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Résumé de la these

Les exigences de la compatibilité électromagnétique (CEM) pour les circuits microondes sont de plus
en plus séveres et imposent aux industriels de nouvelles contraintes de conception. Afin de réaliser des
circuits électroniques plus denses et plus performants, il s’agit d’une part, a faire cohabiter plusieurs types de
composants sur des surfaces plus petites et, de surcroit, fonctionnant & des fréquences de plus en plus
¢levées. D’autre part, il est intéressant de développer des modéles capables de protéger ces composants contre
les effets des agressions électromagnétiques. Cependant, cette cohabitation pourrait générer des probléemes de
CEM. Ainsi, le spectre électromagnétique prépondérant et diversifié engendre le dysfonctionnement voir la
détérioration des circuits électroniques avoisinant. De plus, les circuits électroniques microondes deviennent
de plus en plus rapides a cause des bandes de fréquences de plus en plus élargies. L’analyse fréquentielle
seule ne peut répondre a un certain nombre d’interrogations dans ces circuits. Une analyse temporelle

devient nécessaire pour résoudre et répondre a toutes les problématiques avec une haute précision.

Dans cette perspective, les travaux présentés dans ce mémoire s’inscrit dans le cadre des études en
compatibilité électromagnétique CEM des circuits électroniques microondes non linéaires complexes. Ils
abordent la problématique de la CEM des circuits microondes au travers de la modélisation des champs
électromagnétiques incidents sur une large bande de fréquence, ainsi que certains effets liés a I’apparition de
tensions de couplage. L’objectif est donc d’étudier théoriquement et expérimentalement, I’influence des
ondes électromagnétiques externes sur des circuits et des composants utilisés dans le domaine des
microondes. La méthode de calcul adoptée est la différence finie dans le domaine temporel (FDTD) pour ses
performances indiscutables dans ce domaine. La validation des modeles proposés est effectuée a travers des
mesures expérimentales réalisées dans la cellule GTEM (Giga Hertz Transverse Electromagnetic) mais aussi
par le logiciel commercial PSpice (Cadence 16.6).

Mots clés : Compatibilité électromagnétique (CEM), Circuits microondes, couplage électromagnétique,
Onde plane, champ proche, Finite Difference in the Time Domain (FDTD), MESFET.
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The requirements of the electromagnetic compatibility (EMC) for the microwave
circuits are more and more severe and impose on the industrialists new design constraints. In
order to achieve denser and more efficient electronic circuits, the industrialists aim, on the one
hand, to coexist several types of components on smaller surfaces and operating at increasingly
higher frequencies. On the other hand, they want to develop models able to protect these
components against the effects of electromagnetic aggression. However, this cohabitation
could generate EMC issues. Thus, the preponderant and diversified electromagnetic spectrum
causes malfunction or deterioration of the neighboring electronic circuits. In addition, the
microwave electronic circuits are becoming ever and ever faster because of increasingly wide
frequency bands. Frequency analysis alone cannot answer a certain number of questions in
these circuits. A time analysis becomes necessary to solve and answer all the problems with a

high accuracy.

In this perspective, the work presented in this thesis is part of the EMC studies of
complex non-linear microwave electronic circuits. They address the problem of EMC of
microwave circuits through the modeling of electromagnetic fields incident over a wide
frequency band, as well as some effects related to the appearance of coupling voltages. The
objective is to study theoretically and experimentally the influence of external
electromagnetic waves on circuits and components used in the microwave field. The method
of calculation adopted is finite difference in the time domain (FDTD) for its evident
performance in this field. The validation of the proposed models is carried out through
experimental measurements carried out in the GTEM cell (Giga Hertz Transverse

Electromagnetic) but also by the commercial software PSpice (Cadence 16.6).

Key words: Electromagnetic compatibility (EMC), Microwave circuits, Electromagnetic
coupling, Plane wave, Near field, Finite Difference in the Time Domain (FDTD), MESFET.



Les exigences de la compatibilité électromagnétique (CEM) pour les circuits
microondes sont de plus en plus sévéeres et imposent aux industriels de nouvelles contraintes
de conception. Afin de réaliser des circuits électroniques plus denses et plus performants, il
s’agit d’une part, a faire cohabiter plusieurs types de composants sur des surfaces plus petites,
fonctionnant & des fréquences de plus en plus élevées. D’autre part, il est intéressant de
développer des modeles capables de protéger ces composants contre les effets des agressions
électromagnétiques. Cependant, cette cohabitation pourrait générer des problemes de CEM.
Ainsi, le spectre électromagnétique prépondérant et diversifié engendre le dysfonctionnement
voir la détérioration des circuits électroniques avoisinant. De plus, les circuits électroniques
microondes deviennent de plus en plus rapides a cause des bandes de fréquences de plus en
plus élargies. L’analyse fréquentielle seule ne peut répondre a un certain nombre
d’interrogations dans ces circuits. Une analyse temporelle devient nécessaire pour résoudre et

répondre a toutes les problématiques avec une haute précision.

Dans cette perspective, les travaux présentés dans ce mémoire s’inscrit dans le cadre des
études en compatibilité électromagnétique CEM des circuits électroniques microondes non
linéaires complexes. lls abordent la problématique de la CEM des circuits microondes au
travers de la modélisation des champs électromagnétiques incidents sur une large bande de
fréquence, ainsi que certains effets liés a ’apparition de tensions de couplage. L’objectif est
donc d’étudier théoriquement et expérimentalement, 1’influence des ondes électromagnétiques
externes sur des circuits et des composants utilisés dans le domaine des microondes. La
méthode de calcul adoptée est la différence finie dans le domaine temporel (FDTD) pour ses
performances indiscutables dans ce domaine. La validation des modéles proposés est
effectuée a travers des mesures expérimentales réalisees dans la cellule GTEM (Giga Hertz
Transverse Electromagnetic) mais aussi par le logiciel commercial PSpice (Cadence 16.6).

Mots clés : Compatibilité électromagnétique(CEM), Circuits microondes, couplage
électromagnétique, Onde plane, champ proche, Finite Difference in the Time Domain
(FDTD), MESFET.
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Introduction Générale

Probléematique

De nos jours, les applications microondes sont devenues indispensables au niveau
mondial. Ces applications, que ce soit dans le domaine civil ou militaire, doivent avoir une
slreté de fonctionnement approuvee, notamment ceux utilisées en électromagnétisme.
Cependant, les circuits ¢lectroniques complexes au coeur de ces systémes voient leur seuil de
susceptibilité  électromagnétique diminue [1]. En plus, les sources d’agression
électromagnétique responsables de la détérioration voire du dysfonctionnement de ces
circuits, sont de plus en plus nombreuses. Certaines sont naturelles comme la foudre, le bruit
thermique terrestre et les decharges électrostatiques, d’autres beaucoup plus nombreuses, sont
d’origine humaine et peuvent étre non intentionnelles ou intentionnelles. La plupart des

sources de rayonnement non intentionnelles sont dans le domaine des microondes (Figure 1).

Radiofréquences
K D
Microondes
)'° ) 10 km 1 m i1mm
30 kHz 300 MHz 300 GHz .

Figure 1: Bande de fréquences microondes

Les sources intentionnelles sont principalement utilisées par I’armée et sont congues
pour des applications dans la guerre stratégique et tactique de I’information. Grice a
I’avancée technologique dans le domaine des hyperfréquences, elles sont capables d’émettre

des signaux de fortes puissances [2].
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Figure 2: Agression des systemes par une source de forte puissance

Par ailleurs, un systtme microondes comprend généralement a la fois des circuits
opérant en basses fréquences et d’autres fonctionnant en hautes fréquences. Ainsi, lors de
I’émission de signaux d’agression dans la bande microondes, le systéme est a la fois perturbé
hors bande pour les circuits BF et dans sa bande de fonctionnement pour les circuits HF. De
plus, les fréquences de 1’ordre du gigahertz sont particulierement néfastes pour ces systemes
de par leurs longueurs d’onde. Elles sont susceptibles de générer des phénomenes de
résonances sur les pistes des circuits imprimés, voire sur les pistes des circuits intégrés,

augmentant ainsi les risques qu’ils soient perturbés.

Pour cela, la compatibilité électromagnétique (CEM) d’un systeme hyperfréquences doit
étre assurée pour fonctionner dans son environnement électromagnétiqgue de facgon
satisfaisante et éviter toutes perturbations. Depuis de nombreuses années, les problémes liés a
la CEM des systemes et des circuits électroniques sont au cceur des préoccupations des
industriels. L’approvisionnement d’un bon fonctionnement de ces composants devient une
nécessité a tous les niveaux. En effet, ’augmentation de 1’intégration des fonctions logiques
au sein d’un méme composant conduit a I’accroissement des émissions parasites. En outre, la
réduction des tensions d’alimentation et I’augmentation des fréquences de fonctionnement
impactent négativement les niveaux de susceptibilitt face aux perturbations

électromagnétiques.



Contexte et Contributions de la thése

Nos travaux se situent dans le cadre des recherches en compatibilité électromagnétique.
D’une part, ils portent sur le développement des algorithmes de simulation dans le domaine
temporel, pour la modélisation des couplages électromagnétiques entre les lignes de
transmission multiconducteurs et des circuits électroniques non linéaires complexes. D’autre
part, ils visent a valider ces algorithmes dans des bancs de mesure hyperfréquences. Les
travaux menés sont principalement organisés autour de I’étude de I’influence de I’agression

électromagnétique sur des circuits et des composants utilisés par le grand public.

Dans ce travail de thése, nous nous sommes principalement intéressés a 1’étude
temporelle du comportement électromagnétique, des circuits composés par des lignes
microstrip multiconducteurs terminées par des MESFETS et des diodes, face a une agression

électromagnétique externe [3], [4]

Nous avons ensuite validé les codes FDTD implémentés sur Matlab par des mesures
effectuées dans une cellule GTEM, afin de caractériser le champ électromagnétique généré a
I’intérieur. Le but est d’expliquer, voire prévoir I’effet d’un signal d’agression en champ

proche sur un circuit complexe.[5]
Organisation du document

Le premier chapitre de ce manuscrit présente des notions générales relatives a la
compatibilité électromagnétique ainsi que les méthodes d’étude associées. Ainsi, a travers une
étude bibliographique des composants microondes, ce chapitre introduit les différents aspects
du couplage électromagnétique, plus particulierement entre les ondes externes et les circuits
électroniques. Nous présentons également les différentes techniques et outils d’étude de
couplage électromagnétique en mettant en évidence 1’avantage d’une analyse temporelle,

laquelle nous intéresse directement.

Le deuxiéme chapitre expose la description de la méthode numérique adoptée, qui est la
FDTD. Nous développons cette méthode pour 1’étude du couplage entre les ondes externes et
des applications simples des circuits microondes, constituées par des lignes de transmission

simples, chargées par des eléments linéaires, non linéaires et non linéaires complexes,



exemple de transistor MESFET en régime grand signal. Enfin, les résultats obtenus par nos

algorithmes FDTD et ceux du logiciel PSpice sont exposes.

Le dernier chapitre est au cceur de la problématique de la thése. Il concerne 1’étude de
susceptibilité des circuits électroniques non linéaires complexes. Les circuits sont des lignes
de transmissions multiconducteurs chargées par des MESFETSs et des diodes, fonctionnant
dans le domaine hyperfréquence. Dans un premier temps nous étudierons theéoriquement la
susceptibilité electromagnétique du circuit, puis dans un deuxiéme temps nous étudierons
expérimentalement la susceptibilité du circuit face & une agression électromagnétique. Le but
est d’expliquer, voire prévoir ’effet d’un signal d’agression sur un circuit complexe
connaissant 1’effet sur chaque composant le constituant. Cette étude sera validée grace a la

corrélation des résultats des mesures et simulations.
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1. Introduction

Avant d’aborder les trois chapitres suivants nos contributions méthodologiques, nous
consacrons ce chapitre a des rappels sur la compatibilité électromagnétique des circuits
électroniques. Nous commengons dans un premier temps par citer les sources des
perturbations externes qui peuvent étre naturelles ou artificielles. Nous remémorons ensuite
les différents types des lignes de transmission et leurs caractéristiques. Nous évoquons les
méthodes qui existent dans la littérature pour résoudre les équations différentielles ainsi que
modéliser mathématiquement une agression électromagnétique, cela va nous permettre de
choisir la méthode convenable pour notre étude. Nous passons ensuite aux dispositifs
électroniques mettant en ceuvre des signaux microondes qu’on peut trouver sur des systémes
grand public tels que les satellites, les télécommunications sans fil ou encore les systemes
radars. Enfin, nous terminons ce chapitre par une description succincte des outils de
simulations et de mesures utilisés pour comparer les résultats de nos simulations utilisant
I’algorithme FDTD. En conclusion, cet état de 1’art va nous permettre de bien situer et bien

cerner I’objectif et le cadre de ce travail de thése.

2. Sources des perturbations externes

2.1 Comptabilité électromagnétique des circuits électroniques

La compatibilité¢ électromagnétique (CEM) est déterminée comme "I’aptitude d’un
dispositif, d’un appareil ou d’un systtme a fonctionner dans son environnement
électromagnétique de facon satisfaisante et sans produire lui-méme des perturbations
électromagnétiques intolérables pour d’autres équipements qui se trouvent dans cet

environnement".

Cette définition fait déduire deux aspects qui regroupent un probléeme CEM, a savoir des
notions d’immunité et d’émission. L’immunité correspond a I’aptitude d’un équipement a
supporter les perturbations électromagnétiques de I’environnement. En méme temps, un
équipement peut aussi produire lui-méme des perturbations électromagnétiques vers
I’environnement, soit 1’émission. Avec ces deux aspects, la figure (1.1) schématise la

décomposition de la problématique CEM en trois étapes.



Immunite

Perturbation —’—’ Couplage —'—’ Victime
g Etapel Etape2 Etape3
Emission :
Source _, Couplage _._, Environnement

Figure 1. 1: Illustration des deux aspects d’un probléeme CEM

2.2 Les sources de perturbations électromagnétiques

Les études de la compatibilité électromagnétique comportent trois types d’étude. Dans
un premier temps, il faut étudier les différentes sources de rayonnement électromagnétique
possibles, ensuite examiner comment s’effectue le couplage entre une onde électromagnétique
externe et un circuit électronique, et finalement analyser 1’impact de cette agression

électromagnétique sur le fonctionnement du circuit électronique.

De nombreuses sources de perturbations électromagnétiques externes sont a 1’origine du
dysfonctionnement de circuits électroniques. Elles peuvent étre d’origine naturelle ou
humaine afin d’assurer des fonctions du quotidien. Parmi ces sources, certaines sont

intentionnelles ou non intentionnelles. Nous en présentons quelques-unes dans le tableau 1.1.

Tableau 1. 1: Principales sources de perturbations électromagnétiques

Sources naturelles Sources artificielles
- Foudre - Communications sans fil
- Décharges électrostatiques (DES) - Radars
- Bruit thermique terrestre - Armes électromagnétiques de fortes
puissances

- Equipements industriels et commerciaux
grand public
- Réseaux électriques haute tension (HT)
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3.1

3. Types de lignes de transmission

Les lignes de transmission représentent le noyau des systemes électroniques, elles ont
toutes pour but d’acheminer l'information sans perturbation ni dégradation de données, c'est a

dire sans trop d'atténuation ou de déformation.

Il existe diverses structures et plusieurs types de lignes de transmission, pour répondre
aux exigences de chaque utilisation. La figure (1.2) représente les types des lignes les plus

répandues dans I’industrie.

i

a) b) ©)

Figure 1. 2: a) Cable coaxial, b) Cable bifilaire, c) Structure planaire
Céable coaxial

Le cable coaxial est le type de ligne de transmission le plus commun. Ce type de ligne
permet de transporter des signaux de toutes les fréquences, selon les dimensions. Il est
généralement constitué d'un conducteur central (Cceur), d'une enveloppe isolante (diélectrique
ou gaine) et d'un conducteur extérieur (tresse, ruban ou tube), le rapport des diameétres des
conducteurs (central et extérieur) étant constant afin de garantir une impédance caractéristique
constante tout au long du cable (50 Q dans le domaine des hyperfréquences). Il existe dans
I'industrie électronique une trés grande variété de cables coaxiaux souples ou semi-rigides et

la plupart font I'objet de spécifications nationales ou internationales.

Ce type de ligne de transmission est utilisé dans le domaine du céblage vidéo,
informatique, de [I'électronique basse fréquence, mais aussi dans le domaine des

hyperfréquences jusqu'a plusieurs dizaines de GigaHertz.
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Gaine Tresse de masse

AR

~ —— -
R e 3

Ll S
Figure 1. 3: Ligne coaxiale

3.2  Cable bifilaire

C’est historiquement le premier type de lignes utilisé¢ pour les liaisons téléphoniques et
télégraphiques. Ses deux fils conducteurs sont maintenus a distance constante par des supports

isolants.

L’affaiblissement de la ligne est faible et permet des liaisons de plusieurs dizaines de
kilométres sans avoir besoin d’amplification. Par contre une seule communication passe par

cette ligne dans ces conditions.

Nous pouvons distinguer trois types de cables bifilaires : Paires droites, paires torsadées

et paire torsadées blindées
3.2.1 Paires droites

Ce type de ligne est constitué de deux conducteurs filaires paralléles et maintenus a
distance constante I'un de l'autre par un isolant. Cependant, il présente des pertes importantes,

grande sensibilité au bruit et bande passante faible.

= Va
& )
S M

Figure 1. 4: Ligne bifilaire (paire droite)
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3.2.2 Paires torsadées

Cette ligne est constituée de deux conducteurs filaires isolés torsadés. Elle est moins
sensible au bruit et permet une atténuation importante. En général elle est tres utilisée pour le

cablage téléphonique et informatique au niveau local.

Figure 1. 5: Ligne bifilaire (paire torsadée)
3.2.3 Paires torsadées blindées

C'est le méme cable que la paire torsadée mais entourée d'une feuille conductrice. Cette
ligne posséde une meilleure immunité au bruit que la paire torsadée simple. Elle est tres

utilisée pour le cablage des réseaux a 10 et 100 Mbits.

Figure 1. 6: Ligne bifilaire (paire torsadée blindée)

3.3  Technologie planaire uniforme et non-uniforme

Dans notre travail, nous nous sommes focalisés sur les technologies planaires
uniformes et non-uniformes qui sont actuellement pratiqguement indispensables dans la
conception des dispositifs électroniques et des circuits passifs en hyperfréquence. La
réalisation de circuits, fonctionnant en hyperfréquence, nécessite cependant 1’étude des
dimensions des lignes, de leur couplage mutuel ou de leur adaptation. Une bonne
connaissance du comportement fréquentiel des lignes de transmission est donc indispensable a
I’étude des circuits hyperfréquences. En effet, 1’utilisation de ces technologies permet de
remedier aux problémes de poids des structures volumiques et d'encombrement. Elles sont
également appréciees pour leur faible colt de réalisation, leur bonne reproductibilité et leur

facilité d’intégration et d'interconnexion avec les autres circuits hyperfréquences.
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Parmi les structures planaires, nous pouvons distinguer quatre grands types de

technologies [6]: tri-plaques, coplanaire, a fente et micro-ruban (microstrip).

&Y ¢z

Tri-plaques Coplanaire

Ligne a fente Micro-ruban

Figure 1. 7: Différentes technologies de lignes de transmission en structure planaire
3.3.1 Ligne tri-plaques (stripline)

Les lignes tri-plaques sont constituées d’un conducteur noyé dans un substrat pris en
sandwich entre deux plans de masse. Ce type de ligne a des pertes les plus faibles, et il est
insensible aux perturbations électromagnétiques. Elles sont bien adaptées aux applications

multicouches et permettent une bonne densité d’intégration des circuits.

Toutefois, ’acces au conducteur est difficile puisqu’il est noyé dans le substrat et par la
suite un contréle visuel du conducteur sera impossible. Par son aspect multicouche et multi

substrat, cette technologie est plus difficile a mettre en ceuvre.

Les striplines sont utilisées dans les circuits pour lesquels les pertes et les perturbations

extérieures sont a minimiser.
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Plan de masse

Figure 1. 8: Ligne tri-plaques (stripline)
3.3.2 Ligne coplanaire

Les lignes coplanaires, dites aussi guides coplanaires et notées CPW (Coplanar
Waveguide), sont constituées par trois rubans métalliques placés sur le méme plan a une
distance constante du substrat diélectrique. Le conducteur central véhicule le signal
microonde. Les deux rubans latéraux servent de plans de masse et sont séparés du signal par

des fentes coplanaires [7], [8].

Ce type de ligne est simple face (conducteur et plan de masse sur la méme face du
substrat) ; cette propriété permet de réaliser le circuit en une seule sérigraphie. L’atout majeur
de ces lignes est leur comportement en fréquence. En effet, les circuits a base de lignes
coplanaires peuvent fonctionner jusqu’a 100 GHz. Donc, elles sont trés utilisées pour des
applications trés hautes fréquences. Cependant, ces lignes présentent un encombrement

relativement important et elles sont mal adaptées aux applications multicouches.

Euban m étallique

Figure 1. 9: Exemple de ligne CPW
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3.3.3 Ligne a fente (slotline)

La ligne a fente est constituée d’une fente dans le plan de masse. Cette ligne convient
aux applications simples et multicouches du fait qu’elle est facile a mettre en ceuvre. En plus,
elle est complémentaire a la ligne microruban dans les applications multicouches. Cependant,
les modéles représentant ce type de ligne restent tres limités. Par ailleurs, elle présente des
pertes par rayonnement importantes et en conséquence elle est plus souvent utilisée comme
source de rayonnement que comme ligne de transmission. Les lignes a fente ne transmettent
pas de signal en statique mais elles peuvent étre utilisées dans une bande de fréquences allant
de I’ordre de 1 GHz a quelques dizaines de GHz.

Ruban métallique
// & Permittivité

& relative

Figure 1. 10: Ligne a fente

3.3.4 Ligne microruban (microstrip)

La structure microruban est constituée d’un conducteur sur une face d’un substrat et
d’un plan de masse sur ’autre face. Etant la plus utilisée, elle est la ligne la mieux modélisée.
Elle est adaptée aux applications multicouches comme aux applications simples couches.
Cette ligne induit, cependant, des pertes par rayonnement plus importantes que celles induites
par la stripline. Elle est utilisée dans un grand champ d’applications, dans les circuits
radiofréquences comme dans les circuits hyperfréquences et dans un domaine d’application

allant de zéro a quelques dizaines de GHz.
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Ruban métallique

Plan de masse

Figure 1. 11: Ligne micro-ruban (microstrip)

Aprés cette présentation des différents types de lignes de transmission, nous avons
choisi de nous orienter vers la structure microstrip [9]. Elle est la plus utilisée pour la
fabrication de circuits hyperfréquences, principalement parce qu’elle s’appréte bien a une
fabrication par procédé photolithographique, et également parce qu’elle permet une

intégration simple des composantes passives et actives par montage en surface.
3.3.5 Hypothese quasi-TEM

Dans le cadre d’une modélisation, I’interface entre 1’air et le diélectrique rend
I’environnement de la ligne microstrip inhomogene. Ainsi, un mode purement transverse
¢lectromagnétique (TEM) n’est pas possible sur ce type de lignes (possible pour des structures
tri-plaques et coaxiale). Toutefois, a des fréquences relativement basses, il est possible de
considérer la ligne comme quasi-TEM [10] et dans ce cas, le modéle électrique suivant peut

étre applique :

R Az L Az

—_ O Az §Gﬂz

Figure 1. 12: Mode¢le électrique d’une cellule élémentaire de ligne quasi-TEM
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Ce type de ligne est caractérisé par son impédance caractéristique qui dépend de
plusieurs paramétres comme sa largeur (w), la permittivité diélectrique relative (&) et
I’épaisseur (h) du substrat sur lequel elle est imprimée. Il est asymétrique, puisque le milieu
au-dessus (air) de la piste est différent de celui au-dessous (substrat), et la majorité des lignes

de champ électrique est concentrée dans le substrat diélectrique.

Dans un mode quasi TEM, I’onde électromagnétique se propage en partie dans le
substrat. Cependant, une partie de 1’onde se propage aussi en surface comme présenté ci-
dessous (Figure 1.13).

Lignesde champ Lignesde champ

électrique E magnétique H

Figure 1. 13: Lignes de champ lorsqu'un signal haute fréquence se propage dans une ligne
microstrip

3.4  Ligne non-uniforme

Actuellement, un grand nombre de techniques font appel a des matériaux inhomogenes
ou des structures non uniformes dans le but d’améliorer les performances des dispositifs
hyperfréquences. La non uniformité ou I’inhomogénéité peuvent apparaitre par exemple dans

les cas suivants [11]-[14]:

- La propagation des ondes électromagnétiques dans I’atmosphére terrestre en tenant
compte du gradient d’indice ou d’ionisation ;

- Les lentilles de Luneberg ;

- Les matériaux stratifiés absorbants ;

- Les fibres optiques a gradient d’indice ;

- Les guides d’ondes rectangulaires remplies de matériaux non homogénes ;

- Des plaques non homogénes a variation exponentielle de permittivité ;
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- Dans la conception des lignes couplées avec une variation de la section S qui sépare

les deux lignes.

La propriété des Lignes de Transmission Non-Uniformes (L.T.N.U) la plus directe est la
compensation ou la minimisation des discontinuités. En effet, la plupart des circuits plaqués
integrent des discontinuités de types différents (circuit-ouvert, court-circuit, fente, sauts

d’impédance, coude a 90°, jonction en T et en croix...).

4. Champ électromagnétique

Toute ligne conductrice sous tension produit un champ électrique dans son voisinage.
Son intensité se mesure en volts par metre (V/m). Contrairement aux champs électriques, les
champs magnétiques n’apparaissent que lors du passage d’un courant électrique dans un

conducteur. Leur intensité se mesure en amperes par métre (A/m) ou en microteslas (uT).

Un champ électromagnétique apparait dés lors que des charges électriques sont en
mouvement. Ce champ résulte de la combinaison de deux ondes qui se propagent (I’une
électrique et 1’autre magnétique). Ces deux champs sont perpendiculaires entre eux (X-Y) et
progressent suivant 1’axe Z. La figure ci-dessous montre la propagation d’une onde

électromagnétique suivant I’axe Z.

Champ électrique oscillantE

| Longueur d’onde A I

»-Z
Distance

Champ magnétique oscillantH
Figure 1. 14: Représentation d’une onde plane

La propagation des ondes électromagnétiques s’effectue a une vitesse, souvent
appelée célerité et qui dépend du milieu considéré. Dans le vide, cette celérite est c, =
310°m/s. Ces ondes sont caractérisées par leur longueur A. 11 s’agit de la distance séparant

deux maxima successifs des champs. En un point donné, ces champs oscillent de maniére
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cyclique avec une période T, qui s’exprime en secondes. La longueur d’onde est donc le

produit de cette période avec la célérité : A = c, T, exprimée en metres (m).

On peut aussi bien caractériser une onde par sa fréquence v, exprimée en Hertz (Hz)

- ,. . 1
et qui n’est autre que I’inverse de la période v = -

4.1 Couplage électromagnétique

Le couplage représente le transfert de perturbations de la source a la victime (Figure
1.15). Ce transfert peut se faire par conduction ou par rayonnement. Le couplage par
conduction se traduit par la transmission des perturbations par des conducteurs électriques
reliant les alimentations, les commandes, les plans de masses métalliques et les mises a
terre... Cependant, le couplage par rayonnement se caractérise par un transfert de
perturbations sans canal conducteur. Ce type correspond a I’interaction d’une onde

électromagnétique avec les lignes de transmissions, les ouvertures dans les blindages....

Par conséquent, le couplage s’effectue par conduction ou par rayonnement selon le

milieu de propagation de I’onde.

Source de Victime de
perturbation Couplage “ perturbation
.

Figure 1. 15: Processus du couplage
4.2 Modes de couplage
4.2.1 Couplage par conduction

Le couplage par conduction est le type de couplage le plus répandu dans le cas des
circuits intégrés. Ceci est di a la multitude des mécanismes qui peuvent favoriser la
propagation de 1’agression électromagnétique entre plusieurs circuits intégrés d’une carte
électronique ou a l’intérieur du circuit lui-méme. Dans ce type de couplage trois modes

existent, le couplage par impédance commune, le mode différentiel et le mode commun.
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+» Couplage par Impédance Commune

Lorsqu’un certain nombre de circuits se partagent une méme partie de circuit,
I’impédance de celle-ci n’est pas nulle. La tension parasite créée a ses bornes, chaque fois
qu’un courant circule, est automatiquement apportée au composant agressé. Ceci engendre un
couplage par impédance commune. Un couplage par impédance commune se produit lorsque
deux mailles ont en commun un trongon dont I’impédance ne peut étre considérée comme

négligeable (figure 1.16).

Impédance nulle Impeédance non nulle

des conducteurs des conducteurs

u (D u U GD U+AU

z

%
tension
parasite Al

Figure 1. 16: Couplage par impédance commune

+* Mode Commun

La propagation s'effectue en mode commun lorsque la perturbation est transmise sur
I'ensemble des conducteurs actifs. Le courant du mode commun se propage sur tous les
conducteurs dans le méme sens et revient par la masse a travers les capacités parasites (figure
1.17).

Agresseur i\
iz
v
Cp — U lu Co
l A

Figure 1. 17: Principe du couplage en mode commun
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Avec :
- U: Tension de mode commun
- Cp: Capacité parasite
- i1 +1i2: Courant de mode commun
% Mode Différentiel

Un courant en mode différentiel, circule en aller et retour dans un cable
d’interconnexion entre deux éléments d’un systéme. Le courant se propage sur 1’un des
conducteurs, passe a la victime et revient en opposition de phase sur 1’autre conducteur (figure
1.18). Les alimentations et les signaux électroniques sur deux conducteurs sont transmis en

mode différentiel.

i

S
-

Agresseur TU: Tension de mode différentiel ( Victime

<
1

Figure 1. 18: Principe du couplage en mode commun
4.2.2 Couplage par rayonnement

On parle du couplage rayonné d’une perturbation électromagnétique dans le cas ou le
support de propagation n’est pas un conducteur. Deux cas de figure sont possibles (Figure
1.17) en fonction de la distance (d) entre la source d’agression et la victime et en fonction de

la longueur d’onde considérée A [15].

» Champ proche : On parle de champ proche lorsque les deux champs électrique et
magnétique sont faiblement liés, c-a-d d < % [16]. Dans ce cas, un de ces champs est

plus important que I’autre. Le champ électrique domine si I’impédance de 1’onde est

supérieure a I’impédance du vide et inversement.

» Champ lointain : Dans le cas ou l'onde électromagnétique est plane, les deux

composantes (électrique ou magnétique) de 1’onde sont fortement liées c-a-d d > % :
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le champ lointain est évoqué. Dans ce cas de figure, les deux composantes sont

orthogonales et forment ainsi le champ électromagnétique.

Source

. Ch lointai
d’agression Champ proche amp lointain

*
¥

Figure 1. 19: Configuration du champ proche et champ lointain

5. Méthodes de résolution

La demande d’expertiser de grands systémes électroniques devient de plus en plus
pressante. L’espace mémoire de la simulation électromagnétique est devenu important dans
ces systemes. Il faut donc disposer d’outils et de méthodes de simulations efficaces pour

analyser toute la complexité des structures étudiées.

Différentes méthodes et approches de résolution ont été développées pour modéliser le
phénomeéne de couplage entre les ondes électromagnétiques et les structures. Les modéles
étant nombreux, il est possible de les classer selon trois grandes catégories selon le rapport

entre la plus grande dimension (L) de la structure étudiée et la longueur d’onde (A) [17] :

Les méthodes asymptotiques (L>> 1): Ces méthodes sont utilisées en haute fréquence
qui introduisent la notion du rayon qui permet de modéliser la propagation des champs par

trajectoires rectilignes.

Les méthodes quasi-statiques (L<< A): Ce sont des méthodes basses fréquences,
basées sur I’approximation quasi-statique, qui permet de simplifier les équations de Maxwell
[17]. Parmi ces méthodes nous trouvons la théorie des lignes de transmission qui permet
d’analyser les équations de Maxwell classiques et de les écrire sous forme d’équations
différentielles. Ces équations décrivent la propagation du courant et de tension dans une ligne

de transmission en fonction du champ électromagnétique excitateur.



Les méthodes numériques (L= A): Ce sont les méthodes les plus utilisables
actuellement pour I’étude du couplage entre les ondes électromagnétiques et les circuits
imprimeés. C’est la raison pour laquelle nous avons les adoptés pour résoudre les équations des

structures étudiés dans notre travail et nous allons les développer dans la section suivante.

6. Les méthodes numériques

Les méthodes numériques sont classées en trois groupes selon la forme des équations

électromagnétiques utilisées [18] :

Les méthodes intégrales sont des méthodes fréquentielles, basées sur la résolution
numérique des équations intégrales de I’¢lectromagnétisme. Parmi ces méthodes nous

pouvons citer la Méthode des Moments (MoM).

e Les méthodes variationnelles portent sur la division en éléments finis (tétraédre
¢lémentaire) de la structure étudiée et de I’environnement de propagation. Le champ
électromagnétique (électriqgue ou magnétique) est déterminé a chaque nceud des
tétraédres elémentaires. Parmi ces méthodes nous trouvons la Méthode des Eléments
Finis (MEF).

e Les méthodes différentielles reposent sur une discrétisation spatio-temporelle des
équations de Maxwell. Parmi ces méthodes nous pouvons citer la méthode des
Difféerences Finies dans le Domaine Temporel (FDTD) et la méthode des Matrices des

Lignes de Transmission (TLM).
6.1 La méthode des Moments (Method of Moments)

La technique de la méthode des moments est une méthode fréquentielle, appliquée a des
problemes dans la théorie électromagnétique, a été présentée par R. Harrington en 1967 [19]-
[21]. Cette méthode permet de résoudre efficacement le systéme d’équations intégrales en le

transformant en un systéme matriciel résolu par un calculateur.

C'est une méthode adaptée a la simulation des structures de circuits imprimees dans un
substrat multicouche. Cependant, son implémentation est difficile pour des structures a
géométrie arbitraire ainsi que pour des structures tridimensionnelles qui incluent des

matériaux non homogenes.



L’application de cette méthode commence par la formulation de 1’équation intégrale de
la structure, qui sera par la suite convertic en une matrice d’équations afin de résoudre la
densité de courant inconnue. Une fois la densité de courant sur la surface la structure connue,
le diagramme de rayonnement, la directivité et le gain peuvent étre obtenus en utilisant une
transformation au champ lointain. D'autres parameétres importants, tels que l'impédance
d'entrée, le rapport d’onde stationnaire (ROS) et les paramétres de dispersion peuvent étre

calculés par de simple transformation.

Cependant, I’inconvénient de la méthode est rencontré dans sa mise en ceuvre provient
des intégrales divergentes dues a la densité¢ de courant infinie a 1’extrémité des rubans
conducteurs d’épaisseur nulle [22], [23]. Il est important de noter qu’une densité de courant
infinie n’a pas de signification physique mais découle de I’inadéquation de la méthode de

résolution.
6.2 La méthode des éléments finis FEM

La modélisation par éléments finis a prouvé son efficacité pour le calcul du champ dans
les structures 3-D complexes, pour lesquelles les dimensions sont de ’ordre d'une fraction de
la longueur d'onde. Le modele mathématique de la technique FEM pour l'analyse des
structures a été proposé pour la premiére fois en 1943, par Richard Courant [24]. Mais, cette

méthode n’a été utilisée pour le traitement des problémes électromagnétiques qu'en 1968.
L'analyse par éléments finis s’effectue en quatre étapes :

e Division de la structure a étudier en un certain nombre de petites surfaces
élémentaires appelés eléments, de forme triangulaire pour les problémes 2-D ou de
forme tétraédrique pour les problémes 3-D.

e Dérivation des équations du champ, pour chaque élément, en termes de
coefficients inconnus définis sur les nceuds, le long des frontiéres, ou sur les
surfaces de I'¢lément utilisant des fonctions linéaires simples ou non linéaire.

e Regroupement de tous les éléments de la structure dans une matrice d’équations.

L’avantage de cette technique est que la résolution est fondée sur des petites surfaces
élémentaires. Ainsi, si la structure présente différents milieux diélectriques, la méthode garde

toute son efficacité. Cependant, si la structure étudiée est de grandes dimensions et/ou



complexe, le nombre de mailles augmente ce qui donne un nombre considérable d’équations a

résoudre et ceci impacte le temps de calcul et I’espace mémoire nécessaire.
6.3 La méthode des matrices des lignes (TLM)

La méthode des matrices des lignes de transmission est une méthode temporelle
appliquée aux équations de Maxwell. Elle s’appuie sur les similitudes qui existent d’une part,
entre les équations de Maxwell vérifiées par les champs ¢€lectromagnétiques d’une structure,
et d’autre part les équations de Kirchhoff vérifiées par les courants et les tensions d’un réseau

de lignes de transmission [17], [25].

Huygens, dans son traité de la lumiére a défini le front d’onde comme la somme d’une
multitude de sources de rayonnements secondaires qui produisent, en 3-D des ondelettes
sphériques. Leur enveloppe constitue le front d’ondes. La technique TLM discrétise les
équations des télégraphistes appliquées de facon locale. Grace a la TLM, on appelle sources

de rayonnement, les nceuds du domaine de calcul maillés.

La mise en équation du probléme est effectuée en considérant le réseau maillé comme
une série d’intersections orthogonales de lignes de transmissions. Chaque cellule est reliée
avec ses voisines par une matrice S. Son calcul est incrémenté dans le temps, ce qui permet de

suivre la propagation d’un signal dans le réseau.

De plus, des améliorations sont régulierement apportées, telle que le maillage a pas
variable, 1’extension aux milieux anisotropes [26], [27] etc. On utilise cette méthode pour

simuler des phénomenes de propagation d’onde dans le domaine temporel.

L’avantage de cette méthode est qu’elle ne présente pas de probléme de convergence ni
de stabilité. Elle est cependant exigeante en temps de calcul et en espace mémoire pour deux

raisons principales :

e [’étude de structures ou les champs ¢€lectromagnétiques présentent de fortes
discontinuités exige un maillage plus fin, ce qui nécessite 1’utilisation de place
mémoire relativement importante.

e Pour limiter le phénomene di a une réponse temporelle tronquée, on doit récupérer un
grand nombre d’impulsions sur une longue durée. Ceci nécessite un nombre

d’itérations important entrainant une augmentation du temps de calcul.



6.4 La méthode des différences finies dans le domaine temporel

La méthode des différences finies dans le domaine temporel « FDTD » est une des
méthodes les plus populaires pour la modélisation électromagnétique. Elle permet de

modéliser la structure étudiée d’une maniére trés proche de la réalité [28], [29].

Le principe de la méthode consiste a transformer approximativement les équations
différentielles par des différences finies. L’approximation d’une dérivée partielle spatiale est
obtenue par une combinaison linéaire des valeurs de la fonction en certains points, proches du
point d’évaluation de la dérivée partielle a évaluer. Cette méthode est basée sur le

développement en série de la fonction de Taylor [30].

La résolution temporelle par la méthode des différences finies permet d’obtenir une
réponse sur une large bande de fréquences. Elle permet également le traitement de la
propagation dans les structures ou la géométrie est complexe ainsi que dans les structures
avec plusieurs milieux diélectriques. Elle prend aussi en considération les différentes pertes

dans les matériaux, permettant ainsi de traiter les cas non linéaires et non isotropes [31]-[33] .

La méthode FDTD calcule la réponse transitoire d’une ligne excitée par une
perturbation externe, elle nous permet d’éviter de résoudre analytiquement I’ensemble des
équations integro-differentielles qui décrivent le phénoméne de couplage [34]. Cependant
I’inconvénient de cette méthode est 1’espace mémoire important et le temps de calcul

demandé pour une résolution 3D.
6.5 Etude Comparative

Dans le tableau ci-dessous, sont rassemblées les principales caractéristiques de chaque

méthode numérique :



Tableau 1.2: Comparaison des méthodes numériques

Méthodes MOM FEM TLM FDTD
Propriétés
v Fréquentielle Fréquentielle | Fréquentielle | Temporelle Temporelle
v' Temporelle
v Différentielle Intégrale Différentielle | Différentielle | Différentielle
v Intégrale
v Large bande Discrete Discrete Discrete Large bande
v’ Discréte
v' Temps de calcul Variable Long Variable Variable
v' Consommation en

mémoire Faible Grande Grande Faible

7. Dispositifs hyperfréquences

La plupart des systemes hyperfréquences sont composés principalement d’un ou

plusieurs transistors a effet de champs (MOSFET, MESFET, HEMT) ou d’un ou plusieurs

transistors bipolaires (HBT). Ce composant actif a été créé pour la premiére fois en 1947, il

est aujourd’hui largement présent au sein de nos systemes et appareils électroniques, ce qui en

fait I’objet le plus fabriqué au monde. Nous nous intéresserons en particulier au transistor dit a

effet de champ (TEC ou FET pour Field Effect Transitor), dont le role est simple, puisqu’il

permet de moduler une concentration de charge dans un semi-conducteur sous 1’action d’un

champ électrique. La figure (1.20) présente les différents types de la famille TEC [35].




Transistors a

effet de champ
(TEC ou FET)
FET : ' FET i
J MOSFET
»Homogene } | Hétérostructure
MESFET JFET  PBT MOSi Complementary Siliconon  FET: FETa FETa
canaln: MOS: insulator : couche Canal canal
donneuse: confiné dopé:
NMOS CMOS SOI
MODFET MISFET
TEGFET
HEMT

Figure 1. 20: Famille des transistors a effet de champ

7.1 Transistor MESFET

Dans ce travail de thése, le choix s’est fait sur le transistor MEtal Semi-conducteur Field
Effect a base de I’ Arséniure de Gallium (MESFET GaAs) qui a regu une tres grande attention
en particulier en raison de son application dans les systemes hyperfréquences et de
puissances, il est le composants trés important dans la fabrication des circuits intégrés rapides

et plus performants.

7.2 Domaine d’application du MESFET

Le transistor a effet de champ, a barriere Schottky, sur Arséniure de Gallium
(MESFET GaAs), fonctionne efficacement dans la zone spectrale allant du gigahertz a
la centaine de gigahertz. Les systtmes de communication, de détection, de contre-
mesures...etc, travaillant dans cette bande font de plus en plus appel a ce nouveau
composant. Les qualités de I'Arséniure de Gallium et les structures adoptées pour la
réalisation technologique de ce transistor conduisent & de nouveaux circuits
monolithiques,  permettant  des  progres considérables vers des circuits intégrés
fonctionnant a trés grande vitesse comme les MMIC (Microwave Monolithic Integrated
Circuit).
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7.3 Principe de fonctionnement du MESFET

Le principe de fonctionnement d'un transistor a effet de champ a grille Schottky de type
MESFET est basé sur la modulation de la conductance entre deux contacts ohmiques source
et drain, par I'action électrostatique de la grille qui joue le réle d'une électrode de commande
[36]. La variation de cette conductance est proportionnelle au nombre de porteurs libres dans
le canal, et donc au courant entre drain et source lds. C'est I'effet d'amplification transistor qui
permet de transformer un faible signal appliqué sur la grille en un signal plus fort récupéré sur

le drain.

Le MESFET (MEtal Semi-conducteur Field Effect Transistor) est le premier composant
réalisé sur GaAs. Il comporte le plus souvent une couche active de type N, réalisée sur
substrat semi-isolant (SI), deux contacts ohmiques (source et drain) et une grille métallique

déposée entre source et drain dans des conditions créant une barriere de Schottky.

IRy s
o
i, /\“" l Meétal
V4 / ///) AsGa dopé N™
Souree | | Gle” ] | orain /
\ : AsGa non dopé
/

Substrat gemu-solant

AsGa dope Nd

Figure 1. 21: Vue en coupe de la structure du MESFET

En fonctionnement normal, la grille est généralement polarisée négativement (\Vgs0). La
présence du contact Schottky crée une zone dépeuplée de porteurs libres sous la grille. La
concentration des électrons mobiles est donc maximale dans la fraction restante de la couche
conductrice appelée canal conducteur. En effet, lorsqu’on applique une tension Vds positive,
un flux d’électrons traverse le canal de la source vers le drain correspondant & un courant Ids

dans le sens inverse. Or, la section du canal conducteur disponible est limitée a la zone (a-d),
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comme décrit sur la figure (1.21). Si on diminue Vgs, I’épaisseur d augmente. Par conséquent

le courant Ids diminue.

Lorsque d atteint la valeur a, le canal est pincé et Ids s’annule. On se trouve ainsi en

mesure de controler le passage du courant de sortie par la commande de grille.

8. Outils de simulation et de mesure
8.1 Logiciel Matlab

Le logiciel MATLAB, dont le nom provient de « MATrix LABoratory », est un langage
de programmation bien adapté aux calculs scientifiques. Il est considéré comme le noyau d’un
ensemble d’outils logiciels dédiés au calcul scientifique. C’est un logiciel tres utilisé dans les
universités et les laboratoires industriels, partout a travers le monde, pour le développement

des techniques de calcul et de la conception basée sur les modeles.

MATLAB est destiné essentiellement a effectuer des calculs mathématiques, la
visualisation et l'analyse des résultats, et I'édition de nouveaux programmes utilisateurs. Il
permet également d'implémenter des équations différentielles et de développer des

fonctionnalités destinées a I'implémentation matérielle.

8.2 Logiciel PSpice

L’un des logiciels les plus performants pour la conception des circuits électronique est
Orcad-Capture PSpice. Ce progiciel est un éditeur de schémas a plat ou hiérarchique, basé sur
I’expérience d’OrCAD en matiere d’édition intuitive et rapide des schémas de 1’¢lectronique.
Cet éditeur combine une interface utilisateur standard, de type Windows, et I’on peut accéder
a I’éditeur de composants a partir de 1’interface utilisateur d’OrCAD-Capture. Créer et éditer
des composants dans une librairie ou directement dans la page du schéma est possible sans
interrompre son flux de travail [37]. Ce logiciel permet un acces particulierement vaste vers
les composants électroniques a travers une librairie trés fournie. L'environnement de ce
logiciel permet de simuler les circuits électroniques, comme les amplificateurs, avec une
précision tres élevée. Pour un amplificateur, une charge (éventuellement exclusivement
résistive) peut étre connectée a la sortie de I'amplificateur. Au-dela de I'analyse de la sortie
effectuée dans le domaine temporel, un balayage DC ou toute autre procédure peut étre

envisagé.
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Nos circuits simulés sur ce logiciel sont représentés en mode Netlist, en utilisant les
sous programmes traités par C.Paul [30], pour introduire la perturbation électromagnétique

externe sur la ligne de transmission.

8.3 GTEM

La cellule GTEM (Giga Hertz Transverse Electromagnetic) a attiré beaucoup I'attention
des fabricants des produits électroniques et microélectronique, et les laboratoires qui
s’intéressaient a la CEM au début des années 90, et ce grace a de nombreux avantages

qu’offre cet outil par rapport a d’autres environnements de mesures [38]-[43].

La GTEM est un dispositif employé pour étudier l'interaction entre une onde
électromagnétique de type TEM et un dispositif sous test. C'est un outil trés utilisé par les
industriels dans I’étude de la compatibilité ¢lectromagnétique, ainsi que les problémes de
susceptibilité a des fréquences allant jusqu'a 18 GHz [41], [42], voire pour certains modeles

pouvant aller jusqu’a 24 GHz.

La cellule GTEM est une sorte de cellule TEM asymétrique de forme pyramidale
(Figure 1.22), contenant a l'intérieur un plan conducteur suspendu de forme évasive appelé

SEPTUM, sous lequel est dispose I'équipement sous test [40]

Figure 1. 22: La cellule GTEM

Les mesures s’effectuent en posant le composant ou la carte a tester ou la carte

électronique en dessous de 1’ouverture d’une cellule en métal « enceinte blindée » a I’intérieur
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de laquelle nous trouvons un conducteur médian interne « septum ». Ce dernier permet soit la
collecte des signaux émis « test en émission » soit 1’agression de la carte par une onde

transverse électromagnétique quasi uniforme «test en immunité ».

8.4 Picoscope 9211A

Le PicoScope est une application logicielle nous permettant d'utiliser le PC pour
afficher des formes d'onde de tensions. Utilisé en conjonction avec un oscilloscope de Pico
Technology, PicoScope devient un outil puissant pour l'enregistrement, le traitement et

I'affichage d'un vaste choix de mesures.

Les oscilloscopes d'échantillonnage du Picoccope 9000, sont prétendus a étre reliés a un
PC, grace au logiciel d'exploitation de données Pico 9000. Connectés par USB, ils sont
destinés a une large gamme d'applications numériques et de télécommunications grande
vitesse telles que la conception et le débogage de bus en série, I'analyse de gigue, I'analyse de
communications, et les tests de caractérisation et de conformité des cables et des connecteurs
grande vitesse. lls sont congus pour mieux satisfaire les besoins de clients que les analyseurs

de signaux numériques grande vitesse traditionnels colteux.

Regroupant plusieurs instruments dans un petit boitier (Figure 1.23), les oscilloscopes

sur PC sont plus légers et plus mobiles que le matériel de test traditionnel.

Figure 1. 23: Picoscope 9211A
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9. Conclusion

Nous avons dans ce chapitre présenté des généralités sur les probléemes de la
compatibilité électromagnétique. Nous avons décrit quelques sources de rayonnement
électromagnétique, expliqué comment une onde électromagnétique se couple a un circuit et
cité certains des modes de couplage électromagnétique. Ensuite, nous avons présenté les
lignes de transmission en genéral et les structures planaires en particulier. Différentes
techniques de discrétisation des équations de lignes sont présentées afin de choisir la

technique la plus adapté aux structures microondes étudiées.

Un moyen de mesure de compatibilité électromagnétique destinées aussi bien a étudier
le rayonnement émis par un circuit que sa susceptibilité électromagnétique a été présenté.
C’est la cellule GTEM, qui est le moyen utilisé pour caractériser I’immunité rayonnée au
niveau dispositif hyperfréquence mais aussi au niveau systeme. Elle offre la possibilité

d’injecter des signaux RF dont la fréquence peut atteindre 24 GHz.

Dans le chapitre qui suit, nous allons nous servir de la méthode des Différences finies
dans le domaine temporel (FDTD), pour résoudre les équations au niveau de certaines

structures hyperfréquences.
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1. Introduction

Le chapitre précédent a permis une présentation de 1’état de I’art sur 1’agression
électromagnétique des circuits hyperfréquences. Ce présent chapitre est entierement consacre
a I’¢tude de I'impact du couplage ¢électromagnétique sur plusieurs types de circuits
hyperfréquences. Nous présentons tout d’abord les équations des télégraphistes d’aprés la loi
de Kirchoff. Ensuite, nous discrétisons ces équations en utilisant la méthode des différences

finies dans le domaine temporel (FDTD).

La technique FDTD est une méthode puissante qui permet de résoudre les équations de
propagation d'une facon générale et les équations des télégraphistes en particulier .On
s’intéresse a l'application et l'adaptation de cette méthode pour voir le comportement
transitoire des différents modeles du couplage champ-ligne, en partant du cas simple au cas
complexe. Notre étude est concentrée plus précisément sur des circuits composés par des
lignes de transmissions microstrip chargées par des composants linéaires, non linéaires, et non
linéaires complexes. Finalement nous présentons les résultats de simulation vérifiés par le

logiciel commercial PSpice (Cadence 16.6).

2. Ligne de transmission en hyperfréquences

Apres une présentation des différents types de lignes de transmission dans le premier
chapitre, nous avons mis 1’accent sur les lignes de transmission utilisées et étudiées dans notre
travail de recherche, a savoir, les lignes micro-rubans (microstrip). Le but ici n’est pas 1’étude
des lignes de transmission, déja détaillée par plusieurs travaux de recherche, mais plut6t
d’étudier I’effet du couplage électromagnétique entre une onde externe et quelques circuits
qui, sont basés sur les lignes microstrip chargées par éléments non linéaires complexes

comme le cas des transistors microondes.

En hyperfréquence, du fait que la longueur de la ligne est en général grande devant la
longueur d’onde A. Il en résulte que la tension et le courant varient le long de la ligne. Il est
donc impossible, du moins dés que la ligne n’est pas de longueur trés faible devant la
longueur d’onde A, de la modéliser par un seul quadripdle. 1l faut alors faire 1’approximation
qui revient & découper la ligne en une suite d’éléments identiques. L’élément unité est pris
trés petit devant A pour qu’on puisse le représenter par un quadripdle a constantes localisées

(Figure 2.1).
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Figure 2. 1: Quadrip6le a constantes localisées
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2.1 Modéle d’un troncon de ligne agressé par un champ électromagnétique

Le comportement électrique d’une ligne microstrip est généralement modélisable par le

modele des télégraphistes illustré dans la figure 2.2, ou R, L, C et G sont respectivement la

résistance linéique en Q/m, I’inductance linéique en H/m, la capacité linéique en F/m et la

conductance linéique en S/m. Cette ligne est subdivisée en segment d’une longueur Az. La

perturbation électromagnétique est modélisée par des sources de courant I et de tension Vg

distribuées dans la ligne [30], [44].
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&

Figure 2. 2: Cellule élémentaire d’une ligne de transmission agressee par un champ
électromagnétique externe
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2.2 Les paramétres linéiques de la ligne

2.2.1 Les parametres primaires

Une ligne de transmission peut étre caractérisée par différents parametres. Les
parametres primaires constituant le modele des télégraphistes permettent de traduire le
comportement d’une longueur infinitésimale de la ligne (Figure 3.2). Les parametres en série
traduisent 1’effet dans la direction de la propagation : la résistance représente les pertes dans
les conducteurs résistifs et 1’inductance correspond a I’aptitude du conducteur a s’opposer a
une variation du courant. Les éléments placés en paralléle traduisent, quant a eux, les effets du
diélectrique : la capacité révele le couplage entre les conducteurs, et la conductance

correspond aux pertes liees aux fuites a travers le diélectrique non parfait.
2.2.2 Les parametres secondaires

Il est également possible de décrire le comportement d’une ligne de transmission a
I’aide de ses parametres électriques, nommés aussi parametres secondaires : 1’impédance
caractéristique Z, et la constante de propagation y. L’ impédance caractéristique est reliée aux

parameétres primaires par la relation (2.1).

- |RHjle _ |L
Ze = «} G+jcw \ﬁ (2.1)
La constante de propagation est définie par (2.2). Elle peut se décomposer en parties réelle et
imaginaire ou o est 1’affaiblissement linéique ou la constante d’atténuation en Nep.m-1

(généralement exprimé en dB.m-1 en pratique), et B est le déphasage linéique ou la constante

de phase (en rad.m-1).

Y =VR +jLw)(G + jCw) = a + jB (2.2)

Il faut souligner que R et G peuvent étre negligés dans la formule de Z,. dans le cas ou la
ligne présente de faibles pertes, I’impédance caractéristique est alors simplifiée comme la
racine carrée du rapport de L et C. Concernant la constante de propagation o et 3 peuvent étre
simplifiés et extraits du développement au premier ordre de la constante de propagation (voir
(2.3) et (2.4)), avec w la pulsation en rad/s, 9,, la vitesse de phase en m/s et ¢, la vitesse dans

la vide qui vaut environ 3,0 e8 m/s.



a=1/ (R/ZC +6GZ) (2.3)
p =g, ="V ey = VT (2.4)

La constante d’atténuation a est un critere important pour comparer les performances
des lignes de transmission : plus 1’affaiblissement linéique est élevé, moins la ligne est

performante.
2.2.3 Facteur de qualité

L’affaiblissement linéique est trés utile pour étudier les pertes introduites par des
interconnexions : plus 1’affaiblissement linéique est élevé, moins le dispositif est performant.
Cependant, dans le cas des circuits utilisant des lignes de transmission, il faut s’intéresser aux
déphasages engendrés par ces lignes aux fréquences de fonctionnement. Ainsi,
I’affaiblissement linéique a n’est plus suffisant puisqu’il traduit les pertes par metre ¢’est-a-
dire les pertes pour une certaine longueur physique de la ligne de transmission. Dans le cas
des circuits distribués, des lignes quart-d’onde ou demi-onde sont nécessaires lors de la
conception de filtres, de réseaux d’adaptation d’impédance, de diviseurs de puissance, de
déphaseurs ou encore de coupleurs, c’est la longueur électrique qui impose le fonctionnement
des divers dispositifs micro-ondes. Le facteur de qualité, défini comme (2.5) [45], est alors
nettement plus pertinent que 1’affaiblissement liné¢ique. En effet, il traduit les pertes par degré
de phase c’est-a-dire les pertes en fonction du déphasage souhaité et donc de la longueur
¢lectrique de la ligne. D’apres [46], cette définition est valable pour des facteurs de qualité

suffisamment élevés, supérieurs a 5.

Q= 2B/a (2.5)
2.3 Pertes dans la ligne

Dans un milieu idéal, le signal est transmis dans une ligne de n'importe quelle longueur
sans que ce dernier ne subisse d'atténuation. Mais l'isolant entre les conducteurs n'est pas
parfait, et différentes pertes (faibles dans la plupart des cas) s'y situent [44], [47]. Ces pertes
sont modélisées par une résistance entre les deux conducteurs. Les conducteurs eux-mémes

ont une résistance propre, cette résistance étant en serie dans les conducteurs, dans notre



modele. Il existe une troisieme source de pertes, apparentée a la seconde, dans les circuits de
haute fréquence, et c'est probablement la plus importante au-dela d'une centaine de MHz, il
s'agit de I'effet pelliculaire (I’effet de peau) [48]. L'effet pelliculaire repousse la conduction
dans la pellicule externe du conducteur. L'intérieur du conducteur ne participe alors pas a la
conduction et la résistance apparente augmente puisque la section effective du conducteur
diminue. Donc nous citons trois types de pertes qui peuvent conduire a ’atténuation du signal
le long de I’axe de propagation: Les pertes métalliques, les pertes diélectriques et les pertes

par rayonnement.
2.3.1 Pertes métalliques

Pour une ligne de transmission microstrip simple (Figure 2.3), la résistance série est

formulée par [44] :

Ryc = L/aWt,, (2.6)

conductivité

Figure 2. 3: Configuration physique et géométrique d’une bande conductrice dans une ligne

de transmission microstrip

En hautes frequences, et lorsque les dimensions du conducteur W et t,,, sont largement
supérieures a I’épaisseur de peau e, la relation (2.6) n’est plus valable. Une nouvelle

approximation des pertes métalliques est définie dans la référence [44] par :

OU epest I’épaisseur de peau et k est une constante qui varie entre 1 et 2, 1 < k < 2. Cette

résistance augmente avec /f (Figure 2.4).
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Figure 2. 4: Une approximation du modele de la dépendance fréquentielle : (a) basse
fréquence, (b) haute fréquence et (c) I’asymptote de la réponse fréquentielle de la résistance

Les auteurs des références [48], [49] démontrent que la prise en compte de la
dépendance fréquentielle dans les algorithmes de calcul ne constitue aucunement une

restriction.
La dépendance fréquentielle des pertes sera développée dans le troisieme chapitre.
2.3.2 Pertes diélectriques

Les pertes diélectriques sont exprimées par une permittivité complexe suivant I’équation
(2.8).

e=¢ —jg, (2.8)
avec :
g, = £'tg(8) (2.9)

04 = €W (2.10)



ou agest la conductivité diélectrique avec &’=¢ dans le cas sans pertes.

D’apres la référence [50], ¢ et g dépendent de la fréquence. Les parties reelles et
imaginaires de la permittivité & d’aprés la relation de Kronig—Kramers [51], ne sont pas

indépendantes.

D’apres [44], et pour des lignes multiconducteurs avec milieu homogene, la matrice
capacité par unité de longueur C est liée a la matrice conductance par unité de longueur G

suivant la formule (2.11).

G=C%/; (2.11)
avec :

94/ = wtg(8) (2.12)

D’apres la référence [47], la conductance peut étre formulée par la somme de deux

expressions, I’une a fréquence nulle et I’autre dépend de la fréquence (2.13).
G = G + GYY(jw) (2.13)

avec

Yd(jw) = j‘%w o, (2.14)

ol w, = 1/rp (T, est une constante de temps caractérisant les pertes diélectriques), G* est la

conductance continue, G® est une constante dépendant du diélectrique.

Dans un milieu hétérogene (Figure 2.5), composé de plusieurs diélectriques, la relation (2.13)

devient :

G=G6*+3¥N GYi(jw) (2.15)
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Figure 2. 5: Ligne de transmission microstrip avec diélectrique hétérogene
2.3.3 Pertes par rayonnement

Les pertes par rayonnement, dues au fait que chaque conducteurs de la ligne se
comporte comme une antenne et peut donc rayonner. On estime que ces pertes sont
amoindries en faisant en sorte que la distance séparant les deux conducteurs de la ligne soit

inférieure au dixiéme de la longueur d’onde de 1’onde transportée.

3. Equations des lignes illuminées par un champ électromagnétique externe

3.1 Formulation des équations du champ externe

La configuration de I’excitation est décrite par la figure (2.6). Le conducteur de
longueur ¢ se trouve a une hauteur h d’un plan de masse et est terminée aux deux extrémités
par les impédances Zs et Z;. Cette ligne de transmission est excitée par une onde plane
d’amplitude ES. L’incidence est définie par I’angle d’azimut ¢p et 1’angle d’incidence 6p. La

polarisation de 1’onde est définie par 1’angle 6.
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Figure 2. 6: a) Angles d’incidence et d’azimut, b) Angle de polarisation

Nous commencons tout d'abord par la formulation de I'onde incidente dans le cas
général ; l'expression temporelle du champ électrique incident est donnée par 1’équation
suivante [44], [52]-[54] :

E'(x,y,z,t) = (ex uy +eyu, +e,u, JES (t—1 — 7, —7,) (2.16)
Ou E, (t) est I'amplitude de I'onde et (u, , u, ,u, ) les vecteurs unitaires du repere choisit.
ex = sin(fg) sin(6)
e, = —sin(0g) cos(8y) cos(pp) — cos(Og) sin(pp) (2.17)

e, = —sin(0g) cos(6p) sin(¢,) + cos(6,) cos(¢p)

Le retard du champ incident suivant x, y et z est donné par :

_ xcos(ep)/
= 9

X

= —y cos(¢,) Sin(ep)/ﬁ’ = ¢ sin(¢p) Sin(gp)/ﬁ (2.18)

40



Avec v la vitesse de propagation de 1’onde dans le milieu, est exprimée en fonction de

la perméabilité p et de la permittivité & du milieu :

9 = 1/\/E (2.19)

Puisque la ligne est placée au-dessus d'un plan de référence de dimensions tres
importantes devant celles des conducteurs, 1’agression électromagnétique est définie comme
le champ qui existerait a I'endroit de la ligne en I'absence des conducteurs. Dans le cas d'un
couplage par une onde plane, c'est la somme des vecteurs champs incident et réfléchi qui
représente le champ incident total.

Eltotal — i + ET (2.20)

L'expression temporelle du vecteur E' total déduite & partir de celle établie dans le

domaine fréquentiel, se met alors sous la forme :

El=e, [Eo (t+7, —T) — 1, )+E (t—7 — 7, — 1, )]
Ei=e, [Eg(t—1x -1y =7, )—Ey (t+1c — 7 — 7, )] (2.21)
El=e, [Eo(t—Ty =7y =7, )=Eo (t+7 — 75 — 7, )]

Dans notre étude, nous avons choisi le cas d’un vecteur d'onde parallele a I'axe de

propagation et une polarisation verticale. Dans ce cas de figure, la propagation se fait dans le

sens positif de I'axe Oz :
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Figure 2. 7: a) Représentation du champ incident considéré, b) Géométrie de la ligne
Cette situation correspond & (8 = 90", pp = —90" et 6 = 90" ) eta (e, =1, e, =0et

e,= 0). Remplagant ces valeurs dans 1’équation (2.16), le vecteur champ incident
devient alors :

E'(x,y,z,t) = Ey (t — T, )ey Uy (2.22)

La figure ci-dessous présente un exemple de I’allure de 1’onde électromagnétique

externe qui est sous forme d’un échelon, d’amplitude E;=10KV/m avec un temps de montée
de 1ns.
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Figure 2. 8: Champ incident de type échelon

3.2 Equations de lignes

Dans une ligne de transmission et dans le cas monodimensionnel, les équations des
télégraphistes, pour une ligne avec pertes illuminée par un champ électromagnétique externe,
peuvent étre écrites sous forme d’un systéme d’équations différentielles qui décrit I’évolution
de la tension et du courant instantanés le long de la ligne de transmission. Le second membre

de ces équations traduit I’existence du champ électromagnétique externe [52]:
ZV(zt) +RI(z,t) + L=1(z,t) = Ve(2,) (2.23)
Z1(z,t) + GV(5,6) + CoV(z, ) = Ip(z,1) (2.24)

Avec Vi et I les vecteurs tension et courant traduisant la perturbation électromagnétique

externe. Pour chaque conducteur de la ligne, Vi et I sont données par :
Ve(zt) = E(2,1) — = Ex(z,t) (2.25)

Ir(z,t) = —C %ET(Z, £) (2.26)



3.3

Les grandeurs ETet ELsont respectivement les composantes transversale et longitudinale

du champ électromagnétique incident, elles s’écrivent sous forme :
Er(z,t) = [, EX*"dx (2.27)

E. (z,t) = EX% (h, z,t) — EX" (0, 2,t) (2.28)
Application de la FDTD aux équations des lignes

Les méthodes numériques dans le domaine temporel ont plusieurs avantages par rapport
aux méthodes fréquentielles [55]. Citons, a titre d’exemple, la simplicité de 1’intégration des
composantes de 1’onde électromagnétique externe, des phénomenes non linéaires (simples ou
complexes) et la représentation des phénomenes dans leur domaine réel. Pour cela, la
méthode FDTD est retenue pour traiter les structures micro-ondes simple et complexe dans ce

travail de thése.

La méthode FDTD a été introduite pour la premiére fois par Yee en 1966 [56], ensuite
développée par Allen Taflove et d’autres chercheurs [57]-[59]. Le principe primordial de
cette technique est basé sur le cas des différences finies centrées [44], [60]. Il est nécessaire de
déterminer un pas d'incrémentation At pour discrétiser le temps et des pas spatiaux Ax, Ay et
Az pour réaliser un maillage de 1'espace. Le calcul des grandeurs de tension et de courant est
introduit dans un algorithme de calcul itératif temporel qui découle du schéma aux différences
centrées. Comme dans 1’espace, la tension et le courant sont décalés d’un demi-pas temporel,
la figure (2.9) illustre I’emplacement des courants et des tensions dans le temps et dans

I’espace.
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Figure 2. 9: a) Maillage FDTD, b) Découpage spatial de la ligne

La méthode des différences finies dans le domaine temporel est utilisée pour convertir

les équations différentielles aux équations différences. Les nceuds de tension et de courant, le
, . ) o A : . At
long d'un trongon, sont intercalés entre eux et séparés de 72 sur I'axe de la ligne et < dans le

temps [61], [62]. La discrétisation temporelle et spatiale des équations aux dérivées partielles
du systeme permet la détermination du courant et de la tension tout au long de la ligne de

transmission comme sulit :
1 n+1 n+1 L n+% n+% R n+% n+% _ 1 n+1
et LS il A vl TPl M el VM _E[ET,k+1_
Lk Lk

3 1
EptY] -2 [En+2 + E"+Zl (2.29)
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FER
- [1,’3 = IZ_f] FE WP VR SV V] = - S [ERE - B (2.30)

A partir de la 1%® équation des télégraphistes (2.29) indiquée ci-dessus on aura pour les

neeuds des courants ;
1n+% =D EITH_% _ i (Vn+1 _ Vn+1) + i (E‘n+1 _ E‘n+1) _ l ETH% + En+% 231
k - k Az N k+1 k Az VT k+1 T,k 2 Lk Lk ( : )

Cette équation est valable pour 1 < k < ndz segments.

A partir de la 2°™ équation des télégraphistes (2.30) indiquées ci-dessus, et pour

k=2,3,...,ndz,ona:

1 1
vptl = A IBV,? -2 <1,:‘ 2 12_+12> - = (Eptt - E%‘,k)l (2.32)
ou
¢, 6\1! c G L, R\ L L R
a=(5+2) B=(5-3) p=(5+3) E=(-3) @
et
Vit = V[(k — 1)Az, nAt] (2.34)
12 =1](k —3) Az, nat] (2.35)
EFy = Er[(k — 1)Az, nAt] (2.36)
Ef = B |(k —3) Az nat| (2.37)

34 Condition de stabilité

Une condition nécessaire pour que l’algorithme de calcul produise une solution

convergente est assurée par CLF (Courant Lewy Friedrichs) [19], [63]-[65]:

At <=2 (2.38)


http://fr.wikipedia.org/wiki/Richard_Courant
http://www-history.mcs.st-andrews.ac.uk/Biographies/Lewy.html
http://fr.wikipedia.org/wiki/Kurt_Friedrichs

Ou 9, est la vitesse de propagation sur la ligne, définie par:

1
O = ¢ (2.39)
L’équation (2.39) détermine la vitesse de propagation sur une ligne sans pertes.
Cependant, plus I’inégalité (2.38) se rapproche d’égalité, plus les calculs seront précis. Une
démonstration proposée dans [66] prouve que I’on a At 9p= Az, la méthode des différences

finies points centrés donne la solution avec minimum d’erreur.

4. Exemples d’application : Structures microondes chargées par des
éléments linéaires et non linéaires

Les structures simulées représentent une ligne microstrip uniforme, de longueur
¢ = 2,5cm et d’une largeur de w = 20pm qui se situe sur un substrat de &, = 12, a une
hauteur h = 100um par rapport a un plan de masse. Le calcul des parametres par unité de
longueur L et C se fait en faisant appel aux programmes, MSTRP.for pour les lignes micro-
rubans et PCB.for pour les lignes coplanaires, développés par Paul dans la référence [30].
Dans notre cas, L = 0.740818 nH/m et C = 109.502 pF /m. Ces parametres correspondent
a une impédance caractéristique Z, = 82.2517 2 et une vitesse de propagation de Y, =
1.1103e*%8mys.

La ligne est reliée au plan de masse a travers une impédance Zs = 50Q a I’entrée. Une

¢tude de I’'impact du couplage ¢électromagnétique est faite sur différents types de charges.

L’onde incidente est une onde plane d’amplitude E, = 10KV /m, polarisée
verticalement avec un angle d’incidence 6, = 90°, de polarisation 6z =90° et

d’azimut ¢, = —90°. Le temps de montée de cette onde est T =100ps.

Le tableau suivant présente les valeurs des charges linéaires et non linéaires utilisées

dans nos structures étudiées :
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Tableau 2. 1: Paramétres de charges des structures

Composant Valeur
Résistance R, 50 Q
Condensateur C,, 10 pF
Inductance L, 50 nH

ry = 109

. I, =10nA
Diode D Ve = 25 my
Cys0 = 2 pF

4.1 Cas d’une charge résistive

Dans le cas d’une charge linéaire telle une résistance, le courant traversant la charge est

le méme que celui traversant la ligne (Figure 2.10).

E! { =2,5cm
k Vl < > Vndz+1
Zs =500 § § R,=50Q

__l_

Figure 2. 10: Ligne de transmission microstrip chargée par une résistance et illuminée
par un champ externe

4.1.1 Courant et tension aux extrémités de la ligne

Les grandeurs qui nous intéressent sont les tensions aux limitesou k = 1 et k = ndz +
1, qui constituent un cas particulier pour le traitement des lignes de transmission en FDTD.
Cette approche nécessite d’effectuer quelques changements dans la topologie de base

représentant la ligne [66]. Pour cela, les point de tensions et de courants sont confondus dans
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le temps et dans l'espace et sont obtenus en remplagant Az par Az/_ dans I'équation (2.32).
2 q

Ainsi que les courants [, et ;4,41 Sont remplacés respectivement par I et I;.

Ainsi pour k = 1, I’équation (2.32) devient :

1
n+1 _ £ E 1 -1 £_£_ 1 n_£ n+l _ pn in+E
= (At 3 RsAZ) l(m 2 RSAz) Vi - (EFT - Ef) + L (2.40)

et pour k = ndz + 1 cette équation est discrétisee a la charge :

s = (4 9) " |(5 =9 Waors = £ (EFhons — Bases) +
Z <Il“T+'Z’ _ 1:;)] (2.41)
I_ exprime le courant qui traverse la charge, il est donné par :

" = r?dz+1 t In+1 — Vr?c?-zl-kl 2.42
L R G L R, (2.42)

Remplacant [, dans 1’équation (2.41), la nouvelle équation de tension a la charge

devient:
-1
nt1 _ (€ , G 1 C G 1 \on _Crrnt1 _
ndz+1 — (At Tt Ry Az) [(At 2 Ry Az) Vnaz+1 At (ETr”dZ“
2 11+l
n
Ef naz+1) + EI"‘”Z] (2.43)

4.1.2 Résultats de simulation

Nous avons utilisé le compilateur MATLAB R2013a pour étudier nos circuits (la ligne
est considérée parfaite R = G = 0). Pour cela, nous avons développé le code de calcul FDTD
pour les équations de tensions aux extrémités de la ligne (V; et V,4,+1), €t nous avons

introduit les parameétres de simulations suivants :
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Tableau 2. 2: Les parametres de simulation de la méthode FDTD

Pas de discrétisation temporelle : At 3.5ps
Pas de discreétisation spatiale : Az 0.4 mm
Nombre de segments : ndz 62

La vérification de ces codes a été réalisée en confrontant nos résultats de simulation

avec ceux obtenus par le logiciel PSpice (Cadence 16.6).

La figure (2.11) montre 1’évolution des tensions induites a I’entrée et a la sortie de la

ligne désadaptée.

200 —
[ Vv, [FDTD]

100 -
————V, 4,4y [FDTD]

-100

]

-300

-400

Voltage en mV

-500

-600

-700 u WJ‘MNJ

-800
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4

Temps en ns

a)
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Figure 2. 11: Tensions d’entrée et de sortie induites par le champ externe ; cas d’une charge
résistive

4.2 Cas d’une charge capacitive

On prend les mémes paramétres de la ligne et de I’onde ainsi que de simulation pour
tous les circuits suivants. Les équations de tension et de courant dans la source restent
inchangeables pour tous les cas étudiés, ce qui change ce sont les équations de tension et de

courant dans la charge.

E! { =2,5cm
K

__l_

Figure 2. 11: Ligne de transmission chargée par un condensateur
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4.2.1 Equations de tension et de courant dans la charge

Dans une lere phase nous définissons le courant qui traverse la charge :

-1 +1
| FACE £+E L _G\yn _E(Enﬂ — EI )_|_2 L
ndz+1 — At 2 At 2 ndz+1 At Tndz+1 Tndz+1 Az 2

a=(<+ 5)_1 et B=(<-%) (2.44)

Sur cette figure, le courant traversant le condensateur est i = C % , appliquant la FDTD

sur cette équation on obtient :

I — CL( ndz+1~ Vs dz+1) et 1n+1 — CL(Vr?c-i'-z+1 V; dz+1) (2 45)
L At L At :

Remplacgant I, par ses équations dans 1’équation de la tension :

_ 1
n+1 2 g
Vndz+1 ( AL Az ) IB Vo ndz+1 T oo AtA Vndz+1 Indz -

C
At E’?,-r’-l(liz+1 - E’?,ndz+1)l (246)

4.2.2 Résultats de simulation

Apreés avoir implémenté les équations du courant et de la tension discrétisées, nous

obtenons les résultats de simulation présentés sur la figure (2.12).
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Figure 2. 12: Tensions d’entrée et de sortie induites par le champ externe, cas d’une charge
capacitive, a) Résultats FDTD, b) Résultats PSpice

4.3 Cas d’une charge inductive

La figure (2.13) illustre la configuration d’une ligne simple chargée par une inductance

et illuminée par un champ externe.
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E! £ =25cm
k _ Vndz+1

o~
A
4

Zs =30Q § L,=50 nH

4
Figure 2. 13: Ligne de transmission chargée par une inductance

4.3.1 Equations de tension et de courant dans la charge

En utilisant le méme raisonnement d’insertion dans le domaine de calcul FDTD, on peut

insérer la densité du courant qui circule dans I’inductance a 1’équation de la charge suivante :

C 2 Iiﬁ-l + I n+s
Vr?g_zl-l-l =A|B Vr?dz+1 - E (ETr"l,-'r—uliz+1 - E’?,ndz+1) + E (T - Indzz
Onsaitque V, = % , en appliquant la méthode FDTD :
n+1_;n
Vaih, = i) (2.47)
n+1 _ At n+1 n
I = L, < ndz+1 + I (2.48)

La tension aux bornes de la charge s’écrit sous forme :
c 6, a1 2 [ nts
n+l1 _ n 2 n
Vndz+1 = (E + P + AZLL) [BVndz+1 + Az <Indz - ndz+1> -
C rpn+1 n
At ET,ndz+1 - ET,ndz+1) (2-49)

4.3.2 Résultats de simulation

La figure (2.14) montre les courbes des tensions V; et V, 4,,, déterminées dans le cas ou

la ligne est chargée par une inductance.
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Figure 2. 14: Les tensions induites a la ligne, cas d’une charge inductive. a) Résultats FDTD,
b) Résultats PSpice
4.4 Cas d’une charge non linéaire simple (Diode)

Considérons a présent I’exemple d’application ou la ligne est terminée par une charge

non linéaire simple, présentée par une diode. Le schéma du circuit est présenté sur la figure
(2.15).
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E! £ =2,5cm
i v, < > Vnaz+1
Zs = 50Q § ry=10Q
D
—
Figure 2. 15: Ligne de transmission chargée par une diode
4.4.1 Equations de tension et de courant dans la charge:
La tension aux bornes de la diode s’écrit comme suit :
Vhaze1 = Rl +Vp (2.50)
Donc :
Vidz1 = RDTH + V541 (2.51)
Et
naz+1 = R +Vp (2.52)

La diode représentée dans ce schéma est modélisée par une résistance non linéaire qui

est caractérisée par :

Ip = I [exp (‘;—';) 1 (2.53)
Ainsi

= 15 = 1 e () - 1] @54

P =15 =1I,[exp (g) ~1] (2.55)
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Ainsi :

n+1

Vil = R,I, [exp( ) — 1]+ v (2.56)

et

n oo =R, [exp( )—1]+VD (2.57)

En remplagant les termes de IP*?, de I, de ViYL, et de V2y,,, dans I’équation de la
ligne (2.41) respectivement par les équations (2.54), (2.55), (2.56) et (2.57), on obtient

1’équation (2.58) en fonction de V5** et de V3.

n+1

)~ Ruly +VE = AB(Rilgexp (%) ~ Ryl +Vp) -

R 1,exp (
B Jexp (L) + exp (£) - 2] + Z—AIZ; — A (Bt r = Efaset) (2.58)

La solution de cette nouvelle équation non linéaire nous donne la valeur de la
tension V1, cette valeur remplacée dans 1’équation (2.56), nous donne la valeur recherchée

n+1
deV, ndz+1-

4.4.2 Résultats de simulation

Les résultats de simulations des tensions induites aux extrémités de la ligne sont

présentés sur la figure (2.16).



Chapitre 2 : Etude théorique du couplage entre les ondes électromagnétique et les circuits
microondes
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Figure 2. 16: Les tensions d’entrée et de sortie d’une ligne chargée par une diode ;a)

Simulations FDTD, b) Simulations PSpice

5. Structure microonde chargée par un transistor MESFET en régime
grand signal

Dans le cas de charge non linéaire complexe (Figure 2.17), le circuit est chargé par un

transistor a effet de champ a barri¢re Schottky a I’ Arséniure de Gallium not¢é MESFET GaAs.

58



Chapitre 2 : Etude théorique du couplage entre les ondes électromagnétique et les circuits
microondes

Les transistors MESFETs en GaAs sont des composants tres importants dans la fabrication
des circuits intégrés rapides et plus performants [36]. Ils ont recu une tres grande attention en

particulier en raison de leur application dans les systémes hautes fréquences et de puissances.

Dans cette section on va étudier le fonctionnement du transistor en régime grand signal,

illuminé par le champ externe (Figure 2.17).

E! { =2,5cm D

k Vl < > Vndz+ 1 G VT

L
Figure 2. 17: Ligne de transmission chargée par un transistor MESFET
5.1 Schéma équivalent du MESFET en régime grand signal

La figure (2.18) illustre le modele équivalent du transistor MESFET en régime grand
signal.

I I d=

v ?’f c

g r bgs

Vagz+1 —_Cye é Gy Vr Ry

s L

Figure 2. 18: Schéma équivalent grand signal du transistor MESFET intrinseque
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Le schéma équivalent en régime grand signal simplifié d’un transistor a effet de champ,

largement traité dans la littérature [67], [68] présente deux principales non linéarités : la

capacité Cy et la source de courant I,,. Suivant [69]-[71] :

C
— 850
o (40) =

Vp

et

Las(Vy (0, Vas(®)) = (Ao + A1V, (1) + A2V, (£)? + A3V, (£)?) tanh(aVys(t))

(2.59)

(2.60)

Afin de couvrir une large plage de tensions nous adoptons une nouvelle expression de

Cys décrite dans la référence [72] :

fcgso
our V, < (F¢c. 'V,
/ 1 Va(o p g ( C b)
Vi

Cas (V1) = ;

C

gSo/ 3 (1 — %FC + VZgT(t)) pour Vg = (FCVb)
L (1-Fc)2 b

ou F. est le coefficient déterminant la polarisation directe de la diode.

(2.61)



Les paramétres des transistors sont mentionnés dans le tableau ci-dessous :

Tableau 2. 3: Paramétres de transistor MESFET

Paramétres Valeurs
Cyso 2 pF
Gy 0.2mS
Cys 0.6 pF
Cya 1.5 pF
R; 10
V 0.75V
a 1.6
F, 0.5
A, 0.001043
A 0.0011745
A, -0.0001274
As -0.001

5.2 Equations de tension et de courant dans la charge

Nous insérons les équations du courant traversant la charge (2.62) et (2.63) dans 1’équation de

la tension suivante :

C 2 (I 41 nel
Vr?c;-zﬂ-l =4 I r?dz+1 - A_t (E;"l,;(liz+1 - E71"l,ndz+1) + E( 2 - Ind22

Avec

ynti_pn yntl _pn ynt+i_yn
n+1 _ n+1 ) ) ndz+1~ Yndz+1 _ T T
11 = Cos(1") [ At ] + Cga [ At At ] (2.62)

IZL = Cgs (Vgn) [V;_Aign_l] + ng |:VTTleZ+1A_tVTTlei_zl+1 _ V’Ir‘l_AVt’Ir‘l_l] (263)



D’aprés le schéma intrinséque du transistor, la tension VL | peut s’écrire comme suit :

VIdh = VI RiCg(vert) [ Y] (2.64)
Et
V’11:1+1 — _RLin+1 — _RL (12:1 r1+1 + lg+1 + In+1) (265)

Les courants dans le transistor en termes des différences finies :

4l yo+1_yn
i = Cgy [T (2.66)
Vg+zl Vi, yo+i_yn
1El+dl — C [ dz+1— d +1 _ VT m T] (267)
igt! = GqVpt! (2.68)
B4 = (Ap + ALV + A (VETH2 + A3 (V2*)?) tanh(aVEH?) (2.69)

En remplagant les expressions de VAL, IR+, I dans I’équation de la ligne (2.41)

respectivement par les équations (2.64), (2.62) et (2.63), cela nous donne une nouvelle
équation & deux inconnues Vi*! et V3t

Vn+1_vl’1 A 1'1+
VI 4 RiCs (VB [B—E] = ABVigur + Lo — o (B0 —

ndz

ET ndz+1) 2 lcgd <Vn+1 + R; CgS(Vn+1) (—Vg)> + CA_gtS (Vél+1 Vn 1) 4 Cad ng (
Vrrlldz+1 - V’{‘H-l)l (270)

Avec la combinaison de la nouvelle équation (2.70) mettant en relation Vg,‘“ et VAt et
I’équation (2.65), nous obtenons un nouveau systéme d’équations a partir duquel nous
pouvons calculer la valeur de Vg** et Vi**. Une fois Vg** et Vi** calculées nous pouvons

déduire la valeur recherchée de v;;zal



5.3 Résolution de I’équation non linéaire

Pour résoudre ce nouveau systéeme d’équations non linéaires, ou la seule inconnue est la
tension I{g"“, ’utilisation d’une méthode de calcul est nécessaire. Pour ce faire nous utilisons

la méthode de Newton-Raphson.

L’algorithme Newton-Raphson est attribué aux deux mathématiciens britanniques du
XVlle siecle, Isaac Newton et Joseph Raphson. On utilise cet algorithme dans les cas ou on a
un systeme d’équations qui n’admet pas de solutions explicites. Dans notre cas ou l’on
souhaite résoudre I’équation f(V;**') = 0 qui dépend d’un seul paramétre V;***, la méthode
de Newton-Raphson [73] utilise le chemin itératif suivant :

f(Vrg1+1)p

+1\p+1 — +1
Vg7 = ()" ~

pour p=0 (2.71)

ou on fixe une valeur arbitraire (Vg**)® puis on suit le chemin itératif (2.71) qui converge en

quelques itérations vers la solution de I’équation f(V;**!) = 0.

Une fois 1;*** calculée, nous pouvons trouver V7*** et par la suite déterminer Vi ;.

5.4 Résultats de simulation

Nous considérons une ligne microstrip uniforme, de longueur # = 2.5c¢cm. Le champ
externe illuminant cette ligne est un échelon de 10KV d’amplitude et un temps de montée de

1ns. Les caractéristiques geométriques et électriques sont montrées sur la figure (2.19).



Chapitre 2 : Etude théorique du couplage entre les ondes électromagnétique et les circuits
microondes
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Figure 2. 19: Circuit et diemensions

Les résultats des simulations avec 1’algorithme FDTD comparés avec ceux utilisant le
logiciel PSpice sont présentés sur les figures (2.20a) et (2.20b).
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Chapitre 2 : Etude théorique du couplage entre les ondes électromagnétique et les circuits
microondes
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Figure 2. 20: Tensions induites aux extrémités de la ligne et a la sortie du transistor ;
a) Simulations FDTD, b) Simulations PSpice

5.5 Comparaison des codes FDTD 1D et 3D

Dans cette partie, nous présentons les simulations de notre algorithme 1D comparées a
ceux du 3D dans le cas d’injection et en absence d’illumination. La structure simulée est une
ligne de transmission microstrip, d’une largeur de 3mm, gravée sur un substrat de Silicium
(&, = 12) d'une épaisseur h = 100 um. La longueur totale de la ligne est £ = 2.4 cm et
terminée par une charge linéaire équivalente a I’impédance caractéristique de la ligne
(R = 50Q). Nous allons alors faire une comparaison des deux algorithmes (FDTD 1D et 3D)

en considérant le circuit de la figure (2.21).
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Chapitre 2 : Etude théorique du couplage entre les ondes électromagnétique et les circuits

microondes
£ =24cm
V, = _"= Vadz+1
Z.=500 §
§ R,= 500
V=1V ()

_Tl_
(a)

(b)

Figure 2. 21: a) Circuit électrique équivalent de la structure étudiée ;b)
Dimensions de la ligne

La figure (2.22) présente une comparaison entre les résultats FDTD (1D) et ceux
simulés avec des équations de Maxwell (FDTD 3D). On constate que les calculs FDTD sont

en trés bon accord avec les simulations 3D pour différents types de charges lineaires [74].

66



Chapitre 2 : Etude théorique du couplage entre les ondes électromagnétique et les circuits

microondes
1.1 T T T 1
) ] gt H ] H **** Vndz+1(1ID) ||
: : : — Vs
10 SR A feermeesernensnnes feermeeseanenennes deneeeeenaan ~=== Vndz+1(3D)} H
0.8
2 0.7
@
< 0.6
£ . .
—_— Bl e e ..q:.....-uo.--—‘_-p_"A - ot LB NER 2SS N
e ;7
& QA orseneee ;‘,1--5\ ---------------------------------- Jeessencnenaacans desseecnccnannans -
03kfeeenannnn "/ A e B enennensanans S i
" 7 g ; :
2} '
0.2 ........ .:".' ..... e L T e -t
.
0.1 ------- Heeeee e e ~
= :
0 P 1 | | |
0 0.5 1 1.5 2 25
Temps (s) ¥
x10

Figure 2. 22: Comparaison entre un code FDTD 1D et 3D de la tension a la charge linéaire
d’une ligne microstrip simple

Malgrée une légére différence, cette comparaison prouve que dans certaines
configurations de circuit, I’utilisation de la méthode 1D est envisageable et permet le
traitement de ces circuits tout en étant trés économe en termes d’espace mémoire et de temps

de calcul.

6. Discussion des résultats

Dans ce chapitre, nous nous sommes intéressés plus particuliecrement a 1’étude du
couplage entre les ondes électromagnétiques et les pistes des circuits imprimés qui sont
terminées par plusieurs types de charges, afin de prédire les perturbations induites dans ces

derniéres.

L’objectif de cette étude est d’obtenir le niveau de la perturbation engendrée par une
onde électromagnétique externe, en I’absence d’une source d’injection dans les structures
microondes, et ainsi a estimer 1’influence du couplage électromagnétique externe sur ces
structures constituées par des dispositifs utilisés pour des applications hyperfréquences tels
que les MESFETS.
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A noter que pour la simulation des circuits agressés par le champ externe sur PSpice,
des sous-programmes de couplage externe s’ajoutent a la Netlist, ce sont des codes Fortran
générés par Paul Clayton [30]. Les fichiers SPICEINC.IN, PUL.DAT sont simulés sur
Fortran pour avoir le sous-programme du couplage SPICEINC.OUT. Le fichier
SPICEINC.IN contient les paramétres de la ligne (nombre total des conducteurs, longueur de
ligne et type de ligne), et de I’onde externe (sens de propagation, angles de polarisation et
d’incidence). Comme précité dans ce chapitre, le fichier PUL.DAT inclut les paramétres
électriques de la ligne microstrip.

D’un point de vue général, si nous regardons les niveaux et les allures des courbes des
tensions en fonction du temps, nous remarquons que les résultats obtenus par notre code

FDTD et ceux obtenus par le logiciel de simulation sont en bon accord.

7. Conclusion

Ce chapitre a été consacré a 1’étude d’un outil de simulation, spécifique au domaine
temporel (FDTD), utilisant la méthode des différences finies. Nous avons détaillé la
formulation de base de cette technique pour une ligne de transmission microstrip, illuminée
par une onde électromagnétique plane. C’est une méthode puissante qui permet de résoudre
les équations de propagation d'une fagon générale et les équations des télégraphistes en

particulier.

Ensuite, nous avons étudié le comportement transitoire de divers circuits, agressés par
un champ electromagnétique externe, le traitement des charges linéaires, non linéaires simples

et non lineaires complexes, ainsi que I’implémentation de la méthode dans 1’ordinateur.

Les résultats obtenus avec la méthode FDTD ont été comparés aux résultats obtenus par
le logiciel commercial PSpice (OrCad 16.6) et aussi aux résultats présentés en littératures
utilisant I’algorithme de calcul FDTD 3D. La comparaison des résultats montre un bon degré
de concordance.
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1. Introduction

L’étude de I’'immunité de circuits électroniques (leur comportement en réponse a 1’agression
EM) n’est pas simple. En effet, il faut tenir compte du couplage entre le signal d’agression et le
circuit sous test, de la propagation de ce signal d’agression et enfin il faut étudier leur effet sur le
circuit. Ainsi, il est nécessaire de connaitre le schéma interne de chaque composant constituant le
circuit pour en caractériser la susceptibilité. Ces données ne sont pas toujours disponibles pour des
circuits complexes mais peuvent étre déterminées pour des composants simples. Notre choix s’est
porté sur des composants actifs fonctionnant dans le domaine des hyperfréquences, un transistor
MESFET en régime grand signal et une diode modélisée par une capacité non linéaire. Le choix est
d’autant plus intéressant que ces dispositifs sont les plus utilisés dans de nombreux systémes pour la
détection des signaux hyperfréquences. L’étude de [Deffet d’illumination d’une onde
électromagnétique sur ces composants non linéaires devrait ainsi nous donner des indications sur les
phénomeénes observés lors de 1’agression de circuits plus complexes. Pour analyser la susceptibilité
de ces composants face a une agression électromagnétique, nous étudierons 1’effet d’une onde plane

polarisée verticalement, sur des structures MTL chargées par des MESFETSs et des diodes.
Ce chapitre est structuré de la fagon suivante :

Dans un premier temps, nous présenterons les structures MTL en technologie microstrip, a
savoir le modele de la ligne a éléments distribués, ainsi que sa mise en équation. Dans un deuxieme
temps, des circuits composés des lignes multiconducteurs terminées par des MESFETSs et diodes
seront simulés, afin d’analyser I’impact du couplage électromagnétique entre I’onde plane et ces
circuits. Ensuite, nous présenterons 1’étude théorique et expérimentale d’un circuit réalisé dans le
laboratoire de mesure RF-EMC de I’ESEO - Angers, en utilisant le banc de mesure GTEM qui nous
a permis de mener a bien notre étude. La derniére section de ce chapitre est consacrée a
I’exploitation d’un matériel du laboratoire LSSC, c’est le Picoscope 9211A, cet appareil puissant est
employé pour la validation des charges non linéaires complexes (MESFET & MOSFET) utilisés

dans ce travail. Enfin, nous conclurons ce chapitre.



2. Ligne de Transmission Multiconducteurs (MTL)

L’¢étude du comportement d’un systéme face a une agression €lectromagnétique ne peut &tre
compléte sans prendre en compte la notion des lignes de transmission MTL, car elles jouent un réle
important dans 1’étude de la compatibilité électromagnétique du fait qu’elles sont les voies de
couplage privilégiées vers les interfaces des équipements. Ces lignes occupent une place importante
dans les cartes électroniques en raison de leur facilité de realisation et de leur souplesse d'utilisation,
elles sont désormais bien connues dans la communauté CEM pour leur capacité a modéliser des

architectures complexes [75].

2.1 Modeéle a éléments distribués

Considérons une MTL de longueur ¢, constituée de n + 1 conducteurs (n = 1), dont un
conducteur de référence. Comme le représente la figure (3.1), cette ligne est chargée en entrée par un
ensemble d’impédances de sources, et en sortie par un ensemble d’impédances de charges. Les

conducteurs sont numérotés de 0 a n, 0 désignant le conducteur de référence.

4 N\ Conducteur (n+1) ( \
Conducteur n
Impédances Impédances
d’entrée de charge

Conducteur 2

Conducteur 1

- J - /

Conducteur de référence

Figure 3. 1: Schéma bloc d’une ligne d’une MTL

2.2 Modele infinitésimale d’un tronc¢on de ligne MTL

Afin d’évaluer le couplage entre les ondes électromagnétiques externes et lignes de
transmission MTL, nous devons tout d’abord résoudre les équations de propagation dans ces lignes.

Pour ce faire, nous considérons le circuit électrique équivalent schématisé dans la figure (3.2).
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Figure 3. 2: Modéele infinitésimale d’une MTL illuminée par un champ externe

A partir de cette configuration, des vecteurs tensions et courants peuvent étre définis. On
notera par ailleurs Ig(z, t) et Vg(z, t) les vecteurs de taille n représentant les sources de courants et de

tensions distribuées le long de la ligne [76].

Les scalaires V, |, Vi et Iz pour les lignes simples deviennent des vecteurs dans le cas d’une

MTL, et les scalaires L, C, R et G deviennent des matrices carrées.

Les vecteurs N x 1, V, I, Vg et Iz comportent les N tensions[V(z, t)]; = Vi(z, t), [Vr(z, t)]; =
Vii(z,t) et les N courants [I(z,t)]; = I;(z,t), ou la jeme ligne du vecteur V et noté [V];. La source de
courant I représente I’excitation de la ligne par le champ électrique entre les deux conducteurs. La

source de tension Vp quant a elle, représente 1’induction du champ magnétique enlacé par les

conducteurs.
I,(zt) Vi(z,t)
I(z,t) = ( : > V(zt) = ( : ) (3.1)
In(Z’ t) Vn(Z' t)
Ip1(z, 1) Vr1(z,t)
Ip(z,t) = ( : > Vi(z,t) = < : ) (3.2)
IFTL(Z) t) VFn(Zl t)



2.3 Détermination des parametres linéiques

Les N x N matrices de parametres linéiques RLCG, sont des éléments essentiels pour la
détermination des vecteurs courants et tensions a partir des equations MTL. Les méthodes de calcul

actuelles de ces paramétres peuvent étre de nature numérique ou analytique.

En effet, les méthodes analytiques ne sont valables que pour des geométries simples, dont les
formules sont connues. Elles sont utilisées pour trouver des expressions littérales plus simples quand
certaines conditions géométriques sont satisfaites ; par exemple une forme de conducteurs

cylindrique. Par conséquence, elles sont plus faciles a programmer et dans un temps de calcul réduit.

Contrairement aux lignes de formats cylindriques, celles a géométrie rectangulaire nécessitent
une technique numérique pour établir les parametres linéiques. Dans ce contexte, un code de calcul

basé sur la méthode des moments développé par C.R PAUL [30], a été appliqué.

La technique développée par C.R PAUL [30] d’extraction des paramétres linéiques des lignes
de transmission, consiste dans un premier lieu a déterminer la matrice capacité C. La matrice
inductance L, peut étre calculée a partir de I'inverse de la matrice capacité d'une ligne sans substrat

diélectrique C, grace a la formule suivante [30]:
L = guoCqt

Les matrices L et C sont présentées alors par des composantes propres et mutuelles :

L11 L12 Lln Cll C12 Cln
L=t Lz Lo c=|Cn G2 Lo (3.3)
Lnl Lnl Lnn Cnl Cnl Cnn

Une fois les matrices L et C déterminees la matrice G peut étre obtenue a partir de la

relation G = % C=puolL™.

G11 Glz Gln

=0 Gz v G (3.4)

Gn1 Gn1 - Gpg



La résistance des pertes métalliques peut étre obtenue a partir de la longueur L, la largeur W et

I’épaisseur de métallisation t,, de la ligne :

Rac =Y/owe, 35)
La matrice résistance se présente alors par les éléments diagonaux de la maniére suivante:
R =diag(Ri1, -, Run) (3.6)
2.4 Mise en équations de la structure MTL

Dans I’hypothése d’une propagation quasi-TEM, les équations des télégraphistes aux dérivées
partielles dans le domaine de Laplace pour une ligne de transmission multiconducteurs uniforme,

sont données par [77]:
2 V(z,5) + RI(z,5) + sLI(z,5) = Vi (z,5) (3.7)

2 1(z,5) + GV(z,5) + 5CV(z,5) = I(z,5) (3.8)

Dans le cas ou les pertes diélectriques et métalliques ne dépendent pas de la fréquence, I’application
des lois de Kirchhoff au schéma de la figure (3.2) permet de mettre le probléeme sous la forme
d’équations aux dérivées partielles matricielles. Les vecteurs courant | et tension V sont evalués le

long de la ligne & tout instant en résolvant le systeme d'équations suivant [30], [78]:

2V(zt) + RI(z,t) + L=1(2,t) = Vi (z,t) (3.9)

2 1(z,6) + GV (z,t) + C=V(z,t) = Ie(z,) (3.10)

Leurs solutions décrivent la variation du courant et de la tension en fonction du temps et de
I’espace le long de la ligne. Afin d’établir ces équations, nous considérons un troncon de ligne de
longueur £, compris entre z et z+ Az, composé d’éléments longitudinaux R.Az etL.Az, et
d'éléments transversaux C.Az et G.Az. Les tensions et les courants sont respectivement V(z,t) et

I(z,t) al’entrée, et V(z + Az, t) et I(z + Az, t) en sortie.



Dans le cas ou la dépendance fréquentielle des pertes R et G ne peuvent plus étre ignorées, les

équations (3.9) et (3.10) deviennent :

ZV(Zt) + Zine(2,6) 1z, 0) + Lo 1(2,) = Vi(2, ) (3.11)

%I(z, t)+ G(z,t) xV(z,t) + C%V(z, t) =Ip(z,t) (3.12)

ou * représente le produit de convolution :

Zint(Z; S)I(Z, S) And Zint(Z; t) * I(Z, t) et G(Z' S)V(Zl S) And G(Z' t) * V(Z' t)
2.4.1 Pertes métalliques

L’impédance interne du conducteur Z;,;, indiquée dans 1’équation (3.11), représente les pertes
métalliques. Elle est composée de deux termes: la résistance et I’inductance internes. Z;,;(s) = R +
sLin:(s) En général I’impédance est une fonction non linéaire de la fréquence modélisant le
phénomeéne de I’effet de peau. Ainsi, pour introduire la dépendance fréquentielle des pertes

métalliques, nous utilisons 1’approximation de I’impédance interne de Nahman [79] ou Z;,.(s) =

A + B+/s , le terme s est la variable de la transformée de Laplace.

Pour une ligne de transmission multiconducteurs uniforme :

_1
A=Y we (3.13)

B= /"/(,m.l/z(w ) (3.14)

Avec:
e 0, . Laconductivité du conducteur ;
e t,, :L’¢épaisseur du conducteur ;
e W Lalargeur du conducteur ;
e 4 : Laperméabilité.

Dans le domaine temporel et en accord avec 1’expression de Zjy dans [79], le produit de

convolution Z;,,;(z,t) = I(z,t) devient :



Zine(2,8) * 1(2,6) = Lap™( Zine (2,)1(2,5)) = Lap™ (AI(Z, $)+BLsl(z s)) (3.15)

Sachant que Lap™? (\/15) \/_, I’équation (3.13) devient :
. t 1 9I(zt-¥)
Zin(2,8) *1(2,8) = ALz, ) + 7= [y = o2 g (3.16)
ou le terme D(t) =% est presque constant dans I’intervalle At [60], [80] le produit de
convolution devient :
(n+1)At 1 +1-m (M+DAtdE
f [D(t §dg = || TD[(H+1)At—§]d§ Zm=o DM [ N

VAEES, o DY [ (3.17)

En discrétisant I’équation (3.11) conformément a la formulation de la FDTD et en utilisant le
développement du produit de convolution de (3.16), on trouve :

3
n+>—m

3 1 3 1
v+l n+1 1 n+s n+s 1 n+y n+y B 2
vl — v ]+A—tLlIk — 1, l+EAllk +1, l+ﬁ2;=0llk -

1
n+;-m fm+1 dt

lk m

3
= L[EpL, - BB -2 [E A E, l (3.18)

Ce qui nous donne la solution finale de (3.11) pour 1 < k < ndz:

n+3/2

1% = DEY2 — 2 (vt - vt + 2 (B, - ERY] -2 E, !
E"'2| _ % ppn 3.19
Lk |~ VAt ( ) )
avec .
L A 2B !
D= ( +A/ 4+ ) 3.20
Iae 2+ “F g (3.20)

E = L/At _ A/2 + ZB/ — (3.21)



n+§—m n+l—m (m+1)d
n— ;=1I1k2 -1, lfm = (3.22)

2.4.2 Pertes diélectriques

En ce qui concerne les pertes diélectriques, nous utilisons la formule de Qingjian de la

conductance G(s) = G% +5/(S_|_ 1/1 )Gdf comme dans [47] pour introduire leur dépendance
14

fréquentielle.
Pour une ligne de transmission multiconducteurs uniforme :
Gdc — 0di/£ C (3.23)
Avec :
e 0y, . Laconductivité du diélectrique ;
e ¢ Lapermittivité ;
e 1, :Laconstante de temps caractéristique du substrat diélectrique.

Dans le domaine temporel, et en accord avec I’expression de G(S) dans [47], le produit de

convolution G(z,t) * V(z,t) devient :

G(z,t) xV(z,t) = Lap 1 (G(z,5)V(z,s)) = Lap™! (G‘“V(z, s) + GYsV(z, s)) (3.24)

donc :
Gz D *V(z,) = G*V(z,0) + G [Te % de (3.25)
ou le terme F(t) = %ﬁ't) est presque constant dans I’intervalle temporel At [60], [80], le produit de

convolution devient :

3 3
fie F(t—§)ds = [V T Fl(n + 1)At — §]d§ =

n n+1-m [(M+1At
m=0 F fmAt

£ _ae
e dE = At YT, o Fm [T e dr (3.26)



Ainsi I’équation (3.12) devient :
1 1
1 n+- n+= 1 1 1 .4 1
Ellk - lk_;] L eupt - v + 26OVt + v +
m+1 —ET 1
G X[V ™ = V] [T e T dT = —— CERL! — By (3.27)

Ce qui nous donne la solution finale de (3.12) pour 2 < k < ndz:

1
n+

1 [ n+d 3 1
Vit = MNVY + ME('k—f — I 2) - MC 1 [E - Efy

—MGU Y1 _ [V ™ — V2 ™]f(m) (3.28)
avec .
_ (2 1nd df -1
M = (3 C+2G% + GUF(0)) (3.29)
N = ﬁc - %Gdc + GY£(0) (3.30)
(m+1) —oot
f(m)=["""e ™ dt (3.31)
1 2
f(0) =/ e ™dr (3.32)

3. Etude théorique sur les circuits microondes

Dans cette partie du chapitre, I'excitation externe est une onde plane de polarisation TM
(Tranverse Magnétique : est un mode de propagation tel que B, = 0, c'est-a-dire tel que le champ
magnétique est orthogonal a la direction de propagation), et ayant les mémes caractéristiques que
celle considérée dans le chapitre 2. Cette onde arrive sous incidence rasante(6, = 90°), l'azimut
(pp = —90°) et I'angle de polarisation (8 = 90°). Le premier point illuminé de la ligneat =10 est z

= 0. L'amplitude de I'onde est un échelon de temps de montée de 1 ns et de valeur finale 10 KV/m.



Chapitre 3 : Etudes théorique et expérimentale de I'agression électromagnétique des circuits
microondes complexes

3.1 Structure MTL avec pertes dépendantes de la fréguence

3.1.1 Circuit étudié

L’exemple traité dans cette partie, consiste en une ligne de transmission multiconducteurs
uniforme, d’une longueur de 30cm, chargée par deux résistances (Figure 3.3), et illuminée par le

champ électromagnétique externe. Les paramétres par unité de longueur de ligne considérée
sont [81]:

L= (494.6 63.3 )nH c (62.8 —4.9) pF

633 4946/ m ’ ~ \-49 628/ m

Q —0.01y S
R=(01 0022 (01 0.01)m

002 01/m '’ —-0.01 0.1
Il convient de noter que les parameétres de simulation nécessaires selon I'algorithme FDTD sont:

At=4ps Az=1mm NDZ=300 Uppe= 19X 108?

L'importance de ce circuit réside dans le fait qu'il regroupe a la fois deux facteurs provoquant

la distorsion de la réponse. En effet, il s'agit de la prise en compte des pertes dépendantes de la
fréquence et de I’impact du couplage ¢électromagnétique externe.

Ei

£ =30cm
VnEr _

A

VNEZ

100Q2

RSl =50Q
RSZ = IOOQ
AAVAYAY,
AAAYAY,
L2~
AAVAVAY
RL1: 100Q

R

=

Figure 3. 3: Configuration d'une MTL chargée avec des résistances
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Chapitre 3 : Etudes théorique et expérimentale de I'agression électromagnétique des circuits

microondes complexes

3.1.2 Résultats de simulation

La méthode FDTD permet de résoudre les équations de la tension et du courant dans toute la

ligne. On peut facilement en déduire I’impact de 1’onde électromagnétique, ainsi 1’effet des pertes

dépendantes de la fréquence sur les extremités des deux conducteurs. La propagation du champ

électrique sur les lignes de la structure est présentée suivant les figures (3.4) et (3.5) ci-dessous :

Voltage en V

2 6 T T T
/\ VFEl [Lossy FDTD]
° P ° / A \ Vg, [Lossy FDTD] ||
/ 4 \
2 \\ / . Il \ \\
T AN
5 s . N
£ T ~——
A :, —
\ 1
-10 Ve [Lossy FDTD] 4 \
\ / Vg, [Lossy FDTD] 2
T\
-14 -4
0 1 2 3 4 5 6 7 8 0 1 2 3 4 5 6 7 8
Temps en ns Temps en ns
Figure 3. 4: Les tensions d’entrée et de sortie d’'une MTL avec pertes dépendantes de la fréquence
2 6
0 — 4 /
, | : |
4 \\ // 0 /
- /
SR\ i -,
SR / : V1
TN A
-10 / -6
1 \ VieL [lossless PSpice] i 8 \ // Vg [lossless PSpice] ||
\ / VNE2 [lossless PSpice] \ / VFE2 [lossless PSpice]
14 / -10 \i
-16 -12
0 1 2 3 a4 5 6 7 0 1 2 3 4 5 6 7
Temps enns Temps enns

Figure 3. 5: Simulations PSpice des tensions d’entrée et de sortie de la MTL sans pertes
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Chapitre 3 : Etudes théorique et expérimentale de I'agression électromagnétique des circuits
microondes complexes

Etant donné que I’effet des pertes augmente généralement avec la longueur de la ligne et la
fréquence de transmission, nous avons choisi d’analyser cet effet sur une ligne de longueur égale a
30cm.

D’apres les figures (3.4) et (3.5), nous constatons que les pertes affectent non seulement la

forme d’onde mais aussi I’amplitude du signal.
3.2 Structures MTL chargées par des multi-MESFETS

3.2.1 Circuit étudié

Les signaux microondes ont une longueur d’onde souvent plus petite que la taille des
conducteurs utilisés. Comme un deuxiéme cas d’étude, nous avons choisi d’analyser 1’effet du
couplage pour un circuit de petites dimensions. C’est une MTL composée par cinq conducteurs
microstrip sans pertes, d’une longueur de 2.54 cm, gravés sur un substrat de Silicium (g, = 12). Les
conducteurs sont séparés par une distance de 24.64 um. Les dimensions de la structure sont données

suivant la figure ci-dessous.

Figure 3. 6: Représentation de la MTL microstrip

3.2.2 Parameétres de la structure

Avec le schéma de discrétisation temporelle présenté dans le chapitre 2, une variation du
courant entraine une variation de tension, qui a son tour entraine une variation de courant, et ainsi de
suite, représentant ainsi trés bien les phénoménes de propagation dans le volume de calcul.
Cependant, I'algorithme FDTD est dispersif, c'est-a-dire qu'un signal se propageant dans le domaine
de calcul FDTD subit des transformations (distorsion, atténuation) dues a la discrétisation. C'est
pourquoi une bonne représentation numérique des phénomeénes physiques ne peut étre obtenue
qu'apres un choix judicieux des parameétres de discrétisation spatiale et temporelle (Az, At). Le
tableau ci-dessous presente les parametres de discrétisation de la structure MTL étudié.
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Tableau 3. 1: Paramétres de discrétisation spatio-temporelle

Temps max At (ps) Az(mm) NDZ (cellules)
8 ns 3.5 1 25

Les caractéristiques électriques de la structure a six conducteurs (sans pertes) peuvent étre
calculées numériquement en utilisant 1’algorithme développé par C. Paul [30]. Ces caractéristiques
sont présentées dans le tableau suivant :

Tableau 3. 2: Paramétres électriques de la structure MTL

N 30.4509 —10.8466 — 1.95855 —0.680753 — 0.400583
Capacite linéique —10.8466 34.4761 —10.1477 —1.74112 —0.680753

(pF/m) C=[ —1.95855 —10.1477 34.5876 —10.1477 — 1.95855
—0.680753 —1.74112 —10.1477 34.4761 — 10.8466
—0.400583 —0.680753 — 1.95855 — 10.8466 30.4508

0.734067 0.307438 0.184249 0.121470 0.0849788
0.307438 0.729398 0.305467 0.183377 0.121470

Inductance L =] 0.184249 0.305467 0.728728 0.305467 0.184249
Iir]éique (nH/m) 0.121470 0.183377 0.305467 0.729399 0.307438
0.0849788 0.121470 0.184249 0.307438 0.734067

Vitesse de
propagation (m/s) Vpmax = 2.5179 x 108

3.2.3 Modéle électrique

Afin d'illustrer le phénomene de couplage entre 1’onde plane externe et cette structure micro-
onde, notre choix est donc porté sur I’analyse d’une ligne uniforme microstrip. Prenons le cas de la
figure (3.7) ou nous avons une ligne de transmission a six conducteurs terminée a 1’entrée par des
résistances égales a 50Q. A la sortie de la ligne, chaque conducteur est chargé par un transistor
MESFET relié a la masse a travers une résistance de 50Q. Le choix de 50Q représente un cas
souvent rencontré en pratique.



Le circuit équivalent de la structure est présenté suivant la figure (3.7).

l

Figure 3. 7 : Configuration de la MTL chargées par des multi-MESFETSs
3.2.4 Résultats et discussions

La méthode FDTD simule la tension et le courant dans chaque point de la ligne. On peut
facilement en déduire les tensions induites sur les extrémités des conducteurs et a la sortie du
transistor. Sur les graphiques suivants, nous comparons les simulations de notre algorithme FDTD et
celles du logiciel commercial PSpice (Cadence 16.6) pour deux différentes valeurs du temps de

montée de ’onde plane incidente (0.1ns et Ins).

La figure (3.8) montre le niveau de la tension induite, a I’entrée des conducteurs, pour un

temps de montée de 1’onde incidente 7,. = 0.1ns.



Chapitre 3 : Etudes théorique et expérimentale de I'agression électromagnétique des circuits
microondes complexes

150
o Mﬂ%
50 Fq W“M
0 J W L=
E -50
< Vg [FDTD]
% -100 Vg [FDTD] ]
S -150 / Vs [FDTD] }
V, -, [FDTD]
200(t || NE4 I
Vg [FDTD]
-250
-300
-350
0 1 2 3 4 5 6 7
Temps en ns
a)
150
50 LJAE}\\
i : U\QWQ/
z 50 -
= VNEL [PSpice]

% -100 — V@ [PSpice] |
§ -150 —— Vs [PSpice] ||
200 Vies [PSpice]

— Vs [PSpice]
-250
-300
-350
0 1 2 3 4 5 6 7
Temps en ns

Figure 3. 8: Tensions induites a I’entrée de la ligne pour un temps de montée de 0.1ns. a)
Résultats FDTD, b) Résultats PSpice

Nous présentons dans la figure (3.9) les tensions induites a la sortie des conducteurs

pour la méme valeur du temps de montée.
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Chapitre 3 : Etudes théorique et expérimentale de l’agression électromagnétique des
circuits microondes complexes

300 T T
Vg, [FDTD]
250 A Ve, [FOTD] ||
200 M Vg [FDTD] ||
/f Vg, [FDTD]
150 Vs [FDTD] ]
g f \
< 100
[}
S \\
j=2}
&8 50
o
> K
O \\ /
ik \S
-100
-150
0 1 2 3 4 5 6 7
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300 T 14
Vegr [PSpice]
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200 Vg [PSpice] ||
f{ Vegs [PSpice]
150 i M
! \ VFE [PSpice]
Z
< 100
Q
S 50
o
i \ /
-50 \l/
-100
-150
0 1 2 3 4 5 6 7
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Figure 3. 9: Tensions induites a la sortie de la ligne ; a) Simulations FDTD comparées par b)

PSpice

Comme illustré dans la figure (3.10), le niveau de tension a la sortie du transistor
MESFET (tension de drain) reste faible par rapport aux tensions induites aux extrémités de la
ligne.
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Chapitre 3 : Etudes théorique et expérimentale de l’agression électromagnétique des
circuits microondes complexes

80 T T
Vo, [FDTD]
o [L Vi, [FDTD] |
V4 [FDTD]
Vy, [FDTD]
N 40 V5 [FDTD] ]
€
5
o 20
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E h
. N
il W/
-40
0 1 2 3 4 5 6 7
Temps en ns
a)
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60 /,) V, [PSpice]
\ Vo, [PSpice]
20 N VT3 [PSpice]
Via [PSpice]
Vi [PSpice]
20

Voltage en mV

Wh

-40
0

1 2 3 4 5 6 7
Temps en ns

b)

Figure 3. 10: Tension a la sortie du transistor MESFET ; a) FDTD, b) PSpice

Les résultats des figures suivantes sont simulés pour un temps de montée de 1ns.

Nous remarquons que si le temps de montée de 1’onde incidente est augmenté, les
tensions induites aux extrémités de la MTL deviennent stables. Le temps de montée est donc

un facteur trés important pour assurer la stabilite du signal.
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Chapitre 3 : Etudes théorique et expérimentale de l’agression électromagnétique des
circuits microondes complexes
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Figure 3. 11: Tensions induites a I’entrée de la MTL pour un temps de montée de Ins ; a)
Simulations FDTD, b) Simulations PSpice
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Chapitre 3 : Etudes théorique et expérimentale de l’agression électromagnétique des
circuits microondes complexes
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Figure 3. 12: Tensions induites a la sortie de la MTL pour un temps de montée de 1ns; a)
Résultats FDTD, b) Résultats PSpice
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Chapitre 3 : Etudes théorique et expérimentale de l’agression électromagnétique des
circuits microondes complexes
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Figure 3. 13: Tensions de sortie V1 des transistors MESFETS ; a) Simulations FDTD, b)
Simulations PSpice

Les résultats des simulations des codes FDTD, concordent avec ceux de simulation

utilisant le logiciel PSpice. Ce qui prouve la performance de nos codes FDTD.

Nous avons constaté la distorsion et de la dégradation des formes d’onde le long d’une
ligne de transmission dd a des réflexions causées par la désadaptation des impédances et la

non linéarité des charges.
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D’apres les figures (3.10) et (3.13), on remarque que 1’amplitude de la tension induite
au niveau du drain du transistor MESFET réagit a la variation du temps de montée de I’onde
incidente. Plus le temps de montée de la tension d’entrée est réduit, plus ’amplitude de la
tension de sortie du transistor est importante. Par conséquent le fonctionnement des transistors
peut étre affecté si, par exemple, ils sont intégrés dans des circuits logiques ou les temps de

montée sont tres faibles.

A lissue de I'étude de ce circuit et compte tenu de sa complexité, le programme de
calcul développé présente une grande souplesse accompagnée d'une bonne précision des

résultats.
3.3 Structure MTL chargée par une charge mixte
3.3.1 Circuit étudié

Le 3°™ circuit étudié est représenté sur la figure (3.14), ou la configuration de I’onde
plane incidente et du transistor sont identiques a la 1% application de ce chapitre. Ici nous
avons considéré une MTL composée par trois conducteurs microstrip gravés sur un substrat
de permittivité relative &. = 12 ce qui correspond a un matériau de type silicon. Les
conducteurs sont séparés par une distance de 24.64um. Les parametres géométriques de la

structure sont donnés suivant la figure ci-dessous :

Figure 3. 14: Vue en coupe de trois conducteurs microstrip

3.3.2 Parametres de la structure

A partir des paramétres géométriques des trois rubans définis dans la figure (3.14), les
paramétres linéiques L et C sont calculés par la méme méthode numérique utilisée dans la 1%

application et présentés ci-dessous:
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Tableau 3. 3: Caractéristiques électriques de la structure étudiée

linéique (nH/m)

Capacité lineique 127.006 —42.5212 -7.32693
(pF/m) C=|-425212 141558 —42.5204
—7.32693 —42.5212 127.006

Inductance

308.227 729.413 308.228

<733.267 308.227 185.888)
L =
185.888 308.228 733.268

Vitesse de
propagation (m/s)

Vpmax = 1.2741 x 108

3.3.3 Modeéle électrique de la structure étudiee

La figure (3.15) montre la structure physique de la ligne de transmissions a étudier dans
cette partie. Cette ligne est terminée par une charge mixte, constituée d’un transistor MESFET
en configuration source commune relié a la masse par une résistance de 509, et deux diodes

en série avec deux résistances de 10Q. Cette configuration est schématisée dans la figure ci-

dessous.

- l=3cm

NEL \ , VEEI RD1

S A~
VNEZ Vi
N — > L
_— Vv

VHEs VFES Rps T o

A — V'

S sy | fRra gD

Figure 3. 15: Schéma électrique d’une MTL terminée par une charge non linéaire mixte
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Le transistor est modélisé par son schéma équivalent intrinséque en régime grand signal
déja détaillé dans le chapitre précédent. Les diodes sont modélisées par des capacités non

linéaires qui sont caractérisées par:

Vds M

Ou Cj, = 2 pF est la capacité de polarisation de la jonction drain-source, V, = 0.7 V est le

potentiel interne de la jonction et M; = 0.5 est le coefficient de gradation.
3.3.4 Résultats et discussion

Nous avons illuming la structure étudiée par un signal échelon d’amplitude Ey= 10kV,
pour un temps de montée de 1ns. Le code FDTD permet de calculer et de présenter la tension

aux extrémités de la ligne et celle du drain du transistor et de la diode.

La figure (3.16), présente les résultats obtenus par la méthode FDTD et PSpice des

tensions induites en fonction du temps a I’entrée de la structure MTL.

100 ‘ :
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Figure 3. 16: Tensions d’entrée de la ligne; Résultats FDTD comparés avec ceux obtenus par

PSpice.
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Figure 3. 17: Tensions de sortie de la ligne; resultats FDTD comparés avec ceux obtenus par

PSpice.

La figure (3.17) est le résultat de simulations FDTD et PSpice de la tension aux bornes
de la charge. Différents effets ont déja été observés lors de I’illumination des éléments non
linéaires tels que des diodes ou des transistors. L’effet le plus souvent observé est un

phénomene de détection du signal d’agression.

Cette détection conduit généralement a une modification des points de fonctionnement,
c'est-a-dire de la valeur moyenne de la tension aux bornes du composant et du courant le
traversant. Sachant que la totalité des circuits électroniques utilisent des diodes et des
transistors, comme par exemple les amplificateurs opérationnels, une modification de leur
point de fonctionnement peut conduire a 1’apparition d’offsets sur le signal de sortie des
circuits. Comme de nombreuses applications analogiques sont basées sur 1’utilisation
d’amplificateurs opérationnels (AOps), la création d’offsets peut conduire a leurs mise en

saturation et une diminution de la dynamique du circuit [82].
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Figure 3. 18: Tension de transistor (ou de drain) évaluée par la FDTD et comparée par PSpice

Dans I’ensemble, les résultats de tensions induites obtenus par la FDTD, sont en bonne
corrélation avec le logiciel commercial PSpice dans tout l'intervalle temporel d'analyse. Cet
accord valide I’exactitude des codes FDTD développés sous MATLAB pour déterminer le
comportement électromagnétique des structures microondes avec N conducteurs, chargées par
des éléments localisés linéaires, non linéaires ou non linéaires complexes sur les deux
extrémités, en tenant compte des conditions aux limites dans le domaine de calcul global. En

effet, les amplitudes et les formes d'onde sont quasiment identiques.

4. Etude expérimentale sur les circuits microondes

4.1 Introduction

L’étude expérimentale sur les circuits hyperfréquences est effectuée a 1’école supérieure
d'électronique de I'Ouest a Angers, au laboratoire RF-EMC sous 1’encadrement de Mr.
Mohamed Ramdani et Mr. Mohamed Amellal.

Au niveau de la caractérisation de I’'immunité des circuits électroniques, il existe
plusieurs méthodes standardisées. Pour valider notre étude théorique avec une onde

électromagnétique plane uniforme, nous avons utilisé une cellule GTEM pour agresser notre
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circuit imprimé. L’utilisation de la cellule GTEM va nous permettre de créer un champ

électromagnétique uniforme présentant un mode transverse électromagnétique.

Apres une breve description du banc de mesure RF (la cellule GTEM + le générateur
RF) nous présentons des simulations FDTD effectuées avec Matlab et des mesures de la
cellule afin de caractériser le champ ¢lectromagnétique généré a I’intérieur. Puis nous

décrivons la méthodologie de mesure pour la validation du code FDTD.
4.2 Cellule GTEM

4.2.1 Description de la GTEM

La cellule GTEM [40] est une variante haute fréquence de la cellule TEM aussi connue
sous le nom de cellule de Crawford [83], [84]. La cellule GTEM est une sorte de cellule TEM
asymétrique de forme pyramidale (Figure 3.19), contenant a l'intérieur un plan conducteur
suspendu de forme évasive appelé SEPTUM, sous lequel est disposé I'équipement sous test
[85].

Air Ventilation W
Broadband r
Teminaﬁon\

Conductive

Septum

RF Absorbers

o RF Shielded
Signal Line EUT Powerline Door
Feedthrough Filter

Removeable Feed

Figure 3. 19: Design de la cellule GTEM

Dans les cellules GTEM, le conducteur intérieur, ou le septum, est situé centralement a
I'intérieur. Pour la cellule GTEM, le septum est dans le tiers supérieur de la cellule, procurant
ainsi un plus grand volume d’essai sous le conducteur intérieur. Le septum se termine par

deux types de charges. Pour les basses fréquences on utilise des charges liées directement a la
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paroi de la cellule GTEM et pour les hautes frequences on utilise une charge sous forme
d'absorbants RAM (Radiation-Absorbent Material).

4.2.2 Setup de test de ’immunité

Dans cette partie, nous citons les équipements utilisés pour caractériser I’immunité du
circuit sous test. Il faut dans un premier temps définir le type de mesure que 1’on souhaite
effectuer, a savoir avec ou sans déplacement de la sonde d’injection. Le générateur de signal
doit étre configuré sur le mode souhaité, signal harmonique ou modulé par exemple. L’unité
de la puissance doit également étre configurée afin de prévenir des erreurs. L’appareil qui sert
pour I’analyse du critére de susceptibilité doit aussi bien entendu étre programmé avant de
démarrer la mesure. Une configuration typique pour les tests d'immunité comprend les

équipements suivants:

- Logiciel de commande (LabWindows CVI);
- Générateur de signal RF (Agilent N5183A);
- Amplificateurs de puissance ;

- Coupleur directionnel ;

- Wattmétre ;

- GTEM;

- Sonde de champ (pour la procédure d'étalonnage uniquement)

La figure (3.20) représente le montage de ces équipements.

Logiciel de
— commande

*  Geénérateur du

: signal RF CST

Wattmetre

| Amplificateur t t’ Sonde de champ li ‘b i

de puissance pour I'étalonnage

. Coupleur directionnel

Figure 3. 20: Synoptique de mesure en immunité par la cellule GTEM
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4.2.3 Banc de mesure RF

Le banc de mesure CEM est le noyau du laboratoire ESEO-EMC. Il permet d’effectuer
des mesures d’immunité et d’émission conduite ou rayonnée. Sa partie agression conduite
repose entiérement sur le principe de la méthode d’injection directe de puissance DPI (Direct
Power Injection). La figure (3.21) présente 1’ensemble des appareils de mesure et de controle

du banc de mesure RF.

Figure 3. 21: Banc de mesure RF du laboratoire ESEO-CEM

Le banc de mesure RF est la partie responsable a la génération de la perturbation RF.

Cette partie est constituée des équipements suivants :

- Un générateur RF (Agilent N5183A) capable de générer une forme d’onde
représentative du signal d’agression. Sa puissance de sortie maximale est de 23 dBm

et sa bande de fréquences est de 250 kHz a 20 GHz.

- Trois amplificateurs de puissance RF (Prana AP32DT120, Milmega AS0104,
Atlanthys ATL-AMP4G18G-8) pour amplifier le signal issu du générateur. Chacun
des amplificateurs couvre une bande de fréquence précise avec un gain différent.
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Le Prana a une bande de fréquences de 10kHz a 1GHz et une puissance maximale de
20 W. Le Milmega dispose d’une bande de fréquences entre 800 MHz et 4 GHz et une
puissance maximale de 30W. Enfin I’Atlanthys posséde une bande de fréquences
allant de 4 GHz a 18 GHz et une puissance maximale de 8W. Tous les trois présentent
une impédance d’entrée/ sortie de 50 W. De plus, ils disposent aussi d’un coupleur bi-
directionnel intégre, ce qui permet de mesurer la puissance réfléchie et incidente avec
un facteur de couplage de - 48 dB. Le chevauchement des bandes de fréquences des
différents amplificateurs permet d’amplifier le signal RF sur presque toute la bande de

fréquences du générateur.

- Deux coupleurs unidirectionnels (Agilent 86205A, Agilent 773D) avec un facteur de
couplage respectif de - 16 dB et - 20 dB. lls couvrent une bande de fréquences entre
300 kHz et 6 GHz pour le premier et entre 2 GHz et 18 GHz pour le second.

- Un wattmeétre double canal 18 GHz (Agilent E4419B) et deux sondes (Agilent
E9304A) pour la mesure des puissances incidente et réfléchie. Les deux sondes
permettent de relever les puissances en temps réel. Leur bande de fréquences est de 9
kHz a 18 GHz.

- Un switch RF 20 GHz (Agilent L4490A) qui permet de modifier la configuration de
I’architecture de la partie RF. Il est important de noter que le gain des amplificateurs
de puissance n’est pas linéaire sur toutes leurs bandes de fréquences respectives. Par
conséquent, une boucle de correction des valeurs de puissances relevées est mise en
place au niveau du logiciel de gestion et d’acquisition des mesures. Cette derniére
permet de corriger apres chaque lecture au wattmetre la puissance délivrée par le
générateur RF. La méme procédure est appliquée pour prendre en considération les

coefficients d’atténuation des différents dispositifs.

4.2.4 Circuit sous test

Dans cette partie, nous étudions 1’agression de notre circuit imprimé par une onde plane
uniforme, nous réalisons expérimentalement 1’exemple d’une MTL uniforme, chargée par des

transistors et une diode (Figure 3.22). La ligne est d’une longueur égale a 3cm.
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a) Vue top b) Vue Bottom

Figure 3. 22: Configuration d’'une MTL uniforme terminée par une charge mixte
4.2.5 Modele électrique

Les équations discrétisées de ce modele ont été implémentées sous MATLAB. Le
programme développé permet I’étude de la variation des tensions et des courants aux deux
extrémités de la ligne en fonction des différents parametres de I’onde plane (angle d’incidence
(8p), angle de polarisation ( 0g), angle d’azimut (¢pp) et amplitude (E')), et des paramétres de
la ligne microruban (longueur (¢), largeur (w), épaisseur (), hauteur (h) et charges aux
extrémités de la ligne (Zs et Z;)). Afin de valider ce modele, des comparaisons sont réalisées
en premier lieu avec des logiciels de simulation électromagnétique puis avec des mesures
effectuées a I’aide d’une cellule GTEM. La figure (3.23) présente le modéle électrique du

circuit sous test.
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Ei
L\r“»

Figure 3. 23: Circuit électrique équivalent de la structure MTL avec une charge mixte

4.2.6 Parameétres de la structure

La structure a étudier est une ligne MTL microstrip d’impédance caractéristique
Ze =50Q d’une longueur £ = 3 cm, d’une largeur w = 3mm et d’une épaisseur t =
35 um. Cette ligne se situe a une hauteur h = 1.64 mm par rapport au plan de masse.
L’entrée de la ligne est connectée a des impédances de 50 Q et la sortie est terminée par des

charges non identiques complexes.

Les parameétres électriques de la structure MTL a quatre conducteurs sans pertes, sont
présentés dans le tableau ci-dessous.

Tableau 3. 4 : Parametres électriques de la structure étudiée

o 120.276 -0.45951 -0.10285
Capacite linéique C =| -0.45951 120.278 -0.45951 | pF / m
(pF /m) -0.10285 -0.45951 120.276

0.313116 0.0063895 0.0015995
L =| 0.0063895 0.313111 0.0063894 |nH /m
0.0015995 0.0063894 0.313116

Inductance
linéique (nH/m)

Temps de

) T, = 0.23823
propagation (ns)
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4.2.7 Parametres de simulation et de mesure

La simulation consiste a étudier la variation de la tension induite dans la ligne en

fonction de la fréquence de I’onde d’excitation. Cette étude est réalisée en variant la fréquence

de 50 MHz jusqu’a 4 GHz avec un pas de 50 MHz.

Nous avons essay¢ d’adapter les parametres de simulation a ceux de mesure afin d’avoir
un certain niveau de corrélation entre les deux résultats obtenus. Ces parametres sont cités

dans le tableau suivant :

Tableau 3. 5: Les différents parametres des études théorique et expérimentale

Paramétres Temps max At (ps) Az(mm) NDZ (cellules)
de simulations 6 ns 4 1 30
. Fréquence P_u |_ssar,1ce y Typ ¢ .
Parametres Injectee d’illumination
de mesure ) _
De 50MHz a 4GHz 40 dBm Vertical

A I’emplacement de 1’élément sous test nous avons placé une carte PCB de 10 x 10cm
de dimension. Cette carte a été développée en veillant a ce que seule la ligne soit illuminée
par le champ de la cellule GTEM. Pour cela, les connecteurs SMA sont déposés de 1’autre
c6té de la carte. La figure (3.24) présente I’emplacement de la carte sur la GTEM.

Avec I’avénement des systemes numériques, 1’analyse temporelle commence cependant
a gagner du terrain sur ’analyse harmonique, mais souvent on utilise la théorie de Fourier, et

apres analyse harmonique, on déduit le comportement temporel par transformation de Fourier.
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Figure 3. 24:Montage du circuit dans la GTEM

4.2 .8 Résultats et discussions

Nous mentionnons que notre choix de conducteurs est arbitraire. Les variations des
tensions induites en fonction de la fréquence a l'entrée de la ligne (Vyg) sont reportées sur la
figure (3.25) et a la sortie de la ligne (Vgg) sont présentées sur la figure (3.26). Ces figures
illustrent les tensions induites aux extrémités de la ligne et a la sortie du transistor. D un point
de vue général, si nous regardons les niveaux et les allures des courbes des tensions en
fonction de la fréquence, nous remarquons que les résultats obtenus par notre code simulé et
ceux obtenus par la cellule GTEM sont en bon accord malgré les quelques différences qui
apparaissent dues principalement aux transformés de notre algorithme du domaine temporel

au domaine fréquentiel, aux parasites causés par les soudures et les conditions de mesure.
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Figure 3. 25: tensions induites a 1’entrée des conducteurs 1 et 3 ; a) Résultat FDTD, b)
Résultats GTEM
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La figure (3.26) ci-dessous montre les résultats de simulations et de mesure de tension a

la sortie du transistor (tension de drain):
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-0.015
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4
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Figure 3. 26: Tension a la sortie du transistor ; a) Résultats de simulation, b) Résultats de

mesure

En réesume, cette section décrit le comportement du circuit lorsqu’il est agressé par des
ondes électromagnétiques. Comme on le sait, les résultats obtenus par 1’algorithme FDTD

sont dans le domaine temporel, au contraire de ceux obtenus avec la cellule GTEM (domaine
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fréquentiel), ¢’est pourquoi nous avons utilisé 1’algorithme de transformée de Fourier rapide

(FFT) pour qu’on puisse comparer les deux résultats.

Nous devons souligner aussi que nous avons utilisé une GTEM de 100MHz — 18GHz,
mais les mesures n’ont été significatives que dans la bande de 100 MHz - 4GHz probablement

dd au mode Quasi-TEM de la structure étudiée.

La validation de I’approche FDTD repose sur la mesure de I’immunité de la carte
¢lectronique. L’agression se faisant sur chaque piste de la carte, sera transmise aux différents
composants connectés aux extrémités de la ligne, entrainant ainsi le dysfonctionnement d’un
ou plusieurs composants constituant la carte suivant leur niveau de robustesse. Cependant il
suffit qu’un seul composant soit mis en échec pour que I’immunité de la carte soit remise en
cause. L’idée est donc d’effectuer une série de mesures sur la carte en injectant la perturbation
a chaque fois sur I’entrée de la ligne et en connectant les sorties avec des impédances de 50Q
afin de relever la variation de tension induite a I’entrée de la ligne. Le méme setup de mesure

se répete pour obtenir les résultats a la sortie de la ligne.
4.3 Picoscope 9211A
4.3.1 Introduction

L’objectif de cette partie du chapitre consiste a valider les modeles des charges non
linéaires complexes utilisées dans notre travail de these. Nous avons donc traité deux cas de
figure : Une ligne de transmission microstrip chargée par une résistance, et une deuxiéme

ligne chargée par un MESFET.

Pour cela, nous avons réalisé une partie des mesures au laboratoire LSSC a la FST ou
nous avons utilisé un Picoscope 9211A en modes TDR (Time Domain Reflectometer) et TDT
(Time Domain Transmission) afin de valider notre travail. En effet, cet appareil permet

d’effectuer des mesures dans le domaine temporel d’une maniére directe.

Les résultats des simulations obtenus par le Picoscope 9211A ont été comparés

qualitativement a ceux en mode injection (en I’absence du champ externe), basés sur la

technique FDTD.



4.3.2 Banc de mesure

Le principe de 1’analyse temporelle consiste évidemment a étudier les signaux, ondes de
tension et de courant, en fonction du temps. Le générateur est soit un échelon, soit une
impulsion de tension (plus rarement), et ’on mesure a I’aide d’un Picoscope les ondes de
tension transmises ou réfléchies. Le mode permettant d’effectuer ce travail se nomme « Time
Domain Reflectometer » (TDR), soit réflectometre dans le domaine temporel [86][87]. Bien
que se nommant réflectomeétre, cet appareil permet bien en pratique de mesurer les ondes de
tension refléchies et transmises. Pour la mesure des ondes transmises, nous faisons référence a

TDT pour « Time Domain Transmission ».
4.3.3 Mode TDR

La réflectométrie est une méthode de contréle non destructif. Elle repose sur un principe
similaire au radar : émission d’une onde se propageant dans le milicu a caractériser, puis

analyse des ondes réfléchies comme mentionné dans la figure ci-dessous [88]:
Désadaptation

Plan b =. Fin de cabl
y |
d’incidence 4 in de cable

< v Onde transmise

Figure 3. 27: Principe de la réflectométrie

C’est une méthode haute-fréquence, qui consiste a injecter un signal dans une ligne de
transmission, puis a mesurer et analyser le signal réflechi en ce méme point. Cette technique
affiche de bonnes performances quand il s’agit de détecter des dégradations importantes de la

ligne (court-circuit ou circuit ouvert).

Dans le cas d’une ligne sans pertes, si on injecte une impulsion d’amplitude E, dans la

ligne, on pourra alors mesurer une onde réfléchie d’amplitude E,. |[}| et retardée de

2.Tp = Z.Vi par rapport au signal injecté (£. Est la longueur du cable et V, représente le
g

signal injecté a I’entrée du cable) L’amplitude et le signe du signal réfléchi renseignent sur la



Chapitre 3 : Etudes théorique et expérimentale de I'agression électromagnétique des
circuits microondes complexes

nature du défaut. Un circuit ouvert se caractérise par le coefficient de réflexion I, = +1 et un
court-circuit par I;, = —1. Les figures ci-dessous schématisent le montage du circuit a tester en
mode TDR :

Générateur ] ,r Coupleur ]

d’impulsion J 'L ‘A

—_

Ligne a tester ]

>

Unité
d’acquisition

Figure 3. 28: Principe du mode TDR

Générateurs

Figure 3. 29: Montage en mode TDR

4.3.4 Mode TDT

Pour la mesure des ondes transmises, nous faisons référence a TDT « Time Domain
Transmission ». C’est une technique qui permet de mesurer la réponse d'un systeme en

envoyant un signal a I’entrée du systéme et mesurer le gain de transmission.
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Figure 3. 30: Montage du TDT

La premiére étape des mesures TDR/TDT est le calibrage qui permet d’éliminer les
sources d’erreur telles que les délais et les distorsions générées par les lignes de transmission.
Le calibrage se fait en trois types de réflexions de 1’onde qui varient du circuit ouvert (open)
au court-circuit (short). La réflexion change suivant DI’impédance rencontrée. La
représentation temporelle des signaux récupérés au niveau de la sortie des lignes de
transmission sont comparés et vérifiés avec nos résultats de simulation réalises a 1’aide de la
technique FDTD implémenté sur MATLAB. Ces résultats sont présentés dans les figures ci-

dessous.

Le générateur interne envoie un signal échelon négatif d'amplitude 0.4V, cette derniére
est divisée par 2 grace au diviseur de puissance résistif installé entre la ligne de transmission

et le générateur [89].

Dans ce cas la ligne est terminée par une résistance de valeur infinie, ce qui engendre
des réflexions au niveau du signal a la sortie de la ligne, illustrées sur les figures (3.31a) et
(3.31b).
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Figure 3. 31: Signal TDR mesuré pour Z;, = oo: a) Picoscope, b) Approche FDTD

Nous connectons une résistance de 50Q a la fin du cable de test, le systéme sera adapté,
on constate donc par les différents outils dans les figures (3.32a) et (3.32b), qu’il n’y a pas de

réflexions.
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Dans ce montage, nous connectons le composant court-circuit (Short) a la fin du cable
de test. On observe sur la figure (3.33a) et (3.33b), qu’il y’a une onde réfléchie d’amplitude
de -100 mV et de signe oppose.
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Figure 3. 33: Signal TDR mesuré pour Z;, = 0 Q : (a) Picoscope, (c) Approche FDTD
4.3.5 Circuits sous test

Les structures étudiées dans cette section représentent une ligne de transmission
microstrip uniforme, de longueur £ = 10 cm et d’une largeur de w = 3 mm qui Se situe sur
un substrat de &, = 4.5, & une hauteur h = 1.6 mm par rapport au plan de masse. La premiere
ligne est reliée au plan de masse a travers une impédance linéaire simple a la sortie et la
deuxieme est terminée a la charge par un transistor MESFET. Ces deux lignes sont présentées
sur les figures (3.34a) et (3.34b).

a) b)

Figure 3. 34: Ligne microstrip uniforme chargée par : a) Résistance, b) MESFET

Nous avons excité ces structures par un signal échelon négatif d’amplitude 0.4V,
fournie par un générateur de résistance interne R, = 5042, avec un temps de monte de 50 ps.

Les résultats tirés du Picoscope sont comparés avec nos algorithmes basés sur la FDTD.

Le circuit équivalent de la structure est présenté suivant la figure ci-dessous :
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£
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Charge }3
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I h=16mm

Figure 3. 35: schéma équivalent de la structure et dimensions de la ligne

4.3.6 Résultats de mesure

Dans un premier temps, on considere le cas le plus simple, une ligne de transmission
uniforme simple chargée par une impédance linéaire. Nous avons choisi de tester deux valeurs
distinctes de I’'impédance linéaires Z; = 100Q et Z, = 220Q.

La tension mesurée dans le premier cas de la charge linéaire est présentée sur les figures

suivantes :
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Figure 3. 36: Tension de sortie d'une ligne de transmission chargée par R.=100 Q ; a) Résultat

FDTD, b) Résultat Picoscope

Les figures presentées ci-dessous montrent les résultats de tension de sortie d’une ligne

simple chargée par une impédance linéaire de 220 Q.
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Figure 3. 37: Tension de sortie d'une ligne de transmission chargée par R =220 Q ; a)
Resultat FDTD, b) Résultat Picoscope.
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Les réponses temporelles de la ligne uniforme chargée par un MESFET, qui sont
obtenues par le Picoscope et notre algorithme FDTD sont présentées sur les figure (3.38a) et
(3.38b).
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Figure 3. 38: Tension a la charge d'une ligne terminée par un MESFET; a) Résultat FDTD, b)
Resultat Picoscope.



Les différentes courbes des résultats théoriques et expérimentaux font clairement
apparaitre un bon degré de concordance, ce qui prouve le bon choix du modéle du MESFET

utilisé.

Les parasites et les imperfections apparaissant sur les signaux tirés du Picoscope qui

sont de faibles amplitudes, sont dus aux soudures et aux conditions de mesure.
4.4 Conclusion

Dans ce dernier chapitre, nous avons présenté le développement de la technique FDTD
et son application a I’étude de I’effet du couplage entre les ondes électromagnétiques externes
et les structures MTL avec et sans pertes, terminées par des éléments non linéaires complexes.
Pour mener a bien ce travail, nous avons utilisé un banc de mesure électromagnétique en zone
de champ proche qui permet par I’intermédiaire de sondes, d’injecter un signal d’agression
électromagnétique a chaque piste du circuit et de visualiser le comportement du circuit face a
cette agression. Aussi, nous avons validé le modéle du transistor MESFET a travers des
mesures réalisées par le Picoscope en injection. Nous avons considéré deux types de

circuits de mémes dimensions physiques mais de charges différentes:

- Une ligne de transmission microstrip chargée par une impédance linéaire de deux
valeurs distinctes : 100Q et 220Q ;

- Une ligne de transmission microstrip terminée par un transistor MESFET.

Nous avons excité les deux circuits étudiés par un signal échelon. Le programme FDTD
permet de calculer et de présenter la tension aux bornes des charges. Les réponses temporelles
de la ligne obtenues par cette méthode confrontées a celles du Picoscope 9211A montrent un

accord satisfaisant, ce qui confirme le bon choix du modele du MESFET utilisé.

Le point fort de cette étude est que 1’algorithme développé, qui est d’une grande
simplicité et maniabilité, permet le traitement de circuits microondes tres complexes tout en
étant tres économe en espace mémoire et en temps de calcul. La complexité des circuits traités

le confirme.

Par ailleurs, il est important de signaler que les dimensions physiques des circuits

doivent respecter le mode quasi-TEM. Dans notre cas, I’épaisseur du diélectrique est trés
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petite électriquement, ce qui nous permet de classer les champs dans ce type de circuits en

mode quasi-TEM.
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CONCLUSION GENERALE

L’avancée technologique rend les circuits électroniques plus susceptibles aux
perturbations électromagnétiques. En outre, la conception de systémes électroniques de plus
en plus complexes et diversifiés, augmente 1’apparition des sources et des mécanismes de
défaillance. Dans le domaine des microondes, Les perturbations extrémement fortes
introduisent la destruction des éléments sensibles tels que les transistors a effet de champ ou
les diodes, etc. Par consequent, prédire le comportement électromagnétique d’un systéme
électronique et se prémunir des dysfonctionnements est désormais une nécessité. Avec un tel
contexte, la maitrise des contraintes CEM devient une charte de qualité, et la prédiction des

risques CEM un signe de performance.

Les travaux présentés dans cette thése, s’inscrivent dans la thématique de la
compatibilité et la susceptibilité électromagnétique des systémes électroniques non linéaires
complexes dans gamme des microondes. Nous nous sommes intéressés alors au
développement d’un algorithme de calcul numérique, basé sur la méthode des différences
finies dans le domaine temporel (FDTD). L’intérét de cette technique réside dans le fait de
pouvoir prendre en compte des problemes électromagnétiques dans des structures tres

complexes, et de les simuler dans le domaine physique réel a savoir le domaine temporel.

En effet, nos travaux de thése ont proposé une étude CEM du phénomeéne du couplage
électromagnétique entre des ondes externes et des circuits électroniques microondes, suivie
d’une étude expérimentale de ce phénomene réalisée dans la cellule GTEM. Les principaux

résultats obtenus s’articulent autour des points suivants :

- Développement d’un code temporel d’évaluation du couplage €lectromagnétique dans
les circuits tres complexes, basé sur la resolution des equations MTL (Multiconductor

Transmission Line en anglais) a1’aide de la technique FDTD.

- Réalisation et mesure CEM d’un circuit microonde non linéaire complexe dans une

cellule GTEM.



- Validation des modéles de charges utilisés dans ces travaux de thése a 1’aide d’un

Banc de mesure temporel basé sur le concept de Réflectométrie « Picoscope 9211A ».

Ainsi, le premier chapitre a été focalisé sur I’état de 1’art concernant 1’origine des problémes
de couplage électromagnétique, dans lequel nous avons présente les différents types de lignes
de transmission les plus utilisées, décrites par leurs caractéristiques physiques et
géomeétriques. Plusieurs points ont été traités au cours de ce chapitre, notamment les modes de
couplage électromagnétique, les différents dispositifs électroniques dédiés aux applications
microondes, les méthodes eélectromagnétiques fréquentielles et temporelles et plus
précisément les méthodes numériques, ainsi qu’une présentation générale des outils de

simulation logiciels et expérimentales utilisés dans ces travaux de thése.

Parmi les méthodes numériques que nous avons présenté dans ce chapitre, une technique de
modélisation fondée sur I’approche FDTD a été étudi€. Elle a permis, a partir de la résolution
couplée des équations des télégraphistes, dans le domaine temporel, de comprendre la réalité
physique a deux niveaux différents (ligne de transmission et circuit). C’est ainsi qu’a été
développée la modélisation des structures microondes a caractere non linéaire complexe,
prenant en compte des pertes dépendantes de la fréquence et des éléments distribués et

localisés.

Le deuxieme chapitre a été principalement réservé a I’application de la méthode FDTD
sur plusieurs exemples de structures microondes, chargées par des éléments localisés
linaires, non linéaires et non linéaires complexes. Ainsi, nous avons développé des modéles
non linéaires de charges (dans notre cas les transistors MESFET et les diodes) en termes de
différences finies, d’une part pour pouvoir traiter le couplage électromagnétique dans des
circuits complexes, et d’autre part pour pouvoir traiter des charges différentes les unes des
autres (charges asymétriques ou mixtes). Les résultats obtenus sont comparés a ceux obtenus
par le logiciel PSpice, la confrontation des résultats montre un accord satisfaisant. Les
applications de ce code a I'étude des structures microondes, en présence du champ
électromagnétique externe montrent I'efficacité de la FDTD pour la modélisation de telles

structures.

Dans le troisieme chapitre, qui contient deux parties, la premiere a été consacrée a
I’é¢tude théorique ou I’accent a été mis sur le développement des codes FDTD pour trois

structures microondes complexes :



- Une structure multiconducteur prenant en compte les pertes métalliques et
diélectriques dépendantes de la fréquence, chargée par des éléments linéaires et
illuminée par le champ électromagnétique externe ;

- Une structure multiconducteurs chargée par des multi-MESFETSs et illuminée par le
champ électromagnétique externe ;

- Une structure multiconducteurs chargée par des charges mixtes et illuminée par le

champ EM externe.

La deuxieme partie de ce chapitre a concerné I1’étude du comportement
électromagnétique de la structure chargée par des charges non linéaires complexes mixtes,
face 1’agression électromagnétique. Le circuit choisi est une structure MTL microstrip
uniforme, chargée par deux transistors MESFET et une diode. Afin de vérifier et comparer les
résultats théoriques et expérimentaux, nous avons réalisé des mesures RF de ce circuit. Cette
comparaison nous a permis de valider notre algorithme basé sur la technique FDTD. Pour ce
faire, un banc de mesure GTEM a été utilisé pour prédire le comportement électromagnétique
du circuit lors d’injection d’un signal d’agression. L’agression se faisant dans la cellule
GTEM sur chaque piste de la carte, sera transmise aux différents composants connectés aux
extrémités de la ligne. Les résultats obtenus par la cellule GTEM sont dans le domaine
fréquentiel ce qui nous a conduit a développer un algorithme pour la conversion de notre code
FDTD du domaine temporel au domaine fréquentiel. En dehors des différences causées par
cette transformation (temporel/fréquentiel) et les influences des conditions de mesure, la
comparaison entre les résultats de simulation et ceux issues des mesures montre un bon

niveau de concordance en général.

D’apres ces travaux de thése, nous avons relevé un point important a élaborer par la
suite. Il s’agit d’ajouter une partie expérimentale pour la validation des modéles des charges
utilisés. Il faut également préciser que pour ce type d’étude le banc de mesure dans le
domaine temporel, Picoscope 9211A est un outil particulierement utile. Nous avons pu
constater lors de la mesure de la tension injectée sur le circuit que les résultats obtenus par nos
algorithmes FDTD sont en bon accord avec ceux mesurés par le Picoscope, ce qui montre la

bonne modélisation des charges utilisées (MESFET).
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Annexes

A. Annexes 1 - REALISATION DU LAYOUT D’UNE STRUCTURE MTL
SOUS ALTIUM DESIGNER

La réalisation du Layout de la structure MTL présentée dans la partie 4.2.4, a été
effectuée avec le logiciel Altium Designer. Cet outil permet la saisie de schémas électriques et
la réalisation du routage associé. Il présente une interface ergonomique et offre une large

gamme de fonctionnalités qui simplifient son utilisation.

La figure A.1 décrit le flot typique de conception d’un circuit imprimé (PCB) sous

Altium Designer. Un projet PCB contient 2 documents :

e Une schématique, décrivant le schéma électrique de ’application. Les composants
électriques sont représentés par des symboles et reliés par des interconnexions
électriques.

e Un document PCB, décrivant le placement physique des composants sur la carte et le

routage des interconnexions.

Le substrat utilisé¢ pour I’'implémentation de notre structure MTL est un substrat FR4,
de permittivité relative €, = 4.5. Nous avons placé tous les composants de la carte sur la face
top et définir un plan de masse sur I’autre face du PCB. La figure A.2 montre une vue

générale du Layout de la structure étudiée.
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Creation d’un projet PCB

'

Saisiede la schématique

!

Lien symboles-empreintes

.

Vérification électrique
v | (ERC)

.

| Transfertdu schéma sur le Spécification carte et
document PCB regles de routage

.

Placement composants/
Routage PCB

Document de
schématique

A

Document de
routage

Vérification routage (DRC)

.

Fichierde sortie

Figure A. 1:Flot de la conception d'un PCB

Ces deux documents sont liés. A chaque composant électronique, on associe un symbole
électrique et une empreinte sur un circuit imprimé. La premiére phase consiste a définir le
schéma électrique. On sélectionne dans une librairie les différents symboles électriques des
composants, on leur attribue des empreintes et on les relie. Aprés une validation électrique, le
document de routage PCB, qui a été au préalable spécifié, est mis a jour en fonction de la
schématique. Les empreintes des composants sont déposées aléatoirement sur la surface de
routage, les interconnexions entre les circuits apparaissent sous forme de liens virtuels. Les 2

étapes qui suivent sont :

e Le placement des composants sur la carte.

e Le routage des interconnexions, qui vont &tre matérialisées par des lignes

métalliques.
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c) Vue 2D

Figure A. 2: Layout de la ligne MTL terminée par une charge mixte
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B. ANNEXES 2 - KIT D’ACCESSOIRES TDR/TDT INCLUS AVEC LES
MODELES PICOSCOPE 9211A

Le calibrage des appareils de mesure est nécessaire partout ou ils sont utilisés dans des
domaines liés a la qualité et la précision. La moindre des erreurs de mesure peut affecter
considérablement 1’exactitude des résultats souhaités. Le Kit de calibrage utilisé dans notre

appareil de mesure est présenté dans la figure B.1.

Figure B. 1: Kit du calibrage du Picoscope 9211A

Ce Kit est constitué aux éléments suivants :
e Cable de précision de 30 cm ;
e Cable de précision de 80 cm ;
e 0Q (ligne en court-circuit) ;
e Terminateur 50 Q ;
e Connecteur ;
e Diviseur de puissance résistif ;

o Clé SMA.
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C. ANNEXES 3 - LOGICIEL DE GESTION DES INSTRUMENTS DE

MESURES RF

Le logiciel manipulant I’ensemble des instruments de mesures dans I’ESEO - Angers, a

été développé dans le cadre de plusieurs projets sous le langage de programmation

LabWindows CVI (CVI : C for Virtual Instrumentation). Le logiciel se présente sous la forme

d’une interface graphique de commande présentée a la figure C.1. Cette interface est répartie

en plusieurs sections qui permettent de définir les paramétres de la mesure. On peut ainsi

définir les caractéristiques de la perturbation, sa puissance, sa bande de fréquence, son

domaine d’amplitude et le type de balayage a mettre en place. Une section permet de choisir

le type de critére d’immunité a utiliser et de configurer ses parametres, ainsi que le mode de

test a appliquer. Enfin, un ensemble de témoins permettent de superviser en temps réel la

mesure en cours (Tensions induites, courants induits, puissance transmise, état de la carte sous

test...).
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D. Annexes 4 - Netlists du programme PSpice représentant les schémas

électriques

La représentation en Netlist d’une ligne de transmission simple sans pertes, agressée par un

champ externe et chargée par un MESFET.

Et I
k -~ ™ Viaz+1
. O —

Zg <

i -

SR

Figure D. 1:Ligne de transmission agressée par un champ externe et chargée par un MESFET

Netelist tiré du PSpice (OrCad 16.6)

V0 100 0 pwl (0 0 1n 10e3v 10n 10e3v)
RS 101 0 500hm

B 20012010 Bfet
.model Bfet Gasfet (cgd=1.5p cgs=2p cds=0.6e-12 vhi=0.75 beta=0.00025
+alpha=1.6 vto=-2.0v)
RL 2001 0 500hm

V101 101 301

EC101 301 0 POLY(1)
+(501,0)

+0

+ 1.000000E+00

FC101 0 501 POLY(1)
+V101

+0

+ 1.000000E+00

V201 201 401

EC201 401 0 POLY(1)
+(601,0)

+0

+ 1.000000E+00

FC201 0 601 POLY(1)
+V201

+0

+ 1.000000E+00

**********LI N E l

RL101 501 701 8.22517E+01
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T1101
R1101
E1101
T2101
R2101
E2101
T3101
R3101
T4101
R4101
T5101
R5101
EL101

.Probe

.end

911
921
911
931
941
931
100
951
100
961
100
971

0

[eNoNoNoNololNoloNeNelNo)

RR101 601 801 8.22517E+01

921 0 Z0=8.22517E+01 TD= 2.25168E-10
8.22517E+01

POLY(2) (601,0) (801,601) 0 1 -1

941 0 Z0=8.22517E+01 TD= 2.25168E-10
8.22517E+01

POLY(2) (501,0) (501,701) 0 1 1

951 0 Z0=8.22517E+01 TD= 2.25168E-10
8.22517E+01

961 0 Z0=8.22517E+01 TD= 3.08559E-10
8.22517E+01

971 0 Z0=8.22517E+01 TD= 8.33910E-11
8.22517E+01

701 0 POLY(3) (921,0) (100,0) (961,0)

+ 0 1 -2.00000E-04 2.00000E-04

ER101 801 0 POLY(3) (941,0) (951,0) (971,0)
+ 0 1 2.00000E-04 -2.00000E-04

.print tran v(101) v(201) v(2001)

.Tran 0.01ns 4ns
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Les exigences de la compatibilité électromagnétique (CEM) pour les circuits
microondes sont de plus en plus sévéres et imposent aux industriels de nouvelles contraintes
de conception. Afin de réaliser des circuits électroniques plus denses et plus performants, il
s’agit d’une part, a faire cohabiter plusieurs types de composants sur des surfaces plus petites,
fonctionnant a des fréquences de plus en plus élevées. D’autre part, il est intéressant de
développer des modeles capables de protéger ces composants contre les effets des agressions
électromagnétiques. Cependant, cette cohabitation pourrait générer des probléemes de CEM.
Ainsi, le spectre électromagnétique prépondérant et diversifié engendre le dysfonctionnement
voir la détérioration des circuits électroniques avoisinant. De plus, les circuits électroniques
microondes deviennent de plus en plus rapides a cause des bandes de fréquences de plus en
plus élargies. L’analyse fréquentielle seule ne peut répondre a un certain nombre
d’interrogations dans ces circuits. Une analyse temporelle devient nécessaire pour résoudre et

répondre a toutes les problématiques avec une haute précision.

Dans cette perspective, les travaux présentés dans ce mémoire s’inscrit dans le cadre des
études en compatibilité électromagnétique CEM des circuits électroniques microondes non
linéaires complexes. lls abordent la problématique de la CEM des circuits microondes au
travers de la modélisation des champs électromagnétiques incidents sur une large bande de
fréquence, ainsi que certains effets liés a ’apparition de tensions de couplage. L’objectif est
donc d’étudier théoriquement et expérimentalement, 1’influence des ondes électromagnétiques
externes sur des circuits et des composants utilisés dans le domaine des microondes. La
méthode de calcul adoptée est la différence finie dans le domaine temporel (FDTD) pour ses
performances indiscutables dans ce domaine. La validation des modéles proposés est
effectuée a travers des mesures expérimentales réalisées dans la cellule GTEM (Giga Hertz

Transverse Electromagnetic) mais aussi par le logiciel commercial PSpice (Cadence 16.6).

Mots clés : Compatibilité électromagnétique(CEM), Circuits microondes, couplage
électromagnétique, Onde plane, champ proche, Finite Difference in the Time Domain
(FDTD), MESFET.



The requirements of the electromagnetic compatibility (EMC) for the microwave
circuits are more and more severe and impose on the industrialists new design constraints. In
order to achieve denser and more efficient electronic circuits, the industrialists aim, on the one
hand, to coexist several types of components on smaller surfaces and operating at increasingly
higher frequencies. On the other hand, they want to develop models able to protect these
components against the effects of electromagnetic aggression. However, this cohabitation
could generate problems of EMC. Thus, the preponderant and diversified electromagnetic
spectrum causes malfunction or deterioration of the neighboring electronic circuits. In
addition, the microwave electronic circuits are becoming ever and ever faster because of
increasingly wide frequency bands. Frequency analysis alone cannot answer a certain number
of questions in these circuits. A temporal analysis becomes necessary to solve and answer all

the problems with a high precision.

In this perspective, the work presented in this thesis is part of the EMC studies of
complex non-linear microwave electronic circuits. They address the problem of EMC of
microwave circuits through the modeling of electromagnetic fields incident over a wide
frequency band, as well as some effects related to the appearance of coupling voltages. The
objective is to study theoretically and experimentally the influence of external
electromagnetic waves on circuits and components used in the microwave field. The method
of calculation adopted is finite difference in the time domain (FDTD) for its indisputable
performance in this field. The validation of the proposed models is carried out through
experimental measurements carried out in the GTEM cell (Giga Hertz Transverse

Electromagnetic) but also by the commercial software PSpice (Cadence 16.6).

Key words: Electromagnetic compatibility (EMC), Microwave circuits, Electromagnetic
coupling, Plane wave, Near field, Finite Difference in the Time Domain (FDTD), MESFET
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