulation
sont en bon accord avec les résultats des mesures. Dans la Fig. III. 8(a) la transition proposée
montre que les pertes de retour sont supérieures a 35 dB pour les résultats de la simulation et

supérieures a 29 dB pour les résultats mesurés, dans toute la gamme des fréquences dans la bande
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Ku (12,4-18 GHz). Pour les pertes d'insertion, la Fig III.8 (b) montre que les coefficients de
transmission simulés sont inférieurs a 0,68 dB et a environ 0,685 pour les résultats mesurés.

Il est important de noter que les plaques conductrices au dela des trous externes (GIS) sont
symétriques dans la simulation, tandis que dans le prototype fabriqué elles sont asymétriques. C'est
la raison principale de la différence entre les résultats de la simulation et les résultats mesurés.
Ceci est aussi vrai pour la position des trous d'air autour de la ligne microstrip.

Les pertes de retour mesurées dans toute de la bande Ku pour la transition que nous proposons

sont les pertes les plus faibles pour les transitions microstrip-GIS rapportées dans la littérature.

N
(4]
1

Simulé

Coefficients de réflexion (dB)

_70 i i 1 | 1 |

12 13 14 15 16 17 18
Frequency (GHz)
(a)
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-0.665 -

-0.67 |

-0.675

-0.68

-0.685 -

Coefficients de transmission (dB) (dB)

_0-69 I I 1 1 I 1
12 13 14 156 16 17 18

Frequency (GHz)
(b)
Figure. 111.8. Paramétre S de la transition proposée.

(a) coefficients de réflexion ; (b) Coefficients de transmission [4]

I11.4. Conclusion

Dans ce chapitre, une transition originale entre le microstrip et le guide d'onde intégré au substrat
opérant dans la bande Ku est proposée et congue. Le principe de fonctionnement et la procédure
de conception ont été clarifiés. Une transition dos a dos a été congue, fabriquée et mesurée pour
valider le mod¢le proposé. Les résultats des simulations montrent que la valeur des pertes de retour
est d'environ 41 dB pour les fréquences de la bande Ku.

Pour le prototype expérimental de la conception dos a dos, les résultats mesurés sont en bon accord
avec les résultats de simulation, et montrent que les pertes de retour sont meilleures que 35 dB
pour les résultats simulés et supérieures a 29 dB pour les résultats mesurés.

Il est fort possible qu’apres les résultats présentés, cette transition inspirera des améliorations
similaires pour les transitions entre GIS et d'autres technologies planaires telles que la ligne a fente

(slotline), le stripline, et le guide coplanaire, CPW.
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Cavités micro-ondes
IV.1. Introduction

Une cavité résonnante est un dispositif trés utilisé en micro-ondes. La cavité résonnante se présente
sous forme d'un volume rempli d'air ou par di¢lectrique dans la plupart des cas. Le volume est
limité par une surface conductrice ou par un espace ayant des propriétés électriques ou
magnétiques différentes. Les cavités résonnantes fermées par des murs métalliques sont les plus
largement utilisés. Dans ce chapitre nous allons présenter la théorie des cavités micro-ondes et des
fréquences de résonance. Nous expliquons également comment obtenir le facteur de qualité Q

d'une cavité. Finalement nous présentons la conception d’une cavité a base de technologie GIS

IV.2. Théorie fondamentale des cavités résonantes

Il est possible d'obtenir des effets inductifs et capacitifs dans les basses fréquences en utilisant des
lignes de transmission [1]. Le méme résultat peut étre obtenu dans les fréquences micro-ondes en
introduisant des éléments de guides d'ondes entourés par des parois métalliques. Ces boites
métalliques, presque hermétiques, sont des cavités électromagnétiques. A l'intérieur des cavités,
I'énergie électromagnétique existe a certaines fréquences particulieres, appelées fréquences de
résonance [2]. La forme géométrique de la cavité peut varier, mais ce qui importe dans la plupart
des cas c’est la longueur, qui doit étre égale a la longueur d'onde ou a un multiple de celle-ci.
Comme le rectangle parallélépipédique et la forme cylindrique sont faciles a modéliser, ce sont les

formes les plus utilisées pour les cavités [3].

D'une maniere générale, les cavités peuvent étre remplies partiellement ou totalement avec
plusieurs matériaux diélectriques, selon la performance souhaitée et l'application a un cas
particulier [4]. Les parois internes des cavités sont réfléchissantes et a faibles pertes, et méme si
les parois sont métalliques dans la plupart des cas, elles peuvent également étre recouvertes d'un

matériau di¢lectrique spécifique afin d'obtenir les propriétés et les effets souhaités.

Pour simplifier 1'analyse des cavités résonantes, on considérera une cavité idéale : les murs sont
des conducteurs parfaits (zéro perte électrique et magnétique), la cavité est hermétique (pas de

fuite) et le remplissage est un matériau diélectrique isolant parfait.

Les oscillations électromagnétiques a l'intérieur de la cavité seront également supposées idéales;

puisque la cavité¢ a des conditions parfaites, les pertes sont inexistantes et par conséquent des

68



oscillations perpétuelles seront présentes. Ces oscillations peuvent étre considérées comme le

résultat de la superposition d'un nombre infini d'oscillations harmoniques [5].

Dans les conditions précédentes, les équations de Maxwell sont utilisées pour trouver toutes les
fréquences d'oscillations (fréquences de résonance) et pour exprimer le champ électromagnétique

et 'énergie électromagnétique.

IV.2.1. Fréquence de résonance

A2 N2 i A2
i < rPt—r  4+——>

e*)K‘gz |

P
Himn
ZLax
— Laxey,

e+ngz -/

.
A B C

Figure IV.1. Cavités résonantes d'un guide d'ondes

On supposera une onde H dans un guide d'onde infini. Nous découpons le guide d'ondes dans une
position spécifique A avec une paroi métallique (conducteur parfait). Les champs électriques et
magnétiques seront alors réfléchis sur la paroi, avec un coefficient de réflexion, "= + 1. Cela

signifie que le guide d'ondes a été converti en un pi¢ge a ondes stationnaires [6].

Aux plans de référence de la figure IV.1, il y a une distance A¢/2 entre A, B et C, a laquelle le
champ ¢lectrique transversal est nul. Par conséquent, 1'ajout d'une seconde paroi métallique en
position B ou C laisse les oscillations inchangées car les conditions aux limites sont encore

satisfaites.

Dans le cas d'une onde E dans le guide d'ondes, les murs électriques doivent étre considérés comme
des points de coupure. Le champ ¢électrique est longitudinal dans ce cas. En d'autres termes, aux
points A, B ou C, le champ ¢électrique est perpendiculaire a la paroi métallique. Par conséquent, il
n'y a pas besoin d'imposer une condition aux limites sur tout le long de la cavité. Par conséquent,
il est possible d'obtenir une cavité avec le mode d'oscillation Eyno. Les modes Huy au point de
coupure ont une composante transversale de champ E, ce qui signifie qu'il est essentiel de

maintenir la longueur de la cavité pour préserver les conditions aux limites.
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Apres avoir expliqué comment construire une cavité résonante, la fréquence de résonance sera
maintenant discutée. La figure IV.1 montre une onde incidente avec les modes Hum ou Emn. Alors
que l'onde se propage dans une direction z avec un facteur de propagation égal a e /%9%, le facteur

+jKgz

de propagation de I'onde réfléchie est e . Le coefficient de réflexion I'==+1 : Il est +1 pour

les composantes longitudinales électriques et transversales magnétiques, et —1 pour les

composantes longitudinales magnétiques et transversales électriques. En utilisant la méthode de
réflexion [6], l'onde résultante sera donnée par le facteur (e“KgZ + e“ng); 2cosKyz ou
—2jcosKyz. D'une maniere génerale, un facteur sin ou cos nous indique I'existence d'ondes

stationnaires dans un guide d'onde ou une cavité [7].

Il est connu que :

K, =— V.1
g Ag ( )
Ay = 2;1 (IV.2)
avec Kgl = pm, et p=123......

Il est maintenant possible de trouver les valeurs de Ac et Ag, et en faisant ainsi la valeur de 4 est

donnée par 1'équation suivante :

-+ )

Avec :

1

v _ ! ¥
f=3= T Adans l'espace libre (Iv.4)

En utilisant les équations (IV.1), (IV.2) et (IV.3), on peut trouver une expression qui permet de

calculer la longueur d'onde des oscillations possibles dans une cavité :

Y
Amnp = [(%2) + (Z’LL)Z] ’ (IV.5)

Lorsque Aunp est indépendant du milieu et non lié a (g, p), la fréquence correspondante est donnée

par :
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-1
, ) 21 /2
fmnp = R [(F) + (Z) ] (IV.6)
V=— (Iv.7)
On constate que fmup est li€ a la dimension de la cavité et aux propriétés de propagation du milieu.
Cette dérivation peut étre trouvée et expliquée en détail dans [7].

1V.2.2. Considérations d'énergie dans une cavité résonante

Les solutions aux équations de Maxwell pour une cavité résonante sont souvent appelées solutions
de source libres. C'est parce que les champs sont pris en charge par la structure méme si les sources
qui ont établi le champ ont été réduites a zéro. L'expression de conservation d'énergie généralement
utilisée pour une région de source libre entourée par une surface parfaitement conductrice ou des

parois métalliques est [6] :

0 = jw, [Jf, (ulH|? — elE|*)dv (IV.8)

Comme la fréquence de résonance n'est pas nulle, 1'équation (IV.8) peut étre transformée en :

JIf, ulHI®dv = [ff, (elEI*)dv (IV.9)

La moyenne temporelle de I'énergie emmagasinée dans le champ électrique est égale a moyenne
temporelle de I'énergie emmagasinée dans le champ magnétique, pour chaque mode de résonance.
C'est une caractéristique de tous les résonateurs a cavité. Comme on l'a dit précédemment, 1'énergie

oscille en va-et-vient entre les champs électrique et magnétique.

Figure IV.2. Le champ ¢lectrique dans une cavité rectangulaire

Dans le cas d'une cavité rectangulaire, (figure IV.2), les champs électrique et magnétique sont
déterminés par [6] :
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E,=E,=H,=0 (IV.10)

E, = 2jE, sin%sin% (Iv.11)
2
260, 1~("/w,)
H, = N M cosEsin (IV.12)
n d a
H, = %sin%cos% (IV.13)
T

L'étape suivante consiste a calculer I'énergie totale stockée dans le champ électrique et I'énergie

totale stockée dans le champ magnétique pour assurer et prouver que ces quantités sont

effectivement égales.

Dans le cas du champ électrique, la durée totale moyenne mémorisée est :
—fff e|E|? dv —f f fa£°4|E0|251n dxdydz (IV.14)

|Eol”
4

abd

Dans le cas du champ magnétique, I’énergie totale emmagasinée est :

Hf M|H|2dv—f ffllo4|Eo|2{

AT ,MZ  ,MZ WC ,MZ  TZ
—(—) [cos?—sin? — + sin® —cos* —dxdydz
a w, a

r d d
_ tuolBol [ (W_)Z 4 (W_)Z abd IV.15
- 4192 Wy Wr 4 ( 1)
E 2
- ”OJOOI abd
470/
50|E0|2
= bd
) a

Avec les résultats de 1'équation (IV.9) et (IV.14), I’équation (IV.15) a été prouvée.
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1V.2.3. Définition du facteur de qualité Q

Toutes les formules théoriques que nous avons présenté jusqu'a présent sont basées sur
I’hypotheése que la cavité est parfaite c.-a-d. sans pertes et qu'elle est un piege pour ondes

¢lectromagnétiques parfait.

En réalité les oscillations amorties par I’existence des pertes sur les parois, qui introduisent un
défi a la solution mathématique et exigent d'exprimer le comportement des cavités réelles en
termes de pertes de puissance. Cependant, on peut encore supposer que les pertes sont faibles et

que les champs magnétique et ¢électrique restent constants par rapport a la fréquence d'oscillation.

Le facteur Q de tout circuit résonnant peut étre défini comme [6] :

Energie Maximum stockée par cycle

Q=2nm (IV.16)

Energie dissipée par cycle

Pour obtenir 1'énergie maximale, dite valeur de créte, dans une cavité rectangulaire, nous
pouvons intégrer gsolE |2 sur le volume. En utilisant les équations (IV.10), (IV.11), (IV.12) et

(IV.13), l'expression suivante est alors obtenue :

2,3 2,3
W (stocké) = ;SO 4|E°4| T = £°|E‘;| = (IV.17)

Si la cavité rectangulaire est un cube, la puissance dissipée sur 1'un des cotés est donnée par :

2 2
P(coté) = [/ 2|J,|? Rya dz = 510 (IV.18)
0 (TE)

Js et Rs désignent respectivement la densité surfacique de courant et la résistance

métallique de peau

En raison de la symétrie, la puissance dissipée sur les quatre cotés sera quatre fois P (coté). La

puissance dissipée sur la face dessus sera :

2 2
P(haut) = [}’ [ > |*Rydx dz = R;;ﬂ (IV.19)

0 (TE)
Par conséquent, la puissance totale des pertes sur les parois est :

2 2
P(total) = B2 15" (IV.20)

0 (TE)
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et Q est égal a

£0|E2|2a3 2025 ()@
Q = ZHﬂW: erRs (IV.21)
z3 (TE)
Pour une cavité cubique nous avons :
1 T
w0 = ——— 72
VHoE& @
w, = V2w, (IV.22)
Zo(rE) = ‘/ETI
L'expression finale de Q est :
V2m
Q= U (V.23)
6R;

7 représente ’impédance d’onde

Plusieurs méthodes différentes pour obtenir le facteur Q d'une cavité sont expliquées dans [7],

et elles sont exposées comme suit :

Une méthode pour expliquer l'existence de pertes pourrait étre développée en introduisant une

fréquence complexe :
Q=w+ja (IV.24)
Ou w est une partie réelle de la pulsation et a est la partie imaginaire liée directement aux pertes.
Le champ ¢lectrique en termes de fréquence complexe est :
gel = ge~atgjwt (IV.25)

Ou «a est le coefficient d'atténuation (Np/s). Il est important de noter que dans 1'équation (IV.17)

l'atténuation a est exprimée en fonction du temps.

Lorsque I'énergie ¢lectromagnétique stockée dans la cavité a un mode dominant, c'est une fonction

aussi exponentielle en temps :

74



E(t) = E(0)e™2%t (IV.26)
Ou E est I'énergie moyenne stockée dans la cavité.

Si nous prenons la différentielle discréte de (IV.26) sur une courte durée 7, nous obtenons

l'expression suivante :

_ E(t)-E(t4T) _Wwe (IV.27)
2E.T 2E ’

ou Wp est la diminution d'énergie par unité de temps (pertes).

Dans un probléme comme celui-ci, dans lequel l'amplitude change exponentiellement avec le

temps, on a besoin d'introduire le concept de 9 :
a = w/ZQ (Iv.28)
L'équation suivante montre la relation entre le coefficient d'atténuation a et le facteur Q :

w— (IV.29)
2a Wp

En d'autres termes, Q est le rapport entre 'énergie moyenne a l'intérieur de la cavité et la diminution

de I’énergie par unité de temps.
Par analogie, le facteur Q est le méme concept utilis¢ dans les circuits résonnants RLC. C’est un

nombre sans dimension, en pratique de l'ordre de 10° ou 10°.

(o .
L'énergie stockée dans une cavité subit une atténuation de e ( / Q)t, qui est de l'ordre de 1/ e de

la valeur initiale aprés un temps égal a t, = Q/ w-

Toute perte d'énergie augmente le coefficient d'atténuation o, ce qui diminue le facteur de qualité

Q. Les pertes sont classées en trois groupes comme suit :
Warois : pertes liées aux parois de la cavité.
Wq : pertes diélectriques.

Wex : pertes externes, générées lors du couplage de la cavité avec des dispositifs externes. S'il s'agit

de structures adaptées, ce terme peut étre négligeable.
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La perte totale est exprimée comme suit :

WTotal = Wparois + Wd + Wext (IV~30)

En utilisant les équations (IV.28) et (IV.29), on obtient une expression générale pour Q :

1_1+1+1

QTotal Qparois Qd Qext

(IV.31)

I1V.3. Résonateur GIS

La cavité résonnante est un composant trés utilisé dans la technologie GIS qui peut étre utilisée
dans la conception des filtres et d’oscillateur. Le premier exemple de cavité résonateur a base
technologie GIS a été proposé dans [8]. Dans ce modele la cavité est réalisée avec plusieurs rangées
de trous métallisée et le microstrip est réalisée sur un autre substrat dié¢lectrique séparé au substrat
de cavité, les deux composants (microstrip, cavité) ont été couplés a travers une ouverture dans le
plans métallique commun aux deux substrats di¢lectriques. L excitation de cavité multicouches a
¢été remplacée plus tard par une approche faible coit ou la cavité résonnante et le circuit planaire

(microstrip, stripline.....) sont réalisés sur un méme substrat.
IV.3.1. Conception d’une cavité GIS

La figure IV. 3 montres différentes typologies d'excitation pour les résonateurs a cavité GIS.
Le couplage entre la cavité et les lignes de transmission planaires peut étre réalisé avec des sondes
de courant ou avec une sonde de tension [9]. Lorsque la cavité joue le role d'un filtre passe-bande
le couplage sera fait avec des sondes de courant, cependant si la cavité agit comme un filtre coup-
bande le couplage sera fait avec une sonde de tension. La sonde de courant est construite en
déplacant (ou en enlevant) des trous métallisés sur un c6té de la cavité pour faire place a un insert
en ligne microstrip (figure IV.3). La sonde de tension est construite en déplagant (ou en retirant)
des trous métallisés sur deux cotés de la cavité pour faire place a un insert en ligne microstrip

comme illustré a la figure IV.4.
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Figure IV.4. Topologie d'une cavité GIS avec un couplage de sonde de tension [9].
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IV.3.1.1. Fréquence de résonance

Pour le GIS, le premier mode résonant est le mode TE101. La fréquence de résonance est

¢valuée a l'aide du modéle de guide d'onde rectangulaire pour les cavités GIS discuté dans [10].

2
fmnp = \/%u\] (m/ Leff) + (n/ Weff)2

Comme présenté dans [11], ou :

dZ
Werr = W = Fosp

dZ
Legr =1L — 0.95P

(IV.32)

(1V.33)

(1V.33)

L et w sont les dimensions de la cavité, b est l'espace entre les trous, et d le diametre des trous

métallisés. Etant donné que 1’épaisseur du substrat diélectrique est trés mince, seules les

résonances sans variation verticale du champ électrique sont prises en compte.

L'équation (IV.32) est valable pour b < /10/ 2 et b < 4d,

grande précision dans la conception de la cavité GIS.

IV.3.1.2. Facteurs de qualité chargé et externe

Le facteur de qualité chargé (Q;) d'une cavité est défini comme :

fi
9, = :

Afzap

Ou f est la fréquence de résonance et Af;,5 est la bande passante de —3dB.

et permet une

(IV.34)

Le facteur de qualité externe (@, ) est défini comme une fonction de S2; a la fréquence de résonance

fo et le facteur de qualité chargé (Q;) [12]

S21(dB) = 20logy (g_:) soit @, = Ql/10—521(d3)/20 (IV.35)

Le facteur de qualité non chargé de la cavité peut étre approximé par la relation suivante

1 1 1

Z 9 Qe

(1V.36)

Pour un résonateur donné, différentes excitations peuvent générer différents modes qui peuvent

¢galement avoir des valeurs Q,, différentes. Les modes différents donnent des distributions de
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champ et de courant différents sur la structure, conduisant a un mécanisme de perte différent en
relation avec la surface conductrice et le volume diélectrique. Par exemple, une cavité de mode
TE101, peut également supporter la résonance d'une cavité avec mode TE102, qui a des profils de
champ et des distributions de courant différents. Par conséquent, les valeurs de Q,, pour ces deux
modes dans la méme cavité devraient étre différentes.

La figure IV.5. Présente la relation entre les pertes d'insertion relatives, la taille et le colt des
différents résonateurs dans les applications micro-onde. A partir de la figure IV .5, le Q,, d'une
ligne microstrip ou d'un résonateur stripline [13]-[15] est fondamentalement limité par les pertes,
les rendant inadéquates pour de nombreuses applications, méme si la technologie de filtre
microstrip ou stripline offre une solution peu colteuse avec une géométrie intégrée. Lorsque le
systéme demande une sélectivité ¢levée, on préfere une technologie de résonateur di¢lectrique ou
de guide d'onde métallique. Bien que ce type de technologie offre un facteur de qualité non chargé
trés ¢levé dans une gamme des fréquences tres large, leur taille et leur poids les rendent prohibitifs
dans de nombreuses applications pratiques. La récente technologie GIS, permet de combler 1'écart
technologique entre le microstrip ou le stripline (planaire) et le résonateur diélectrique ou le guide
d'onde métallique (non plan), puisqu'il combine les meilleures parties des deux et offre des facteurs
de qualité proches de celles des structures non planes avec les avantages dimensionnels et coliteux

des circuits imprimés planaires.

Perte
0~1000
Q, = 200 ~ 3,000
Qu = 1,000 ~|
12,000
e Taille
y-— 4 y 4
Ay
A
Ay
Cout

Figure IV.5. La perte d'insertion relative, la taille et le cotit des différents résonateurs RF.
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V.

Nos résultats sur la cavité et filtre
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V.1. Introduction

Dans ce chapitre, nous allons présenter 1’étude des cavités et filtres a base de technologies
guide d’onde intégré au substrat (GIS) par la Méthode de Raccordement des Modes (MMT) et
extraction des parametres S. Nous allons aussi présenter une nouvelle cavité planaire [6]. Cette
cavité est caractérisée par une périodicité entre deux substrats di¢lectriques a I'intérieur de la cavité.
Des trous d'air sont ajoutés pour diminuer la permittivité effective de facon synthétique. La
périodicité est capable d'augmenter 1'énergie stockée a I'intérieur de la cavité et améliorer le facteur
de qualité. Le rapport optimal entre les deux permittivités est étudié. Afin de valider les résultats
de simulation du concept proposé un prototype de cavité est congu, fabriqué et testé. Les résultats
mesurés montrent que le résonateur propos¢ possede un facteur Q non chargé de 815 (53% plus
¢levé qu’une cavité GIS équivalente standard). Pour démontrer le potentiel de la cavité proposée,
un filtre d’ordre 3 est congu et fabriqué a travers la cavité proposée, et comparé avec des filtres
ayant des ordres différents. Le filtre utilisant la nouvelle cavité montre de meilleures performances

en termes de pertes et de bande passante.
V.2. Analyse des cavités et filtres GIS par la MMT

Les cavités et les filtres sont parmi les premiers composants passifs congus sur la base de la
technologie GIS. Dans cette section, une cavité et un filtre ont été congus et analysés avec la
méthode MMT présentée au chapitre I1. Les résultats sont vérifiés par le logiciel électromagnétique

HFSS.

La topologie de la cavité GIS que nous avons étudié est illustrée a la figure V.1. Les trous des
structures GIS sont supposés de forme carré en MMT. Cependant HFSS permet d’utiliser des trous

circulaires, alors 1'équivalence entre les trous circulaires et carrés est selon I'équation 11.36.

M

&S00 00 ;
o
o

®
®
 FENITE XN EENEEEREEIXIE X e

Figure V.1. Cavité GIS.
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La fréquence de résonance est évaluée a I'aide d'un modele de guide d'ondes rectangulaire pour

les cavités GIS.

Dans la Figure V.1, un substrat en Rogers 6002 avec une permittivité¢ de 2,94 et une épaisseur

de 0,708 mm est utilisé, w=10.067 mm, les trous d'air avec diamétre d=1.2 mm, et inter-distance

p=0.75 mm.
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Figure V.2. Comparaison des performances de la géométrie des trous carrés (MMT) avec des trous

circulaires (HFSS) pour I'exemple de la cavité résonante en technologie GIS.

La Figure V.2, présente la comparaison entre les résultats de simulation selon la méthode MMT
et HFSS. On remarque que dans la figure V.2 que la simulation HFSS de la cavité avec des trous
circulaires est en excellent accord avec la conception MMT en utilisant des trous carrés selon

I'équation 1.36.
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Figure V.3. Paramétres S en fonction de variation de 1’épaisseur de substrat d’une cavité GIS.

Pour avoir une idée sur I’effet de I’épaisseur de substrat sur la fréquence de résonnance et sur
le facteur de qualité de la cavité, on a fait la simulation de la méme cavité avec des épaisseurs
différente (20, 40 et 60 mil). La Figure V.3, présente les résultats de simulation.

v" Pour la cavité avec 1’épaisseur de 20 mil on la fréquence de résonance 9.84 GHz et 0,~480.
v" Pour la cavité avec I’épaisseur de 40 mil on la fréquence de résonance 9.86 GHz et 0,=500.
v" Pour la cavité avec 1’épaisseur de 60 mil on la fréquence de résonance 9.85 GHz et 0,=530.

Un filtre avec trois cavités est simulé en utilisant le méme substrat de cavité résonante. Les
dimensions optimisées du filtre sont représentés sur la Fig. V.4, est y;=8.354 mm, y,=5.23 mm
sont les distances entre deux fentes métallisées face a face pour la premiére et la seconde cavité

respectivement qui définissent l'iris, /;, /2, /5 sont les longueurs des trois cavités résonantes,

[;=13=17.1325 mm, /;=19.2846 mm.

La Figure V.5, présente les paramétres S pour le filtre avec trois cavités, selon cette figure on

remarque que la conception MMT de la cavité avec des trous carrés est en excellent accord avec

la simulation HFSS par des trous circulaires.
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Figure V.5. Comparaison des performances de la géométrie des trous carrés (MMT) avec des trous

circulaires (HFSS) a I'exemple d'un filtre a trois cavités résonantes en technologie GIS.

V.3. Cavité GIS proposée

Comme nous I’avons mentionné dans le chapitre précédent, les résonateurs de haut facteur de

qualité Q sont essentiels pour les filtres haute performance, les duplexeurs et les circuits et

systémes de communication sans fil.
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Le facteur Q non chargé d'une cavité GIS peut étre déterminé par ses pertes, qui dépendent
principalement de la dissipation di¢lectrique du substrat, de la conductivité métallique finie, et de

la fuite du rayonnement du substrat par les gaps entre les trous. En fait, cela est également

étroitement 1ié a la taille, la forme et le mode de la cavité GIS.

La topologie de la cavité GIS que nous avons proposée est illustrée a la figure V.6, [6]. Cette
figure montre la périodicité entre le matériau de la ligne principale avec la permittivité ., et la
cellule périodique avec permittivité ¢, Fig. V.6. (a). /; est la largeur de la cellule et /> est 1'espace
entre deux cellules unitaires adjacentes. La permittivité ¢, est atteinte en percant des trous d'air
dans le substrat avec permittivité ¢, Fig. V.6. (b). Cette figure montre également une cellule
unitaire de la structure périodique de la Fig. V.6. (c). Des trous d'air avec diametre d; et inter-
distance p; sont utilisés pour synthétiser les cellules périodiques. Pour synthétiser la cavité

rectangulaire dans un substrat diélectrique deux rangées séparées de fentes métalliques sont

utilisées.
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Figure V.6. Cavité GIS proposée (di¢lectrique artificiel synthétisé) :

(a) cavité périodique équivalente, (b) vue en perspective avec cavité périodique, (c) cellule unitaire. [6]
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Le facteur Q non chargé d'une cavité GIS peut étre obtenu a partir de la fréquence de résonance
fo, de la largeur de bande a demi-puissance Af et de la perte d'insertion /L a la fréquence de

résonance [1] par :

= %(1—10"” of (V.1)

En plus des pertes diélectriques et dans les conducteurs, les pertes de fuites peuvent apparaitre.
Cependant, ces derni¢res sont presque négligeables avec un choix approprié de la taille et de
l'espace entre les trous métallisés. Les pertes de conducteur comprennent les trous métalliques et
les plaques des surfaces métalliques inférieures et supérieures. Etant donné que I'épaisseur du
substrat est beaucoup plus petite que la largeur ou la longueur équivalente des résonateurs a cavité
GIS, les pertes causées par les trous métalliques sont négligeable par rapport aux pertes totales

dans la plupart des cas.

Les formules des constantes d'atténuation de la ligne de transmission GIS peuvent étre utilisées
pour modéliser la structure périodique proposée en termes de pertes et d'autres parametres
connexes. La fréquence de résonance est évaluée a l'aide d'un modele de guide d'ondes

rectangulaire pour les cavités GIS.

Des trous d'air sont utilisés pour diminuer la permittivité¢ du substrat de &1 a &2 en fonction du
diametre d; et de la périodicité p; du trou d'air, voir figure V.6 (c). Le diamétre des trous d'air dans
chaque partie est déterminé en fonction de la variation souhaitée pour la constante di¢lectrique
effective du substrat perforé par des trous d'air cylindriques. Pour la structure périodique, la
permittivité effective pour une unité contenant un trou d'air percé est calculée en se référant a [2].
La constante diélectrique effective de tout le bloc peut étre calculée par (&7 - A). Ceci est obtenu
par l'introduction de trous d'air pour remplacer les sections de permittivité relative inférieure &2
ou une diminution de la perte diélectrique est prédite en raison de l'enlévement du matériau. La
valeur A est définie par le rapport de la différence entre la permittivité substrat et la permittivité

des trous d'air sur le nombre de cellules unitaires.

La Figure V .7 présente les résultats d'une étude systématique de la permittivité effective e,
dans un GIS chargé périodiquement dans lequel des rangées de trous d'air sont ajoutées dans un

guide d'onde ayant &,; = 2,94, afin de synthétiser une permittivité effective plus faible. Dans cette
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figure, on voit que la constante di¢lectrique effective est une fonction du rayon du trou d'air. La

constante di¢lectrique effective est plus faible lorsque on augmente le rayon du trou d'air.

K ) : !
Sy
N~
TS
S ~.
I3 .
2 N,
T 2 \~ -
2 S
n ‘ ‘ \‘
S 15 R L T e \‘ ............. _
(&) —==:Constante diélectrique effective \\
1 | I 1
0 0.05 0.1 0.15 0.2
Rayon (mm)

Figure V .7. Constante diélectrique effective du substrat en fonction de diamétre du trou d'air

cylindrique [6].

La perte diélectrique d'un guide d'onde peut étre calculée comme une moyenne pondérée par

la surface percée et la surface non-percée dans une cellule périodique [6] :

(grz _1)
(6r1 _1)

tand = tand, (V.2)

Cette hypothése est valable dans le cas du retrait total du matériau &,2=1, et sans trou &2 = &

qui correspondent respectivement a tand = 0 et tand = tando.

Pour définir les parameétres optimaux, on analyse des plaques diélectriques périodiques avec
des différentes longueurs (Ag/4, Ao/8, Ag/16). Pour chaque cas, on étudie I'effet de variation de la

permittivité effective des plaques sur le facteur Q. Les résultats sont représentés sur la Figure V.8.
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Figure. V.8. Variation du facteur O, de la cavité résonante par rapport a la permittivité [6].

L’étude est pour la structure en I'absence des pertes de rayonnement et les pertes métalliques,
afin de montrer que l'amélioration de Q n'est pas liée a ces deux mécanismes des pertes. La
structure avec des blocs périodiques parfaits avec la permittivité e, montrée dans la Figure V.6(a)
est analysée dans cette é¢tude. Un substrat en Rogers 6002 avec une permittivité¢ de 2,94 et une
épaisseur de 0,508 mm est utilisé comme substrat principal. Toutes les structures sont optimisées
a 10 GHz et les caractéristiques du matériau sont bien définies par le fabricant a cette fréquence.

Le méme facteur Q; (Af/ f) est gardé.

La Figure V.8 montre que le facteur Qv augmente lorsque &> diminue. Deux pics se situent
autour de 2,2 (0,75&1) et 2,7 (0,9¢,1). L'utilisation de la largeur des plaques A,/8 montre un facteur
Q plus élevé par rapport aux cas de Ag/16 et Ag/4. D'autre part, l'introduction de trous d'air dans un
matériau de permittivité diélectrique relative inférieure, diminue les pertes di¢lectriques. La
réduction de la perte dié¢lectrique explique un facteur Q significativement amélioré dans la région

&2 <1,8 [6].
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Figure V. 9. Variation des fréquences de résonance par rapport a la permittivité [6].

La Figure V.9 montre la variation de la fréquence de résonance par rapport a la permittivité
équivalente pour la méme longueur de cavité. Cette figure montre que la fréquence de résonance

diminue lorsque la permittivité équivalente augmente. Cette variation est linéaire en [z , .

Le facteur Q pour un circuit est défini comme 1'énergie stockée dans le résonateur lice a la

perte de puissance par période d'oscillation.

La Figure V.10 montre la comparaison entre les caractéristiques de dispersion du guide d'onde
GIS et celles du guide d'onde GIS périodique avec &2 = 2,2 pour le mode fondamental. Afin de
rendre la comparaison significative, les paramétres des deux guides d'onde sont les méme. Comme
représenté sur la Figure V.10, la vitesse de phase normalisée du guide d'onde chargée
périodiquement est supérieure a celle du guide d'ondes GIS, et la fréquence de coupure est
inférieure d'environ 7%. L'amélioration du facteur Q n'est pas seulement liée a la réduction des
pertes et a l'augmentation de la constante de phase P, mais elle est plus liée a la création d'un
phénomene de stockage d'énergie ¢lectrique et magnétique spatialement séparé observé le long de

la ligne de transmission a onde lente [6].
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Figure V. 10. Caractéristique de dispersion du GIS et du PGIS [6].

O =3

Champ-E Champ-H

Champ-E

(b)

Figure. V.11 distribution des champs E et H dans la cavité résonante : (a) Avec diélectrique périodique,
(b) Sans diélectrique périodique [6].
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Les distributions des champs E et H a la fréquence de résonance 10 GHz pour la cavité
périodique et standard sont comparées a la Figure V.11 qui montre plus d'énergie stockée au centre
de la cavité périodique. L'énergie stockée est augmentée, et la distribution est moins sinusoidale.
Le modele de résonateur est composé de deux inductances et de deux capacités périodiques. L'iris
place une réactance inductive shunt a travers le guide d'ondes qui est proportionnelle a la taille de

l'ouverture et au rapport des permittivités.

Le facteur Q non chargé est également déterminé par le conducteur et les pertes diélectriques.
Pour estimer ce facteur, les effets des différents mécanismes de perte sont estimés. La plaque de
la Fig.V.6.(a) est remplacée par un PDGIS comme illustré a la figure V.6.(c). L'effet de
rayonnement par les trous d'air dans le GIS périodique a été étudié. La Figure V.12 présente les
résultats de cette étude et conclut que les pertes de rayonnement ne sont pas importantes pour des
diamétres des trous d'air de 0,05 mm, ce qui correspond au deuxiéme pic du facteur Q a g0=2,7.
La perte de rayonnement provoque une réduction du facteur Q d'environ 15% avec un diamétre de

trou d'air de 0,35 mm, ce qui correspond a &2 = 1.5.

La Figure V. 12 représente également la perte métallique d'une ligne de transmission ou le
matériau du circuit est supposé étre du cuivre avec une valeur de conductivité de 2,4 x 10’ S/m a
10 GHz. 1l est montré sur la Figure V.12, que la perte supplémentaire totale de la cavité est
d'environ 0,13dB a &2 = 2,2 ce qui équivaut a 3% de la diminution du facteur Q et 0,05dB a g,0,=2,7
correspondant & 1% de la diminution. La baisse du facteur Q dans le cas d'une permittivité

équivalente de 1,8 est d'environ 10% et diminue de facon spectaculaire apres.

0.3 1
0.25 TR, O—)
-~
> 0.95 o
0.2 £
£
2 =
£0.15 log =
A ——Perte de rayonnement =
——Perte métallique E
0.1 v &
b o
0.85 &
0.05
0 0.8

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35

Diamétres de trous d'air
Figure. V. 12 Réduction du facteur Q, perte de rayonnement et perte métallique en fonction du
diamétre de trous d’air [6].
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Un facteur Q non chargé de 815 est réalisable avec la méthode proposée. L'effet de cette

amélioration sur la performance du filtre doit étre étudié.

V.4. Filtre GIS proposé

La Figure V.13 représente la section transversale horizontale du filtre proposé, qui utilise trois
cavités résonantes. Dans cette figure, des rangées séparées de fentes métalliques sont utilisées pour
synthétiser les trois cavités rectangulaires. y1, y2 sont les distances entre deux fentes métalliques

face a face pour la premicére et la seconde cavité respectivement qui définissent l'iris. /3, /4, /5 sont
les longueurs des trois cavités résonantes.
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Figure V. 13. Filtre GIS proposée : diélectrique artificiel synthétisé [6].

La perte d'insertion /L dans le filtre passe-bande dépend de trois facteurs principaux : le facteur
de qualité non chargé des résonateurs Q,, la bande passante fractionnaire Af'/fy et l'ordre du filtre

N. En fonction de ces facteurs, nous pouvons évaluer la perte d'insertion minimale a 1'intérieur de
la bande passante a la fréquence fp comme suit [3] :

N
o (V.3)
" fo

IL(fy) ~4.343

Afin d'améliorer la sélectivité du filtre, il faut augmenter le nombre N de résonateurs impliqués,
mais selon la relation (V.3), cela conduit a une augmentation de la perte d'insertion en méme temps.
Donc il faut augmenter le facteur de qualité non chargé pour réduire la perte d'insertion. Comme
cela a été démontré dans la section précédente, les pertes d'insertion /L peuvent étre minimisées

en introduisant des plaques di¢lectriques artificielles périodiques dans la cavité, et nous les avons
utilisées dans la conception du filtre.
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Les dimensions optimisées du filtre d’ordre 3 avec di¢lectrique périodique montré sur la Figure

V.13 sont : y;=7.344 mm, y,=5.05 mm, /3=/5=18.1216 mm, /,=19.1984 mm.

Pour démontrer l'efficacité de cette conception, les pertes d'insertion des filtres d’ordres 3 et 4
sans périodicité, sont comparées avec le filtre d'ordre 4 avec périodicité sur la Figure V.14. Cette

figure montre également la comparaison entre les pertes de retour.
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Figure V. 14. Paramétres S des trois filtres : (a) coefficients de transmission, (b) coefficients de

réflexion [6].
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Pour le filtre GIS a trois cavités sans périodicité diélectrique, la fréquence centrale est de 10,05
GHz, la bande passante BW =900 MHz (8,95%), la perte d'insertion minimale est inférieure a 0,66
dB.

Pour le filtre GIS a quatre cavités sans périodicité diélectrique, la fréquence centrale est de
10,03 GHz, la bande passante BW = 1,443 GHz (14,8%), la perte d'insertion minimale est
inférieure a 0,45 dB.

Pour le filtre GIS a quatre cavités avec périodicité dié¢lectrique, la fréquence centrale est de
10,02 GHz, la bande passante BW = 1,553 GHz (15,5%), la perte d'insertion minimale est
inférieure a 0,35 dB. Le facteur Q élevé permet une plus grande bande passante avec une perte

d'insertion plus faible.

V.5. Résultats expérimentaux

Afin de valider les résultats de la simulation, on a fabriqué un prototype expérimental de la
transition dos a dos proposée (Figure V.15). Les dimensions optimisées de la cavité fabriquée sont
: [;=1.25 mm, ;=1.25mm, w=10.067 mm, 4#=0.708 mm, a; = 2.391 mm, ¢;=0.354 mm, d=0.707
mm, p=0.352 mm, d;=0.3934 mm, p;=0.352 mm.

(b)

Figure V. 15. Photographie de la cavité GIS proposée. (a) vue avant; (b) vue arriere [6].
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La Figure V.16, présente la comparaison entre les résultats simulés et mesurés de notre nouveau
résonateur, et nous pouvons voir que les résultats de la simulation sont en bon accord avec les
résultats des mesures. La fréquence de résonance de la cavité GIS est décalée a 9,97 GHz par
rapport a la valeur simulée de 10 GHz et la perte d'insertion mesurée est supérieure a la contrepartie

simulée.
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Figure V. 16. Paramétre S de la cavité proposée [6].

Tableau 1 : Comparaison de différentes cavités résonantes GIS

Freq Substrat 0 Longueur | Largeur
(GHz) (er/tgd/ h (mm)) v (mm) (mm)

Avec Périodicité [6] 10 2.94/0.0023/0.508 | 815 | 25.7356 | 10.0678

Sans Périodicité [6] 10 2.94/0.0023/0.508 | 500 | 24.298 10.13
[4] 10 | 2.33/0.0012/0.508 | 540 - -
[5] 10.8 | 3.55/0.0023/1.524 | 373.3 - -

Les résultats mesurés montrent un facteur Q; chargé de 60 et un facteur Q, non chargé de 815
avec le résonateur GIS avec di¢lectrique périodique. On peut observer dans le Tableau 1 que le
facteur Q. du résonateur GIS proposé est grandement amélioré par rapport a la cavité ayant le

méme facteur Q; chargé 60 mais sans périodicité diélectrique, avec une augmentation de la taille
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d'environ 5%. Par rapport au méme type de cavités GIS rapportées dans la littérature sur la méme
gamme de fréquence, le facteur Q du résonateur GIS proposé est grandement amélioré. Cependant,
le facteur Q est encore plus élevé dans le résonateur rectangulaire standard dans lequel la hauteur

est plus grande.

(b)

Figure V. 17. Photographie du filtre GIS a 3 cavités proposé. (a) vue avant; (b) vue arriere [6].

Le filtre proposé avec trois cavités est congu en utilisant le méme substrat de cavité résonante.
Les dimensions optimisées du filtre fabriqué représenté sur la Fig. V.17, ont été présentés dans la
section de simulation. Les réponses simulées et mesurées du filtre proposé sont représentées sur la
Fig. V.18. On observe un bon accord entre les valeurs simulées et les mesures expérimentales.
Dans la figure V.18, la fréquence centrale pour les résultats simulés est de 10,05 GHz, avec une
différence d'environ 0,02 pour les résultats mesurés (10,03 GHz). La bande passante BW = 1,2
GHz pour la simulation et 1,16 GHz pour les résultats mesurés et la perte d'insertion minimale est

inférieure a 0,46 dB et 0,48 dB pour les résultats simulés et mesurés respectivement [6].
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Figure V. 18. S-paramétre du filtre proposé avec trois pdles [6].

V.6. Conclusion

Dans ce chapitre, un résonateur synthétisé a base d'une structure hybride de guide d'ondes intégré
au substrat et de guide d'ondes intégré au substrat avec des plaques diélectriques périodiques est
proposé et développé, ensuite utilisé dans la conception de filtre. Le principe de fonctionnement
et la procédure de conception ont été discutés. Le résonateur et le filtre ont été congus, fabriqués
et mesurés pour vérifier le schéma proposé. La périodicité¢ est capable d'augmenter I'énergie
stockée, et il a ét€¢ montré que le facteur Q, peut étre augmenté. Le rapport optimal entre le guide
d'onde intégré et le guide d'onde avec périodicité (substrats artificiellement synthétisés) est 0,9
avec une périodicité optimale de A/8. Ces critéres augmentent le facteur O, a environ 53% avec
seulement 5% du coft en taille. Des matériaux ayant une plus grande épaisseur et une perte plus
faible peuvent également étre utilisés pour augmenter le facteur Q. Le filtre est congu pour estimer
I'amélioration de la performance en utilisant les cavités proposées. Le résultat montre une
excellente performance en termes de bande passante et de perte. La technique proposée est
prometteuse et présente un candidat compétitif pour le développement de circuits et de systemes

RF/micro-ondes.
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CONCLUSION GENERALE ET PERSPECTIVES

La technologie GIS est prouvée étre une bonne plateforme dans la conception, la réalisation et
l'intégration des composants RF et micro-ondes. Cette technologie peut réduire les problémes liés
aux transitions entre les structures planes et non planes telles que les pertes et le cotit de fabrication,
ainsi que les considérations thermiques. Afin de fournir des moyens pour l'excitation et la mesure
des dispositifs GIS, ainsi que l'intégration de ces composants avec d'autres topologies planes, des
transitions entre les circuits planaires et GIS sont nécessaires. Plus important encore, les transitions
a faible réflexion vers le microstrip sont nécessaires pour intégrer et combiner des circuits GIS

avec des composants actifs.

Cette thése a contribué de manicre significative aux circuits intégrés dans les ondes
centimétriques. Une nouvelle transition complétement plane entre la ligne microstrip et le guide
d'ondes intégré au substrat a été présentée ici pour la premiere fois. Pour assurer une bonne
adaptation entre la ligne microstrip et le guide d’onde intégré, nous devons maintenir la plus grande
valeur des champs des deux c6tés du microstrip. Etant donné que les champs dans la ligne
microstrip sont concentrés pres de ses bords, deux rangées des trous d'air non métallisés percés
des deux cotés de la ligne microstrip sont nécessaires pour confiner les champs. La transition
proposée montre des valeurs de perte de retour supérieures a 41 dB sur la bande de fréquence Ku
(12.4-18 GHz). La conception a été fabriquée et testée et d’excellentes performances ont été
obtenues. Les résultats de la conception dos a dos montrent que les pertes de retour sont meilleures

que 35 dB pour les résultats simulés et supérieures a 29 dB pour les résultats mesurés.

Par la suite, nous avons présent¢ les études des cavités et filtres a base de technologies guide
d’onde intégré au substrat (GIS) par la Méthode de Raccordement des Modes (MMT) et extraction
des parametres S. Nous avons aussi présenté une nouvelle cavité planaire, que nous avons utilisée
pour concevoir un filtre d’ordre 3. Cette cavité contient une périodicité entre deux substrats
di¢lectriques dans son intérieur. La périodicité est capable d'augmenter l'énergie stockée a
l'intérieur de la cavité est d’améliorer le facteur de qualité. Les résultats mesurés montrent que le
résonateur proposé posséde un facteur Q non chargé de 815 (53% plus élevé qu’une cavité GIS
équivalente standard). Le filtre avec la nouvelle cavité montre des performances améliorées en

termes de perte et de bande passante.
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En ce qui concerne les perspectives de ce travail, elles sont nombreuses, nous citons

notamment :

v

v

L'é¢tude d'une telle transition a large bande avec une perte de retour trés faible pour
interconnecter d'autres topologies planaires comme CPW a GIS.

Etude de la transition entre le microstrip, le guide d'ondes a bande interdite
¢lectromagnétique avec le guide d'onde intégré au substrat selon la propriété de la band
interdite pour les deux composants.

La méthode MMT présentée peut étre améliorée pour analyser les structures GIS 3D.
En prenant en compte d'autres ensembles de modes TE et TM dans les GIS, en vue
d’analyser n'importe quelle configuration de structure GIS 3D.

Implémenter la structure proposé (périodicité dans la cavité GIS) pour la conception

des composants a base de technologie GIS tel que déphaseur, coupleur et multiplexeur.

103



Résumé

104



Résumé

La technologie des guides d'onde intégrés au substrat (GIS) représente un conception émergent
et trés prometteur pour le développement de circuits et de composants fonctionnant dans la région
des ondes centimétriques et des ondes hyperfréquences. Parmi les avantages majeurs de la
technologie GIS est la possibilité de fabriquer un circuit complet sous forme plane, en utilisant une
carte de circuit imprimé standard ou d'autres techniques de traitement plan. Les transitions entre
la ligne microstrip et les structures GIS représentent un autre ¢élément important li¢ aux
composantes GIS. Plus important, les transitions faiblement réfléchies vers le microstrip sont
nécessaires pour intégrer des circuits GIS avec des composants actifs, et il est donc essentiel de
réaliser des transitions a faible réflexion pour que la conception du composant soit indépendante
aux influences des transitions, en particulier dans la gamme d'ondes centimétriques.

Dans ce contexte pour le but d'améliorer la transition entre la ligne microstrip et le guide d’onde
intégré au substrat nous avons proposé¢ une novelle transition basée sur l'idée du bonne
confinement des champs électromagnétiques sur les deux cotés de la ligne microstrip. Ce
confinement est assuré par deux rangées des trous d'air non métallisés percés des deux cotés de la
ligne microstrip.

Par la suite, nous allons présenter les études des cavités et filtres a base de technologies guide
d’onde intégré au substrat (GIS) par la Méthode de Raccordement des Modes (MMT) et extraction
des parametres S.

Finalement, les filtres & micro-ondes sont des composants essentiels dans tous les types de
systémes de télécommunication. Le développement des applications futures des technologies sans
fil, les filtres doivent étre compacts, légers et présentant une sélectivité élevée avec une faible perte
d'insertion. Pour obtenir ces propriétés souhaitées simultanément, nous allons présenter une
nouvelle cavité planaire, que nous avons utilisée pour concevoir un filtre. Cette cavité est
composée par une périodicité entre deux substrats diélectriques a l'intérieur de cavité. La cavité
résonateur montre un facteur Q non chargé de 815. Le filtre avec nouvelle cavité montre des

performances améliorées en termes de perte et de bande passante.

Mots-clés : Guide d’onde intégré au substrat, ligne microstrip, transition taper, trous d'air,
Me¢éthode de Raccordement des Modes, périodicité dans la permittivité, Facteur de qualité, cavité,

filtre.
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Abstract

The substrate integrated waveguide (SIW) technology is an emerging design and very
promising for the development of circuits and components operating in the region of millimeter
waves and microwave. Among major advantages of SIW technology is the ability to manufacture
a complete circuit in planar form, using a standard printed circuit board or other plan processing
techniques. Transitions between the microstrip line and GIS structures represent another important
element related to the SIW components. More importantly, it is required to use low-reflection
transitions to microstrip in order to integrate SIW circuits with active components, and therefore
it is necessary to create low-reflection transitions so that the component design is independent of
the influences of the transitions.

In this context for improving the transition between the microstrip line and the substrate
integrated waveguide, we proposed a novel transition based on the idea of good confinement of
electromagnetic fields on both sides of the microstrip line. This transition constructed by placing
one row of not metallized air-vias on both sides of the microstrip line.

Thereafter, we will present the studies of the cavities and filters based on substrate integrated
waveguide technologies by the mode matching Method and extraction of the S parameters .

Finally, microwave filters are essential components in all types of telecommunication systems.
The development of future applications of wireless technologies, filters should be compact,
lightweight and exhibiting high selectivity with low insertion loss. To achieve these desired
properties simultaneously, we will present a new planar cavity, which we used to design the filter.
The idea of this cavity are based on a periodic artificial modification of the main line material with
a permittivity of &,; by drilling air vias in the substrate to reach a specific permittivity &.2. The
resonator cavity shows an unloaded Q factor of 815. The new filter shows improved performance

in terms of loss and bandwidth.

Keywords: Substrate integrated waveguide, microstrip line, tapered transition, air holes, mode

matching method, periodically drilled SIW, Quality factor, cavity, filter.
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