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RESUME

La mise en marché d’un systéme de communication est largement affectée par ses cofits
de production. La réduction de ces colts demeure donc un secteur de recherche en
constante évolution. L’école de pensée la plus courante concernant ce type de recherche
consiste a tenter de diminuer les colts de chaque composant d’un systéeme complet. De
notre coté, nous proposons une approche différente: une plate-forme d’intégration
compléte permettant de concevoir tous les composants passifs et d’assembler tous les
composants actifs sur un méme support, le Guide Intégré au Substrat (GIS). Ce guide,
construit directement sur un substrat planaire, confine le champ électromagnétique a 1’aide
de deux rangées de cylindres métalliques. La présente thése se veut une étude approfondie
du GIS et de ses caractéristiques. Elle s’intéresse aussi aux techniques de conception des
composants passifs et & I’intégration des composants actifs dans le but de concevoir une

interface reliant un réseau en ondes millimétriques a un réseau fibre optique.

La premiére partie de cette thése traite du calcul de la constante de propagation complexe
dans le GIS. Trois différentes techniques sont étudiées : une méthode basée sur la solution
d’un systéme a valeurs propres; une autre, sur la solution d’un systéme transcendantal et
une derniere, sur une représentation par impédance de surface. Comme la méthode a
valeurs propres s’est avérée tres précise mais fastidieuse, et que nos recherches ont
démontré que la méthode transcendantale ne converge pas, nous avons proposé une
technique originale. Cette derniére combine la méthode des moments avec le concept

d’impédance de surface et est solutionnée en utilisant la méthode de résonance
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transversale. Cette technique s’est révélée rapide et précise. Elle nous a permis de dégager
des régles de conception et de mettre en évidence, en fonction des dimensions du GIS, une
région d’intérét définie de la maniere suivante : un guide a faible perte, sans bande de
réjection, physiquement réalisable, qui conserve une bonne rigidité mécanique. Grace a
cette technique, nous avons aussi pu évaluer la précision des équations analytiques
proposées jusqu’a présent. Celles-ci se sont avérées soit imprécises, soit précises, mais

seulement sur une petite région d’intérét.

Les transitions planaires sont des éléments clés de la plate-forme d’intégration. Nous
proposons trois différentes topologies de transition au GIS : la premié¢re emploie une ligne
microruban; la deuxiéme, une ligne coplanaire avec sonde de tension et la derniére, une
ligne coplanaire avec sonde de courant. La transition microruban fournit une largeur de
bande couvrant I’ensemble de la bande d’opération du GIS. La transition coplanaire avec
sonde de tension est encline a présenter des pertes par radiation, car sa topologie est
similaire a celle d’une antenne dipdle. En revanche, la transition coplanaire avec sonde de
courant est trés efficace, mais sur une largeur de bande quatre fois inférieure a celle de la

transition microruban.

Les filtres en ondes millimétriques font partie des composants les plus chers puisqu’ils
doivent habituellement étre ajustés manuellement. Nous avons étudié deux topologies de
filtres en GIS : le filtre en ligne avec cylindres inductifs et le filtre bimode. Bien que la
premiére topologie soit la mieux adaptée au GIS, elle ne permet pas d’intégrer des poles a

des fréquences finies. La deuxiéme topologie étudiée requiert plus de travail de



conception, mais permet de synthétiser la fonction de transfert de type Tchebyshev

généralisée.

Par la suite, nous avons étudié¢ deux topologies d’antennes : les antennes a fentes et les
antennes a ondes de fuite. Les réseaux a fentes s’intégrent aisément au GIS si des fentes
sont gravées sur le conducteur recouvrant le di€lectrique. Nous avons utilisé une approche
a ondes complétes et un logiciel commercial pour concevoir des petits réseaux alimentés
uniformément. Ensuite, nous avons analysé 1’antenne a ondes de fuite en appliquant la
méthode de résonance transversale. Ainsi, nous avons démontré que cette topologie est

trés limitée et qu’elle se préte mal a la conception d’antennes en GIS.

En combinant les différents circuits congus, nous avons été¢ en mesure de construire deux
topologies d’étage frontal passif différentes. La premiére nécessite un diplexeur combiné &
une antenne tandis que la deuxiéme exige des antennes jumelles et deux filtres. Cette
derniere s’est avérée la plus intéressante, car elle fournit plus de 60 dB d’isolation avec des

filtres d’ordre deux.

Les résultats remarquables que nous avons obtenus au cours de nos recherches et que nous
présentons dans ce travail démontrent tout I’intérét du GIS. Il est certain que [’utilisation
de cette plate-forme d’intégration promet une réelle diminution des colts de production.
Elle ouvre aussi le chemin a une intégration plus compacte des systémes fonctionnant en

ondes millimétriques.



ABSTRACT

The launch of a new communication system is greatly affected by its production costs.
The quest for reducing such costs remains a research area in constant evolution. The
common school of thought regarding this type of research is to minimize the value of
every component contained in the system. Despite that, we propose a novel approach: a
complete integration platform allowing the design of low-loss passive components and the
assembly of surface mounted active circuits on a single dielectric layer or substrate. To
create this platform we developed and used the Substrate Integrated Waveguide (SIW),
which is synthesized directly on a planar substrate with two rows of metallic cylinders.
This thesis presents an in-depth study of the SIW and its characteristics. It also describes
the design techniques of passive circuits and the integration of active circuits. The
obtained results are applied to the design of a millimetre-wave Radio-over-Fibre (RoF)

interface.

The first chapter of this thesis deals with the calculation of complex propagation constant
in the SIW. Three different techniques are studied: the first is based on the solution of an
eigenvalue problem; the second, on the solution of a transcendental equation and the third,
on the surface impedance concept. We found that the eigenvalue method is very accurate
but tedious and that the transcendental method does not converge. Confronted with these
problems, we proposed a new technique combining the Method of Moments (MoM) with

the surface impedance concept. We solved this problem with the transverse resonance



technique. Furthermore, our proposition has proved to be fast and accurate. It has also
allowed us to find simple design rules and reveal an area of interest as a function of the
diameter of the cylinders and the length of the period. This area is delimited as follows: a
low-loss waveguide, without bandgap, physically realisable and retaining a good
mechanical strength. We then evaluated the analytical equations proposed in the literature.
We found that all the equations presented for the SIW are either inaccurate or accurate

only for a small region.

Planar transitions are key components in the integration platform. We proposed three
different topologies: the first uses a microstrip line; the second, a coplanar waveguide with
a voltage probe and the last, a coplanar waveguide with a current probe. The microstrip
transition is broadband, covering the entire SIW operating bandwidth. The coplanar
transition with a voltage probe is prone to have radiation losses because the topology is
similar to that of a dipole antenna. On the other hand, the coplanar transition with a current
probe is very efficient but covers a limited bandwidth compared to the microstrip

transition.

Millimetre-wave filters are one of the most expensive passive components because they
need to be tuned manually. We studied two different filter topologies: the inline inductive
post filter and the dual-mode filter. Although the inline topology is more suitable for the

SIW, it does not allow the insertion of transmission zeros. The dual-mode topology



requires more work but can be used to synthesize the generalized Tchebyshev transfer

function.

We subsequently analyzed two different antennas: an SIW slot antenna and an SIW leaky-
wave antenna. Slot antennas are easily integrated into the SIW if slots are etched on the
top conductor. We used a full-wave approach with a commercial software to design small
uniformly excited arrays. For the leaky-wave antenna, we used an analytical procedure to
evaluate its properties. In this manner, we demonstrated that this topology is severely

limited and inappropriate to the SIW.

By combining the circuits we presented, we were able to design two different passive
front-ends. The first sub-system integrates a slot antenna with a diplexer and the second
uses a dual-antenna with two filters. The last has proven to be the most interesting because
it provides 60 dB of isolation between the transmitted and received channels with order

two filters.

The impressive results we obtained demonstrate all the advantages of the SIW. We are
convinced this platform will provide a real low-cost solution for the integration of
millimetre-wave systems. It also promises to be a more compact answer for system

designers.
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INTRODUCTION

Le domaine des communications sans fils a connu un essor considérable au cours des
derniéres décennies. Les téléphones cellulaires et les antennes satellites sont désormais des
outils de communication employés quotidiennement. Ces systémes sans fils, comme tout
autre systtme de communication, sont toutefois limités par leur largeur de bande. Cette
contrainte freine le développement de nouvelles applications dont la demande en
ressources croit sans cesse. Pour étancher notre soif de bande passante, nous devons nous
tourner vers les prochaines générations de réseaux de télécommunications, encore plus

performants.

Dans le but de concrétiser ces futures générations, de nouvelles bandes de fréquences
situées au début des ondes millimétriques ont été allouées en Amérique du Nord et en
Europe. Ces bandes permettent d'augmenter la capacité de transmission, car elles couvrent
un plus grand spectre de fréquences, ce qui laisse présager la venue d'un réseau a haut
débit. Toutefois, la couverture d'un systéme fonctionnant en ondes millimétriques est
limitée par de fortes pertes de propagation. Par conséquent, plusieurs stations de base
doivent étre interconnectées pour couvrir une région urbaine. Un systeme de
communication complémentaire est donc nécessaire pour alimenter les stations de base.
Etant donné le haut débit des réseaux sans fil fonctionnant en ondes millimétriques, la
fibre optique est un candidat de choix pour compléter le réseau (Ackerman, Kasemset,

Wanuga, Hogue et Komiak 1990). Dans ce systéme hybride, la fibre optique est utilisée



pour relier I’ensemble des stations de base. Le réseau sans fil permet ensuite de résoudre le
probléme du dernier kilomeétre (last mile solution), soit de raccorder les consommateurs a
un réseau a haut débit. La combinaison de ces deux types de réseau permet d’envisager le
déploiement d’un systéme a haut débit dont la croissance serait flexible. Cependant, la
mise en ceuvre de ce superréseau colite cher. Par conséquant, il doit étre adopté par les
consommateurs pour étre rentable. Les colits d’acquisition et d’utilisation doivent donc
étre abordables pour les particuliers. Les frais liés au déploiement et au fonctionnement
d’'un systtme de communication varient grandement, particuliérement ceux da la
production des composants constituant I’émetteur et le récepteur. C’est sur la résolution de

ce probléme que nous avons concentré nos efforts.

La compression des colts de production est une priorité¢ constante de 1’industrie. Par
exemple, c’est elle qui a permis au systeme de téléphones cellulaires de s’implanter a
grande échelle. La recherche portant sur la diminution des frais de construction des
circuits fonctionnant en ondes millimétriques a débuté il y a plus de 20 ans. Dans les
années 80, certaines entreprises ont travaillé a réduire les couts des circuits actifs réalisés
sur arséniure de gallium (Chu, Chu, Sloat, Theobald, Teunas, Litchfield et al. 1987). Ces
recherches ont débouché sur d’excellentes techniques de fabrication permettant la
réalisation d’amplificateurs, de mélangeurs et d’oscillateurs fonctionnant en ondes
millimétriques. Présentement, une variété de produits commerciaux, couvrant un spectre

de fréquence qui s’étend jusqu’a 40 GHz, est proposée par plusieurs fabricants (Hittite,



Triquint, Fyjitsu, Mimix, etc.). Le prix de ces produits est relativement bas et pourrait

descendre encore si on les produisait en masse.

En plus des composants actifs, plusieurs composants passifs, tels que 1’antenne, le
diplexeur et les filtres, sont requis dans la conception d’un systéme de communication
complet. Les filtres, en particulier, ont fait I’objet de plusieurs travaux dont le but était
d’en simplifier la production. L’objectif était de concevoir des filtres reproductibles avec
le moins d’interventions humaines possible, c’est-a-dire, sans ajustement. Une des
premieres techniques proposées pour réduire les cofits de production a été celle des filtres
plan E réalisés par I’insertion d’une plaque métallique dans un guide rectangulaire (Breuer
et Worontzoff 1980). En utilisant un procédé chimique pour graver la plaque de métal, on
obtient une résolution suffisante. Plusieurs types de filtres plan E ont ultérieurement été
développés pour la production de masse, et une synthése de ces filtres a été présentée par
Vahldieck et Ofli (2001). Cependant, ces techniques souffrent toutes du méme probléme :
une trés grande précision (~ 2.5 pm) est requise dans I'usinage du boitier. Le temps de
réalisation est alors long, et le colit de production reste constant, peu importe la quantité

manufacturée,

Le guide diélectrique non-rayonnant (NRD), tel que mis au point par Yoneyama et
Nishida (1981), a aussi été proposé comme candidat potentiel pour la conception de

composants en ondes millimétriques. Cassivi, Deslandes et Wu (2002a) ont présenté une



technique permettant de réaliser tous les composants NRD sur un méme support.

Toutefois, ce dernier demande un usinage de précision au méme titre que les filtres plan E.

Dans une approche différente, les circuits passifs peuvent étre construits directement sur
arséniure de gallium (Menzel, Schumacher, Schwab et Zhang 1992), technique qui a été
appliquée a la conception de filtres en ondes millimétrique (Rius, Person, Le Nadan,
Quendo et Coupez. 2000). Bien que cette technique permette de réaliser des filtres
compacts a trés faible cofit, le facteur de qualité des structures n’est pas assez élevé pour
rencontrer les spécifications requises. Les pertes d’insertion pour un filtre ayant une
largeur de bande de 4,5 % sont de 10 dB. Comme les systémes fonctionnant en ondes
millimétriques ont une la largeur de bande de 1 a 2 %, I’intégration sur arséniure de

gallium n’est pas une solution envisageable.

Le micro-machinage a aussi €t¢ proposé¢ pour réduire les pertes des circuits intégrés
monolithiques hyperfréquences (MMIC). Plusieurs groupes de recherche ont démontré la
possibilité d’utiliser cette technique pour concevoir des filtres en ondes millimétriques
(Saint-Etienne, Guillon, Pons, Blasquez, Parra, Blondy et al. 1997; Herrick, Schwarz et
Katehi 1998; Blondy, Brown, Cros et Rebeiz 1998). L’idée de base du micro-machinage
consiste a introduire des changements dans un procédé de fabrication MMIC
conventionnel sur arséniure de gallium ou sur silicium afin d’améliorer les propriétés des
lignes de transmission. On dépose préalablement les lignes de transmission sur une mince

membrane, elle-méme déposée sur une tranche de silicium. On grave ensuite une partie de



la tranche située sous la ligne de transmission. Il est ainsi possible d’obtenir des facteurs
de qualité de 500 (Blondy, Brown, Cros et Rebeiz 1998). Brown et Rebeiz (1999) ont
également présenté¢ un diplexeur fonctionnant a 28 GHz. Cette technique semble
prometteuse, mais trois problémes doivent étre soulevés. Premiérement, un procédé
standard ne peut pas étre utilisé. Des étapes de fabrication supplémentaires doivent &tre
introduites, ce qui augmente les colits de production. Deuxiémement, il n’a pas été
démontré que le circuit déposé sur une mince membrane supportera les conditions
d’utilisation dans lequel il doit fonctionner, surtout en ce qui a trait a la température et a la
vibration. Finalement, certaines applications requierent un facteur de qualité supérieur a ce

que peut offrir le micro-machinage.

Le guide intégré au substrat (GIS) est un autre candidat potentiel permettant de construire
des composants passifs a faible colit. Il est synthétis€é & méme le substrat diélectrique
utilisé pour concevoir les circuits planaires. Sa fabrication est simple, il suffit d’insérer
deux rangées de cylindres métalliques qui confinent 1’onde €lectromagnétique. Ce type de
guide a été proposé pour la premiére fois par Shigeki (1994). Un filtre utilisant cette
structure a aussi ét¢ présenté par Zaki, Flanick, Leahy et Piloto (1995). Trois ans plus tard,
la conception des circuits passifs simples, tels que des diviseurs de puissance, a été
démontrée par Uchimura, Takenoshita et Fujii (1998). Cette méme année, Hirokawa et
Ando (1998) ont mis au point une antenne a fentes. Tous ces auteurs considérent le GIS

comme un circuit passif distinct et séparé des autres, dont I’excitation demeure complexe.



Notre réflexion nous a poussé a considérer le GIS sous un nouvel angle. Afin de réduire
significativement les cofits de production, I’assemblage des systémes bidirectionnels doit
se faire sur une seule et unique plate-forme intégrant complétement les circuits passifs
avec les circuits actifs. Nous avons donc proposé ["utilisation du GIS en tant que base pour
I’assemblage complet des systémes. De plus, en utilisant des trous métalliques et des trous
d’air, cette technique peut étre généralisée a plusieurs guides d’ondes, tels les Substrate
Integrated NonRadiative Dielectric waveguides (SINRD) et les Substrate Integrated
Image Guides (SIIG), comme I’a présenté Wu (2001). Cette pratique fournit une grande
flexibilité de conception, car plusieurs types de guides d’ondes peuvent étre combinés sur
le méme support. Pour notre part, nous avons concentré nos efforts sur le développement
du GIS. La technique que nous présentons permet d’assembler la totalité d’une station de
base sur un unique substrat diélectrique. Grace a cette approche, il est possible de réduire
les colits de fabrication, car les guides d’ondes et les circuits planaires sont construits en
une seule étape. Cette technique polyvalente peut étre utilisée pour assembler tout type de
systeme fonctionnant en ondes millimétriques. Ce sont les résultats de nos travaux de

recherche portant sur le GIS qui sont présentés dans la présente thése.

Dans le premier chapitre, nous traiterons de 1’analyse et des caractéristiques du GIS. Etant
donné que ce guide est une structure ouverte, il posséde des pertes par fuite et une
constante de propagation complexe. Trois différentes méthodes de calcul de la constante

de propagation seront étudi€es et nous identifierons leurs principaux avantages et



inconvénients. Nous discuterons ensuite des principales caractéristiques de ce guide

d’ondes.

Dans le deuxiéme chapitre, nous présenterons trois topologies d’excitations planaires du
GIS. La premiére interface le GIS a une ligne microruban tandis que les deux autres
I’interconnectent a des lignes coplanaires. Ces transitions sont des ¢éléments clés de la
plate-forme d’intégration, puisqu’elles permettent de relier les circuits passifs et les

circuits actifs.

Dans le troisiéme chapitre, nous aborderons la conception de filtres. La premiére section
traitera de la conception de filtres a cylindres inductifs tandis que la deuxiéme section
exposera la conception de filtres bimodes. Les différents avantages et inconvénients de ces

filtres seront aussi mis en évidences.

Nous présenterons, dans le quatriéme chapitre, deux topologies d’antennes ainsi que leur
méthode de conception. Dans un premier temps, nous discuterons des antennes a fentes.
Ensuite, la conception d’antennes a ondes de fuite sera présentée et ses limites seront

exposees.

Dans le cinquieme chapitre, nous discuterons de la conception de divers circuits passifs
simples. Ces circuits, tels que les coudes, les diviseurs de puissance ou les coupleurs
directionnels, ont plusieurs applications dans la réalisation d’un émetteur-récepteur. Par la

suite, nous présenterons une méthode permettant d’augmenter la largeur de bande du GIS.



Finalement, dans le sixiéme chapitre, nous traiterons de l’intégration d’un systéme
complet. Deux différentes architectures de 1’étage frontal passif seront comparées, et nous

discuterons brievement de 1’intégration des composants actifs.

11 est a noter que, depuis le début de nos €tudes, plusieurs autres chercheurs ont commencé
a s’intéresser a cette structure. Leurs travaux ont généré une abondante littérature, publiée
tout au long de nos propres recherches. Ces résultats seront abordés dans les sections

appropriées de cette thése.

Les principales contributions apportées par cette thése sont les suivantes :

e Une méthode d’analyse originale de la constante de propagation complexe a été
proposée. Elle permet de chiffrer le niveau de pertes par fuite rapidement et avec

précision.

¢ Une étude exhaustive de I’évolution du comportement du GIS en fonction du
diametre des cylindres métalliques ainsi que de la longueur de la période a été
conduite. Ceci nous a permis de prédire I’apparition des bandes interdites ainsi que

de définir une zone a faibles pertes.

¢ Une nouvelle structure de transition entre la ligne microruban et le GIS a été
proposée. Le GIS a connu un essor grice a cette transition, car elle fournit une
méthode d’excitation simple et efficace. Nous avons publié nos résultats dans un

article qui a été référencé plus de 30 fois au cours des 4 derniéres années.



Une méthode de conception de la transition entre la ligne coplanaire et le GIS avec
sonde de courant a été proposée. Le modele proposé permet de fixer les
dimensions du GIS, de la ligne coplanaire et du diamétre du cylindre de couplage.

I1 permet aussi de prédire la largeur de bande maximale.

La premiére intégration d’un filtre bimode en technologie GIS a été démontrée.
Cette technique permet d’intégrer des zéros de transmission a des fréquences

spécifiques pour augmenter la réjection dans les régions spécifiées.

Une nouvelle topologie d’antenne 4 ondes de fuite a ét€ étudiée. Nous avons aussi

mis en evidence les limitations de cette structure.

Une intégration en GIS de I’étage frontal passif composé d’antennes jumelles a été
présentée. Cette technique permet d’obtenir une bonne isolation entre les canaux

de transmission et de réception, ce qui diminue les contraintes sur les filtres.
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CHAPITRE 1

ANALYSE ET CARACTERISATION DU GIS

1.1 Introduction

La constante de propagation caractérise l'affaissement et le déphasage d’une onde
électromagnétique se propageant dans un milieu. Il est essentiel d’en évaluer la valeur
avant de concevoir des circuits. Dans le cas des guides cylindriques simples, tels que le
guide rectangulaire ou le guide circulaire, la constante de propagation se calcule
analytiquement. Par contre, le GIS est un guide périodique et il n’existe aucune technique
analytique pour en évaluer les caractéristiques. De plus, ce guide peut présenter des pertes
par fuite, car c’est une structure ouverte. Une technique d’analyse plus complexe est donc
requise. La figure 1.1 illustre la topologie du GIS synthétisé sur un support diélectrique a

I’aide de deux rangées de cylindres métalliques.

Cylindres
metalliques

Figure 1.1 : Topologie du GIS
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Tout au long de nos travaux, plusieurs articles traitant de I’analyse de la propagation dans
le GIS ont été publiés. Les méthodes présentées dans ces publications peuvent étre

regroupées dans trois grandes familles :
1. les méthodes basé€es sur la solution d’un syste¢me a valeurs propres, tel que [F 1x =,

2. les méthodes basées sur la solution d’un systtme transcendantal tel que

det[F(y)]=0.

3. les méthodes basées sur une représentation par impédance de surface.

Au cours de nos travaux, nous avons eu a évaluer ces diftférentes techniques et, finalement,
a en proposer une nouvelle. Notre méthode fait partie de la troisi¢éme famille. Dans un
premier temps, ce chapitre discute des différentes techniques d’analyse disponibles et
présente la méthode que nous avons proposée. Dans un deuxi¢me temps, il aborde les

différentes caractéristiques du GIS.

1.2 Meéthodes de calcul de la constante de propagation

1.2.1 Méthodes basées sur la solution d’un systéme a valeurs propres

Cette famille de méthodes est la plus simple et la plus rapide a implémenter. Elle se divise
en deux étapes. Premic¢rement, la matrice de transmission d’une période du GIS est
calculée avec une méthode numérique, telle que la méthode d’intégration de contour

utilisant 1’expansion de modes résonants (Cassivi, Perregrini, Arcioni, Bressan, Wu, et



12

Conciauro 2002), la méthode des différences finies dans le domaine spectral (Xu, Zhang,
Wei, Wu et Cui 2003) ou la méthode des lignes (Yan, Hong, Wu et Cui 2005). Ensuite, le
théoréme de Floquet est appliqué afin d’extraire la constante de propagation complexe a
partir des résultats obtenus. Si on utilise un nombre suffisant de modes sur les portes, il est
possible de calculer la constante de propagation du mode fondamental et des modes

d’ordres supérieurs.

Cependant, ’application directe de cette technique comporte différents problémes. Dans la
premiere étape, il faut isoler une période et calculer sa matrice de transmission.
Théoriquement, les plans de référence qui définissent cette période peuvent se trouver
n’importe ou sur le GIS. 1l existe donc deux possibilités : les plans de référence peuvent
étre situés soit sur les cylindres, soit entre les cylindres. Ces deux possibilités sont
illustrées a la figure 1.2. Si les plans 77 et 7> sont situés sur les cylindres, les portes sont
bien définies; ce sont des guides rectangulaires. Toutefois, les méthodes numériques a
ondes completes (full-wave) exigent que les portes d’excitation aient une longueur non
nulle, c’est-a-dire qu’elles aient une section constante sur une certaine distance. Cette
condition ne sera pas respectée si les portes sont placées sur les cylindres. Il sera possible
de calculer la matrice de transmission, mais sa précision sera amputée. Si les plans de
référence sont placés entre les cylindres, les portes sont alors mal définies. Elle sont
infiniment larges et doivent étre tronquées par des murs absorbants placés de chaque coté.
Cette situation nous empéche de définir convenablement les portes d’excitation, car il

existe toujours une réactance parasite introduite a 1’ excitation.
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b)

Figure 1.2 : Disposition des plans de référence 7; et T pour la méthode des valeurs
propres : a) plans sur les cylindres, b) plans entre les cylindres

En revanche, 'utilisation d’une calibration numérique permet d’éliminer ces problémes
(Xu et Wu 2004). Cette technique, dérivée des travaux de Janezic et de Jargon (1999), est
la plus polyvalente et la plus précise des méthodes basées sur la solution d’un systéme a
valeurs propres. Les éléments parasites provenant de 1’excitation sont éliminés en simulant
deux longueurs de GIS différentes. Cette technique est illustrée a la figure 1.3. Sur cette

figure, X et Y représentent les matrices de transmission de I’excitation des guides, et 7, la

matrice de transmission d’une période

T, {e:’ eﬂ. (1.1)

Les matrices de transmission totales sont égales a
T, =XY (1.2)

ct



T, =XT,Y.
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(1.3)

En isolant Y dans 1’équation (1.2) et en remplacant dans 1’équation (1.3), nous obtenons

TX™ = X7T,T;".

(1.4)

Comme T, est une matrice diagonale, les valeurs propres de 7,,7,;', dénotées par A,,

nous donnent les constantes de propagation complexes

In(4
., )
p

Murs de

/ Rasz’iation \
C

—Porte 2

»  Mur
b (X7 [Y] magnetique

-

&7y

(1.5)

Figure 1.3 : Structures simulées pour solutionner le probléme par la méthode des valeurs

propres avec calibration numérique

Cette méthode est trés polyvalente, car elle permet d’analyser toutes les géométries de

guides périodiques. Sa précision est cependant fonction du simulateur utilisé. La solution
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la plus simple est d’employer un simulateur commercial tel que HFSS de Ansoft. Etant
donné que ce simulateur ne peut analyser que des problémes finis, la structure doit étre
tronquée et un mur de radiation doit étre placé a une distance /. de la rangé de cylindres
métalliques. La convergence des résultats dépend de la distance /,. La figure 1.4 illustre la
convergence de la constante de propagation en fonction de la longueur /. normalisée par

rapport a la longueur d’onde.

0.03
o
® 0.02; |
s |
£ 5
xc 001 F ~ e} y
< ‘ Copp000f000000C000O0OCO
0‘ ; o SR 1. . b 1
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6
0.755 - o e
i
| NEOR®
0.75 ¢ o © © L0090 0p0000
o : o ©oo
@ ;
0.745 -
074 1 | . i e 1 B 1 1 —
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6
’rmo

Figure 1.4 : Convergence de la constante d’atténuation et de propagation par rapport a la
distance /,

La convergence est oscillante et une distance minimale de 1.54, est nécessaire pour

obtenir une précision de 5 % sur la valeur de la constante d’atténuation. Quant a la

constante de propagation, elle converge beaucoup plus rapidement, et, avec [ =1.54,,
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nous obtenons une précision de 0.01 %. Cette distance minimale augmente le temps de
simulation. De plus, il faut analyser deux circuits différents a chaque point de fréquence
ou la constante de propagation doit étre calculée, ce qui rend son évaluation fastidieuse.

Cette situation nous a poussés a considérer d’autres techniques.
1.2.2 Meéthodes basées sur la solution d’un systéme transcendantal

Cette famille de méthodes a été proposée par Hirokawa et Ando (1998). Elle applique la
méthode des moments pour calculer la constante de propagation complexe. Cependant,
aucun développement analytique de la méthode n’a été présenté. Nous avons donc

entrepris de la développer indépendamment.

La technique que nous avons étudiée s’applique aux GIS composés de deux rangées de
cylindres métalliques. Le rayon des cylindres est » =d /2, la période de cette structure
périodique est p et la distance entre les deux rangées est a,. Une rangée est placée sur I’axe
desy = 0, c’est la rangée numéro 1. L’ autre est placée sur I’axe des y = a,, c’est la rangée
numéro 2. Les cylindres sont numérotés par I'indice |, sur la premiére rangée, et par ,,
sur la deuxiéme, avec —o <v <. De plus, chaque cylindre posséde son propre systéme

de coordonnées polaires identifié par le signe «'», tel que ( p',¢9'). Le cylindre

numéroté |, est situé a 'origine avec le systéme de coordonnées suivant: (p,6). La

position de chaque cylindre, en coordonnées cartésiennes, est donnée par :

X, =Vp, (1.6a)
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Vi, =0, (1.6b)
X,, =Vp, (1.6¢)
Yy, =a,. (1.6d)

En plus des coordonnées cartésiennes, la position des cylindres est définie en coordonnées

cylindriques dans le systéme ( p,é?) des facons suivantes :

plv = \'xlv2 _*_y]v2 * (173)

6, =tan™ (y—’j (1.7b)
xlv

va = \}'X"Zv:2 +.yZv2 > (17C)

6, = tan™ (%—j . (1.7d)
2v

Cette notation est illustrée a la figure 1.5.

Y

‘g9 2?0y pa _crw e

Ligne 2

Ligne 1

c2p0) (ol vp.0)

Figure 1.5 : Notation utilisée pour la méthode transcendantale
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Le courant sur le cylindre centré a 1’origine est décomposé en utilisant une sommation de

Fourier :

Jo@)=Y Lo gmo. (1.8)

27r

n=—00

Le champ électrique rayonné par ce courant est €gal a
O, n
Eo === 21,0, (0)H, (kp)e” (1.9)

Comme nous avons une structure périodique, les courants des cylindres placés sur la
rangée 1 sont reliés par le théoréme de Floquet :

1,(0)= 0% = g";e"”"e””’, (1.10)

ou vy représente la constante de propagation dans le GIS. Le champ électrique rayonné par

ce courant est €gal a

By, ==L 31,0, )3 (kp ke 7" (1.11)

v#0 H=—0
Dans le cas du mode TE/y, nous pouvons placer un mur de symétrie magnétique au centre
de la structure. Il s’en suit que le courant sur les cylindres de la rangée 2 est donné par

J,,(0)= 3 ;—;re_-’"e'e_’””. (1.12)

Le champ électrique rayonné par ce courant est égal a

By == 5 1,0 ()i, (ke (1.13)

n=—00
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Le champ généré par chacun des cylindres est donné dans un systéme de coordonnées
différent. 11 faut donc réécrire ces champs dans un méme systéme. Pour ce faire, nous

utilisons le théoréme d’addition de Hankel, qui s’énonce sous la forme suivante :

kp)e/nﬁ z 2 kpx‘ g kp)e/H m+n) A/mﬁef/nzr (114)

Nous obtenons alors les champs électriques rayonnés dans le systéeme de coordonnées

(p.0) :
_ L Zw H2(kp)e™ (1.152)
E, =—“’:‘° niInJ kr)e " ZwH (kp,, VJ, (kp)e'® e =m0 =i (1.15b)
- “’”0 Z 1.J. (ke ™ ZH (kp,, ), (kp e (m)g=m8 ginz (1.15¢)

Nous allons maintenant sommer les champs selon leur indice # :

n  _ n n
ETOT - EIO + E‘lv+ E2v .
v£0

En combinant les équations (1.15a), (1.15b) et (1.15¢) avec 1’équation (1.16), nous

obtenons le résultat suivant :

J, <kr>H2<kp>eW

e == 250 140, (0) S e 3 H2, (0, W, (ko) e e | (1.17)

y=-00 m=-0
v£0

Ze—yvp ZH,,, . k,02v kp)e 785, (m-n) —jmﬁe jnx

y=—00 m=—00

(1.16)



Etant donné que
J_ (k)= (=1)'J, (kr), (1.18)

nous avons

2 (kp)ejn&

E;Z()T = _wf:o In‘]n (kl") + Ze o ZHan kph kp)elgl m+n) —/meef/nfr

y=-00
v0

Ze_”" ZHm (ko3 )T, (kp e e 0

yv=—00 m=—x0

(1.19)

Le champ total est donné par

ZE,”O, (1.20)

Sur le contour des cylindres, le champ électrique est nul. Pour le cylindre centré a
I’origine, il est donnée par

. =0. (1.21)

En combinant les équations (1.19) et (1.20) avec (1.21), nous obtenons

k},.)e Jjnb + Ze —p sz+n kpl\ kr)elﬂl (m+n) —/mb?e—/n;r
Q)/UO z InJ v:O -0.
n=-o Ze —pp ZH kpz‘ kr)e/ez m-n) —/mBe jnx
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Maintenant, si nous multiplions 1’équation (1.22) par la fonction de base f d’ordre s, tel
que £, =e’’, et que nous intégrons de 0 & 27 sur &, nous obtenons un champ que nous

pouvons noter de la facon suivante :

[ Erorl 00 = (Eror 1) (1.23)

Etant donné ’orthogonalité des fonctions exponentielles, nous avons

2r ; _—
[ (1.24)
; Osinz-—s

En combinant les équations (1.23) et (1.24) avec (1.22), nous obtenons

H (k)5 ,,
<ET()T’f\‘> = _27_1_'3’,”_0 i Ian( ) + Ze WI’H\ZM kplv (kr)ewl.,(wn)eﬁ/nﬂ 0,
"=‘°° oryd
ze*}’VPH2 kp% (kr)e_]ﬁz‘,(s—n)ejmr
(1.25)
avec
lsin=-s
Opa = Osin#—s (1.26)

En simplifiant, nous avons



oc

(v f)= 21

n=-—w

H? (kr)

n n

5—\')1
J (k)

—jnrw -pp 2 76, s+n)
z e HH—n kpl\ )e

\#0

V=—0C

Lorsque 7 est entier, nous pouvons écrire

(1) e =1,

En remplagant I’équation (1.28) dans I’équation (1.27), nous obtenons

o

<ET()T9fv>= zln']n(kr

n=—0

En réécrivant la formule pour faciliter le calcul matriciel, nous obtenons le résultat

suivant :

<ETUTafs>= z]

h=—aC

Etant donné que

_Hi (kr)

H—z." (kr) 5_y .\
J (k) 7"

—jnm -wp rr2 76, (s+n)
Ze Hs+n kplv)e

\¢0

+ Ze }"[’HZ kpz‘ )e_/‘GZV(s—n)

L v=—o

S
J, (k) "

+H? (ka,)e'*"

—jnx Ze—y\pH2+ kpl , )e./'el\v(“"*'")

\#0

+ Ze y.pHsz n kva)ejaZV(x_n)

L wtO

+ (— ])” Jnx Ze }/\sz (kpz‘,)e-’”w(-“‘")
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px,—v = px,v (13121)
et que
9, =r-0,,. (131b)

I’équation (1.30) devient

2 (k) T
J , (kr) -5.n
<ET()T’f\->= ZInJ,,(k’” 1 =0- (1.32)
o v 1 (kd)e' 2
e-’.HZ\'(“'_") e}’"P i{s—n
+ z H!, kpz‘{ e + o) e /™)

En tronquant le nombre de courant et I’ordre de la fonction de base a N, nous avons

H? (k
'—A\'( r)é‘_\'n
J (kr)y
nn ] eJ"’I’ jr(s+n
v N - j ZHHn kph{ e _]_e./ ( )]
Eprs 1, >= > InJ,,(kr —o. (1.33)

p=-N n=-N i (s-n)

+H?, (kd)e

e]ﬁz‘.(s—n) eyvp o
+ZH kpz‘)[ St v )}

Ce probléme peut étre réécrit sous la forme matricielle suivante :
[z())x[1]=0. (1.34)
Dans notre cas, nous utiliserons des matrices particuliéres de dimension 2N+ dont

I’indice des ¢léments varie de —N a N, tel que
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T T 2]
[z(y)]= Zo;_N Z'o,'o Z(;,N (1.35a)
2y o 2y e 2y,
et
-
[1]= 1:0 - (1.35b)
"

La matrice [Z(y)] est la somme des trois matrices suivantes :

[2()]=[29]+[zV]+]z®]. (136)

Ces trois matrices se calculent de la fagon suivante :

2 T lon
20 =gt )5 b ()R (1.372)
’ J (kr) o
m _ —nx 1 ﬂ Jr(s+n)
Z‘\',n _J ZH\-H'I kplv }’VP 1 e b (137b)
ejazv(s_n) e}"’[’ ir(s—n
zZ¥ = ZH ksz)[ e ¢ )]. (1.37¢)

Finalement, étant donné que [Z(y)}x[I]= 0, nous avons

det[z(y)]=0. (1.38)
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Le seul inconnu de Z (}/) est la constante de propagation complexe v. 1l suffit donc de

trouver la valeur de y pour annuler le déterminant de Z, soit
7=my_in|Z(}7)l. (1.39)

Nous avons programmé ce probléme et tenté de calculer la constante de propagation d’un
GIS. Nous avons alors constaté que la méthode ne convergeait pas. Dans le calcul de
Z (;/), nous devons tronquer le nombre de courants sur chaque cylindre ainsi que le
nombre total de cylindres. La convergence par rapport au nombre de courants est
relativement bonne et une dizaine de fonctions de base sont nécessaires pour obtenir une
bonne représentation. Cependant, la convergence par rapport au nombre de cylindres est
trés lente. 11 est bien connu que la convergence des sommations de fonctions de Hankel est
lente, mais, peu importe le nombre de cylindres considérés, le résultat n’a jamais
convergé. Nous avons donc poussé notre étude du comportement de la matrice Z (7) Plus

particuliérement, nous nous sommes penchés sur le comportement des deux sommations

sur v. Lorsque v >>1, nous avons

9, ~<r (1.402)
vp
et
0, SV, (1.40b)

Pour v >>1, nous pouvons utiliser le développement asymptotiques de la fonction de

Hankel :
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2 —j(z—nld-wr
HX(z)= /ﬂ_ze Jer 4w /2) (141)

Pour ces valeurs élevées, 1’équation (1.36) devient

e—/‘n;ri iv e—j(lnw—/z'/4~(s+n)7r/2)[e—;«'p +e}mpe_/ﬂ'(s+/7)]
wel VT p
7 4 7(2) _
Z+Z5) =J, (kr)

S0

I 2 foprr 1 d=(s—n)7 12 ) 7 e (s-)
+Z e—./( vp—m [ 4=(s—n)z / 2) e e " +e"Te P e/l

> ”kvp
(1.42)
De plus, st v >> 1, nous avons
+j % (5-n)
e " =cos(&(s—n))ijsin(&(s—n)jzlij&(s—n). (1.43)
vp vp vp

Si nous remplagons I’équation (1.43) dans I’équation (1.42) et que nous effectuons

quelques manipulations algébriques, 1’équation (1.42) peut étre réécrite sous la forme

/'sl _,-,,l 1'£ 2 had 1 )
e 2e 24 z —e~hrgmrr
”kp y>>1 v
. T 7 ©
- g j= | 2 ’] e
+2¢ g 24 _Z —e .Ik‘[’ei"l’
ﬂ-kp v>>1 v

suivante :

ZO+Z%) = J (kr) (1.44)
- je_jl\%ejn% % (s— n)ej% \/;Tk—p :Z;l \/:;e_"k"pe” r
En définissant les sommations suivantes :
S, = i Lewngrr, (1.45a)
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S, =Y \/%e"k"”e””” , (1.45b)

S, = Z,/%(”“”’e‘”’ , (1.45¢)
v>>1

S =Y %e_"k""e”"’ , (1.45d)

v>>1

nous obtenons finalement

Zfln) + Zfzn) - Jﬂ (k}")ej“ze_‘mzejj i(z(sl_ + e‘/(nﬁn)”SH)‘i' ja—'(s _ I’I)(S3_ _ e_;(—y+l1)7r‘sv3+ )J .
’ ’ wkp )%

(1.46)
Les sommations S+ et S3. convergent rapidement. En revanche, les sommation Sy et S;.
sont divergentes. Leur divergence est tres lente, mais c¢’est ce qui explique 1’impossibilité

d’obtenir un résultat convergé.

De fagon plus intuitive, les difficultés de la méthode s’expliquent par le fait que, dans un
guide possédant des pertes, les courants & —oo deviennent infinis. Cette situation conduit a
une indécision si le probléme n’est pas formulé correctement. Nous avons tenté de
combiner différemment les sommations pour obtenir la convergence, mais tous nos essais

se sont avérés infructueux.

Ces résultats nous ont poussés a vérifier les résultats présentés dans la littérature. Nous
avons effectivement constaté que ceux-ci étaient erronés. La figure 1.6 illustre une

comparaison des résultats publiés par Hirokawa et Ando (1998) avec ceux obtenus par la
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méthode présentée a la section 1.2.1. L’inefficacité de la méthode est d’autant plus visible
a la figure 16 de l'article de Ando, Hirokawa, Yamamoto, Akiyama, Kimura et Goto
(1998). Sur cette figure, la constante d’atténuation augmente proportionnellement a la
période, mais diminue tout d’un coup a partir de p = 2 mm. Cette diminution s’explique
par un résultat non convergé. Nous avons donc orienté nos recherches vers d’autres
solutions permettant de calculer la constante de propagation complexe de fagon plus

efficace et précise.

01 \\V T
3 —
I ™~ AN
g '0 1 ik \ ]
o i . T~
AN 2} -~ - Hirokawa et Ando (1998) T~ |
s Méthode 1.2.1 s
| T
-0_3 ! L L )
1 1.5 2 2.5 3
5;\ T T T
49 — __ —— — Hirokawa et Ando (1998)
3 | T T~ - —— Méthode 1.2.1
£ 48 —
© 4.71% — i
46/ e
{ i e 1 1 - 1 - |
1 1.5 2 25 3

Diameétre des cylindres (mm)

Figure 1.6 : Comparaison entre les valeurs d’atténuation (o ) et la largeur équivalente du
GIS (a,) obtenues par Hirokawa et Ando (1998) et celles calculées avec la méthode

présentée a la section 1.2.1
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1.2.3 Méthodes basées sur une représentation par impédance de surface

Les analyses basées sur I'impédance de surface représentent les rangées de cylindres par
deux murs d’impédance complexe. Le probleme se résume alors au calcul de la réflexion
d’une onde plane frappant une rangée infinie de cylindres conducteurs & un angle
quelconque. La constante de propagation est calculée soit avec la méthode de résonance
transversale (Zeid et Baudrand 2002), soit avec une méthode itérative (Bray et Roy 2003).
Ceci conduit & une technique plus simple et plus rapide que celles présentées dans les
sections précédentes. Toutefois, les solutions proposées jusqu’a présent sont limitées. La
méthode présentée par Zeid et Baudrand (2002) ne peut calculer que les GIS formés de
carrés ou de carrés tronqués tandis que la méthode de Bray et Roy (2003) n’est précise que
pour les structures dont les cylindres sont beaucoup plus petits que la longueur d’onde. Cet

¢tat de fait nous a incité & proposer une technique originale permettant de caractériser le

GIS.

Le champ électromagnétique d’un mode TE,, se propageant dans un guide d’ondes peut
étre représenté par une sommation de deux modes TEM se propageant a un angled par
rapport 4 I’axe de propagation du guide. A la fréquence de coupure (f.), cet angle est
égal a 90°. Pour un guide sans pertes, les parties réelle et imaginaire de la constante de

propagation sont alors égales 4 zéro. Si le guide posséde des pertes par fuite, il n’y a pas de

fréquence a laquelle la constante de propagation est nulle. La fréquence de coupure est



30

alors définie par le fréquence a laquelle les parties réelle (k) et imaginaires(k.,) de la
constante de propagation sont égales

k,=k,. | (1.47)
A cette fréquence, ’'onde TEM est en partie réfléchie par les deux rangées de cylindres
métalliques. Chaque rangée de cylindres peut alors étre représentée par une impédance
complexe normalisée (z, =r, + jx, ) et calculée, a partir du coefficient de réflexion de

I’onde plane sur les rangées, a I’aide de 1I’équation suivante :

z, = Si—g“g (1.48)

Cette impédance peut étre transformée en une impédance de surface (z, =7g [1 + j]),
comme I’ont démontré Bray et Roy (2003). Ces deux impédances z, et z, sont reliées

entre elles par

zy + j tan(k,Aq)
1+ jz, tan(k,Aa)’

z,=r+jx, = (1.49)

ou k, =2n/A avecAd, =1/ /ﬂm . Lorsque les parties réelle et imaginaire de
I’équation (1.49) sont séparées, la distance entre le mur d’impédance et les cylindres est
trouvée en solutionnant 1’équation quadratique suivante :

B*(r, +x)+B(A-r}—x))+(r,—x,)=0, (1.50)
avec

_tan'(B)
==

C

Aa (1.51)
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Les équations (1.49), (1.50) et (1.51) correspondent aux équations (5), (6) et (7) de Bray et
Roy (2003) évaluées a la fréquence de coupure du GIS avec la notation de la figure 1.7.
L’impédance de surface est alors donnée par

r

S Ee— 1.52
’s 1+B(r,l+xL) (1.52)

Figure 1.7 : Représentation du GIS par le concept de mur d’impédance zg

Lorsque I'impédance de surface est nulle (z; = 0), le guide ne possede pas de pertes par
fuite et la largeur équivalente du guide (a, ) est alors simplement donnée par a, =4, /2.

Cependant, lorsque la surface d’impédance n’est pas égale a zéro, la largeur équivalente
du guide n’est plus d’une demi-longueur d’onde, en raison de la réactance du mur. Nous
pouvons alors calculer cette largeur €quivalente en utilisant la méthode de résonance
transversale. Le circuit équivalent transversal, avec un mur de symétrie magnétique placé

au centre du guide, est illustré 4 la figure 1.8.



32

Figure 1.8 : Circuit équivalent transversal du GIS

La sommation des impédances vues de chaque coté du plan de référence 7 doit étre nulle :
Z+Z=0. (1.53)

En remplacant la valeur de chaque élément dans 1’équation (1.53), nous avons

k.a
—jcot( 3‘26)+r5(1+j)=0. (1.54)
En solutionnant I’équation (1.54) pour trouver k, , nous obtenons

k. = 2 ot [ (1= /)] (1.55)
a

A la fréquence de coupure, la constante de propagation (k. ) du guide est donnée par
kI=k>-k>. (1.56)
En décomposant I’équation (1.56) en parties réelle et imaginaire avec k. =k_ + jk_ et
k., =k, + jk,, eten substituant I’équation (1.47) dans la partie réelle, nous obtenons
K2+ k2 -k2L=0. (1.57)

En combinant les équations (1.55) et (1.57), nous avons
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a ¢ ¢

k? J{Im[icot‘ [ (1- j)]ﬂ2 {Re(aicot" [r (1~ ]')]H2 =0. (1.58)

En solutionnant 1’équation (1.58) pour trouver a,, nous obtenons la largeur équivalente a

la fréquence de coupure en fonction de r:

a, = ki\/ [Re(cot™[ry (1= /)] [tmfcot [, (1= /) - (1.59)

La distance entre les deux rangées de cylindres métalliques est finalement donnée par :
a,=a,—2Aa. (1.60)
Le guide est maintenant complétement caractérisé a la fréquence de coupure. Cependant,

la valeur de z, varie en fonction de 1’angle d’incidence (¢ ) de I’onde plane. Lorsqu’une

onde plane est incidente sur une impédance de surface, la valeur de I'impédance de
surface est proportionnelle au cosinus de 1’angle d’incidence (Collin 1990, p. 200). Nous

avons donc

Z ((o)= rg (1+ j)-cos((o). (1.61)
Dans notre référentiel, nous avons cos((p)= k,/k,. En décomposant k_et k,, nous
obtenons cos(¢)= f./f. Nous pouvons donc exprimer 1'impédance de surface en

fonction de la fréquence :

Zs(w)=m(1+j)-'—’}'—- (1.62)

En substituant 1’équation (1.62) dans (1.55), la constante de propagation complexe en

fonction de la fréquence est donnée par
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k(f) = Jké - (A:ot l[rs (- f)LD (1.63)
a, I

avec k, =2af\/€,& 1, . Le coefficient de réflexion d’une onde plane incidente sur un

cylindre métallique, calcul€ a la fréquence de coupure du guide d’ondes, est suffisant pour

caractériser le guide sur I’ensemble de sa bande.

Pour calculer ce coefficient de réflexion, nous avons utilisé la Méthode des Moments
(MoM). La structure que nous avons évaluée est illustrée a la figure 1.9. Le probléme
consiste & calculer le coefficient de réflexion d’une onde plane réfléchie sur le cylindre
métallique. Le mode 7EM induit sur le cylindre un courant orient¢ en y, mais
indépendant de y. Ce courant génére des modes 7TE réfléchis. Le courant sur le cylindre
peut étre discrétisé en N courants filamentaires orientés en y. La fonction de Green d’un
courant filamentaire placé dans le guide illustré a la figure 1.9 est calculée avec la
procédure présentée par Balanis (1989 p. 893). Celle-ci peut s’exprimer en termes de

modes dans le guide sous la forme suivante:

Glx,z;x',2') = L > Cy cos(M xj cos(M x’} e (1.64)

2p m=0 kzm p p

avec

2
k. = ks —(ﬂ] (1.65)

et
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1sim=0
C, = . (1.66)
2s5im#0

mur magnetique
mur éleclrique\

Figure 1.9 : Structure utilisée pour calculer le coefficient de réflexion d’une onde TEM
frappant un cylindre métallique
La méthode présentée par Leviatan, Li, Adams et Perini (1983) pour calculer le coefficient
de réflexion d’un cylindre métallique placé dans un guide rectangulaire est adaptée a notre
probléme. Le champ incident est donné par

E =e 5 (1.67)

Le champ réfléchi par le ™

courant est donné par

E! =—jou,d,G(x,z;x", 2'). (1.68)
En appliquant les conditions aux frontieres sur un point de la surface du cylindre (s,), nous
obtenons

ZE"

I

(1.69)

Sn



36

Les courants /, sont calculés en évaluant 1’équation (1.69) sur N points de la surface du

cylindre. Finalement, le coefficient de réflexion dans le plan du cylindre est donné par :

N
77117 - Jjkoz
S =3 - IEn gk (1.70)
! Z‘ 2p

ieme

ou =+, €, et z, estla positionen z dun " courant. Une bonne convergence

est obtenue en utilisant 20 courants par longueur d’onde (Leviatan, Li, Adams et Perini

1983). Une vérification expérimentale de cette méthode sera présentée a la section 1.4.
1.3 Caractéristiques du GIS

Dans cette section nous aborderons les différentes caractéristiques du GIS. Nous
énoncerons aussi des régles de conception simples permettant de sélectionner le diametre
des cylindres et la longueur de la période. Finalement, nous passerons en revue les

équations analytiques proposées pour calculer la constante de propagation du guide.
1.3.1 Graphique de conception

La longueur de la période ainsi que le diametre des cylindres influencent la largeur
équivalente du guide. Il est cependant possible de normaliser ces deux paramétres par
rapport a la longueur d’onde a la fréquence de coupure. Nous pouvons alors dégager un
paramétre de conception utile : le rapport entre la largeur équivalente et la distance entre

les rangées de cylindres. Ce rapport s’énonce sous la forme

a =xa,. (1.71)
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Les courbes de xdans le plan d/A_, p/ A, pour différentes valeurs de x , sont données a
la figure 1.10. La région d/A, > p/A,, délimitée par la ligne pointillée, est impossible &

réaliser, car elle implique une superposition des cylindres. On remarque aussi que, pour
une méme période, plus le diamétre des cylindres est petit, plus le guide équivalent est

large.

0.35 -

0.3

0.25

02 025 03 035
di,

Figure 1.10 : Parametre x variant de 0.7 4 1.1 en fonction du diamé¢tre des cylindres et
de la longueur de la période, calculé avec la méthode 1.2.3
Ce graphique pourrait étre utilisé pour calculer les dimensions des GIS. Cependant, la
technique présentée a la section 1.2.3 est suffisamment simple et rapide pour qu’il ne soit
pas nécessaire d’avoir recours a un graphique de conception. Il est néanmoins utile
puisqu’il fournit une information qualitative sur 1’évolution du comportement du GIS en

fonction de ses dimensions.
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1.3.2 Pertes par fuite

Lorsque la longueur de la période augmente, le champ électromagnétique n’est plus
confiné a I'intérieur des deux rangées de cylindres, et une partie de I’énergie se propage a
I’extérieur. Le guide est alors susceptible de présenter des pertes par fuite. Ces pertes

s’effectuent sous forme de couplage entre le mode TE,, et les modes plaques parall¢les

supportées a I’extérieur du guide. Nous avons calculé les courbes d’atténuation pour

différentes valeurs de «, /k, au centre de la bande du GIS, a k, =1.5k,. La figure 1.11

illustre les courbe de a, / k, variant de 10 4 10 Nepers/radians.

Il est intéressant d’établir le niveau a partir duquel les pertes par fuite du guide d’ondes
commencent a étre prohibitives. Pour ce faire, nous pouvons appliquer les équations du

guide d’ondes rectangulaire conventionnel.

0.35

0.3+

025

0 005 01 015 02 025 03 035
dlxc

Figure 1.11 : Pertes par fuite normalisées variant de 10 & 107 en fonction du diamétre
des cylindres et de la longueur de la période, calculé avec la méthode 1.2.3



39

Les équations analytiques des pertes pour le mode TE,,, données par Collin (1990), sont

répétées ici

k; tan &
a, = s 1.72
= (1.72)
R k;
a, =——| L4022 | (1.73)
I k2 LD k;
a _ C
e

avec R, =\ou,/20 et n=4u,/ce, . La variable tand représente les pertes

diélectriques et o, la conductivité du matériel. Sous cette forme, ces deux équations ne
permettent pas d’évaluer intuitivement D’effet des différents paramétres sur les pertes.
Elles peuvent cependant étre modifiées facilement. En considérant que les pertes par fuite

sont faibles, nous avons k=~ k_ . Si nous calculons les pertes au centre de la bande du

guide d’ondes, soit & k, =1.5k_, et que nous les normalisons par rapport a k,, nous

obtenons k_ = (1.5kc )2 —k’ . Les pertes diélectriques s’écrivent alors de la fagon
suivante :

Ll £067tans. (1.74)

015y,

En effectuant le méme calcul pour les pertes par conduction, nous obtenons :

. /%[im.lg] (1.75)
o 5b

a

kg 15 f,
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Les pertes diélectriques au centre de la bande ne sont proportionnelles qu’a tan &, tandis
que les pertes par conduction sont fonction de la fréquence, de la permittivité, de la
conduction du métal et du ratio des dimensions de la section du guide. Le GIS est une
structure intéressante dans la bande de 10 a 100 GHz. Les substrats habituellement utilisés
dans cette bande ont une permittivité relative comprise entre 2 et 10. Leur perte
diélectrique (tan &) se situe entre 10~ et 107*. Ils sont généralement recouverts de cuivre
possédant une conductivité o ~5.7x10". Aussi, le ratio a/b se situe entre 2 et 20. En
combinant de fagon appropriée ces parametres dans les équations (1.74) et (1.75), nous
trouvons que ’ordre de grandeur des pertes diélectriques et conductrices est le méme. Ces
derniéres se situent entre 107 et 107 Nepers/radians. Donc, pour ne pas augmenter

significativement les pertes du guide, les dimensions d /A, et p/ A, doivent étre choisies

de fagon 2 obtenir des pertes par fuite inférieures & 10™ Nepers/radians. Cette constatation

est illustrée a la figure 1.12.

Les pertes par fuite peuvent aussi étre utilisées pour réaliser une antenne a ondes de fuite.
Dans ce cas, les pertes doivent étre plus grandes que les pertes par conduction et les pertes
diélectriques, soit «,/k, >107 Nepers/radians. La région d’intérét pour réaliser une
antenne a ondes de fuite est également illustrée a la figure 1.12. La région bornée par la
zone a faibles pertes et la zone a pertes élevées est a éviter. Ses pertes sont trop élevées

pour réaliser des composants passifs, mais trop faibles pour concevoir des antennes

efficaces.
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0.35

0.3+

0.25

0 0605 01 015 02 025 03 035
dia,

Figure 1.12 : Répartition du plan 4/ 4 , p/2_en trois zones : une zone guidée a faible
pertes, une zone a fortes pertes par fuite et une zone a proscrire

La méthode présentée a la section 1.2.3 ne permet d’évaluer que les pertes par fuite. Pour
calculer les pertes totales d’un GIS, les pertes diélectriques et les pertes par conduction
doivent étre ajoutées. En combinant les équations (1.72) et (1.73), les pertes totales sont
données par

c=q,+a,+a,, (1.76)

avec a, = Im(k_], k. étant défini a Iéquation (1.63).

1.3.3 Bandes Interdites

Les structures périodiques présentent des bandes de réjection. Avant d’utiliser un GIS, il
faut étre certain qu’il n’y aura pas de bandes de réjection dans la bande d’opération du
guide d’ondes. La méthode 1.2.3 ne permet toutefois pas d’évaluer les bandes de réjection.

Nous pouvons cependant calculer la longueur de la période maximale permettant d’obtenir
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une bande de réjection située a I’extérieur de la bande passante du guide d’ondes. Les
bandes de réjection apparaissent dans les structures périodiques en suivant la condition

suivante :

B.p=nm, | (1.77)
avec k. =a, + jf,. La premiere bande de réjection apparaitra donc a »=1. L’équation
(1.77) est utilisée pour trouver la longueur de la période qui génére une bande de réjection

a la fin de la bande d’opération du guide d’ondes, soit & k, = 2k_. En considérant que les

pertes sont faibles, nous avons k, = k_et

B. =~4k> k> =273/ 2,. (1.78)

En combinant (1.77) et (1.78), nous obtenons

p 1
AL 1.79
PRREN) (1.79)
La figure 1.13 illustre le diagramme k, — . et le diagramme £, — . des structures ayant

une période p/A, = 1/(2\/5) pour trois valeurs de diameétre : d/ A, :l/(2\/§), 0.15 et

0.05 .
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2.1

1 1_,7/ _ d/xc=1/(2*3045)
J _ d/)\c=015
| S d/), =0.05
0.5 ‘ '
/4 7 34 ™
i} z/k ¢
2.5 —
; 2.2 :
,l (‘; !
25,{_ T B
o 2.5 > B
—_ "'/ !
xo r/( - g :
< 15 o |
x : 1.8 - ‘
. 0 0.1 02 0.3
1 ‘____1\\,\‘ 1
- d/}\’c=1/(2*305) \\\\
e d/xc=0.15
e - .- d/n=0.05
0.5 ¢ '
0 nl4 n/2
0Lzlkc

Figure 1.13 : Diagramme £, - g3, et k, — o_obtenu par la méthode 1.2.1
avec p/ A =1/(23)

Nous avons obtenus ces diagrammes en utilisant la méthode des valeurs propres explicitée

a la section 1.2.1. La bande de réjection est évidente sur le diagramme k, — «r, . Le GIS est

une structure ouverte et il possede des pertes par fuite. La constante de propagation est

donc complexe. Par conséquant, dans les bandes de réjection, la constante de propagation

est différente de zéro, sauf dans le cas sans pertes d /A, = 1/(2\/5 ). La largeur de cette



44

bande de réjection est fonction du diamétre des cylindres. Plus le diametre des cylindres

est petit, plus la bande de réjection large.

1

B | -
_____ p/xc=0.27 4""57#”"“”’;[;
08- p/. =0.25 // J
L — Ph 09, .
0.6
(=]
4
By
0.4 0.88
0.2-
: 0.86
1
0.5 1 1

Figure 1.14 : Diagramme de propagation normalisé obtenu par la méthode 1.2.1
avec d/ 4, =0.15

L’équation (1.79) fournit la longueur de la période permettant d’obtenir une bande de

réjection centrée a 2 f,. Lorsque la période est plus grande, la fréquence centrale de la
bande de réjection diminue, puis interfére avec la bande d’opération du guide d’ondes.
Quand la période est égale a 4. /(2«/—?: ), la constante de propagation dans le haut de la

bande d’opération est légérement modifiée par la présence de la bande de réjection. Pour

parfaitement modéliser un GIS par des murs d’impédances, la période doit étre légérement
inférieure a A, /(2«/5 ). La figure 1.14 illustre le diagramme de dispersion pour quatre
différents cas, soit p/ A, = 1/(2w/—3_ ), 0.27,0.25 et 0. Le dernier cas correspond a un guide

rectangulaire conventionnel. Le diametre des cylindres est constant et égal a d/ 4. =0.15.
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Une fois de plus, nous avons obtenu ce graphique en utilisant la méthode des valeurs
propres. La bande de rejection est centrée a 2f, lorsque p/A, =l/(2«/§). Dans le
deuxiéme cas, p/A. =0.27, la bande de réjection est située a ’extérieur de la bande
d’intérét, mais sa présence modifie tout de méme la constante de propagation dans la
bande passante. A partir de p/A.=0.25, la différence, comparativement a un guide
conventionnel, est inférieure 4 0.5 % & 2 f,. Le guide est donc convenablement modélisé

par un guide rectangulaire conventionnel et la méthode présentée a la section 1.2.3 peut

étre appliquée pour calculer la constante de propagation.
1.3.4 Modes d’ordre supérieur

La méthode présentée a la section 1.2.3 peut étre utilisée pour calculer la constante de

propagation du mode 7E,,. Dans ce cas, il faut remplacer le circuit ouvert par un court

circuit dans le schéma de la figure 1.8. Nous pouvons généraliser ce concept a tous les

modes TE,, sile choix de mur de symétrie et de la constante de propagation transversale

est fait judicieusement. Cependant, il n’en est pas de méme pour les autres modes. En
remplagant les murs transversaux du GIS par deux rangées de cylindres métalliques, on
introduit des discontinuités qui empéchent les courants orientés en z de circuler sur les
murs transversaux. Tous les modes possédant un champ magnétique H, non nul sur les
murs transversaux sont donc aptes a présenter des pertes par fuite importantes. Il en résulte

que les modes TE,,, TE,, et TM,, peuvent fuir tandis que les modes TE, , ne sont pas
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affectés. Les discontinuités dans le plan E, soit des variations de la hauteur du guide, sont
a proscrire, car elles peuvent entrainer de fortes pertes par fuite et augmenter les pertes des

composants fabriqués.

1.3.5 Région d’intérét

La région d’intérét est définie par I’ensemble des valeurs des diamétres des cylindres et
des longueurs de période qui donnent un GIS adapté a la conception de composants

passifs. La région d’intérét dans le plan d/ A, p/ A, est bornée par plusieurs inégalités :

p>d, (1.80a)
P 005, (1.80b)
A
Y 1x107, (1.80c)
kq
ﬂﬁ > 0.05 . (1.80d)

¢

Premiérement, la condition d > p est physiquement irréalisable. Deuxiémement, il faut

respecter p/ A, <0.25 pour minimiser I’effet des bandes de réjection. Troisiémement, les

pertes doivent étre minimisées, soit ¢, <1x10™. Finalement, une condition non

essentielle, mais souhaitable pour la fabrication de masse, est de minimiser le nombre de
cylindres métalliques. Ces cylindres sont soit percés mécaniquement, soit coupés au laser
et le temps de production est proportionnel au nombre de cylindres. De plus, si la longueur
de la période est réduite a une trés faible valeur, la rigidité mécanique est affectée. Le

nombre de cylindres par longueur d’onde ne devrait donc pas dépasser 20,
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soit p/ A. > 0.05. Toutes ces conditions permettent donc de délimiter la région dans le
plan d/A,,p/A. a utiliser pour concevoir des composants en GIS. Cette région est

~ illustrée a la figure 1.15.

0.3 e e, —
région avec/bandes de réjections
0.25
région a
02} pertes w /
&0
| 015
0.1 région
irréalisable (d>p)
0.05 |4 -
| région
7 sur-perforée

0 i 1 I
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3
din,

Figure 1.15 : Région d’intérét dans le plan d/ A, p/ A, défini par I’équation (1.80)

Dans cette région, le GIS peut-étre modélisé par un guide d’ondes rectangulaire
conventionnel, comme le montre la figure 1.16. En effet, nous pouvons apprécier la
similitude de I’intensité¢ du champ électrique entre les deux guides. Ainsi, le comportement
du GIS est identique & celui d’un guide rectangulaire dans la zone d’intérét défini a la
figure 1.15. La largeur de bande du GIS est donc de 45 %, de 1.2, jusqu’a 1.9£.. De cette
fagon, la région dispersive (f<1.2f.) est éliminée et une zone tampon est crée pour éviter la

propagation du mode TE> qui apparait a 2f;.



48

Guide Intégreé au Substrat Guide Rectangulaire

Figure 1.16 : Comparaison de I’intensité du champ électrique, simulé avec HP HF'SS,
dans un GIS et dans un guide rectangulaire équivalent
Deslandes et Wu (2002) ont énoncé deux regles pour obtenir un guide a faibles pertes. Au

centre de la bande du guide, ces deux régles peuvent étre réécrites sous la forme suivante :

p
= <035, 1.81a
P (1.81a)

p<2d. (1.81b)

La regle (1.81a) est érronée, car elle englobe des bandes interdites. Il faut donc respecter la

regle (1.80b). La régle (1.81b) correspond a la régle (1.80c). En effet, la figure 1.17
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montre les similitudes entre les deux courbes. Une longueur de période inférieure a deux
fois le diamétre des cylindres permet toujours d’obtenir un guide dont les pertes par fuite
sont inférieures a 10, La régle (1.81b) peut donc remplacer plus simplement la regle
(1.80c), quoiqu’elle soit plus restrictive.

0.35

0.3

025}

0.2}

plkc

0.15

0.1

0.05

0 005 01 015 02 025 03 035
dlxc

Figure 1.17 : Comparaison de la régle de conception (1.80c) avec la régle de conception
(1.81b)

1.3.6 Equations Analytiques

Cassivi, Perregrini, Arcioni, Bressan, Wu et Conciauro (2002) ont proposé une €quation
analytique permettant de calculer la largeur équivalente du guide. Celle-ci peut étre

ramenée sous la forme suivante :

d2
K=1l-———. (1.82)
095-a,-p

Les résultats obtenus & 1’aide de cette équation sont comparés a la figure 1.18 avec ceux

calculés a I’aide de la méthode 1.2.3. L’équation (1.82) ne permet pas d’évaluer les
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structures ayant un x >1. La différence entre les deux méthodes augmente lentement
lorsque la longueur de la période se rapproche du diametre des cylindres et augmente

significativement lorsque la valeur de ¥ diminue.

0.35

0.3: / /° //° /
0.25 / / / // //

o 021 ,
< / o
2 015 /
01!} / )
—_méthode 1.2.3
0.05| — — Cassivi et al. (2002) -
0l

0 005 01 0145 02 025 03 035
di,

Figure 1.18 : Comparaison de « calculé a I’aide des deux techniques suivantes : la
méthode 1.2.3 et I’équation (5) de Cassivi, Perregrini, Arcioni, Bressan, Wu et
Conciauro (2002)

Une équation légerement modifide a €té proposée par Xu et Wu (2005). Elle ne permet
cependant pas d’augmenter significativement la précision des résultats. La précision de

cette équation est a toute fin pratique identique a celle de Cassivi, Perregrini, Arcioni,

Bressan, Wu et Conciauro (2002).

11 a été stipulé que 1’équation (1) de Yan, Hong, Wu et Cui (2005) permet d’obtenir une
précision de 1 %. Aucune région de validité n’a cependant été spécifiée. La figure 1.19a)

permet de comparer les résultats de cette équation a ceux de la méthode 1.2.3.
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0.35 -
0.3
0.25:
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0.15+

0.1y

, // _ méthode 1.2.3
0.05- L -7 — — Yan et al. (2005)

005 01 015, 02 025 03 035
dir,

0.35 ————i5-7

0.25¢

_ méthode 1.2.3
- — — Yan et al. (2005)

| | b)

0 005 01 015 02 025 03 035
d/)uc

Figure 1.19 : Comparaison entre les équations proposées par Yan, Hong, Wu et Cui
(2005) et laméthode 1.2.3 :a) x,b) «, / k,

On remarque que les résultats provenant de 1’équation (1) de Yan, Hong, Wu et Cui
(2005) sont assez précis autour de 0.8 < x <0.9. Cependant, lorsqu’on s’éloigne de cette
région, la précision diminue rapidement. Pour x =0.7et x =1.0, ’erreur peut varier

jusqu'a 5 %. De plus, la précision diminue lorsque
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p<1.2d. (1.83)
Cependant, si la régle (1.80a) est remplacée par p >1.2d , ce qui est tout a fait souhaitable

du point de vue de la production, la précision est supérieure a 1 % dans la région d’intérét.
Cette région est illustrée par le quadrilatére pointillé de la figure 1.19a. Une équation pour
calculer la constante d’atténuation a aussi été proposée par Yan, Hong, Wu et Cui (2005).
Elle est comparée avec la méthode 1.2.3 a la figure 1.19b. La précision de cette équation

est excellente dans la région a faible perte.

1.4 Résultats expérimentaux

Dans un premier temps, nous avons comparé les résultats présentés par Xu et Wu (2005) a
ceux obtenu par la méthode 1.2.3. Cette comparaison est illustrée a la figure 1.20. Les
résultats de Xu et Wu (2005) ont été calculés en utilisant deux méthodes numériques

différentes, soit la FDFD et la FEM. Les trois courbes sont parfaitement superposées.

Afin de valider la méthode présentée a la section 1.2.3, nous avons construit et mesuré
trois circuits. Le premier consiste en un guide a faibles pertes. Les dimensions du guide

sont: d = 1.778 mm, p = 3.556 mm, a, = 8.210 mm, b = 3.556 mm et ¢,=1. Ce guide
correspond a un WR28 avec d/ A, =0.125,p/ A, =0.25. La longueur de la période se

situe & la limite d’application de la méthode présentée a cause de la présence des bandes

de réjection. Pour exciter la structure, nous avons utilisé des transitions coaxiales. Nous
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avons mesuré deux circuits de différentes longueurs et calculé la constante de propagation

en utilisant la méthode présentée par Janezic et Jargon (1999).

0.35 )
a
0.3 e Méthode 1.2.3
—— — FEM, Xu et Wu (2005)
_ 025 i ----- FDFD, Xu et Wu (2005)
E 1
q, \
®0.15 \
z" \
8 01¢ \\\
\\\\
0.05 e
—
15 30

300 ——— Méthode 1.2.3
200 — FEM, Xu et Wu (2005) !

------ FDFD, Xu et Wu (2005) |
100 1

15 20 25 30
Fréquence (GHz)

Figure 1.20 : Comparaison entre les constantes d’atténuation et de propagation calculées
avec la méthode 1.23 et celles présentées par Xu et Wu (2005)

Notre premiére constatation a été que cette méthode est trés sensible. Une faible vartation

dans les mesures provoque un décalage important des valeurs des constantes de

propagation et d’atténuation. Les résultats pour la constante de propagation sont présentés
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a la figure 1.21. De plus, nous n’avons extrait la constante de propagation que dans la
bande d’opération des transitions. Enfin, comme la constante d’atténuation est trés faible,

elle s’est avérée impossible a calculer car la sensibilit¢ des mesures est supérieure a

I’atténuation.
800
1 — — calculé
700( ——— mesuré ]
600 -
— //
»
T 500
=
400 | /
A
300 %
200 ]F . e e e e [ ek S|
25 30 35 40

Fréquence (GHz)

Figure 1.21 : Résultats calculés (eq. 1.63) et mesurés de la constante de propagation pour
la structure suivante : d = 1.778 mm, p = 3.556 mm, a, = 8.210 mm, b = 3.556 mm
etg, =1
Pour mesurer précisément la constante d’atténuation, nous avons ensuite construit un

circuit a pertes par fuite élevées. Les dimensions de la structure sont: d = 0.775 mm,

p=5.165mm, a,=11.759 mm, b = 0.508 mm et ¢, =2.2. Ces dimensions correspondent a
d/A, =0.02et p/A, =0.135. Pour exciter le GIS, nous utilisons une transition

microruban que nous présenterons dans la section 2.2 (Deslandes et Wu 2001a). Les

résultats sont donnés a la figure 1.22.
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Figure 1.22 : Résultats calculés (eq. 1.63) et mesurés de la constante d’atténuation et de

la constante de propagation pour la structure suivante : d = 0.775 mm, p = 5.165 mm,
a,=11.759 mm, b = 0.508 mmet ¢,=2.2

Finalement, nous avons mesuré une troisiéme structure afin d’évaluer les pertes
diélectriques et les pertes par conduction. Les dimensions de la structure sont : p = 1.016

mm, d = 0.635 mm, a, = 3.970 mm, b = 0.254 mm et £ =9.9, avec tand =0.0002 et

o =5x10". Avec ces dimensions, les pertes par fuite sont négligeables comparativement
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aux pertes par conduction. Nous avons également utilisé des transitions microrubans, pour
exciter les GIS. Les résultats sont présentés a la figure 1.23. La sensibilité des mesures est

évidente dans la figure 1.23a. Cependant, les valeurs calculées et mesurées sont en accord

sur toute la bande d’opération du GIS.

50
| a)
40 ‘
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E 3| — mesuré
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1600 :
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///
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- mesuré
| b)
13 15 17 21 25 27
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Figure 1.23 : Résultats calculés (eq. 1.63) et mesurés de la constante d’atténuation et de
la constante de propagation pour les dimensions suivantes : p = 1.016 mm, d = 0.635
mm, a, = 3.970 mm, b = 0.254 mm et £,=9.9
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CHAPITRE 2

TRANSITIONS ENTRE LE GIS ET LES CIRCUITS PLANAIRES

Les transitions permettent d’interconnecter le GIS a des lignes de transmission planaires.
Ce sont donc des ¢éléments indispensables de la plate-forme d’intégration proposée, car ils
permettent d’assembler les circuits actifs. Plusieurs groupes de recherche se sont intéressés
a ces circuits passifs et de nombreux articles ont été publiés depuis le début de nos
travaux. Nous commencerons donc ce chapitre par une bréve revue de toutes les
contributions originales qui ont traités de ce sujet. Par la suite, nous exposerons nos

propres contributions de maniére détaillée.

2.1 Revue bibliographique des transitions GIS

Plusieurs topologies de transition ont été proposées au cours des cinq derniéres années.
Dans un premier temps, le GIS peut étre interconnecté a un guide rectangulaire
conventionnel, comme [’ont proposé Kai, Hirokawa et Ando (2002) ainsi que Huang et
Wu (2003). Cependant, les résultats présentés ne sont pas concluant : Kai, Hirokawa et
Ando (2002) ont obtenu une adaptation de -15 dB sur 3.6 % de largeur de bande, tandis
que Huang et Wu (2003) ont réussi a obtenir une largeur de bande de 8 % pour le méme
niveau d’adaptation. De plus, cette topologie ne permet pas d’exploiter un avantage

indéniable que procure le GIS, voire sa facilité d’intégration avec les circuits planaires.
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Des transitions planaires multicouches ont ¢été proposées par Hill, Ziolkowski et
Papapolymerou (2001) ainsi que Huang, Wu et Ehlert (2003). Dans une topologie
multicouche, les composants en GIS sont réalisés sur un premier substrat et les circuits
planaires, sur un deuxieéme. Les deux substrats sont connectés grice a un couplage par
fentes. Ces transitions présentent intrinsequement une largeur de bande étroite parce que le
mécanisme de couplage est un circuit résonnant. L.’alignement mécanique requis constitue

un autre désavantage, car il augmente la sensibilité des transitions et le cot de production.

Avec une topologie multicouche, des transitions entre un GIS et un guide d’ondes a ruban
sont aussi réalisables (Zaki, Flanick, Leahy et Piloto 1995). Ces transitions ont le méme
principe de fonctionnement que celles entre une ligne coaxiale et un guide rectangulaire.
En principe, elles devraient fournir une bonne adaptation sur toute la bande du guide.

Cependant, aucun résultat concluant n’a été présenté a ce jour.

Dans toutes les transitions résumées plus haut, on consideére le GIS comme une structure
passive autonome et dissociable, et non comme une technique d’intégration compléte.
Pourtant, cette derniére est possible si les transitions planaires sont réalisées sur une seule
couche. Les premiéres transitions planaires ont été proposées presque simultanément par
Tzuang, Chen, Lee, Ho et Wu (2000), notre groupe (Deslandes et Wu 2001a) ainsi que
Jain et Kinayman (2001). La géométrie que nous avons proposée (Deslandes et Wu
2001a) est semblable a celle de Tzuang, Chen, Lee, Ho et Wu (2002), mais elle permet

d’obtenir une meilleure adaptation et ce, sur toute la largeur de bande du GIS. En
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contrepartie, Tzuang, Chen, Lee, Ho et Wu (2002) rapportent une adaptation a -20 dB sur
5 % de largeur de bande. Nous avons subséquemment démontré que notre topologie peut
fournir une adaptation a -20 dB sur toute la bande passante du guide, soit une largeur de
bande de 40 % (Deslandes et Wu 2002). La conception de ce type de transition sera

discutée a la section 2.2.

La transition microruban est simple et efficace mais elle présente un inconvénient : elle est
| incompatible avec les substrats épais. 11 est toutefois bien connu que, pour réduire les
pertes dans le GIS, I’épaisseur du substrat doit étre augmentée. Il devient alors impossible
d’obtenir des lignes microrubans de 50 Q. et des problémes de radiation peuvent
apparaitre. Cet état de fait nous a incit¢ a étudier une seconde topologie : la ligne

coplanaire.

La ligne coplanaire est compatible avec les substrats épais. Elle permet donc de minimiser
les pertes dans le GIS et d’obtenir I'impédance désirée pour les lignes de transmissions
planaires. C’est donc un choix judicieux pour la conception de transitions. Nous avons
proposé une transition planaire utilisant une sonde de tension (Deslandes et Wu 2001b) en
méme temps que Ito, Maruhashi, Ikuina, Hashiguchi, Iwanaga et Ohata (2001). Le
fonctionnement de cette transition s’apparente a celle d’une antenne a fentes (Sierra-
Garcia et Laurin 1999). Cette transition est donc résonnante et fournit une largeur de
bande étroite. La transition que nous avons présentée (Deslandes et Wu 2001b) possede

une largeur de bande de 7 % a -15 dB. Ito, Maruhashi, Ikuina, Hashiguchi, Iwanaga et
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Ohata (2001) n’ont pas fourni de résultats pour leur transition. La conception de la
transition que nous avons proposé sera discutée a la section 2.3. Etant donné qu’elle
fonctionne comme une antenne, cette topologie est prédisposée a présenter des pertes par
radiation. Elle rayonne dans le substrat pour exciter le mode TFEy, mais aussi a 1’extérieur

de la structure, ce qui réduit I’efficacité de la transition.

Un schéma d’une transition coplanaire utilisant une sonde de courant a été présenté par
Uchimura et Takenoshita (1999). Cependant, ces derniers n’en n’ont donné qu’un croquis
approximatif, sans analyse ni explication. De plus, les résultats présentés étaient
discutables; le coefficient de réflexion était supérieur a -15 dB. Malgré ces limites, cette
topologie nous semblait intéressante et nous avons entrepris de 1’étudier. Nous avons donc
développé une méthode de conception basée sur le circuit équivalent de la transition. Cette
technique nous a permis d’obtenir une largeur de bande de 10 % a -20 dB. La conception
de cette transition a fait I’objet d’une récente publication (Deslandes et Wu 2005) et est

présentée a la section 2.3.

2.2 Transition microruban

La topologie de la transition microruban que nous avons proposée est illustrée a la
figure 2.1. Comme la constante de propagation du GIS est indépendante de I’épaisseur de
substrat, il est possible d’en réduire 1’épaisseur et d’y intégrer une ligne microruban. Le
transfert d’énergie entre ces deux structures est excellent, car le profil de leur champ

électrique est semblable, comme ’illustre la figure 2.2.
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Figure 2.1: Topologie de la transition microruban

La transition est composée d’une ligne microruban profilée qui se connecte directement au
GIS. La ligne microruban se transforme alors en I’'un des grands murs du GIS tandis que le
plan de masse crée 1’autre. Les deux rangées de cylindres viennent fermer le guide.
L’impédance du mode TEy dans le GIS est inférieur & I’impédance du mode 7EM dans la
ligne microruban. Par conséquent, il faut élargir la ligne microruban pour obtenir une

bonne adaptation.

La longueur /s et la largeur wg de la ligne profilée sont optimisées pour obtenir une bonne
adaptation sur toute la largeur de bande du GIS. L’optimisation d’une structure est plus
rapide lorsque le point de départ est situé prés du point optimal. Nous avons donc établi
une méthode qui permet de trouver des dimensions de départ rapprochées des dimensions

optimales.
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a) Guide rectangulaire

{ / ;

| | i ! |

b) Ligne microruban
Figure 2.2 : Comparaison du champ électrique transversal entre un guide rectangulaire et
une ligne microruban
La transition permet d’adapter deux structures d’impédance diftérentes. La définition de
I’'impédance de la ligne microruban est unique parce que c’est une ligne quasi-7EM.
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 (Zpy), puissance-courant (Zp;) ou
courant-tension (Z;;). Nous avons découvert de fagon empirique que, si wy est choisi afin
de minimiser I’écart entre Zp; et Zy;, nous obtenons une valeur trés prés de la valeur

optimale. Cette relation peut s’écrire sous la forme suivante :

Wy = min[(Zp, -2,V +(2, -2, )2] : @.1)

Wy
ot w.est la largeur initiale et Z, représente I’impédance d’une ligne microruban de
S

largeur ws. La longueur initiale de la ligne profilée, quant a elle, est fixée & un quart de

longueur d’onde de la ligne microruban au centre de la bande de la transition, soit

j, = Lo 2.2)
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Ce couplet de départ permet de converger rapidement vers la solution optimale. Nous
avons ensuite optimisé une transition microruban, que nous avons congue sur un substrat
de permittivité égal a 2.2. Les dimensions du GIS et de la ligne microruban sont :
w=0.762 mm, b = 0.508 mm, d = 0.762 mm, p = 1.524 mm et a, = 5.57 mm. De la sorte,
nous obtenons un GIS fonctionnant de 24 a 38 GHz. Les dimensions initiales de la ligne

profilée, obtenues a partir des équations (2.1) et (2.2), sont: w,= 1.73 mm et

ZAS =1.77 mm. La valeur de w, permet de minimiser 1’équation (2.1), comme I’illustre la

figure 2.3. Ces dimensions sont ensuite optimisées de fagon & minimiser les pertes de

retour dans la bande du GIS. Les dimensions finales obtenues sont: ws = 1.6 mm et

lg=1.78 mm.
80
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Figure 2.3 : Valeur de départ de I'impédance terminale (Z,) de la ligne profilée

Les résultats simulés et mesurés, pour deux transitions placées bout a bout, sont illustrés a

la figure 2.4. Le coefficient de transmission est supérieur & -0.5 dB tandis que le



64

coefficient de réflexion est inférieur a -18 dB. Entre les transitions, la longueur du GIS, est
de 9.9 mm. La correspondance entre les résultats simulés et mesurés est trés bonne. La

source d’erreur dominante est le niveau de calibration, Iégerement supérieur a -20 dB.

mesuré

= = =« Simulé

24 26 28 30 32 34 36 38
Fréquence (GHz)

mesuré

- = = .simulé

S11 (dB)

24 26 28 30 32 34 36 38
Fréquence (GHz)

Figure 2.4 : Résultats simulés (HP HFSS) et mesurés de la transition microruban : a)
coefficient de transmission, b) coefficient de réflexion
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2.3 Transition coplanaire avec sonde de tension

La figure 2.5 illustre la topologie de la transition entre une ligne coplanaire et un GIS. Le
mécanisme de couplage s’appuie sur une sonde de tension. La transition est composée
d'un guide coplanaire dont les fentes sont courbées a 90°. La distribution du champ
électrique sur ces fentes est minimale a l'extrémité et maximale au point de courbure et
correspond & la distribution du champ d’un mode 7E;y. Cependant, le champ électrique est
situé dans le plan x-z de la ligne coplanaire tandis qu’il est distribué dans le plan x-y dans
le GIS. L’ajout d’un plan de masse sous la transition permet le transfert d’énergie entre les
deux modes. Nous avons aussi ajouté un trongon d’adaptation sur la ligne coplanaire pour
diminuer le coefficient de réflexion. De plus, nous avons placé des cylindres métalliques

de chaque coté de la ligne coplanaire pour éviter I’apparition de modes plaques paralléles.

Figure 2.5 : Transition coplanaire avec sonde de tension

Comme pour la transition microruban, la transition coplanaire doit étre optimisée. La

figure 2.6 illustre la notation utilisée pour identifier les dimensions de la structure. La
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longueur (/) et la largeur () des fentes du trongon d’adaptation ainsi que la longueur (/)
et la largeur (1) des fentes courbées doivent étre optimisées pour réduire le coefficient de
réflexion. Les dimensions de départ sont sélectionnées de fagon a minimiser le temps
d’optimisation. La longueur de chaque fente (/2) et la longueur du trongon (/;) sont fixées a
un quart de longueur d’onde. Finalement, la largeur des fentes est légérement plus large

que celle de la ligne coplanaire, soit 1.1g.

Figure 2.6 : Géométrie de la transition coplanaire avec sonde de tension

Pour vérifier le concept proposé, nous avons optimisé et mesuré une transition
fonctionnant a 28 GHz. La structure se compose de deux transitions placées bout a bout et
espacée de 10 millimétres. Le circuit est construit sur un substrat diélectrique épais de
0.508 millimétres avec &, = 2.33. Les dimensions initiales et finales sont données dans le
tableau 2.1. La figure 2.7 compare les résultats simulés et mesurés. Une largeur de bande

de 7 % est obtenue pour un coefficient de réflexion inférieur a -15 dB, soit de 27.5 a

29.5 GHz. Dans cette bande, les pertes d’insertion mesurées sont inférieures a 3.5 dB. La
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majeure partie des pertes d'insertion provient du rayonnement, puisque les pertes par
conduction et les pertes diélectriques sont relativement faibles.

Tableau 2.1 : Dimensions de la transition coplanaire avec sonde de tension

Dimensions fixes Dimensions optimisées
p 1.524 mm Valeurs initiales Valeurs finales
d 0.762 mm l 2.04 mm 1.092 mm
g 0.127 mm L 2.04 mm 2.413 mm
w 0.762 mm r; 0.14 mm 0.279 mm
a, 5.08 mm 7 0.14 mm 0.191 mm
0
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Figure 2.7 : Résultats simulés (HP HFSS) et mesurés de la transition coplanaire avec
sonde de tension : a) coefficient de transmission, b) coefficient de réflexion.
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2.4 Transition coplanaire avec sonde de courant

La transition décrite dans la section précédente posséde des pertes par rayonnement
élevées. Nous avons donc étudié une topologie différente qui utilise une sonde de courant
comme mécanisme de couplage. La topologie de la transition étudiée est illustrée a la

figure 2.8a.

/\\ Courant €lectrique
- Champ magnetique

Figure 2.8 : a) Topologie de la transition coplanaire avec sonde de courant,
b) mécanisme de couplage par induction
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La porte d’entrée est une ligne coplanaire. Elle est identifiée par le numéro {1}. Cette
ligne de transmission peut présenter des pertes par fuite sous la forme de modes plaques
paralleles. Des cylindres métalliques, identifiés par le numéro {2}, sont placés de chaque
cot¢ de la ligne pour empécher ces modes de se propager. Ils doivent étre placés
suffisamment prés de la ligne pour €viter toute résonances dans la bande d’opération de la
transition (Haydl 2002). Le couplage entre la ligne coplanaire et le GIS est obtenu a 1’aide
d’un cylindre métallique {3}. De cette fagon, le courant circulant dans la ligne passe par le
cylindre et crée un champ magnétique, illustré a la figure 2.8b. La forme de ce champ
correspond a celui du mode TE;, dans le GIS. Dans ce contexte, le cylindre métallique est
une extension de la ligne coplanaire. Celle-ci devrait donc se terminer immédiatement
aprés le cylindre. Cependant, le circuit ouvert est réactif et un trongon, correspondant au

numéro {4}, est utilisé pour adapter la transition.

De son coté, le GIS se termine par un court-circuit. Celui-ci est réalis€ par un
rétrécissement du guide, illustré par le numéro {5}. La longueur électrique du trongon du
GIS, mesuré entre le cylindre de couplage {3} et le court-circuit {5}, doit étre d’un quart
de longueur d’onde. Le GIS est composé de deux rangées de cylindres métalliques,
identifiées par le numéro {6}. Ces rangées se comportent comme des murs électriques.

C’est pourquoi le GIS peut étre modélisé par une guide rectangulaire conventionnel.
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2.4.1 Conversion de modes dans la ligne coplanaire

Des cylindres métalliques sont ajoutés de chaque coté de la ligne coplanaire pour
supprimer les modes plaques paralleles. Ces cylindres se comportent donc comme des
murs électriques. Dans une ligne coplanaire avec murs latéraux, un phénomeéne de
conversion de modes peut apparaitre (Leuzzi, Silbermann et Sorrentino 1983). Pour
illustrer cette conversion, nous avons calculé le diagramme de dispersion d’une ligne
coplanaire avec murs latéraux. Il est illustré a la figure 2.9. Les dimensions de la structure
sont: s =0.914 mm, w=0.127 mm, d = 1.930 mm, 5 = 0.762, et 5 = 2.94. Seuls le mode
dominant et le premier mode d’ordre supérieur sont illustrés. Tous les autres modes
d’ordre supérieurs sont omis, de fagon & ne pas surcharger le graphique. Le graphique
montre aussi la valeur quasi-statique d’une ligne coplanaire sans murs latéraux et la

dispersion du mode TE;y d’un guide rectangulaire de mémes dimension.

Mode dominant Valeur quasi-statique
/Jf'
1.5 - — v
(=1
~ 1 4
= TE,, Premier mode d'ordre supérieur
0,5 -
0 ’ . r :
0 10 20 30 40 50 60 70

Fréquence (GHz)

Figure 2.9 : Constantes de propagation dans la ligne coplanaire avec murs latéraux
calculées avec la méthode 1.2.1
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En dessous de 19 GHz, seul le mode dominant se propage dans la structure. Sa constante
de propagation est similaire a la valeur quasi-statique d’une ligne coplanaire sans murs
latéraux. De plus, la distribution du champ électromagnétique est conforme a celle d’un
mode coplanaire. A partir de 19 GHz, le premier mode d’ordre supérieur commence 4 se
propager. Ce mode présente une fréquence de coupure, une courbe de dispersion et une
distribution de champ similaires au mode TE;. Entre 20 et 40 GHz, une conversion de
mode se produit. Dans cette bande de fréquence, les deux modes ne sont plus identifiables
selon la forme de leur champ électromagnétique. En effet, a 30 GHz, les deux modes
possedent des distributions de champ et des constantes de propagation similaires. Au-
dessus de 40 GHz, les propriétés du mode dominant sont similaires a celles d’un mode
TE}y. Le premier mode d’ordre supérieur est quant a Iui assimilable au mode supporté par

la ligne coplanaire.

Cette conversion de modes peut affecter la transition de deux fagons. Premiérement, la
ligne coplanaire ne doit supporter qu’un seul mode. Les cylindres utilisés pour supprimer
les modes plaques paralleles doivent donc étre placés judicieusement. La distance entre les
deux rangés de cylindres doit aussi étre choisie de fagon a obtenir la propagation d’un seul
mode dans la bande d’opération de la transition. Puisque le premier mode d’ordre
supérieur possede une fréquence de coupure similaire au mode TE)y, la condition suivante
doit étre respectée :

s+2w+2d < ! 2.3)

Zf;nax \)/Jogogr ’
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ou fmay représente la fréquence maximale d’utilisation de la ligne coplanaire.

f

section a
deux modes

section a
un mode

L
‘ mur électrique
equivalent

Figure 2.10 : Discontinuités entre la région supportant un seul mode et celle qui en
supporte deux
Deuxiemement, la distance entre les deux rangées de cylindres augmente lorsque la ligne
coplanaire entre dans le GIS, comme I’illustre la figure 2.10. La propagation du premier
mode d’ordre supérieur est alors inévitable, car le GIS est dimensionné pour supporter le
mode TE;). Les deux modes sont donc excités a cette discontinuité. La réponse en
fréquence de la structure illustrée a la figure 2.10 est donnée a la figure 2.11 pour les
dimensions suivantes : s = 0.914 mm, w = 0.127 mm, d = 0.686 mm, a, = 1.930 mm,
b=10.762, et & = 2.94. Le premier mode d’ordre supérieur commence a se propager a 19

GHz. A 40 GHz, I’excitation des deux modes est presque égale.
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Figure 2.11 : Réponse en fréquence de la structure illustrée a la figure 2.10

Lorsque la fréquence augmente, la puissance transférée au premier mode d’ordre supérieur
augmente. Cet effet complique D’extraction du model équivalent de la transition. Pour
simplifier le probléme, la région supportant deux modes peut étre modélisée par une
section équivalente supportant un seul mode. Le mode équivalent est défini par sa
constante de propagation et son impédance. Nous avons calculé la constante de
propagation équivalente en utilisant une méthode de valeurs propres classique combinée a
une calibration numérique (Janezic et Jargon 1999). La valeur obtenue est illustrée a la
figure 2.12. La constante de propagation de la ligne coplanaire ainsi que la valeur quasi-
statique de la structure sans murs latéraux sont aussi représentées sur le graphique. La
valeur de la constante de propagation équivalente est pratiquement identique a celle de la
région 4 un seul mode. A 60 GHz, la différence est inférieure & 1.3 %. Pour obtenir cette
équivalence, la condition suivante doit étre respectée (Rowe et Lao 1983) :

d>s+2w. 2.4)
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Il faut aussi noter que la valeur quasi-statique de la ligne coplanaire est imprécise au

dessus de 20 GHz.

0 10 20 30 40 50 60 70
Fréquence (GHz)

Figure 2.12 : Constante de propagation de la structure illustrée a la figure 2.10 :
1) Valeur quasi-statique de la ligne coplanaire, 2) valeur dans la région a un mode et 3)
valeur équivalente obtenue par la méthode des valeurs propres
L’impédance de la région a modéliser doit aussi étre définie. En utilisant I’approximation
que le mode équivalent est quasi-TEM, nous avons calculé la valeur de Z,, a partir du
coefficient de réflexion. La figure 2.11 illustre ce coefficient de réflexion, qui est inférieur

a -35 dB. La différence entre Z et Z, est donc inférieure a 3.6 %, ce qui nous permet de

conclure que la valeur de Z) est une approximation valide pour Z,.
2.42 Circuit Equivalent

Pour trouver le circuit équivalent, la transition est décomposée en quatre parties

fondamentales. Ces parties, ainsi que leur circuit équivalent, sont illustrées a la figure 2.13.
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Figure 2.13 : Circuits équivalents des quatre parties fondamentales de la transition
coplanaire avec sonde de courant

La premiére partie est composée d’un cylindre métallique placé au centre du GIS. Ce

dernier peut étre modélisé par un guide rectangulaire conventionnel lorsque les pertes par

fuite sont négligeables. Dans ce type de guide, I'impédance du mode TE;) n’est pas définie

de facon unique; elle peut étre calculée de trois maniéres différentes. La définition

voltage-courant a déja ét¢ utilisée pour modéliser la transition entre une ligne coaxiale et
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un guide rectangulaire (Cohn 1947). Cependant, nos travaux nous ont menés a adopter la
définition puissance-courant, laquelle nous a fourni des résultats plus précis. En fait, la
définition puissance-courant est un choix cohérant étant donné que le couplage se fait a
travers une sonde de courant et que la puissance est continue sur 1’ensemble de la
transition. Le circuit équivalent d’un cylindre métallique placé au centre d’un guide
rectangulaire est bien connu et est illustré a la figure 2.13a. Il est représenté par un circuit
en T composé de deux capacités et d’une inductance. Les valeurs analytiques de ces
composantes, calculées en fonction de la fréquence, de la largeur du guide et du diametre

du cylindre, sont disponibles dans la littérature (Marcuvitz 1951).

La deuxiéme partie représente [’interaction entre la ligne coplanaire et le cylindre

métallique. Nous avons calculé les caractéristiques de la ligne coplanaire, Zgcpw et B,y »

en utilisant les équations analytiques présentées par Ghione et Naldi (1987, €q. 10). Le
circuit équivalent est aussi représenté par un réseau en T composé de deux capacités et
d’une inductance. Cette inductance est la méme que celle inclue dans le modele équivalent
de la partie précédente. La similitude entre les circuits a et b de la figure 2.13 a été utilisée
pour calculer la valeur C». Nous avons formulé I’hypothese que la valeur de la capacité est
proportionnelle a la largeur de la ligne coplanaire. Cette hypothese a été validée par la
comparaison entre la réponse en fréquence du modéle et les résultats provenant d’une

simulation d’onde compleéte. La valeur de C; est ainsi donnée par

C,=C,—. (2.5)
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La troisiéme partie représente le court-circuit du GIS. Ce court-circuit est réalis¢ par un
rétrécissement de la largeur du GIS. Le circuit équivalent de cette structure est une

inductance (Marcuvitz 1951).

La derniére partie représente le circuit ouvert de la ligne coplanaire dont le circuit
équivalent est une capacit¢ (Simons 2001). En combinant ces quatre parties, nous
obtenons le circuit équivalent présenté a la figure 2.14a. La valeur de la capacité Coc est
influencée par la présence du cylindre de couplage. Les équations analytiques disponibles
ne sont donc pas adéquates. Cependant, la combinaison de la capacité Coc, de la ligne de
transmission de longueur /gcpw et de la capacité C, doit se comporter comme un circuit
ouvert parfait dans la bande de fonctionnement de la transition. Du coté du trongon court-
circuit, la présence de la ligne coplanaire au dessus du GIS influence la valeur de Lgc. Par
conséquent, les équations analytiques présentées par Marcuvitz (1947) ne sont pas
applicables. Toutefois, le sous-circuit composé¢ de I'inductance Lsc, du trongon de
longueur Is;zy et de la capacité C; doit avoir la méme réponse en fréquence qu’un trongon
quart d’onde court-circuit au centre de la bande de fonctionnement du guide d’ondes. Ces

deux constatations nous conduisent au circuit équivalent présenté a la figure 2.14b.
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Figure 2.14 : a) Circuit équivalent complet de la transition coplanaire avec sonde de
courant, b) circuit équivalent obtenu en négligeant les réactances des deux trongons,
¢) circuit équivalent utilisé pour calculer la largeur de bande optimale
La longueur ;4 est égale a un quart de longueur d’onde dans le GIS, au centre de la bande

de fonctionnement de la transition. L’impédance d’entrée Z,, telle que définie a la figure

2.14b, est donnée par :

1
n = +j(0L1+

JjaoC, (YA+YB), 26)

avece
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1
- @7

JoC,

+ ZS]RW

et
Y, = ! (2.8)
? JZ sirw tan(ﬂsuew 11/4)

La valeur de toutes les variables utilisées dans 1’équation (2.6) est connue analytiquement
en fonction des dimensions de la structure. Nous pouvons donc calculer I'impédance

d’entrée et le coefficient de réflexion.

2.4.3 KEtapes de conception et exemple numérique

Dans cette section, nous présenterons un exemple numérique pour illustrer les étapes de
conception que nous avons suivies. Premiérement, nous avons choisi les dimensions de la
ligne coplanaire afin de minimiser I’influence des murs latéraux et d’éviter la propagation
du mode microruban. Nous avons rencontré ces conditions en respectant le facteur de

forme donné par Simons (2001 p.98) :

S

02< <0.8. 2.9)
S+2w

Le choix du substrat influence plusieurs aspects de la conception d’une transition. Le plus
important d’entre eux est relié a 'impédance des lignes de transmission. En effet, il est
essentiel que le substrat sélectionné nous donne la possibilité de concevoir un GIS et une
ligne coplanaire de méme impédance. Les valeurs d’impédance réalisables sont reliées au

choix du substrat, mais aussi aux limitations du procédé de fabrication. Dans le procédé
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disponible au laboratoire Poly-GRAMES, la limite minimale de la largeur des fentes et des
lignes est de 0.127 mm. En utilisant I’équation (2.9), nous trouvons que la valeur minimale
qu’il est possible d’obtenir pour la ligne coplanaire est calculée avec s = 1.016 mm et
w=0.127 mm et la valeur maximale, avec s = 0.127 mm et w = 0.254 mm. L'impédance
du GIS, en fonction de la constante diélectrique du substrat, est donnée a la figure 2.15
pour différents ratios de dimensions (b/a.). Elle est calculée au centre de la bande du guide
d'ondes (ffc = 1.5). Ce graphique n’est valide que pour les tolérances de fabrication
définies plus haut. Dans un processus de fabrication MMIC ou LTCC, des tolérances
différentes donneraient des valeurs différentes. La figure 2.15 nous montre qu’il est
impossible d’interconnecter une ligne coplanaire a un GIS dont le ratio des dimensions est
inférieur & 0.1 ou supérieur a 0.4. Nous avons donc sélectionné un substrat d’une €paisseur

de 0.762 mm avec &, =2.94.

bla variantde 0.1 4 0.5 Tf=1.5
par sauts de 0.05 c

o 200 o

= Valeurs réalisables
<V}

o ‘ pourle GCPW

g 150}

ke

r

e 100

Figure 2.15 : Impédance réalisable du GIS et de la ligne coplanaire en fonction de la
permittivité
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La largeur de bande optimale de la transition est donnée par I’équation suivante :

S] topt = (Z
SIw

(Z siw " JZ gy tan (ﬁ g )) ~Zacrw (2.10)
JZ gy tan (ﬂ siwl wg )) +Z ' |

GCPW

Nous avons dérivé cette équation a partir de 1’équation (2.6) en éliminant tous les éléments
réactifs introduits par le cylindre de couplage (L;=0, C;=0 et C;=x). Le circuit
équivalent qui en résulte est illustré a la figure 2.14c. La variation de I'impédance d’un
guide rectangulaire est plus faible dans le haut que dans le bas de la bande. Pour un méme
guide d’ondes, une transition centrée a f/f. = 1.7 présentera une plus grande largeur de
bande qu’une transition congue a f/f. = 1.4. Par exemple, la largeur de bande maximale
pour deux transitions différentes est montrée a la figure 2.16. Le GIS 1 correspond a un
WR34 et les GIS 2 a4 un WR28. Les valeurs requises dans le calcul de S;/4y, pour des

transitions fonctionnant a 28 GHz, sont données dans le tableau 2.2.

Tableau 2.2 : Valeurs requises pour calculer Syjopt

&=294eth=0.762 mm GIS 1 GIS 2
a, (mm) 5.029 4.148
bande d’opération (GHz) 22-33 26-40
I, (mm) 1.991 2.371

Zocpw (Q) 52.4 75.6

Comme le montre la figure 2.16, la largeur de bande maximale de la transition avec le
GIS 1 est de 4.23 GHz ou de 15.1 %. Pour le GIS 2, la largeur de bande maximale obtenue

est de 2.88 GHz ou de 10.3 %. Le GIS 1 sera utilisé¢ pour compléter cet exemple.



S11opt(dB)
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Figure 2.16 : Coefficient de réflexion de deux transitions utilisant des GIS de largeurs

différentes

Pour obtenir une impédance de 52 3, les dimensions de la ligne coplanaire doivent étre

les suivantes : s = 0.914 mm et w = 0.127 mm. La valeur de I'impédance de la ligne

coplanaire et du GIS, en fonction de la fréquence, est montrée a la figure 2.17.

56

w
B

Impédance (Q)
8

[8)]
o

48

26

27 28 29 30 31 32
Fréquence (GHz)

Figure 2.17 : Impédance de la ligne coplanaire et du GIS
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A la fréquence centrale de conception, le trongon quart d’onde court-circuit présente une
impédance infinie. Le circuit équivalent est alors réduit a trois réactances en série avec

Zgis. Pour adapter la transition, ces trois réactances doivent résonner

1 1
oL, = ——t —— .
oC,  wC,

@.11)

Le diametre du cylindre de couplage est choisi de fagon a obtenir cette résonance. Dans
notre exemple numérique, le diamétre optimal est égal a 0.432 mm. Cependant, il n’est pas
toujours possible de réaliser toutes la valeurs de diametres dans un procédé de fabrication.
La figure 2.18 illustre la réponse en fréquence de la transition avec le cylindre de diamétre
optimal ainsi que les valeurs réalisables les plus proches. Le coefficient de réflexion est
calculé avec I’équation (2.6). Il est évident, d’apres la figure 2.18, qu’un diameétre de 0.4
mm constitue la meilleure valeur disponible, car un diametre de 0.432 mm n’est pas

réalisable physiquement avec le procédé de fabrication disponible au laboratoire.

26 27 28 29 30 31 32
Fréquence (GHz)

Figure 2.18 : Coefficient de réflexion en fonction du diameétre du cylindre de couplage
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Toutes les dimensions de la transition ont maintenant ét¢ calculées, a 1’exception de la
longueur des trongons de la ligne coplanaire et du GIS. En négligeant les éléments
parasites, nous avons obtenu une estimation initiale relativement précise avec : lgepy = 0
et Ig;s = M4. Nous avons ensuite ajusté ces valeurs en utilisant un simulateur d’onde

compléte.

La réponse en fréquence de la transition est comparée a celle obtenue du simulateur
d’onde complete a la figure 2.19. Nous obtenons un excellent accord entre les deux
courbes. Cet accord nous permet de valider le circuit équivalent présenté a la figure 2.14c
et ’équation (2.5). De plus, la capacité Coc- combinée avec la ligne de longueur égale a
locpw et la capacité C, se comporte bien comme un circuit ouvert. Incidemment, la
capacité Csc, combinée au trongon GIS de longueur égale & /g5 et a la capacité C, a la

méme réponse en fréquence qu’un trongon quart d’onde court-circuit.

15 o e

% Simulé
i I

I
S

26 27 28 29 _ 30 31 32
Fréquence (GHz)

Figure 2.19 : Comparaison du coefficient de réflexion calculé et simulé



85
2.4.4 Résultats expérimentaux

La transition que nous avons congue a la section précédente a été construite, puis mesurée.
Les dimensions du circuit sont illustrées a la figure 2.20. Etant donné que la structure
posséde deux plans de symétrie, nous n’en avons illustré que le quart. Le diamétre de

chaque cylindre, a I’exception du cylindre de couplage, est de 0.775 mm.

A y (mm)

(0.457, 10.160)
: (0.584, 10.160) (5.079, 10.160)

Plan de
\@'(1'524> 5.740) calibration

: @ (2,758, 4.572)
: (1.524, 4.470)

'D/'(O’ 2'845)< ?—-(2.758, 3.048)
(0.457, 2. 9)

(0.584, 2.

[ (2.758, 1.524)

x (mm)

Figure 2.20 : Dimensions de la transition construite et mesurée
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Les valeurs calculées, simulées et mesurés sont données a la figure 2.21. Le coefficient de
réflexion est inférieur a -20 dB sur 10 % de largeur de bande, de 26.96 a 29.8 GHz. Les
résultats calculés n’inclus aucune perte tandis que les résultats simulés prennent en compte
les pertes diélectriques et les pertes par rayonnement. Les pertes d’insertion mesurées
varient entre 0.63 et 0.73 dB. La différence entre les résultats mesurés et simulés provient
du niveau de calibration obtenu. En effet, le coefficient de réflexion, aprés la calibration,

oscillait autour de -30 dB.
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Figure 2.21 : Résultats calculés a partir de I’équation (2.6), simulés avec Agilent HFSS et
mesurés de la transition coplanaire avec sonde de courant : a) coefficient de réflexion, b)
coefficient de transmission



88

CHAPITRE 3

FILTRES PASSE-BANDE EN GIS

Les filtres passe-bande sont des réseaux deux portes destinés a transmettre 1’énergie pour
des fréquences comprises a l'intérieur d’une bande de fréquence tout en atténuant
I’énergie a d’autres fréquences. Ces dispositifs sont utilisés pour concevoir des diplexeurs
ou sont placés entre les mélangeurs et les amplificateurs pour éliminer les produits
d’intermodulation. Plusieurs articles ont traité des filtres réalisés en GIS; la plupart d’entre
eux furent publi€s au cours de nos travaux de recherches. Nous commencerons donc ce
chapitre par une revue des contributions originales qui ont abordé la conception des filtres
en GIS. Nous présenterons ensuite la procédure de conception pour deux types de filtres :

les filtres en ligne a cylindres inductifs et les filtres bimodes.

3.1 Revue bibliographique des filtres en GIS

Le premier article dans lequel il était question des filtres en GIS a été publié par Gipprich,
Stevens, Hageman, Piloto, Zaki et Rong (1998). Les auteurs y présentent un filtre congu
avec des fenétres inductives réalisées avec la technologie LTCC. Ce type de filtre, simple
et efficace, permet de synthétiser des fonctions de transfert de type Butterworth ou
Tchebychev. Deux ans plus tard, Hill, Ziolkowski et Papapolymerou (2000) ont présenté
un filtre composé d’une cavité¢ GIS couplée par ouverture a des transitions microrubans.

Les pertes d’insertion de cette topologie sont cependant excessives, car le filtre, qui ne
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comporte qu'une seule cavité, posséde des pertes de 2 dB. Ces auteurs, ainsi que Chappell,
Little et Katehi (2001), considérent les rangés de cylindres dans le GIS comme des
structures présentant des bandes interdites électromagnétiques. Cependant, ce concept est
inutile parce que la structure ne présente pas de bandes interdites, mais simplement une
atténuation importante des ondes de fuite. En 2001, Ito, Maruhashi, Ikuina, Hashiguchi,
Iwanaga et Ohata (2001) ont présenté un filtre en ligne a cylindres inductifs. Ils ont aussi
traité¢ de 1’intégration des zéros de transmission a I’aide de circuits planaires. Toutefois,
I’utilisation de circuits planaires pour introduire des couplages croisés est discutable, car
elle génére des pertes par radiation et diminue le facteur de qualité des résonateurs. Un an
plus tard, ces mémes auteurs (Ito, Maruhashi, Ikuina, Hashiguchi, Iwanaga et Ohata 2002)
ont modifié légérement leur topologie afin d’intégrer des zéros de transmission a 1’aide de
cavités surdimensionnées. Leur méthode peut avantageusement générer une atténuation a
des fréquences spécifiques. Par contre, elle introduit une bande passante image centrée a
une fréquence inférieure a celle du filtre. En 2003, nous avons présenté (Deslandes et Wu
2003) un filtre bimode réalis¢ en GIS. Cette topologie offre plusieurs avantages : une
réduction de la dimension du filtre, une augmentation du facteur de qualité et une
diminution de la sensibilité. Finalement, Ruiz-Cruz, El Sabbagh, Zaki, Rebollar et
Zhang (2005) ainsi que Hao, Hong, Chen, Chen, Wu et Cui (2005) ont présenté des filtres
multicouches en LTCC qui intégrent des couplages croisés. Ces topologies permettent
d’insérer des zéros de transmission dans les filtres, mais requiérent un procédé de

fabrication plus complexe.
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3.2 Filtres en ligne a cylindres inductifs

La synthese de ce type de filtre a été présentée par Matthaei, Young et Jones (1980) et sera
brievement discutée dans cette section. Ce concept nous permet de concevoir des filtres de
type Butterworth et Tchebychev, voire des filtres ne comportant que des pdles a I’infini.
Etant donné que le GIS est synthétisé avec des cylindres métalliques, la structure de
filtrage la plus naturelle est celle du filtre a cylindres inductifs. Dans cette topologie, les
résonateurs sont délimités par des cylindres métalliques insérés dans le guide. Il existe
plusieurs fagons de placer les cylindres pour délimiter les résonateurs. Deux des méthodes

possibles sont illustrées a la figure 3.1.

b) Positions variables

Figure 3.1 : Topologie du filtre & cylindres inductifs : a) cylindres centrés de diamétres
variables, b) cylindres décalés de diamétre constant
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La premiére emploie des cylindres centrés dans le GIS, dont le diamétre est variable tandis
que la deuxieme a recours a des cylindres de diamétre égal mais décalés dans le GIS.
Plusieurs cylindres de diamétre constant et espacés adéquatement donneraient la méme
réponse en fréquence. Cependant, la procédure de conception pour toutes ces topologies
demeure identique. Ainsi, nous nous limiterons a la présentation des filtres congus avec

des cylindres de diamétres variables centrés dans le GIS.

En premier lieu, il convient de définir la notation utilisée. Les fréquences de coupure basse

et de coupure haute sont notées f, et f, respectivement, tandis que I’ordre du filtre est

noté ». Pour le filtre de type Tchebychev, la hauteur de 1’oscillation, en dB, est donnée

par L, . La fréquence centrale se calcule avec

Jo=NIT - G.1)

Les longueurs d’ondes guidées correspondant aux fréquences f,, f, et f,, sont notées

Ag0>A, €t A, respectivement. La largeur de bande normalisée, définie en termes de

longueurs d’ondes guidées, est calculée comme suit :

A=A

2l

A

20

w, = (3.2)

La premiére étape de la conception d’un filtre a cylindres inductifs consiste a calculer la

valeur des éléments g, g,,....g,, g, du prototype passe-bas. Pour les filtres de type

Butterworth, la valeur des éléments se calcule avec les équations suivantes :
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g =1, (3.3a)
2k -1

g =2sin [(———2—;)—75} (3.3b)

gn+l =1‘ (33(:)

Pour le prototype de type Tchebychev, il faut dans un premier temps calculer

L
=1 th| —=2— ||, 3.4
p n(co (17.37)) G4
y =sinh (ﬁj , (3.4b)
2n
2k -1
ak=sin{u}, k=1,2,....n, (3.4c)
2n
bk=72+sin2(k—”j, k=12,....n. (3.4d)
n

Ensuite, nous avons

g2 =1, (3.5a)
2a

gl :_19 (35b)
y

g =l 93 g, (3.5¢)
b &

1 pour nimpair

= . 3.5d
Er1 = coth? (é) pour n pair (3-59)
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A partir de la valeur des éléments du prototype passe-bas, nous pouvons calculer les

valeurs des inverseurs d’impédances requis avec :

Ko _ fzr_ Dy (3.6a)
Z, 2¢,8

LI _mw, 1 (3.6b)
ZO J=lton-1 2 V g./ gﬂ‘l
K

fuinlURR R ’f&_ (3.6¢)
ZO 2 gngn+]

Nous devons maintenant relier le comportement du circuit physique au comportement
théorique. Les étapes permettant de calculer le circuit équivalent d’un cylindre inductif
sont illustrées a la figure 3.2. Premiérement, il faut calculer la matrice [S] d’un cylindre
métallique centré dans un guide rectangulaire. Marcuvitz (1951) a présenté des équations
analytiques pour cette structure. Elles sont cependant imprécises lorsque le diametre des
cylindres est supérieur au dixiéme de la largeur du guide. Nous avons donc implémenté
une méthode numérique basée sur la méthode des moments pour solutionner ce probleme.
La technique utilisée est identique & celle que nous avons présentée a la section 1.2.3, et a

déja été publiée par Leviatan, Li, Adams et Perini (1983).

« a R iXa jXa /2 o2
T O | {b——0  O——e— —>—0
l e o O—8— —e—0

)

Figure 3.2 : Etapes parcourues pour relier la structure physique & son circuit équivalent

b) c)
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Le circuit équivalent d’un cylindre métallique placé dans un guide rectangulaire est
représenté par un réseau en T. La valeur des éléments du réseau se calcule a partir de la

matrice [S] avec :

X
j=t= QSZ; -, (3.72)
Zo (I_Sll) _Sm

X, 1+5,-8, (3.7b)

j=t= .
Z, 1-8,+8S,
Nous pouvons alors calculer la valeur de P'inverseur K équivalent avec les équations

suivantes :

¢=—tan™ &+X” —tan™ X , (3.8a)
ZO ZO ZO

tan(g +tan (&D .
2 Z,

Le probléme se résume alors a trouver le diamétre des n+1 cylindres permettant d’obtenir

K _ (3.8b)
ZO

les inverseurs d’impédance calculés a 1’équation (3.6). Cette étape se fait itérativement.
Finalement, la distance entre les cylindres est calculée en tenant compte des déphasages
introduits par les inverseurs d’impédance en applicant

0,4

n’" g0

l, =—*, 3.9
"= (3.9)

avee

6, =n+%<¢,, v, (3.10)
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Un filtre de type Tchebychev d’ordre trois a €té congu, construit et mesuré. Sa fréquence
centrale est égale a 28 GHz, et il posséde une largeur de bande de 1 GHz. Les dimensions
finales, selon la notation de la figure 3.1b, sont : 0/ = 1.01 mm, 02 =0 mm, s/ = 4.71 mm
et s2 =5.11 mm. Les longueurs des écarts o/ et 02 sont sélectionnées de fagon a obtenir
les valeurs d’inverseur désirées. Les distances entre les cylindres, sl et s2, fournissent les
longueurs électriques de 180°. La figure 3.3 montre la photographie du filtre que nous

avons construit, et les résultats mesurés sont illustrés a la figure 3.4.

0 ——

i
| — - Simulé
| Mesuré

Amplitude (dB)

I
I
I
I
i
L

25 26 27 28 29 30 31
Fréquence (GHz)

Figure 3.4 : Résultats simulés et mesurés du filtre 4 cylindres inductifs
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Les pertes d’insertion au centre de la bande sont de 1.1 dB tandis que le coefficient de
réflexion est inférieur a -16 dB. Les résultats mesurés incluent le filtre ainsi que deux
transitions microrubans présentées a la section 2.2. Les pertes par conduction ne sont pas
incluses dans les simulations, ce qui explique la différence entre les coefficients de

transmission mesurés et simulés.

3.3 Filtres bimodes

Avec des filtres de type Butterworth ou Tchebychev, I’atténuation en dehors de la bande
passante ne peut étre accrue que par ’augmentation de l'ordre des filtres. Dans les
systtmes de communication bidirectionnels, les fréquences centrales des canaux de
transmission et de réception, ne sont pas toujours trés espacées. L’ordre des filtres doit
alors étre élevé afin d’obtenir une bonne isolation. Ceci a pour conséquence d’augmenter
les pertes et la sensibilit¢ des composants. Aussi, certains systémes requicrent des
spécifications de réjection trés élevées a des fréquences spécifiques, afin d’éliminer les
signaux parasites provenant des mélangeurs ou des oscillateurs. La topologie en ligne,

abordée a la section précédente, ne s’adapte pas a ces situations.

La fonction de transfert de type Tchebychev généralisé permet d’augmenter la réjection
des filtres en introduisant des poles a des fréquences finies. L’avantage de cette fonction
est illustré a la figure 3.5. Cette figure nous montre la réponse en fréquence de deux filtres
respectant les spécifications suivantes : une bande passante comprise entre 27.5 et

27.7 GHz et une bande de réjection supérieure & 40 dB entre 28.0 et 28.2 GHz. Pour
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respecter ces spécifications, 1’ordre du filtre en ligne doit étre égal a 4. Cependant, avec

une structure fournissant un zéro de transmission, 1’ordre du filtre requis n’est plus que de

trois.

Amplitude (dB)

0 —
. Al
....... n= £ &
A0 n =3, 1 pole i : 1
R
20 it i
fidd
-30 4 .': EE :\
/ H :?‘ .‘&
40+ s K -g\{ } o
T :.' ;lr "\/ T~ )
-50 | y [ ;
/ B
-60 ) s . . .
26 26.5 27 27.5 28 28.5

Fréquence (GHz)

Figure 3.5 : Réponse en fréquence d’un filtre de type Tchebychev d’ordre quatre et d’un

filtre de type Tchebychev généralisé d’ordre trois avec un pdle

Plusieurs concepts peuvent étre utilisés pour implémenter la fonction de transfert de type

Tchebychev généralisé. Néanmoins, certains ne sont pas appropri¢s a la conception de

circuits a faible colit en GIS. Bien sir, comme I’ont démontré Ruiz-Cruz, El Sabbagh,

Zaki, Rebollar et Zhang (2005) ainsi que Hao, Hong, Chen, Chen, Wu et Cui (2005), il est

possible de construire des filtres multicouches en GIS. Par contre, ces filtres requi¢rent un

procédé de fabrication complexe et un alignement mécanique précis, ce qui augmente les

colits de fabrication. De notre coté, nous avons concentré nos efforts sur la conception des

filtres planaires. De cette facon, les procédés de fabrication nécessaires sont simples et les

erreurs causées par les tolérances dimensionnelles sont réduites. Nos recherches nous ont
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permis d’identifier cing topologies, illustrées a la figure 3.6, permettant d’insérer des z€ros
de transmission :

o les filtres avec pdles extraits,

¢ les filtres avec inverseurs d’impédance variant en fréquence,

o les filtres avec couplages de modes d’ordre supérieur,

o les filtres avec cavités surdimensionnées,

e les filtres bimodes.

?_),,‘_,,,,,“_____ft_;ﬁ ,,,,, e ,,,,;,::::-;‘
]_3_)__,,-,,-,ﬁ_f:ff_ff’i,,,,%,; _____________________
T

L | e
. \l o
C) ‘ | L
i i
| i
,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, e

Figure 3.6 : Topologie des filtres planaires réalisant la fonction de transfert de type
Tchebychev généralisé
Une méthode de synthése du filtre avec poles extraits a été présentée par Rhodes et
Cameron (1980). Dans cette méthode, des zéros de transmission sont extraits a chaque

extrémité du filtre. Elle présente I’avantage de permettre un ajustement indépendant des
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zéros de transmission. Cependant, seulement deux zéros de transmission peuvent étre

ajoutés pour n’importe quel ordre de filtres.

Les filtres qui emploient des inverseurs d’impédance variant en fréquence ont été proposés
par Amari et Bornemann (1999). La topologie, illustrée a la figure 3.6b, ressemble
beaucoup au filtre avec poles extraits. Son fonctionnement est cependant différent. Les
trongons courts-circuits insérés dans ce filtre ne sont pas des résonateurs, mais bien des
inverseurs d’impédance. Les dimensions de ces inverseurs sont ajustées pour obtenir la
valeur désirée a la fréquence centrale du filtre. Etant donné que la valeur de I’inverseur
varie en fréquence, il est possible d’introduire un zéro de transmission a la fréquence ou le
trongon court-circuit présente une impédance infinie. Théoriquement, cette topologie
permet d’introduire n+1/ z€ros de transmission. Toutefois, les trongons courts-circuits ont
une largeur qui est du méme ordre de grandeur que la longueur des résonateurs. Il est ainsi
impossible de placer deux trongons 1’un a la suite de 1’autre. En pratique, il est difficile

d’introduire »/2 poles.

La technique classique généralement employée pour ajouter des zéros de transmission
consiste a introduire des couplages négatifs entre des résonateurs non adjacents. En dépit
du fait qu’on ne puisse les produire avec des cavités TE;g; combinées a des fenétres
inductives, il est possible de tirer profit des modes d’ordre supérieur pour introduire des
couplages négatifs. Une premiére technique, présentée par Rosenberg et Hagele (1994) et

illustrée dans le haut de la figure 3.6¢c, consiste a surdimensionner les cavités pour qu’un
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mode d’ordre supérieur se propage sans entrer en résonance. Ce mode permet alors de
coupler deux cavités non adjacentes. Une deuxi¢me technique, proposée simultanément
par Guglielmi, Montauti, Pellegrini et Arcioni (1995) ainsi que Iguchi, Tsuji et Shigesawa
(1995), est illustrée au bas de la figure 3.6¢. Cette technique génére un couplage entre
deux cavités non adjacentes a 1’aide des modes d’ordres supérieurs. Le filtre doit alors étre
courbé a 90° pour obtenir un niveau de couplage suffisant. Ces techniques présentent
cependant un inconvénient majeur : les zéros de transmission ne peuvent étre générés que

dans la bande de réjection supérieure.

Comme nous I’avons déja mentionné, il est impossible d’introduire des couplages négatifs
avec des fenétres inductives et des cavités dont le mode résonant est le 7E;y. Ces
couplages peuvent cependant étre générés avec des cavités surdimensionnées permettant
d’obtenir une résonance de type TE;p, comme 1’a présenté Rosenberg (1995). Cette
topologie est illustrée 4 la figure 3.6d. L’utilisation d’une cavité¢ dont le mode résonant est
le TE;p, permet de changer le signe d’un couplage et ainsi de réaliser des couplages
négatifs. Cette structure a toutefois le désavantage de présenter des résonances parasites

dans la bande de réjection inférieure.

Finalement, une autre technique, proposée par Guglielmi, Jarry, Kerherve, Roquebrun et
Schmitt (2001), consiste en 1’utilisation de cavités bimodes. La structure est illustrée a la
figure 3.6e. Dans ces cavités, les modes TE;g; et TE2y; sont résonants, ce qui permet

d’insérer un zéro de transmission. Cette topologie a I’avantage d’offrir un facteur de
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qualité supérieur aux autres, car les cavités sont surdimensionnées. Nous avons donc

choisi de I’étudier plus en profondeur.

Dans un premier temps, nous avons tenté de mettre au point une méthode de synthése.
Notre premiére €tape a €té de construire la fonction de transfert désirée. Nous avons utilisé
la méthode itérative présentée par Amari (2000). Celle-ci permet de calculer la réponse en
fréquence du filtre a partir de la largeur de bande désirée, de 1’ondulation dans la bande
passante et de la position des zéros de transmission. Nous avons ensuite calculé la matrice
de couplage qui réalise cette fonction de transfert en appliquant une méthode
d’optimisation (Amari, Rosenberg et Bornemann 2002). La valeur des inverseurs K est
alors calculée a partir des coefficients de la matrice de couplage (Matthaei Young et

Jones 1980). Ceci nous donne la topologie suivante pour un filtre d’ordre deux.

g T o
Kl 0=Rrp10 K .

K2 e=)\‘TEZO/ 2 K2

Figure 3.7 : Circuit équivalent d’un filtre d’ordre deux, calculé a partir de la matrice de
couplage

A T’instar de la conception du filtre en ligne a cylindres inductifs, nous devons relier le

circuit physique & ce modele. Nous avons alors remarqué que le filtre ne se comporte pas
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comme le circuit équivalent de la figure 3.7. Nous avons donc étudié le circuit équivalent

d’un guide coupl€ a un résonateur. Ce circuit est illustré a la figure 3.8.

2725 (ZZQ-ZIJ-(ZB-ZIJ)

21523
Porte 1 Porte 2

2357233 Z;3

235723
. { m—
l Porte 3

Figure 3.8 : Circuit équivalent d’un réseau a trois portes

La matrice z du circuit est égale &
Z=2Zy Zy Iy |- (3.11)

Nous allons maintenant transformer ce réseau de fagon a le représenter sous forme
d’inverseur d’impédance. Sans changer le comportement du réseau, nous pouvons

normaliser les impédances de sortie :

Fl-[z] )] (3.12)

1
La matrice [Zo ]5 est une matrice diagonale dont les éléments sont choisis pour obtenir

2, =2 =Zy. (3.13)

Pour respecter cette condition, nous avons :
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1z 0 o 1 0 0
[Z]=|0 2, ol=j0 22 o (3.14)
A »
0o o0 2z
L 23

Cette étape permet de simplifier le circuit équivalent et d’obtenir le circuit de la figure 3.9.

Zy=Zy,

Figure 3.9 : Circuit équivalent avec impédances normalisées

L’impédance Z;, peut étre séparée en trois admittances :

1
2 .)_’1"'72'*'?3.

Z

(3.15)

De plus, nous pouvons ajouter deux lignes de transmission de longueur &, et —6, a la
porte 2 ainsi que deux lignes de transmission de longueur &, et —6, a la porte 3 sans

changer le comportement du réseau. Nous obtenons alors le circuit équivalent de la

figure 3.10.
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Figure 3.10 : Circuit équivalent obtenu en décomposant z,,

La matrice ABCD d’un inverseur d’impédance est donnée par :
0 FjK

4 B
{c D}: R (3.16)

JjK
En combinant les matrices ABCD de 1’admittance ¥,, de 'impédance z,, —Z,, et de la
ligne de transmission 6, , nous obtenons :

cosd 7, sin @

A B 1 0]t j(z,-%,) .,S 2 Jesnh
=| _ - jsiné, . G.17)

C D v, 0110 1 - cosb,

2
En posant 1’équation (3.17) comme étant égale a I’équation (3.16), nous obtenons les

conditions suivantes pour 6, et ¥, :

tan @, = — 2, , (3.18a)




— 2y —Zp

Nh=—""2 .
Ip=—Zpt4,
La valeur de I’inverseur d’impédance est alors donnée par :

Zy, —Z;, )OS 6,

o,
\/ﬁ\/—_sm+ \/Z—z

De la méme fagon, nous obtenons les équations suivantes pour la porte 3 :

Z
tang, = ——3—,
23— Iy,
— _ ZyTZp
V3
I, +Z

et

K _ [Zising,+ FaBa)eost,

zz, ¥ JZ,

Le circuit équivalent est finalement le suivant :

Figure 3.11 : Circuit équivalent avec inverseurs d’impédance

105

(3.18b)

(3.19)

(3.20a)

(3.20b)

(3.21)
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Ce circuit équivalent ne correspond pas au circuit synthétisé de la figure 3.7. En effet,

I’admittance ), n’est pas présente dans le modé¢le de la figure 3.7. La méthode de

synthése n’est donc pas directement applicable. Apres plusieurs recherches dans la
littérature, nous en sommes venus a la conclusion que ce probléme n’a jamais été résolu
par une méthode de synthése. Seules des méthodes numériques avec optimisation ont été

utilisées pour concevoir des filtres bimodes respectant cette topologie.

Nous nous sommes donc tournés vers une méthode numérique avec une optimisation.
Dans un premier temps, nous avons utilisé un logiciel commercial, HFSS de Ansoft, pour
concevoir les filtres. Comme le temps de calcul était prohibitif, nous avons implémenté
une méthode numérique basée la méthode de raccordement modal tel que présentée par
Uher, Bornemann et Rosenberg (1993 p.12). Cette technique permet de calculer la matrice
[S] de toutes les discontinuités. Ensuite, les matrices sont cascadées en applicant la
procédure présentée par Uher, Bornemann et Rosenberg (1993 p.16). Cette procédure est

illustrée 4 la figure 3.12

On obtient ainsi la réponse en fréquence de la structure. Les dimensions sont alors
optimisées pour que la réponse en fréquence soit identique a celle de la fonction de
transfert théorique. Nous avons appliqué la procédure d’optimisation présentée par Amari,

Rosenberg, et Bornemann (2002) avec la fonction d’erreur suivante :
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E=2’S“(a)m)

N
i=l

2 2
2 & 2 £ &
+ZIS21 (a)pi )‘ + ‘Sn (a)ch )I_”—‘"“; + |S11 (wch ){_—2 .
i=1 1-¢ 1-¢
(3.22)
Dans cette fonction d’erreur, @, est la fréquence angulaire des zéros, tandis que @, est la
fréquence angulaire des poles. De plus, @, représente la fréquence angulaire de coupure

basse; @,y , la fréquence angulaire de coupure haute et ¢, I'oscillation dans la bande

passante.

Saut . Saut . Saut . Saut
plan-H Guide plan-H Guide plan-H Guide plan-H
< [S]f=—e— [S] o [S] oo [S]{-o—a— [SI|-o—o [S] e~ [SI2

Figure 3.12 : Décomposition du filtre bimode en discontinuités simple

Plusieurs filtres ont été congus avec cette technique. Nous avons constaté que les valeurs
de départ doivent étre suffisamment prés des valeurs optimales pour garantir la
convergence. Il en résulte que les filtres d’ordre deux sont relativement simples a

concevoir. Les filtres d’ordre quatre requierent plus de travail, mais nous avons toujours
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réussi a faire converger I’optimisation. Cependant, a partir de I’ordre six, nous n’avons pas
réussi a la faire converger. Le nombre d’inconnus est égal a 18 pour un filtre d’ordre six

avec trois poles.

La technique que nous avons élaborée nous permet de calculer les dimensions des filtres
réalisés en guide rectangulaire. Une fois ce travail accompli, il est nécessaire de transférer
le filtre en GIS. A cette étape, nous avons utilisé les dimensions calculées auxquelles nous
avons additionné la valeur Aa, évaluée avec I’équation (1.51). Quoique nous ayons
apporté cette correction, les dimensions doivent étre ajustées avec un simulateur d’onde
compleéte. Une fois de plus, nous avons utilisé le logiciel HFSS de Ansoft pour faire les
derniers ajustements avec la fonction d’erreur définie en (3.22). Cette méthode
d’optimisation est trés efficace pour les filtres d’ordre deux, mais elle devient lourdé pour
les filtres d’ordre supérieur. Nous discuterons, dans la section portant sur les travaux

futurs, des améliorations qui pourraient accélérer la conception de filtres bimodes.

Nous avons construit et mesuré plusieurs filtres bimodes au cours de nos travaux, et une
bonne correspondance entre les résultats mesurés et simulés a toujours ét€¢ obtenue. La
figure 3.13 en illustre un exemple. Il s’agit d’un filtre centré a 27.6 GHz et possédant une
bande passante de 0.7 GHz. Les pertes d’insertion sont égales a 1.8 dB au centre de la
bande, et le coefficient de réflexion est inférieur a -20 dB. Les simulations ne tiennent pas
compte des pertes par conduction, ce qui explique la différence entre les résultats mesurés

et les résultats simulés.
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Amplitude - (dB)

Fréquence - (GHz)

Figure 3.13 : Résultats simulés et mesurés d’un filtre bimode d’ordre deux
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CHAPITRE 4

CONCEPTION D’ANTENNES EN GIS

Ce chapitre aborde la conception de deux types d’antennes réalisées en GIS : les antennes
a fentes et les antennes a ondes de fuite. Les antennes a fentes furent ’une des premicres
composantes a tirer profit des avantages que procure le GIS (Hirokawa et Ando 1998), car
elles s’intégrent facilement au guide d’ondes. En effet, il suffit de graver des fentes sur le
dessus d’un GIS pour obtenir une antenne. Nous traiterons de cette topologie dans la

prochaine section.

Au premier chapitre, nous avons discuté de la propension du GIS & présenter des pertes
par fuite lorsque la longueur de la période est supérieure a deux fois le diametre des
cylindres. Lorsqu’elles sont contrdlées, ces pertes peuvent créer des antennes a ondes de
fuite. Nous examinerons cette possibilité et nous en exposerons les limites dans la

deuxi¢me section de ce chapitre.

4.1 Antennes a fentes

11 existe une vaste littérature concernant les antennes a fentes réalisées en guide d’ondes
rectangulaire. Les travaux de R.S. Elliot font référence dans ce domaine (Elliott et Kurtz
1978, Elliott 1983, Elliott et O'loughlin 1986). Dans ces articles, les fentes sont

représentées par une admittance, comme 1’illustre la figure 4.1a. Cependant, lorsque
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I’épaisseur du guide est réduite, le comportement des fentes change, et elles doivent alors

étre représentées par un circuit en T.

. .
— X
—_— Y,
2) . .
Z, z,
— —e
— z,
b) . °

Figure 4.1 : a) Modg¢le équivalent d’une fente dans un guide rectangulaire conventionnel,
b) modele équivalent d’une fente dans un guide rectangulaire d’épaisseur réduite
La technique développée par Elliot n’est donc pas applicable a notre probléme, puisque la
hauteur du GIS est généralement inférieure a la moitié de sa largeur. Hirokawa et Ando
(1998) ont utilisé la méthode des moments pour solutionner ce probleme. Bien que
I’équipe dirigée par Ando ait publié plus de 100 articles sur la conception d’antennes a
fentes, nous n’en n’avons trouvé aucun décrivant, de fagon systématique, la méthode
employée. De plus, la méthode des moments exige une programmation complexe et
néglige certains aspects importants tels que le couplage des modes d’ordre supérieur. Nous

avons donc choisi d’utiliser une méthode a ondes complétes.
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Afin de simplifier la conception de cette antenne, nous avons remplacé le GIS par son
guide rectangulaire équivalent. La distance entre les fentes est fixée a une demi-longueur
d’onde guidée dans le GIS. La longueur et le décalage des fentes sont ensuite optimisés
dans le but d’obtenir les caractéristiques désirées. Cette fagon de procéder procure
plusieurs avantages :

e Le temps de programmation est nul. Il suffit d’avoir a sa disposition un simulateur
¢lectromagnétique tridimensionnel.

» La conception d’antennes uniformément distribuées comprenant peu d’éléments
est simple et rapide. Dans cette situation, seulement deux variables, la longueur et
le décalage de la fente, sont optimisées, et ce, peu importe le nombre de fentes.

e Ladistribution du champ sur la fente n’est pas approximée par une fonction
cosinusoidale.

¢ Le couplage des modes d’ordre supérieur et le couplage mutuel des fentes sont
complétement pris en compte dans la conception.

o Le réseau d’alimentation peut étre inclus dans les simulations. Il est ainsi plus

facile de minimiser le coefficient de réflexion.

Cette méthode permet de concevoir des antennes a fentes rapidement et rigoureusement.
En considérant tous les effets parasites, nous obtenons un coefficient de réflexion inférieur
a -20 dB pour I’antenne complete, comparativement a -10 dB lorsque nous ne tenons pas
compte des éléments parasites. En revanche, cette technique comporte aussi des

désavantages :
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¢ La conception de réseaux composés de beaucoup d’éléments est impossible. Le
temps de simulation requis serait prohibitif.

¢ La synthese de réseaux, faite dans le but de fagonner le faisceau, est impossible
puisque la méthode ne permet pas d’obtenir la tension d’excitation de chaque
élément.

o Le fagonnage du faisceau par optimisation est également impossible, car le nombre

de variables est trop élevé.

En conclusion, la méthode a ondes complétes ne permet que de concevoir des réseaux
alimentés uniformément a peu d’éléments. Par contre, la conception d’un large réseau

ainsi que le faconnement du faisceau sont impossibles.

Nous avons utilis¢ le logiciel HFSS de Ansoft pour optimiser nos antennes. La figure 4.2
illustre la topologie de la premiere antenne optimisée. Il s’agit d’un réseau linaire de
quatre éléments. Les dimensions finales de la structure sont: [;=4.14 mm et o =
0.25 mm. Cette antenne a été¢ optimisée pour couvrir la bande comprise entre 27.5 et
28.2 GHz. Les coefficients de réflexion simulés et mesurés sont donnés a la figure 4.3. 11
est possible d’y voir que les résultats simulés sont légérement décalés par rapport aux
résultats mesurés. Cette différence provient de la valeur de la permittivité a 30 GHz, qui
n’est pas égale aux spécifications données a 10 GHz. Les patrons de radiation dans le plan

E et dans le plan H sont donnés respectivement aux figures 4.4 et 4.5. La largeur du
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faisceau a demi-puissance est égale a 140 degrés dans le plan E et a 25 degrés dans le

plan H. Le gain mesuré est supérieur a 12.0 dB.

e Simulé .
40
] Mesuré
-50 : a— : B
26 27 28 29 30
Fréquence (GHz)

Figure 4.3 : Coefficient de réflexion de 1’antenne a fentes a quatre éléments
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Figure 4.4 : Patron de radiation dans le plan E de I’antenne a fentes a quatre éléments
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Figure 4.5: Patron de radiation dans le plan H de I’antenne a fentes a quatre éléments

4,2 Antenne 2 ondes de fuite

4.2.1 Méthode de conception

Lorsque la longueur de la période est supérieure a deux fois le diamétre des cylindres, les

pertes par fuite deviennent dominantes. Toutefois, si le GIS est placé prés du bord du
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substrat, ces pertes peuvent servir a créer une antenne a ondes de fuite, comme I’illustre la

figure 4.6.

Figure 4.6 : Topologie de 1’antenne & ondes de fuite

La figure 4.7 montre une vue de dessus de la structure et précise la notation utilisée. Dans
ce guide, le mode dominant posséde une constante de propagation complexe identifiée par
k.. Du point de vue transversal, la constante de propagation est identifiée par k,. Ces deux

constantes sont reliées entre elles par I’équation suivante :
ki =kI+k2, 4.1
ol k, = w\/ 6., . Le mode TE o, supporté dans le GIS, peut étre décomposé en une

superposition de deux modes TEM se propageant a un angle ¢ par rapport 4 la normale. A

I’interface diélectrique-air, I’angle de 1’onde réfractée respecte la loi de Snell-Descartes :

\/g_rsin(p =sing'. 4.2)
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Figure 4.7 : Vue du dessus de I’antenne a ondes de fuite

La technique de résonance transversale est préconisée pour analyser ce type d’antenne
(Goldstone et Oliner 1959). Dans cette méthode, les discontinuités sont représentées par
des circuits équivalents discrets et les guides d’ondes, par des lignes de transmission. La
figure 4.8 illustre le circuit équivalent transversal de la structure montrée a la figure 4.7.
En partant de la gauche, le court-circuit représente la premi¢re rangée de cylindres
métalliques dont la période est suffisamment petite pour négliger les pertes par fuites.

Ensuite, la ligne de transmission de longueur /;, définie par I'impédance Z, et la constante
de propagation k_, reproduit I’effet de la distance entre les deux rangées de cylindres. Un

peu plus a droite, la deuxiéme rangée de cylindres est représentée par un circuit en T
composé de deux capacités en séries et d’une inductance en paralléle. La ligne de

transmission de longueur />, elle aussi définie par I'impédance Z, et la constante de

propagation k_, correspond a la distance entre la deuxi¢me rangée de cylindres et le bord
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du substrat. Finalement, le modéle équivalent de la discontinuité diélectrique-air est

composé d’une capacité et d’une résistance placées en parallele.

& X I
—" s 7 7 Lt
i } ] i} i } T
L e * : *—1 ol
T

Figure 4.8 : Circuit équivalent transversal de 1’antenne a ondes de fuite

Nous devons maintenant trouver la valeur de chaque élément contenu dans le circuit
équivalent. La discontinuité composée de deux plaques paralléles rayonnant dans 1’espace

a déja été analysée par Marcuvitz (1951). Les valeurs du circuit équivalent sont

G sinh zx (4.32)

b
Y, coshzx+cosa

B sinh (4.3b)

- *
Y, coshzx+cosa

avee

a= 2xln£— 2il{sin"1 (fj—f} , (4.4a)

7x n=] n n

x =Dk cOsp’ (4.4b)

27
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ou y =1.781. Toutefois, ces équations ne tiennent pas compte du substrat diélectrique

inséré entre les plaques paralléles. Pour inclure son effet, il faut renormaliser les équations

(4.3). L’impédance d’une onde se propageant dans un di¢lectrique est donnée par :

n
zy=——", 4.5
Y P )

avec 17=+/44,/&, . Quant & I'impédance d’une ’onde se propageant dans 1’air, elle est

calculée avec

Zy=—1—. (4.6)
cos @

En divisant (4.6) par (4.5), nous obtenons le facteur

é: \/gcos¢ @.7)
Z cosp' .

L’impédance d’entrée des plaques paralléles rayonnant dans I’espace est finalement égale

TR S—:1Y 438)
L 'Y,

Le circuit équivalent d’une rangée de cylindres inductifs a aussi été développé par

Marcuvitz (1951) :

nZ+1lS ! I R

. 2
Y 7d 2= \/mz , mpk,sing _(pko COS(pj I
V4 2

X, _ Pk cosy |
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2
Xy _ ok cosp (i’ﬁJ . (4.9b)

Z, 27 p
La valeur de tous les éléments du circuit équivalent est maintenant connue en fonction de
k.. Nous pouvons donc appliquer la méthode de résonance transversale pour trouver la

valeur de la constante de propagation transversale. Cette méthode est basée sur le principe
voulant que la somme des impédances vues de chaque coté d’un plan de référence est
égale a zéro :

Z+Z=2(k)=0. (4.10)

Au plan T nous obtenons :

F(kx)=(tanh(kxll)—j§]+ : 1 1 =0. (4.11)
1 +
X, Z,
Ze 21 tanh(k/
J z z +tanh (k,1,) A

Z,

Z
1+7ftanh(kxlz)

1
L’équation (4.11) peut étre réécrite sous la forme d’un probléme de minimisation. La

constante de propagation transversale est alors donnée par

k.= n]1?1n|F(/?x)

. (4.12)

Lorsque la valeur de k, est connue, la constante de propagation peut étre calculée a I’aide

de I’équation 4.1. Le guide a ondes de fuite est alors complétement caractérisé, et le patron
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de radiation peut étre calculé. Si nous tournons le référentiel afin que I’axe des z soit

perpendiculaire a |’interface di€lectrique-air, le champ €lectrique dans 1’ouverture s’écrit

de la maniére suivante :

E = e@tib)
) .

(4.13)

Ce champ est orienté en y et il ne possede aucune composante en x. En utilisant la théorie

présentée par Stuzman et Thiele (1998 p.281), nous avons

P =0,

X

Ly Lx

P,, — 2I 2J' Ey e “ M o K e dy,

Ly Lx

avec
u=sinfcosg,

v=sinfsing.

Si nous effectuons I’intégral dans I’équation (4.14b) de la fagon suivante :

Ly Lx

2 2
Py = J- e./ku)"’dy '[ e_(a"'-/ﬁ)xelkox”dx ,
Ly _Ix

2

nous obtenons

sinh(y ﬂ) sin(k,v i)
P=LL 2 2
P T L
77)( kovjx

avee

(4.14a)

(4.14b)

(4.152)

(4.15b)

(4.16)

(4.17)
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y=a+j(ﬂ—k0u). (4.18)

Nous avons alors les champs normalisés suivant :

sinh(y %—) sin(kyv ﬂ)
E,= 7 7 sing, (4.19a)
T koy=x
e > oV 5
sinh(y %) sin(k,v %‘-)
E, = 7 7 cosfcosg. (4.19b)
77)( kov7x

Afin de valider la méthode, nous avons calculé les parameétres d’une antenne avec &, = 1
et a=2b, soit un guide rectangulaire conventionnel. Les dimensions de la structure sont
notées dans le tableau 4.1. La constante de propagation calculée est égale a
k. =17.6+ j453.2. La comparaison entre Ie calcul et la simulation du champ électrique
est illustrée a la figure 4.9.

Tableau 4.1 : Dimensions de I’antenne a ondes de fuite

Dimensions Valeurs
p 4.0 mm
d 0.5 mm
b 3.5mm
l[ 7.5 mm
lg 1.5 mm
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Figure 4.9 : Distribution du champ électrique le long du GIS a ondes de fuite

La faible différence entre le calcul et la simulation du patron de radiation peut Eétre
appréciée a la figure 4.10. L’onde réfléchie au bout de I’antenne a été prise en compte
dans le calcul du patron. Grice au trés bon accord entre les deux courbes, nous pouvons
valider la technique de calcul proposée. La valeur théorique permet donc de prédire avec

suffisamment de précision le comportement de 1’antenne.

0

-10

‘S
-40 / | — calculé | 1]
f : | mme §imulé 1

Patron de radiation (dB)

90 60 30 0 30 60 90
o (degré)

Figure 4.10 : Patron de radiation de I’antenne a ondes de fuite
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4.2.2 Considérations de conception

D’apres la loi de Snell-Descartes, nous savons qu’il existe un angle d’incidence permettant
d’obtenir une réflexion totale interne. Comme cette situation doit étre évitée, nous

déduisons de I’équation (4.2) que

sing < L . (4.20)

N

L’angle d’incidence est reli€ aux constantes de propagation avec

sin(p=%. (4.21)

0

En décomposant les constantes de propagation, nous avons

WO H&e, —| —
a(f

a)\/ﬂogogr

sin Q= . (422)

ou a, est la largeur du guide. Cette largeur peut étre exprimée en fonction de la fréquence
de coupure (f;) :

A

(.

1
2 27 foN Ho&oE, .

Si I’équation (4.23) est insérée dans 1’équation (4.22), I’angle d’incidence s’exprime sous

(4.23)

la forme
-
sing = f‘i . (4.24)
£,
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En combinant les équations (4.20) et (4.24), nous obtenons la condition
2
<)
/.

Cette €quation nous donne la valeur de la permittivité maximale en fonction de la

(4.25)

fréquence de conception. La figure 4.11 illustre cette limite.

1 1.2 1.4 fir 1.6 1.8 2

Figure 4.11 : Permittivit¢ maximale permise pour la conception d’antennes a ondes de
fuite en GIS

Tous les substrats commerciaux disponibles sur le marché et appropriés au GIS ont une
permittivité supérieure a 2. A partir de I’équation (4.25) nous obtenons :
% <2, (4.26)

Cette valeur maximale est illustrée par la ligne pointillée sur la figure 4.11. La propagation

dans le diélectrique est reliée & la propagation dans I’air par
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ky=k,. (4.27)
En combinant les équations (4.2), (4.21) et (4.27), nous obtenons I’équation bien connue

%— =sing'. (4.28)

0
Gréace a cette derniére, nous pouvons prédire I’angle du faisceau principal a partir de la
constante de propagation dans le GIS. Nous pouvons aussi affirmer que cette méme
constante de propagation doit toujours étre inférieur a celle dans ’air. Si cette condition
n’est pas respectée, la largeur du faisceau principal augmentera et la directivité sera
significativement réduite. Ce probléme est illustré a la figure 4.12. Nous y voyons que la

directivité de 1’antenne est bonne tant que k. < k, . Par contre, lorsque k. > k,, le faisceau

semble s’écraser et I’antenne ne présente pratiquement pas de directivité.

O [ R S Ry
ot
5 ~h )
o ,/ i k e \
— -10; 4k =3k /2f | f \,/’// \w i
:(ECU | Ve / ‘ " \// /;/)\\ \ W}
= : e /
SR _ 7\
Y \\ \"
— / 7 / /\ 1
3 q / \
g / z // /’/
/ S a—k_=K 12
§ 40!/ T \\\
$ ] e \
_50 r// L L L \\ \\
-90 -60 -30 0 30 60 90
0 (degré)

Figure 4.12 : Patron de radiation dans le plan H pour quatre valeurs de &,

L’antenne a ondes de fuite est limitée par différentes caractéristiques. Plus précisément, le

choix du substrat est restreint parce que la permittivité doit étre inférieure a une valeur qui
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est fonction de la fréquence de conception normalisée. Cette contrainte provient de ’angle
d’incidence qui ne doit pas provoquer une réflexion totale interne. Les substrats
commerciaux disponibles sur le marché ne permettent pas la conception d’antennes a

ondes de fuite & une fréquence supérieure a 1.4f,. Si cette limite est dépassée, deux

problemes se dessinent. Premiérement, la constante d’atténuation décroit
significativement. Pour contrebalancer cette diminution, la longueur de I’antenne doit
alors étre largement augmentée ce qui en réduit I’efficacité. Deuxiémement, le patron de

radiation perd toute sa directivité et le gain de 1’antenne est fortement réduit.
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CHAPITRE 5

CIRCUITS PASSIFS COMPLEMENTAIRES EN GIS

Dans ce chapitre, nous présenterons les résultats que nous avons obtenus pour une vaste
gamme de circuits passifs mis au point tout au long de nos travaux. Nous discuterons
premiérement de la réalisation de circuits passifs simples. Nous traiterons ensuite de la
conception de coupleurs en GIS, puis nous exposerons une technique permettant d’élargir
la bande passante du GIS. Finalement, nous présenterons les résultats que nous avons

obtenus en collaboration avec d’autres chercheurs.

5.1 Discontinuités simples

Au fil de nos recherches, nous avons étudié et mesuré plusieurs discontinuités simples. Cet
exercice avait deux buts distincts. Dans un premier temps, nous voulions valider 1’outil de
simulation utilis¢, soit HFSS de Ansoft. Nous désirions aussi confirmer une observation,
faite a la section 1.3.4, que nous aborderons plus en profondeur dans les prochains
paragraphes. Les résultats que nous avons obtenus furent présentés a la conférence

européenne des micro-ondes (Deslandes et Wu 2002).

Le GIS supporte la propagation des modes TFE,, seulement. Les autres modes risques de
présenter des pertes par fuite élevées, car le guide n’admet pas les courants longitudinaux
sur les murs latéraux. En théorie, ces modes d’ordre supérieur ne sont pas excités dans les

structures qui ne possédent que des discontinuités dans le plan H. Cependant, les procédés
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de fabrication ne sont pas parfaits et des défectuosités, telles que celles illustrées a la

figure 5.1, peuvent apparaitre sur les circuits construits.

a) b)
Figure 5.1 : Défectuosités pouvant introduire des modes d’ordre supérieur :
a) métallisation incompléte, b) cylindre conique
Ces discontinuités risquent d’exciter les modes TE,, et TM,, et, conséquemment,
d’augmenter les pertes par fuite. Nous avons donc mesuré différentes discontinuités dans
le but d’en comparer les pertes. Les quatre circuits mesurés sont illustrés a la figure 5.2.

Ces circuits furent construit sur un substrat d’une épaisseur de 0.508 mm avec £, =2.2.

Les dimensions du GIS sont : p = 1.524 mm, d = 0.762 mm et a, = 5.08 mm.

e 0 &0 6 &0 6 8 @
a) b)

cylindre guide ligne
. metalligue éguivalent cenirale

Figure 5.2 : Discontinuités simples mesurées : a) saut dans le plan H, b) résonateur,
¢) coude en biseau et d) coude rond
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5.1.1 Saut dans le plan H

Le saut dans le plan H est utile dans la conception de filtres, de réseaux d’alimentation
d’antennes ou de circuits d’adaptation. Le saut est réalisé par I’ajout d’un ou de plusieurs
cylindres métalliques placés a proximité d’un des murs latéraux du guide. Sinous utilisons
le modéle équivalent en guide rectangulaire pour le GIS, seuls les cylindres placés dans le
GIS demandent a étre simulés. Ces cylindres peuvent aussi étre remplacés par un saut
équivalent, comme [Dillustre la figure 5.2a. Les dimensions du saut mesuré sont
s=1.19mm et w = 1.52 mm. Les résultats simulés et mesurés sont présentés a la
figure 5.3. La simulation n’inclut pas les pertes par conduction. La correspondance entre

les deux courbes est bonne sur toute la bande du guide.

- = = «811simulé  ------. S21 simulé
S11 mesuré

S21 mesuré

24 26 28 30 32 34 36 38
Fréquence (GHz)

Figure 5.3 : Résultats simulés et mesurés du saut dans le plan H
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5.1.2 Reésonateur

Les résonateurs sont les blocs de base utilisés dans la conception de filtres. Un résonateur
composé de deux cylindres métalliques espacés d’une demi-longueur d’onde a été simulé
puis mesuré. La structure est illustrée a la figure 5.2b. A ’exemple du saut dans le plan H,
seuls les deux cylindres délimitant le résonateur doivent étre simulés. Avec cette structure,
nous pouvons quantifier la précision du procédé de fabrication en comparant la valeur de
la fréquence de résonance simulée avec la valeur mesurée. Les dimensions du résonateur
sont: s = 0.5Imm et w = 4.27mm. Les résultats simulés et mesurés sont présentés a la

figure 5.4. La différence entre les deux fréquences de résonance est de 0.3 %.

------- S11 simulé = = = 821 simulé
11 & S21 mesuré

mesure

-40 . . : : T
24 26 28 30 32 34 36 38
Fréquence (GHz)

Figure 5.4 : Résultats simulés et mesurés du résonateur

5.1.3 Coude en biseau

Les coudes permettent d’assembler des structures en GIS complexes. La topologie est

illustrée a la figure 5.2c ou la dimension de la mitre est : m = 2.17 mm. Les résultats que
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nous avons obtenus sont présentés a la figure 5.5. On peut y observer que la concordance
est bonne sur toute la bande du guide. Toutefois, cette structure ne présente pas une
adaptation suffisante pour cascader des circuits. Un coude rond est plus approprié dans

I’assemblage des circuits complexes.

- = =:S11simulé  ------ S21 simulé
0 S11 mesuré S21 mesuré
-4
)
T8
E "o~ -
24 e
-16 . . : .

24 26 28 30 32 34 36 38
Fréquence (GHz)

Figure 5.5 : Résultats simulés et mesurés du coude en biseau

5.14 Coude rond

Le coude rond est illustré a la figure 5.2d. La figure 5.6 présente les résultats simulés et
mesurés d’un coude ayant un rayon de courbure égal a r = 5.96 mm. La différence entre le
coefficient de réflexion simulé et celui mesuré provient des transitions microrubans qui ne

sont adaptées qu’a -20 dB.
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Figure 5.6 : Résultats simulés et mesurés du coude rond
5.1.5 Analyse des pertes

La modélisation du GIS par un guide rectangulaire n’est valide qui si les pertes par fuite
sont négligeables. Ces pertes, pour le mode TEj), ont été évaluées a la section 1.2.3.
Cependant, des erreurs de construction peuvent générer des modes d’ordre supérieur et
créer des pertes supplémentaires. 1.’équation suivante nous a permis d’évaluer les pertes

totales des circuits que nous venons de présenter :

Pertes = 201og(,/|sn|2 +|Szl|2). (5.1)

Cette équation donne les pertes totales des circuits, y compris les pertes diélectriques, les
pertes par conduction et les pertes par rayonnement. Les résultats obtenus pour chaque
circuit sont comparés a la figure 5.7. Etant donné que tous les circuits ont la méme

longueur, une valeur minimale théorique a aussi été calculée. Cette valeur est égale a la
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somme de toutes les pertes d’un GIS sans discontinuité excité a 1’aide de deux transitions
microrubans. A la figure 5.7, nous voyons que les pertes mesurées sont d’environ 0.2 dB
supérieures a celles que nous avons calculées. Plusieurs sources d’erreurs expliquent cette
différence. Premiérement, 1’épaisseur finie des plaques et des cylindres métalliques du
GIS n’a pas été prise en compte dans le calcul théorique. Deuxiémement, la valeur de
tano pour le diélectrique n’est disponible qu’a 10 GHz. Habituellement, la valeur des
pertes diélectriques augmente avec la fréquence et il est possible d’avoir des variation
supérieurs a 100%. Finalement, les réflexions internes des discontinuités augmentent le
niveau des pertes. En considérant ces aspects et le fait que Pensemble des structures
¢tudices présente des pertes de méme niveau, nous concluons que les modes d’ordre
supérieur ne sont pas excités a un niveau significatif. Le procédé de fabrication utilisé est

donc suffisamment fiable pour négliger cet aspect.

Coude rond Coude en biseau
o SUt plan A e e Théorie

0

Pertes (dB)

24 26 28 30 32 34 36 38
Fréquence (GHz)

Figure 5.7 : Pertes totales des circuits identifiés a la figure 5.2
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5.2 Coupleur plan H

Différentes topologies de coupleur plan H en guide rectangulaire, telles que les
coupleurs a plusieurs ouvertures (Levy et Lind 1968) et les coupleurs a ouvertures
continues (Riblet 1952), ont déja été proposées. Les structures de coupleurs a plusieurs
ouvertures ne sont pas transférables au GIS, car les ouvertures, habituellement rondes,
doivent étre trés petites comparativement a la longueur d’onde. Par contre, les coupleurs

a ouverture continue sont aisément transférables.

@ @ @ @

@ ©) @ @
(a) {b)

Figure 5.8 : Topologie des coupleurs directionnels en GIS : a) ouverture continue,
b) ouvertures multiples
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La coupleur en GIS a ouverture continue est illustrée a la figure 5.8a. Le couplage se fait
par ’ouverture L, tandis que le saut ¥, de longueur L, permet d’adapter les portes. Des
transitions microrubans sont ajoutées pour mesurer le circuit. Les dimensions L, W et
L, sont optimisées pour obtenir le couplage désiré. Cette topologie simple permet
d’obtenir des couplages variant entre -3 et -5 dB. Toutefois, elle ne permet pas de
concevoir des coupleurs dont le niveau de couplage serait plus petit. Nous avons donc
proposé une nouvelle topologie, illustrée a figure 5.8b, adaptée a la conception de
coupleurs a faibles niveaux de couplage (Cassivi, Deslandes et Wu 2002b). Ce coupleur
utilise quatre ouvertures séparées par des cylindres métalliques. Comme la structure est

symétrique, seuls deux variables doivent étre optimisées, L/ et L2.

Nous avons ensuite congu et mesuré un coupleur a ouverture continue de 3 dB. La
structure est optimisée afin de rencontrer deux buts : minimiser S;; et Sy;; obtenir un Sy,
et un S3; égals a -3 dB. Les dimensions finales du circuit sont: La = 6.828 mm,
Ls=3.942 mm et Ws=0.559 mm. Les résultats simulés et mesurés pour la porte
d’entrée et la porte isolée sont montrés a la figure 5.9a tandis que les résultats pour la
porte directe et la porte couplée sont illustrés a la figure 5.9b. Les valeurs simulées
prédisent précisément le comportement du circuit construit. Le coupleur présente des
pertes d’insertion de 0.5 dB. La largeur de bande du coupleur, a -3.5 £ 0.5 dB, est de 20
%, soit de 26 a 32 GHz. Dans cette bande, la puissance transférée a la porte isolée et le

coefficient de réflexion sont inférieurs a -18 dB.
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Figure 5.9 : Résultats simulés et mesurés du coupleur plan H 4 -3 dB : a) coefficient de
réflexion et isolation (S et S41), b) pertes d’insertion et couplage (S»; et S3;)

Un coupleur a plusieurs ouvertures de -10 dB a aussi été optimisé et mesuré. Les
dimensiqns finales sont : L/ = 2.807 mm et L2 = 3.188 mm. Les résultats simulés et
mesurés pour la porte d’entrée et la porte isolée sont montrés a la figure 5.10a tandis que
les résultats pour la porte directe et la porte couplée sont donnés a la figure 5.10b. Le

coupleur présente un couplage de 9.85 £ 0.35 dB sur une bande de 13 %, soit de 28 a 32
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GHz. La puissance transférée a la porte isolée et le coefficient de réflexion sont

inférieurs a -18.7 dB.

Amplitude (dB)

28 29

30 31 32
Fréquence (GHz)
- = S11 siMUE e S41 simule
et §11 MESUré S41 mesuré
s ———— T ———
f o " L nE R I T T T
-2 . e
2.4
% 3
2 -6 e e
2
g 8-
< ]
[ St e ctceis o T PRIIIPRIOY U
] b
-12 ‘ ; )
28 29 30 31 32
Fréquence (GHz)
———-821simulé ~ ----- S31 simulé
$21 mesuré ——— 831 mesuré

Figure 5.10 : Résultats simulés et mesurés du coupleur plan H a -10 dB : a) coefficient de
réflexion et isolation (5, et S,), b) pertes d’insertion et couplage (5, et 5,

5.3 Guide a Bande Intégré au Substrat

Le GIS posséde une largeur de bande de 40 %. Certaines applications, comme le Ultra

Wide Band, requiérent des largeurs de bande plus élevées. Nous avons donc proposé une
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nouvelle technique permettant d’augmenter la largeur du GIS, le Guide a Bande Intégré au
Substrat (GBIS) (Deslandes, Bozzi, Arcioni et Wu 2003; Bozzi, Deslandes, Arcioni,
Perregrini, Wu et Conciauro 2003). Le GBIS est un dérivé du guide a bande (slab
waveguide), reconnu pour sa large bande de fonctionnement lorsqu’il est congu avec un
diélectrique de permittivité élevée (Vartanian, Ayres et Helgesson 1958). En effet, si un
guide a bande est produit avec un substrat ayant une permittivité égale a 5, sa largeur de

bande est deux fois supérieure a celle du GIS.

Le guide a bande est composé d’une bande diélectrique placée au centre d’un guide
rectangulaire. La structure est illustrée a la figure 5.11a. Avec un diélectrique possédant
une permittivité élevée, le champ électrique du mode 7Ejy est confiné au centre de la
bande diélectrique, ce qui en réduit la fréquence de coupure. Par contre, le champ du mode
TE» n’est pratiquement pas affecté¢ par la bande et sa fréquence de coupure reste assez

stable. De cette facon, la largeur de bande du guide est augmentée.

Cette structure peut étre synthétisée dans un GIS si on ajoute des trous d’air, comme
I’illustre la figure 5.11b. Ces trous permettent de définir deux régions dont la permittivité
est inférieure a celle du substrat. La largeur de bande obtenue est alors fonction de la
permittivité de ces deux régions et de la largeur de la bande centrale. Nous avons étudié
plusieurs patrons de trous afin d’identifier celui nous permettant de synthétiser la plus

basse permittivité.
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Figure 5.11 : a) Guide a bande, b) Guide a Bande Intégré au Substrat

La technique que nous avons utilisée est celle qui a été présentée a la section 1.2.2, moins
la calibration numérique. Cette méthode nous permet de calculer simultanément la
constante de propagation des deux premiers modes du GBIS. Pour appliquer cette
technique, la longueur de la période du GIS est choisie de fagon & obtenir des pertes
négligeables. Les deux rangées de cylindres sont alors remplacées par deux murs
électriques. Ensuite, une cellule est simulée avec plusieurs modes sur les deux portes
d’excitation. Un systéme de valeurs propres est formé et sa solution nous fournit les
constantes de propagation. Nous pouvons ensuite évaluer la forme du champ électrique a

partir du vecteur propre.



141

Pour commencer, nous avons évalué I’effet de la présence des trous d’air sur le champ
électrique. Nous avons comparé trois structures avec des trous de diametres différents.
Pour chaque circuit, nous avons gardé constante les dimensions suivantes : a = 8.3 mm, b

= 0.635 mm, d = 1.8 mm et & = 10.2. De plus, nous avons fixé la distance entre deux

trous a 250 um pour les trois structures. Cette valeur correspond a la limite du procédé de

fabrication disponible au laboratoire Poly-GRAMES. La structure 1, illustrée dans 1’encart
de la figure 5.12, est formée de deux trous dont le rayon est égal & 1.5 mm. La structure 2
est composée de quatre trous de 0.6875 mm de rayon tandis que la structure 3 contient six
trous dont le rayon est égal a4 0.42 mm. La distribution du champ électrique pour ces trois
structure est illustrée a la figure 5.12. Nous constatons que plus les trous sont gros, plus le
champ est confiné. Ce comportement s’explique par le fait qu’en pergant des trous plus
gros, nous enlevons plus de matériel. La permittivité de chaque c6té de la bande centrale

est ainsi réduite davantage.

0.8¢

0.6

0.4

|Ey| normalisé

0.2¢
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Figure 5.12 : Distribution du champ électrique dans le GBIS
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Pour obtenir une plus grande largeur de bande, le ratio air/diélectrique doit donc étre
maximisé. Nous avons étudi¢ la valeur de ce ratio pour les différents patrons illustrés a la
figure 5.13. La distance entre deux trous adjacents est gardée constante, et ce, pour toutes
les valeurs de diamétre. En comparant les résultats des circuits a et b de la figure 5.13,
nous constatons que plus le diamétre des trous est grand, plus le ratio air/diélectrique est
élevé. Nous avons ainsi avantage a utiliser des trous de diamétre ¢élevé. La comparaison de
la figure 5.13a avec la figure 5.13¢ démontre que le patron triangulaire est supérieur au
patron rectangulaire du point de vue ratio air/diélectrique. Cependant, ces topologies ne
sont pas adaptées a la réalité si nous respectons les contraintes imposées par le procédé de
fabrication. Un patron combiné avec différents diameétres de trous est plus approprié. La
figure 5.13d illustre ’avantage de cette topologie. Cette configuration permet d’obtenir un

ratio air/diélectrique presque aussi élevé que celui du patron triangulaire.

~

a)ratio a/d = 0.636 | b)ratio a/d =0.503
o N

_oyratioa/d=0.735 | d)ratioald=0.713 |

Figure 5.13 : Comparaison du ratio air/diélectrique (a/d) pour quatre patrons différents :
a) patron rectangulaire, b) patron rectangulaire avec de petits trous, ¢) patron triangulaire
et d) patron composite
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Nous avons con¢u un GBIS dans I’optique de couvrir les bandes X et Ku, soit de 8 a
18 GHz. Un substrat de 0.635 mm d’épaisseur avec &, = 10.2 a été utilisé. Les dimensions

complétes de la structure sont illustrées a la figure 5.14. La fréquence de coupure calculée

du mode TEj est de 7.3 GHz et celle du mode TE>, de 18.13 GHz, ce qui nous permet de

couvrir les bandes X et Ku.

Transition
microruban

O Trou d’air
@ Cylindre metallique

~.

—

1.524mm
0.8mm ‘

— 0.5mm

3.0mm

1.75mm
2.90mm ———————— !
3.00mm ¢ '
3.95mm r-o -

Figure 5.14 : Dimensions du GBIS congu et mesuré
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Nous avons utilisé la transition microruban présentée a la section 2.2 pour exciter la
structure. Cette transition est idéale, car elle permet de couvrir une trés large bande
d’opération. La largeur de la ligne microruban, nécessaire pour l’obtention d’une

impédance de 50 Q, est de 0.6 mm. Les dimensions de la ligne profilée permettant de

couvrir toute la bande sont : longueur = 2.1 mm et largeur = 1.5 mm. Les résultats simulés
et mesurés de la structure illustrée a la figure 5.14 sont donnés a la figure 5.15. Les pertes
de retour sont inférieures a -15 dB entre 8 et 18 GHz. Les pertes d’insertion sur cette

méme bande, y compris les deux transitions et 14.4 mm de GBIS, sont inférieures a 0.75

dB.
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Figure 5.15 : Résultats simulés et mesuré da la structure illustrée a la figure 5.14

Nous avons extrait la constante de propagation en mesurant deux circuits de longueurs
différentes et en appliquant la méthode présentée a la section 1.2.2. Les résultats mesurés
sont comparés aux résultats simulés & la figure 5.16. La concordance entre ces résultats

valide la technique d’analyse utilisée, quoique la constante de propagation du mode 7TE3
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n’ait pu étre mesurée directement. Cependant, I’excellent accord entre nos simulations et
nos mesures nous permettent de conclure que cette structure couvre la bande comprise

entre 8 et 18 GHz.
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Figure 5.16 : Résultats simulés et mesurés de la constante de propagation

5.4 Circuits réalisés en collaboration

Tout au long de nos travaux, nous avons travaillé en collaboration avec d’autres
chercheurs. Dans cette section, nous énumérerons briévement les résultats issus de ces

coopérations.

Nous avons présenté, a la section 5.3, le coupleur plan H. Nous avons aussi congu un autre
type de coupleur en collaboration avec Yves Cassivi, le coupleur plan E. Ce dernier
nécessite un procédé de fabrication multicouche et est plus problématique & construire que

le coupleur plan H. 11 est toutefois plus polyvalent que le coupleur plan H et fournit une
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meilleure isolation. Les résultats complets de ces travaux ont été présentés a la conférence

Asie-Pacifique (Cassivi, Deslandes et Wu 2002b)

Des travaux de recherche portant sur les diviseurs de puissance en GIS ont été menés en
collaboration avec Simon Germain (Germain, Deslandes et Wu 2003). Deux types de
diviseur-combinateur ont été étudiés : la topologie en Y et la topologie en T. La
figure 5.17 illustre ces deux géométries. En combinant ces deux structures, nous avons

construit et mesuré un diviseur 1:16. Les pertes d’insertion mesurée sont inférieures a 2 dB

(Germain 2005).

Figure 5.17 : Topologie des diviseurs-combinateurs de puissance :a)en Y etb)en T

Ce chapitre clos notre étude des circuits passifs en GIS. Nous avons présent€, au cours des
chapitres deux a cing, des méthodes de conception qui permettent de concevoir un large
éventail de circuits passifs. Ceux-ci sont suffisants pour réaliser la plupart des systemes de
communication. I ne nous reste maintenant qu’a discuter de intégration des circuits

actifs.
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CHAPITRE 6

INTEGRATION DU SYSTEME COMPLET

Dans ce chapitre, nous traiterons de I’intégration d’un systéme permettant de faire le pont
entre un réseau large bande en ondes millimétriques et un réseau fibre optique. Dans un
premier temps, nous aborderons 1’intégration de 1’étage frontal passif par la comparaison
de deux configurations. Nous discuterons ensuite de I’intégration des éléments actifs tels
que loscillateur, I’amplificateur a faible bruit, ’amplificateur de puissance et les

mélangeurs. Finalement, nous proposerons un schéma complet du systéme final.
6.1 Etage frontal passif

La partie frontale passive permet de capter les signaux, de sélectionner la bande de
fréquences désirée et de rejeter les signaux parasites. Nous avons étudié deux différentes
configurations qui remplissent cette fonction : un diplexeur couplé a une antenne et des
anténnes jumelles rattachées a deux filtres. L’étage frontal passif doit séparer les bandes
comprises entre 27.5-27.7 GHz et 28.0-28.2 GHz tout en maximisant 1’isolation entre les

parties émettrice et réceptrice.
6.1.1 Diplexeur couplé a une antenne

Un diplexeur est composé de deux filtres et d’une jonction a trois portes. Le substrat que

nous avons sélectionné pour concevoir ce sous-systéme possede une épaisseur de
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0.508 mm un ¢, égal a 2.2. En premier lieu, nous avons congu deux filtres d’ordre deux

avec un pole, en utilisant la méthodologie présentée a la section 3.4. Le pole du premier
filtre est placé au centre de la bande passante du deuxieme filtre et vice-versa. De cette
fagon, nous obtenons une plus grande isolation dans le diplexeur. La transition microruban

présentée a la section 2.2 est utilisée pour mesurer le circuit. Les résultats simulés et

mesurés des deux filtres sont montrés a la figure 6.1.
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Figure 6.1 : Résultats simulés et mesurés des filtres bimodes : a) filtre centré a
27.6 GHz, b) filtre centré a 28.1 GHz
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Un décalage en fréquence est visible sur les deux mesures. Ce décalage, observé sur tous
les circuits construits avec ce substrat, provient de la variation de la permittivité par
rapport aux spécifications. En effet, le décalage de 200 Mhz se situe a l'intérieur des
limites dues a la tolérance sur la permittivité. Avec ce décalage, nous pouvons estimer que

la permittivité du substrat est de 2.17 au lieu de 2.2.

Ces deux filtres sont ensuite raccordés a une jonction en T, qui a €té étudiée a la
section 5.4. Dans un diplexeur, la jonction en T ne fonctionne pas comme un diviseur-
combinateur de puissance. Cette caractéristique provient du fait que, dans la bande
passante du premier filtre, le coefficient de réflexion du deuxieme filtre est élevé. Le
réseau est donc équivalent & un circuit comportant 2 portes. Pour obtenir une bonne
adaptation dans la bande du premier filtre, la distance entre la jonction en T et le deuxiéme
filtre doit étre sélectionnée de fagon a obtenir un court-circuit au niveau de la jonction en
T. Il en est de méme pour la distance entre le premier filtre et la jonction en T. Un cylindre
métallique est ensuite ajouté au centre du diplexeur pour en améliorer ’adaptation. La
position et le diamétre de ce cylindre ne sont pas égals aux dimensions optimales d’un
diviseur-combinateur. Ces variables sont donc optimisées dans le but de minimiser le
coefficient de réflexion des deux filtres. Les résultats simulés et mesurés du diplexeur sont
donnés a la figure 6.2. On y constate le méme décalage en fréquence que celui des filtres.
La figure 6.2a illustre I’adaptation aux portes des filtres tandis que la figure 6.2b montre le

niveau d’isolation ainsi que ’adaptation a la troisieme porte. Finalement, nous avons
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raccordé I’antenne a fentes, discutée a la section 4.1, a la troisiéme branche de la jonction

en T. Le circuit final est illustré a la figure 6.3.
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Figure 6.2 : Résultats simulés et mesurés du diplexeur : a) adaptation des portes 1 et 2,
b) adaptation de la porte 3 et isolation entre les portes 1 et 2
Les résultats simulés et mesurés sont illustrés a la figure 6.4. L’adaptation des portes
d’entrées est supérieure & -14 dB et I'isolation minimale obtenue est de 22 dB. Cette

valeur n’est toutefois pas suffisante pour un systéme de communication bidirectionnel.
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Dans cette situation, la puissance a la sortie de I’amplificateur de puissance sature

I’amplificateur faible bruit.

Figure 6.3 : Photographie du diplexeur couplé & I’antenne a fentes

La technique classique utilisée pour obtenir une meilleure isolation consiste a augmenter
I’ordre des filtres. Dans notre cas, deux cavités pourraient étre cascadées, ce qui créerait
un filtre d’ordre quatre avec deux poéles. Par contre, cette modification entrainerait
plusieurs inconvénients. Premiérement, les pertes d’insertion seraient considérablement
augmentées. Avec un facteur de qualité de 500 et une largeur de bande de 1 %, un filtre
d’ordre deux adapté a -20 dB posséde 2.1 dB de pertes. Un filtre d’ordre quatre en
possede 5.0, et un filtre d’ordre six, 8.3. Ces pertes deviennent rapidement excessives. Il

serait donc intéressant de garder ’ordre des filtres le plus bas possible, et d’augmenter
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I’isolation. De plus, I’accroissement de 1’ordre des filtres entraine celle de la sensibilité de
la structure. La conception d’un filtre d’ordre six avec une largeur de bande de 1 %
requiert une précision de construction de l'ordre du micrométre. C’est pourquoi, en
industrie, il est impératif d’ajuster manuellement tous les filtres d’ordre élevé. Afin de

contourner ce probléme, nous avons étudi¢ une topologie alternative qui sera présentée a

la section suivante.
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Figure 6.4 : Résultats simulés et mesurés de la structure montrée a la figure 6.3 :
a) adaptation des portes d’entrées, b) isolation entre les portes d’entrées
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Au cours de la conception de ce module, chaque filtre a €té construit trois fois. Une
premiére fois pour les tester seuls, une seconde fois pour vérifier le diplexeur et une
troisiéme fois pour mesurer le module complet. Ces étapes nous ont permis de vérifier la
répétitivité du procédé de fabrication. Les coefficients de réflexion de chacune des
mesures sont donnés a la figure 6.5. Nous constatons que la répétitivité du procédé mis au
point au laboratoire Poly-GRAMES est excellente. En effet, la bande passante de chaque

filtre est centrée a la méme fréquence.
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Figure 6.5 : Comparaison du coefficient d’adaptation des trois structures construites

6.1.2 Antennes jumelles rattachées a deux filtres

Dans cette section, nous présentons les résultats de nos travaux portant sur I’utilisation
d’antennes jumelles dans le but d’augmenter I’isolation entre les canaux d’un systéme
bidirectionnel. Des antennes auto-isolantes (self-diplexing) ont déja été proposées pour

réduire le niveau de réjection requis des filtres (Rammos et Roederer 1990; Chujo,
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Rujise, Nakano, Arai et Goto 1991). Ces antennes imprimées permettent d’obtenir une
isolation allant jusqu’a 50 dB (Iwasaki, Nakajima et Suzuki 1995). Par contre, les
topologies proposées n’offrent pas de flexibilité de conception en ce qui a trait a

’ajustement du gain et au faconnement du faisceau.

Les antennes jumelles sont utilisées depuis longtemps dans les applications radars. Cette
technique fournit toute la flexibilité requise pour varier le gain et le faisceau de
I’antenne. Les antennes a fentes sont particuli¢rement bien adaptées a cette application
(Hirokawa et Ando 1998). Cependant, cette technique est généralement évitée dans la
conception de systémes bidirectionnels, puisqu’elle fait augmenter les cofits de
production. Egalement, 1’isolation entre les canaux de transmission et de réception

devient sensible a I’environnement extérieur.

Avec le GIS, il est possible de produire deux antennes a tres faible cotit. De plus, 1’effet
de ’environnent extérieur en ondes millimétriques est atténué a cause des fortes pertes
de propagation. Ceci fait des antennes jumelles un candidat intéressant pour augmenter

I’isolation.

La topologie des antennes que nous concevons est illustrée a la figure 6.6. Celles-ci sont
composées d’un réseau de 2x4 éléments uniformément alimentés, placés dans un GIS a
onde stationnaire. Nous employons une jonction en Y pour combiner les deux guides.
Finalement, les circuits sont mesurés grace a des transitions coplanaires. Nous avons

congu les antennes sur un substrat de 0.762 mm d’épaisseur avec &, =2.94 . Le diameétre
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des cylindres composant les murs du GIS sont de 0.7 mm. Les parametres des antennes
sont optimisés afin d’obtenir les performances désirées. Pour accélérer I’ optimisation, le
GIS est remplacé par son modéle équivalent en guide rectangulaire. Les dimensions
finales des deux structures sont données au tableau 6.1.

metalisation  Cldielectrique

e cylindres metalliques

court-circuit GIS | diviseur de puissance GIS

réseau a fentes 2x4 transition coplanaire

Figure 6.6 : Topologie de chaque antenne pour 1’étage frontal passif

Tableau 6.1 : Dimensions des antennes optimisées

Dimensions 27.5-27.7 GHz 28.0-28.2 GHz
Longueur des fentes (mm) 3.2995 3.1801
Largeur des fentes (mm) 0.5080 0.5080
Ecart des fentes (mm) 0.2743 0.2972
Distance entre les fentes (mm) 4.0767 3.9599

Les coefficients de réflexion simulés et mesurés des deux antennes sont donnés a la

figure 6.7. Le décalage entre les mesures et les simulations est aussi causé par la
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tolérance sur la valeur de la permittivité. 1. adaptation reste cependant inférieure a -16

dB dans les bandes d’intéréts de chaque antenne.

b)

-40 ‘ : : : ‘ ‘
26 265 27 275 28 285 29 295 30

Fréquence - (GHz)
Figure 6.7 : Coefficient de réflexion des deux antennes a fentes : a) antenne couvrant la
bande 27.5-27.7 GHz, b) antenne couvrant la bande 28.0-28.2 GHz
Le patron de radiation dans le plan H de chacune des antennes est donné a la figure 6.8.
La radiation est maximale a 0°, car il s’agit d’une antenne a rayonnement transversal.
De plus, I’énergie radiée diminue prés du plan métallique. La différence entre le niveau
des lobes secondaires provient du montage de mesure qui interfére légerement avec le

champ rayonné.
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Figure 6.8 : Patron de radiation des deux antennes a fentes

Le patron de radiation d’une fente dans un plan de masse est donné par

cos(%sinmin&j
—————=. 6.1)
1-sin” ¢sin” 8

F(6,¢)=singcosé

Ce patron présente un nul & § =x/2 pour tout angle ¢. Il est bien connu que deux

fentes possedent un couplage mutuel minimal lorsqu’elles sont situées sur le méme axe
longitudinal. Similairement, 1’isolation entre les deux antennes a fentes est maximale
lorsque celles-ci sont placées le long du méme axe. Nous avons donc placé les deux
antennes bout a bout, puis mesuré 1’isolation. Le banc de mesure est illustré a la figure
6.9 et le résultat des mesures est donné a la figure 6.10. Celle-ci est inférieure a -48 dB

dans la bande de 26 a 30 GHz.
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Figure 6.9 : Montage de mesure de 1’isolation entre les deux antennes
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Figure 6.10 : Isolation mesurée a partir du montage de la figure 6.9

L’isolation d’un systéme comportant deux antennes est sensible a son environnement.
Cependant, cette sensibilit¢ diminue lorsque la fréquence augmente. En ondes
millimétriques, une courte distance est nécessaire pour atténuer les effets des obstacles.
Nous avons mesuré l’isolation entre les deux antennes en présence d’une plaque
métallique de 1 m* placées dans le plan x-y, directement au-dessus des antennes. Le

couplage, pour 3 distances, est donné a la Figure 6.11. A partir de 2 m, I’isolation n’est
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pratiquement plus affectée par la présence de la plaque.
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Figure 6.11 : Isolation mesurée en présence d’un réflecteur métallique de 1 m?

Nous avons ensuite con¢u deux filtres d’ordre deux avec un pdle et utilisé des transitions
coplanaires pour mesurer les circuits. Les résultats simulés et mesurés des deux filtres sont
présentés a la figure 6.12. Le méme décalage en fréquence est présent, et provient ici aussi
de la variation de la permittivité.

Nous avons ensuite intégré les filtres aux antennes. Le coefficient de réflexion de chaque
module est donné a la figure 6.13. L’isolation mesurée entre les deux structures placées
bout & bout est illustrée a la figure 6.14. Le niveau de bruit de fond apparait aussi dans
cette figure. Nous obtenons une isolation supérieure a 60 dB sur toute la bande. Cette
méthode permet de réduire fortement les contraintes sur les filtres tout en procurant une

excellente isolation. Lorsque nous employons des filtres d’ordre deux, nous obtenons
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60 dB d’isolation avec les antennes jumelles, comparativement a 22 dB, avec un

diplexeur.
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Figure 6.12 : Résultats simulés et mesurés des filtres bimodes

Les antennes jumelles ouvrent la voie a la production de masse, sans ajustement manuel,

d’étages frontals passifs en GIS. Le résultats que nous avons obtenus se comparent

avantageusement a ce qui se fait dans I’industrie.
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Figure 6.13 : Coefficient de réflexion des antennes intégrées aux filtres : le module 1
couvre la bande de 27.5 4 27.7 GHz et le module 2 couvre la bande de 28.0 4 28.2 GHz
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Figure 6.14 : Isolation des antennes intégrées avec les filtres
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6.2 Intégration des amplificateurs et des mélangeurs

Un travail portant sur ’intégration des amplificateurs a été effectué sous ma supervision
par Pietro Ferraris, un étudiant Italien en stage au Poly-GRAMES. Ses travaux ont fait

1’objet d’un mémoire (Ferraris 2003).

Gréace aux transitions coplanaires, les amplificateurs et les mélangeurs peuvent étre
intégrés directement sur le circuit. La figure 6.15 illustre I’intégration d’un amplificateur

de puissance distribuée.
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Figure 6.15 : Intégration d’un amplificateur de puissance distribuée

Le GIS est bien adapté a la conception d’amplificateurs de puissance distribuées. Les
diviseurs de puissance abordés a la section 5.4 permettent de partager la puissance entre

plusieurs amplificateurs. De plus, avec des composants pour montage en surface, les



163

amplificateurs et les mélangeurs peuvent étre soudés directement sur le support
diélectrique. Cette intégration sur une seule couche est rendue possible grace aux
transitions coplanaires qui donnent accés au plan de masse situé¢ du méme coté que la ligne

de signal.
6.3 Intégration de ’oscillateur

Des travaux portant sur un oscillateur en GIS ont €té réalisés par Cassivi et Wu (2003). La
topologie proposée est basée sur un oscillateur a rétroaction utilisant une cavité en GIS.
Cette dernieére sert de sélecteur de fréquence. L’oscillateur est stabilisé en fréquence avec
une injection de signal. Une trés bonne stabilité en température est rapportée par Mojica,
Cassivi et Wu (2004). Cette topologie simple est donc bien adaptée a I'intégration d’un

systeme.
6.4 Topologie proposée pour I’intégration de ’interface

Les circuits présentés dans les chapitres précédents sont suffisants pour concevoir un
systtme de communication bidirectionnel. Nous proposons, a la figure 6.16, un schéma
complet de la topologie finale d’un syst¢tme en ondes millimétriques couplé au réseau
fibre optique. Le systéme emploie deux antennes réseau a fentes, deux filtres bimodes, des
transitions de GIS & lignes coplanaires, un amplificateur de puissance distribué, un

amplificateur faible bruit, deux mélangeurs et un oscillateur avec cavité en GIS.
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Le schéma de la figure 6.16 ne montre que les principaux sous-systemes. Nous pouvons
néanmois y déceler plusieurs avantages. Tous les composants du systéme s’integrent
facilement au GIS. Nous obtenons donc une véritable solution a faible colt pour réaliser
des émetteurs-récepteurs sur une seule couche di€lectrique. De plus, cette architecture
n’est pas sensible aux tolérances de production, car 'ordre des filtres est basse.
Finalement, elle permet d’exploiter les deux cotés du substrat. En effet, les fentes des
antennes sont réalisées du coté opposé a celui des transitions coplanaires et des
amplificateurs. Le couplage parasite entre ’antenne et les circuits actifs est alors

totalement supprimé.

Transition Filtre Antenne Antenne | Filtre Transition;
coplanaire| » bimode | » a fentes afentes —»  pimode | > coplanaire
section 2.4 section 3.3 section 4.1 section 4.1 ‘ section 3.3 section 2.4
x |
| Amplifi Y
i . ) : mplificateur
Amp llﬁcateur Melangeur Oscillateur Melangeur | £ 4 1 ;
de puissance < section 6.2 section 6.3 section6.2 [ | aible bruit
section 6.2 ’ ' | T section 6.2
. | |
S A
Photo- L
detecteur aser
Fibre optique Fibre optique

Figure 6.16 : Schéma complet de I’interface finale
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CONCLUSIONS ET TRAVAUX FUTURS

Les systétmes de communication fonctionnant en ondes millimétriques sont voués a un
brillant avenir. IIs permettront aux usagers de bénéficier d’une liaison sans fil 4 haut débit.
Ces réseaux changeront notre fagon d’interagir avec 1’information et créeront de nouvelles
applications disponibles partout et en tout temps. Mais avant de faire 'objet d’une
production de masse, ils ont encore du chemin & parcourir. Les connaissances sont
acquises, la technologie est disponible, il ne reste qu’ad diminuer les colts de leur

implantation.

C’est dans cet optique que nous avons proposé une nouvelle plate-forme d’intégration
basée sur le Guide Intégré au Substrat (GIS). Cette technique originale est une véritable
solution a faible cout pour 1’assemblage de systemes complets fonctionnant en ondes
millimétriques. Nos travaux, qui ont générés 17 articles et actes de conférences jusqu’a

présent, ont favorisé I’essor de cette technique d’intégration.

Dans un premier temps, nos recherches nous ont poussés a étudier la propagation des
ondes électromagnétiques dans le GIS. Cette étape est primordiale, car elle permet de
caractériser le comportement du GIS pour ensuite I'utiliser dans la conception de
composants. En répertoriant les différentes techniques utilisées pour calculer la constante
de propagation complexe, nous avons décelé une lacune : il n’existait pas de technique
rapide et précise pour calculer la constante de propagation de ce guide. Cet état de fait a

entravé le développement du GIS, puisqu’il était impossible d’extraire facilement des
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régles de conception simples et cohérentes. Les techniques proposées utilisaient soit des
simulations a ondes complétes, méthode précise mais fastidieuse, soit des approximations
qui réduisaient de fagon significative la précision des résultats. Pour notre part, nous avons
développé une méthode combinant la méthode des moments avec le concept d’impédance
de surface. Nous I’avons ensuite solutionnée en appliquant la technique de résonance
transversale. Cette méthode s’est révélée rapide et précise. Elle nous a ainsi permis
d’améliorer notre compréhension des caractéristiques du GIS et d’en dégager des régles de
conception. Plus particuliérement, nous avons mis en €évidence une région d’intérét, en
fonction des dimensions du GIS, destinée & la conception de composants. Cette région est
définie par les dimensions permettant d’obtenir un GIS sans bandes interdites, sans pertes
significatives, réalisable physiquement, et le moins perforé possible. Grace a notre
technique d’analyse rapide, nous avons pu vérifier les différentes équations analytiques
proposées jusqu’a présent. Nous en sommes venus a la conclusion qu’il y a de grands
écarts entre ces équations et la réalité. Nous avons aussi mis en €vidence certaines idées

erronées concernant le comportement du GIS.

Nous nous sommes ensuite intéressés a 1’excitation de ce guide périodique. L’objectif
premier était bien évidemment de mesurer nos composants en GIS. Toutefois, cette étape
de notre recherche sous-tendait un but beaucoup plus important : créer une plate-forme
d’intégration réellement fonctionnelle. Pour ce faire, I'intégration des composants actifs
doit étre aisée. Il est donc essentiel d’employer des transitions planaires fiables et

efficaces. La transition microruban que nous avons proposée rencontre ces deux objectifs.
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Non seulement elle couvre I’ensemble de la bande passante du GIS, mais elle est trés peu
sensible aux erreurs de construction. Ceci en fait un candidat de choix pour mesurer les
composants en GIS. La mesure de ’ensemble de la bande du GIS permet de vérifier le bon
fonctionnement du circuit manufacturé et de lui apporter les corrections nécessaires. En
fait, cette transition a contribué significativement a 1’essor du GIS. Plusieurs groupes de
recherche 1’ont adoptée pour faire leurs mesures. 1. article que nous avons publié sur cette
transition a notamment été référencé plus de 30 fois au cours des quatre derniéres années.
Par contre, cette transition ne permet pas de sélectionner librement 1’épaisseur de substrat
utilisé. En effet, si le but est de réaliser des lignes de transmission de 50 Q et de
minimiser les pertes par radiation, 1’épaisseur ne doit pas excéder une valeur limite. Pour
contourner ce probléme, nous avons étudié deux types de transitions coplanaires : 1’une
utilisant une sonde de tension et 1’autre, une sonde de courant. Cette derniére s’est avérée
la plus efficace des deux. Nous avons développé une méthode analytique permettant de
calculer les dimensions optimales de la ligne coplanaire, du GIS et de la sonde de courant.
L’ajustement final, relativement rapide, se fait avec un simulateur & ondes complétes.
Cette transition, bien qu’elle fournisse une largeur de bande quatre fois inférieure a la
transition microruban, est idéale pour notre plate-forme d’intégration. En employant des
lignes coplanaires, nous pouvons augmenter 1’épaisseur du substrat et réduire les pertes
dans le GIS. De plus, I'intégration des composants actifs est facilitée, car cette ligne est

réellement planaire.
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Les guides rectangulaires sont particuliérement utiles dans la conception de filtres passe-
bande. Nous avons donc étudié la conception de filtres en GIS, parce que ces composants
sont nécessaires a tout systéme de communication. Premiérement, la méthode classique de
conception de filtres a cylindres inductifs a ¢été appliquée aux GIS. Cette méthode de
synthése permet de concevoir des filtres de types Butterworth et Tchebyshev. Elle ne
permet toutefois pas d’intégrer des péles a des fréquences finies. Pour combler ce manque,
nous avons répertorié les techniques applicables au GIS pour synthétiser des filtres de type
Tchebyshev généralisé. Cinq différentes techniques furent misent en évidence et 1’une
d’elle, le filtre bimode, fut étudiée plus en profondeur. La méthode de raccordement
modale combinée a une méthode d’optimisation et & une méthode numérique a ondes
complétes nous a permis de concevoir ce type de filtre. Néanmois, la technique proposée
n’est pas assez efficace pour calculer les dimensions de filtres d’ordre élevé. Nous
discuterons d’une méthode qui permettrait d’accélérer la conception dans la section

portant sur les travaux futurs.

Nous nous sommes ensuite tournés vers la conception d’antennes en GIS et nous avons
abordé briévement le réseau a fentes. Méme si ce type d’antenne est trés bien adaptée au
GIS, il nécessitera une analyse plus approfondie si ’on veut développer une méthode de
conception permettant de varier I’angle et la forme du faisceau. Par contre, nous avons
étudié I’antenne a ondes de fuite plus en profondeur. Nous avons établi une méthode
d’analyse utilisant la technique de résonance transversale. Malheureusement, cette

topologie s’est avérée tres limitée. En effet, il est impossible de concevoir un antenne a
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une fréquence supérieur a 1.4 f avec les substrats disponibles sur le marché. Si cette

limite est dépassée, la constante d’atténuation et 1’efficacité de 1’antenne décroissent

significativement. De plus, le patron de radiation perd toute sa directivité.

Nos travaux nous ont poussés a analyser plusieurs circuits passifs tels que les coupleurs,
les diviseurs de puissance et les coudes. Ces résultats nous ont permis de faire plusieurs
observations. Premiérement, nous avons prouvé que les procédés de fabrication
disponibles au laboratoire Poly-GRAMES sont suffisament précis pour construire des
circuits fonctionnant en ondes millimétriques. Deuxiémement, la valeur de la permittivité
des substrats, spécific¢e & 10 GHz, n’est pas représentative de la valeur des substrat en
ondes millimétriques. Finalement, les procédés de fabrication n’introduisent pas

d’asymétries majeures qui pourraient exciter les modes 7E,,, et 7M.

En combinant les différents circuits congus, nous avons ¢té en mesure de construire deux
différentes topologies d’étage frontal passif. La premicre utilisé un diplexeur combiné a
une antenne a fentes tandis que la deuxieme utilise des antennes jumelles avec deux filtres
bimodes. La deuxiéme topologie s’est avérée la plus intéressante. Elle permet en effet
d’obtenir plus de 60 dB d’isolation avec deux filtres d’ordre deux. De plus, elle réduit
significativement les contraintes sur les filtres. Il est ainsi possible d’intégrer les filtres
dans la plate-forme d’intégration sans avoir recours a des ajustements manuels. Les
circuits actifs tels que I’amplificateur de puissance, I’amplificateur faible bruit, les

mélangeurs et 1’oscillateur peuvent alors étre assemblés directement sur les lignes
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coplanaires grace a des composants de montage en surface. Nous obtenons finalement une
véritable solution a faible colt pour réaliser des systtmes de communication

bidirectionnels sur une seule couche diélectrique.

TRAVAUX FUTURS

Notre premiére suggestion concerne la conception d’antennes a fentes. 1.’ inefficacité de la
conception de ces composants nous pousse a croire qu’elle devrait étre améliorée. Dans un
premier temps, les fentes devraient étre modélisées par un circuit en 7. De plus, il serait
intéressant de vérifier si le circuit équivalent des fentes dans un GIS peut étre modélisé de
fagon paramétrique. Dans I’affirmative, ’analyse d’un large réseau, négligence faite des
couplages parasites, ne prendrait que quelques secondes si les fentes étaient paramétrisées.
Le concept d’admittance active permettrait de prendre en compte le couplage mutuel des
fentes ainsi que le couplage des modes d’ordre supérieur. De cette fagon, la tension sur
chaque élément du réseau serait connue. Il serait donc possible d’effectuer une excitation
complexe de chaque élément (en phase et en amplitude) pour former le faisceau de

I’antenne.

Une deuxieme suggestion se rapporte a la conception de filtres bimodes. La méthode que
nous avons proposée requiert plusieurs étapes. Il faut premiérement calculer les
dimensions du filtre en guide rectangulaire, puis transférer ces valeurs pour obtenir un GIS
et enfin faire I’ajustement final a ’aide d’un simulateur & ondes compleétes. Il serait

possible de réduire ce processus a une seule étape grice a la méthode des moments.
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Lorsque le GIS posséde des pertes négligeables, il peut étre placé a I’intérieur d’un guide
rectangulaire plus large sans changer le comportement du mode supporté par le GIS.
L’utilisation d’une discrétisation spatiale du courant de chaque cylindre rend possible le
calcule de la matrice [S] des modes se propageant a I’intérieur d’un guide rectangulaire.
En effet, la fonction de Green d’un courant filamentaire dans un guide rectangulaire est
bien connue. Le systéme peut alors étre résolu de fagon matricielle. A ce point, la solution
est donnée sous la forme de modes dans le guide rectangulaire. Il serait possible de la
réécrire sous la forme de modes dans le GIS avec la méthode de raccordement modale
appliquée a un saut dans le plan H dont la largeur serait égale a la largeur équivalente du
GIS. La technique d’optimisation pourrait alors étre appliquée directement pour obtenir les

dimensions finales du filtre en une seule étape.

Comme nous ’avons constaté tout au long de nos travaux, la valeur de la permittivité des
substrats commerciaux en ondes millimétriques n’est pas égale a la valeur fournie par le
fabricant a 10 GHz. 1l est donc nécessaire d’itérer le processus conception-construction
avant d’obtenir le résultat souhaité. Il serait intéressant de posséder une technique de
mesure de la permittivité en ondes millimétrique. Etant donné que de plus en plus de
recherches se font dans ces bandes de fréquences, une technique de mesures deviendrait

rapidement une valeur ajoutée.

Finalement, notre derniére suggestion, mais non la moindre, serait de continuer a valoriser

les travaux entrepris par notre programme de recherche en développant un systéme de
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communication bidirectionnel complétement intégré en GIS. Cette étape illustrerait le

plein potentiel de la plate-forme d’intégration que nous avons proposée.
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