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RESUME

L’objectif de ce mémoire de Magister consiste a étudier les circuits passifs micro-
ondes a base de matériaux supraconducteurs a haute température critique (HTS).
Pour cela nous avons utilisé la méthode des différences finies dans le domaine
temporel FDTD. Au deébut, nous avons analysé quelques circuits a base de
conducteurs normaux. Nous avons calculé leurs parametres S en tenant compte de
I'effet simultané du blindage et de I'anisotropie des substrats diélectriques. Nous
avons ensuite modélisé un résonateur HTS a travers le calcul de ses parametres S,
et étudié l'effet de la température sur sa fréquence de résonance et sa bande
passante. L’effet de son épaisseur a été également étudié. Dans plusieurs situations,
les résultats obtenus ont été comparés avec des résultats publiés. Un bon accord y a
été obtenu.

Mots clés :
Modélisation, circuits passifs micro-ondes, blindage, anisotropie, supraconducteurs
HTS, FDTD.



ABSTRACT

The aim of this thesis is to analyze passive microwave circuits based on high
temperature superconducting materials (HTS) by FDTD method. First, we analyzed
some circuits based on normal conductors. We calculated their S parameters by
taking into account the simultaneous effect of shielding and anisotropy. Then, we
modeled an HTS resonator via the investigation of its S parameters and studied the
effect of temperature on its resonant frequency and bandwidth. The effect of
thickness on resonant frequency was also studied. The obtained results were
compared in many situations with some published results and a good agreement was

found.

Key words:
Modeling, passive microwave circuits, sheilding, anisotropy, superconductors, FDTD.
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INTRODUCTION

Pour répondre aux besoins sans cesse croissants du domaine des
télécommunications, les concepteurs sont souvent amenés a élaborer des
dispositifs a base de matériaux performants possédant la faculté d’améliorer les
caractéristiques électriques des circuits. Dans les applications hyperfréquences, la
technologie des supraconducteurs offre aujourd’hui des progrés significatifs dans

les performances des composants et des sous systemes.

Les matériaux supraconducteurs a hautes température (High temperature
superconductors ou HTS) peuvent se substituer aux métaux résistifs traditionnels
dans les dispositifs existants. En abaissant la résistance de surface d'un facteur
important, voire de plusieurs ordres de grandeur dans certains cas (mais sans
'annuler complétement), les pertes d’énergie par effet Joule dans les composants
hyperfréquences s’en trouvent fortement réduites et les données du

dimensionnement passablement modifiées.

Les applications des supraconducteurs en hyperfréquences sont trés
nombreuses parmi lesquelles les filtres et les résonateurs qui font objet de ce
mémoire. La conception de ces circuits impose une connaissance précise des

constituants de ces matériaux et une étude approfondie de leur théorie.

La croissance remarquable des performances des calculateurs permet a
I'neure actuelle de mieux utiliser les méthodes numériques. Parmi ces méthodes,
la méthode des différences finies dans le domaine temporel (FDTD) qui a été
choisie pour réaliser des modélisations électromagnétiques des circuits analysés.
Cette méthode qui découle des équations de Maxwell dans le domaine temporel

décrit efficacement les phénomenes électromagnétiques étudiés.

Le mémoire est organisé comme suit : En premier lieu, nous parlerons des
matériaux supraconducteurs, leur évolution et 'avantage qu’ils apportent pour les
dispositifs micro-ondes, notamment pour les circuits passifs. Ceci fait 'objet du

chapitre 1.
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Dans le chapitre 2, nous présenterons une étude de la propagation des
ondes électromagnétiques dans les matériaux supraconducteurs. La théorie que
nous présentons dans ce chapitre est succincte mais nécessaire pour la

modélisation des circuits a supraconducteurs.

Le chapitre 3 portera sur une description détaillée des circuits passifs
micro-ondes analysés et des méthodes numériques associées. Nous ferons aussi
un état de I'art sur 'analyse des circuits passifs micro-ondes a base de matériaux

supraconducteurs HTS.

Dans le chapitre 4, nous décrirons la méthode FDTD ainsi que son

application a la modélisation des circuits a supraconducteurs.

Enfin, le chapitre 5 sera consacré a la présentation des résultats

numerigues et aux commentaires qui leur seront associés.

COMMUNICATIONS FAITES AUTOUR DE CE MEMOIRE :

O. Madani, M. L. Tounsi et M. Bensebti, “Application de la méthode FDTD a
'analyse des paramétres S dans les filtres planaires anisotropes blindés”, 16°me
Colloque International sur la Compatibilité ElectroMagnétique (CEM 2012), Rouen
(France), 25-27 Avril 2012.

M. L. Tounsi, O. Madani, M. Bensebti and M. C. E. Yagoub, “FDTD Analysis of
Shielding in High-Tc Microstrip Resonators on Anisotropic Substrates”, accepted
paper in European Electromagnetics conference (EUROEM), to be held in
Toulouse (France) between 2-6 July 2012”.
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CHAPITRE 1

INTRODUCTION A LA SUPRACONDUCTIVITE

1.1 Introduction

Les supraconducteurs, contrairement aux conducteurs conventionnels, ont
la capacité de conduire un courant électrique avec une tres faible résistance.
Cette résistance de grandeur finie aux fréquences micro-ondes, est nulle en

courant continu.

La supraconductivité a d’abord été connue comme un phénoméne se produisant a
des températures trés basses. Selon certaines théories (notamment la théorie
BCSY), le phénoméne de supraconductivité se produit sous une certaine
température particuliere, appelée température de transition ou critique T, selon
laquelle les électrons dans certains matériaux forment des paires en agissant

comme un fluide sans frottement et deviennent supraconducteurs [1].

Afin de distinguer entre le cas d’'un conducteur conventionnel (dit aussi normal) et
le cas d'un supraconducteur, nous avons représenté dans la figure 1.1 les

variations de leurs résistances électrique en fonction de la température. Pour le
cas du conducteur normal, cette résistance décroit avec la température jusqu'a
une valeur finie Ro indiquée sur la figure (a 0 K, R n’atteint pas la valeur nulle).
Contrairement au supraconducteur ou nous observons une chute brutale de sa
résistance a la température critique T. (en dessous de T. la résistance devient

exactement nulle).

! La théorie BCS a été proposée par Bardeen, Cooper et Schrieffer, pour expliquer a I'échelle
microscopique le phénoméne de supraconductivité. L’abréviation BCS fait donc référence aux
noms de ces trois auteurs qui ont proposé cette théorie.
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>

T T Température

Température de transition

Figure 1.1 : Variations en fonction de la température de la résistance électrique
d’'un conducteur normal et d’'un supraconducteur (a la température T, la résistance
d’'un supraconducteur chute brutalement a 0)

Le phénomene de supraconductivité a été observé dans divers types de matériaux
[2], y compris les métaux purs, les alliages, les matériaux organiques, les semi-

conducteurs, les polyméres?, etc.

1.2 Historigue de la supraconductivité [1]-[4]

Jusqu’en 1986, les chercheurs n’avaient pas encore réussi a identifier des
matériaux qui pourraient devenir supraconducteurs a partir d'une température
critigue supérieure a 23 K. Les matériaux découverts en ce temps (T, < 23 K),
étaient connus sous le nom de supraconducteurs a basse température (Low
temperature superconductors ou LTS). Depuis 1986, une nouvelle classe de
matériaux supraconducteurs a haute température critique (High temperature
superconductors ou HTS) a été identifiée. Comme nous le verrons, ce type de

supraconducteurs présente une grande importance technologique.

L’histoire de la supraconductivité peut donc étre divisée en deux périodes: la

premiere période a commencé avec la découverte du phénomene en 1911 et a

% Un polymére est un matériau (souvent organique) formé par un ensemble de macromolécules de
méme nature chimique.


http://fr.wikipedia.org/wiki/Chimie_organique
http://fr.wikipedia.org/wiki/Macromol%C3%A9cule

14

duré 75 ans, et la deuxieme période a débuté en 1986 avec la découverte des

oxydes supraconducteurs a haute température critique.
e Avant 1986

La supraconductivité fut découverte en 1911 par le physicien hollandais H.
Kamerlingh Onnes, qui a remarqué qu’a une température inférieure a 4,2 K, le
mercure (Hg) ne présentait plus aucune résistance électrique. Trois années
auparavant, la premiére liquéfaction de I'hélium (He) par le méme physicien, avait
ouvert la voie aux mesures physiques au voisinage du zéro absolu de température
(0 K=-273,15 °C).

Les progrées dans la compréhension de la supraconductivit¢ et dans le
développement des supraconducteurs a des températures de transition
supérieures a 4 K, était lent et désespérant. En passant d’'un élément a des
alliages, les chercheurs sont devenus capables, en 1941 d’augmenter la
température de transition a 15 K pour le nitrure de niobium NbN (le niobium
posseéde une température critique de T, = 9,2 K). Les chercheurs, trouverent ainsi
des composés a plus hautes températures, comme le niobium-étain Nb3Sn avec
T=18.1K et le niobium-germanium Nbz Ge qui, avec 23 K, détient le record, ceci
entre 1973 et 1986.

e Aprés 1986

En 1986, le physicien allemand J. G. Bednorz et le physicien suisse K. A.
Muller, tous deux du laboratoire de recherche IBM de Zirich, découvrirent une
céramique® & la structure complexe: un oxyde de baryum, lanthane et cuivre (Ba-

La-Cu-0) qui devenait supraconducteur en dessous de 30 K [5].

En 1987, C. W. Chu et ses collégues de l'université de Houston remportérent
également un grand succés avec un oxyde d’yttrium, baryum et cuivre (Y-Ba-Cu-
O), connu aussi sous l'appellation de YBCO et ayant une T, de 93 K [6]. En
décembre 1987, Maeda et ses collegues des laboratoires de Tsukuba, au Japon,

®Les céramiques sont des matériaux inorganiques et non-métalliques et des mélanges des deux.
Ces matériaux peuvent étre cristallins ou partiellement cristallins. lls sont formés par I'action de la
chaleur et de refroidissement ultérieur.
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ont rapporté que le bismuth-strontium-calcium-cuivre-oxyde (Bi-Sr-Ca-Cu-0O),
devenait supraconducteur a 110 K.

En 1988, Z. Z. Sheng et A. M. Hermann de I'Université de I'’Arkansas annoncérent
une température de transition de 120 K pour un composé a base de thallium (Tl-
Ca-Ba-Cu-0). En 1994, le groupe de Chu, au Texas Center for Superconductivity,
trouva un composé au mercure (Hg-Ba-Ca-Cu-O) qui devenait supraconducteur a
164 K sous hautes pressions.

La découverte de ces nouveaux matériaux a des températures de transition au
dessus de 77 K, a fait naitre un grand engouement. La raison est que, en
fonctionnant a une température de 77 K, ces matériaux ont permis d’utiliser I'azote
dont la température de liquéfaction est de 77.4 K plutét que I'hélium (température
de liquéfaction est 4.2 K). L’avantage est que I'azote est moins cher par rapport a
'hélium, facile a manipuler, et posséde une plus grande capacité de
refroidissement que I'hélium. Le fonctionnement a 77 K, a aussi aidé a simplifier le

systéme de refroidissement et par conséquent de réduire son co(t.

D’une fagon générale, avec la découverte de ces nouveaux matériaux appelés
HTS, les applications commerciales a grande échelle de la supraconductivité sont
devenues plausibles.

La figure 1.2 récapitule I'histoire des matériaux supraconducteurs.
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Figure 1.2 : Histoire des matériaux supraconducteurs: évolution de la température
de transition depuis 1911 jusqu'a 1994 [1].

1.3 Théories de la supraconductivité

Depuis la découverte de la supraconductivité, plusieurs théories ont été
développées pour expliquer le phénomene ainsi que le comportement et les
caractéristiques des supraconducteurs. Les théories développées traitent les
supraconducteurs de plusieurs points de vue. Parmi elles, nous citons : la théorie

BCS, la théorie de London et la théorie de Ginzburg-landau (GL).

La théorie BCS a été développée en 1957 par Bardeen, Cooper et Schrieffer. Elle
traite les supraconducteurs d'un point de vue microscopique. La théorie BCS a
décrit avec succes le mécanisme microscopique de la supraconductivité et a

expliqué les propriétés de la plupart des supraconducteurs durant 30 ans [2].

Les théories de London et de Ginzburg-Landau (GL) ont été développées par les
freres London, par Ginzburg et Landau, respectivement en 1934 et 1959. Ces
deux théories traitent les propriétés macroscopiques des supraconducteurs. Les
mémes théories ont été utilisées en particulier avec les équations de Maxwell pour
modéliser les caractéristiques électromagnétiques des dispositifs

supraconducteurs micro-ondes.
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La théorie de London (qui sera présentée en détails dans le chapitre suivant), est
basée sur le modéle a deux fluides, qui suppose que le courant dans un
supraconducteur est porté par des électrons dits normaux et d’autres électrons
dits super-électrons dont les densités sont fonction de la température. La théorie
de London a réussi a expliquer plusieurs caractéristigues des matériaux
supraconducteurs, mais ne prend pas en compte la dépendance au champ des

parametres constitutifs des matériaux supraconducteurs.

La théorie de GL par contre, est une théorie macroscopique plus complete qui
tient compte de la dépendance au champ, en permettant la caractérisation du

comportement non linéaire des matériaux supraconducteurs.

1.4 Principales propriétés et caractéristiques physiqgues des supraconducteurs

Certes, la caractéristique la plus importante d’'un supraconducteur est sa
conductivité infiniment grande. Cependant, elle est loin d’étre la seule. D’autres
propriétés intéressantes particularisent un supraconducteur. La découverte de ces
propriétés a été un grand pas vers la compréhension du phénomene de la
supraconductivité. Dans ce qui suit, nous considérerons quelques unes de ces

propriétés que nous jugeons les plus importantes [2], [4] :

1.4.1 Résistivité électrigue

Une premiére caractéristique importante d’'un supraconducteur réside dans
sa résistivité électrique, qui, en continu, chute brutalement jusqu’a une valeur non

détectable par les appareils de mesure (en dessous de la température critique T).

Aux fréguences micro-ondes, la résistance de surface Rs des supraconducteurs
n‘est pas nulle, mais demeure trés faible par rapport a celle des métaux

classiques.

1.4.2 Capacité a expulser le champ magnétique : effet Meissner

Une autre caractéristique importante d'un supraconducteur a été
découverte par W. Meissner et R. Ochsenfeld en 1933. Un supraconducteur
expulse tout flux magnétique en générant des courants électriques a la surface

(un supraconducteur est un diamagnétique parfait).
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Cette propriété, connue par l'effet Meissner, est a l'origine de I'expérience de
lévitation (flottement d'un aimant au-dessus d'un supraconducteur). L’effet
Meissner peut étre exploité pour produire des roulements sans frottement. La
propriété de Meissner a permis également d’utiliser les supraconducteurs comme
blindages magnétiques (par exemple pour les dispositifs électroniques contre les

interférences électromagnétiques provenant d’autres équipements de proximite).

1.4.3 Propriétés critiques

Une transition de I'état supraconducteur vers I'état normal peut se produire

de trois maniéres différentes:

i.  En augmentant la température au dessus de la température critique ou de
transition Te.

i. En augmentant le flux de courant au-dessus de la densité de courant
critique J..

iii. En augmentant le champ magnétique appliqué au-dessus du champ

magnétique critique He.

Alternativement, la variation de ces parametres simultanément peut provoquer la

transition.

Pour un matériau supraconducteur donné, les parametres T, J., et H. définissent
les limites dans lesquelles ce matériau, est soit dans I'état supraconducteur, soit

en dehors ou il est dans son état de résistivité normale.

En général, les valeurs réelles de ces trois paramétres dépendent du type de
matériau, de son traitement (processing history), et de ses impuretés [4]. Pour un
matériau supraconducteur donné, une application n'est possible que si la
température de fonctionnement, le courant et le champ magnétique, sont a

I'intérieur de leurs limites ou de leurs valeurs critiques.

1.5 Comportement d'un supraconducteur dans un champ magnétique

(supraconducteur de type | ou Il) [4]

Les supraconducteurs peuvent se classer en deux catégories selon leur
comportement dans un champ magnétique appliqué: les supraconducteurs de

Type | et les supraconducteurs de Type II.
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Les supraconducteurs de type | expulsent le flux magnétique jusqu'a un champ
critique H, le point en lequel le matériau perd totalement sa supraconductivité. Ce
champ magnétique dépend de la température comme le montre la figure 1.3.a (H.
est maximum a la température T=0K). Les supraconducteurs de type | incluent la
plupart des métaux purs et, en général, les supraconducteurs de ce type n'ont pas
une importance technologique car leurs champs critiques H. sont trés faible (ordre
de 0.01 a 0.1 Tesla).

H #

H (0)
¢ H (1)

Metal normal

Supraconducteur

0 7 7

Figure 1.3 a : Diagramme de transition d’'un supraconducteur de type |

Les supraconducteurs de type Il possedent deux champs critiques, H¢; et Heo qui
varient aussi avec la température (voir figure 1.3b). Ces supraconducteurs se
comportent comme des matériaux de type | a faible champ magnétiqgue en
dessous de Hc;. Entre H¢; et Heo, le champ magnétique pénetre partiellement le
supraconducteur, en formant un réseau de tourbillons appelés aussi vortex
(vortices en Anglais). Lorsque le champ magnétique augmente, en dépassant H,

la supraconductivité disparait.

Pratiqguement, tous les supraconducteurs qui ont une importance technologique
sont de type I, incluant les nouveaux matériaux HTS. Les matériaux HTS ont des
valeurs de H, qui sont beaucoup plus élevées que celles des matériaux LTS. Par
exemple, a 4 K, He; pour NbzSn est d'environ 20 teslas, comparativement a 200

Tesla pour Y-Ba-Cu-O.
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Figure 1.3 b : Diagramme de transition d’'un supraconducteur de type Il

1.6 Les supraconducteurs pour les dispositifs micro-ondes

1.6.1 Les matériaux supraconducteurs pour les dispositifs micro-ondes

Peu de temps aprés l'apparition d’YBaCuO, les ingénieurs ont été séduits
par les perspectives d’employer la technologie HTS dans la conception des
dispositifs micro-ondes. Les matériaux jugés appropriés pour ces applications sont
principalement [2], [8]: le YBa,CuzO7.x (connu aussi sous YBCO ou Y-123, T, =93
K), Bi;Sr,CaCu,Og (connu sous BSCCO ou Bi-2212, T.=90 K), et
Tl;Ba;CazCuzO10 (TBCCO ou TI-2223, T.=125 K)*.

Pour les applications envisagées, ces matériaux comme d’autres matériaux HTS
ont été utilisés sous deux formes de base [7], [9]: les supraconducteurs massifs ou
bulk superconductors et les supraconducteurs en couches minces ou thin films.
Pour la plupart des applications électroniques y compris les dispositifs micro-

ondes, les supraconducteurs sont surtout utilisés sous forme de couches minces

2].

Les supraconducteurs HTS en couches minces sont des films polycristallins ou
monocristallins épitaxiés sur des substrats diélectriques [7], [4]. L’épaisseur de la

couche mince du supraconducteur est généralement comprise entre 30 A et 1 um

* La plupart des travaux ont porté surtout sur le YBCO, car c’est le matériau qui posséde les plus
faibles pertes micro-ondes, dans les faibles et les fortes puissances [8].
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[4]. Plusieurs techniques sont utilisées pour déposer ces couches sur les substrats
diélectriques parmi lesquelles: la CVD (chemical vapor deposition), I'ablation par

laser et la technique de pulvérisation [9], [13].

Pour les supraconducteurs en couches minces, des densités de courant critique
(J.) de 10° ampéres/cm? ont été mesurées a 77 K, dans un champ magnétique de
1 tesla [4], [9]. Ces valeurs sont appropriées pour plusieurs applications

électroniques [4].

Un exemple d’un supraconducteur YBCO en couche mince est indiqué sur la
figure 1.4. Ce dernier est déposé sur un substrat diélectrique dont l'ordre est

généralement du millimetre pour le substrat et du micrometre pour le film.

—Film YBCO

L)
M
b

< Couche tompon

Figure 1.4 : Un supraconducteur YBCO en couche mince sur un substrat diélectrique (la
couche tampon entre les deux interfaces est parfois nécessaire pour limiter la réactivité
entre les deux matériaux lors du processus de fabrication) [8].

Les supraconducteurs massifs ou bulk superconductors sont des échantillons
indépendants polycristallins ou monocristallins du matériau [7]. Les
supraconducteurs sous cette forme incluent généralement les couches épaisses
ou thick films (épaisseur d > 1 um [4], [9]), les fils, les rubans, et aussi des formes

3D [4].

Les couches HTS épaisses, contrairement aux couches minces peuvent étre

appliguées a des surfaces courbées et aussi a des surfaces larges [10].

Les supraconducteurs HTS massifs possédent généralement une faible densité de
courant critigue par rapport aux couches minces. Cette densité de courant peut
étre de I'ordre de 2000 A/lcm? a 77 K [10].
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1.6.2 Propriétés des supraconducteurs aux fréquences micro-ondes

Pour les applications micro-ondes, les parametres les plus importants des
matériaux HTS sont [1], [11] : la densité de courant critique Js, la résistance de

surface Rg, la pénétration du champ § dans le supraconducteur et la fréquence

critique fg.

1.6.2.1 Densité de courant critique et résistance de surface

La densité de courant critique J; représente le courant maximum qui peut

étre porté par le supraconducteur avant de passer a I'état normal (section 1.4.3).

La résistance de surface Rs d’un supraconducteur HTS aux fréquences micro-
ondes est responsable des pertes dans les lignes de transmission [8]. Aux
fréquences micro-ondes, cette résistance de surface est au moins plus faible que
celle des conducteurs normaux. Des pertes beaucoup plus faibles peuvent étre

donc obtenues avec les supraconducteurs par rapport aux conducteurs normaux.

La figure 1.5 montre les données expérimentales pour la résistance de surface de
2 échantillons, l'un supraconducteur HTS (YBCO) et l'autre en cuivre. Ces
données ont été obtenues a une température T=77K en fonction de la fréquence.
L'avantage du supraconducteur HTS par rapport au cuivre est alors évident. La
pente est plus élevée par rapport a celle de I'échantillon en cuivre ce qui
caractérise la dépendance en fréquence de la résistance de surface du
supraconducteur HTS, découlant directement de I'électrodynamique d'un matériau
supraconducteur. Alors que la résistance de surface d'un conducteur normal varie

avec la fréquence en f2 celle d’un supraconducteur varie en 2 [8].
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Figure 1.5 : Résistance de surface d’un échantillon HTS et de cuivre
en fonction de la fréquence a T=77K [8].

Les valeurs typiques de R; et J. pour les films HTS minces sont 100-200u Q et 10°
A/ cmz?, respectivement (la résistance de surface a 77 K a f =5 GHz est de 5mQ
pour le cuivre et 0.1mQ pour TBCCO) [1].

Les films épais peuvent avoir une densité de courant de l'ordre de 2000 A/ cm? &
77 K, et une résistance de surface Rg, d'environ 2 mQ a 10 GHz et 77 K. Le film
épais YBCO a une résistance de surface inférieure a celle du cuivre pour les
fréquences <50 GHz a 77 K [10].

1.6.2.1 Pénétration du champ

Une autre caractéristique des supraconducteurs HTS est la profondeur de
pénétration §. Cette derniere détermine la pénétration du champ dans le
supraconducteur exactement comme la détermine la profondeur de peau dans un
conducteur normal. La difference entre les deux, est que la profondeur de
pénétration est indépendante de la fréquence, ce qui n’est pas le cas pour la

profondeur de peau.

1.6.2.2 Fréguence critique

Il existe une fréquence supérieure ou limite f; pour ['utilisation d’un
supraconducteur. Physiquement, cela s'explique par la présence de I'énergie de
dissociation de paires supraconductrices électroniques au dela de cette
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fréquence. La diminution des paires, conduit a l'apparition d'électrons normaux et

par conséquent, a 'augmentation des pertes dans les dispositifs.

Les calculs montrent [11] que pour le composé YBa,CuzO,, qu'en dessous de
T.=80 K, f; = 6,6 THz (pour les films en niobium T, = 9, 2 K et la fréquence limite fq
= 770 GHz). Un supraconducteur se caractérise donc par une fréquence critique
de valeur trés élevée. Cela ne constitue donc en aucun cas une limitation pour la

conception des dispositifs micro-ondes.

1.6.3 Non linéarité des propriétés d’un supraconducteur HTS [12]

L'utilisation des matériaux HTS dans un dispositif donné suppose que le
comportement du dispositif reste invariant dans une variété de conditions de

travail.

La non-linéarité dans les dispositifs supraconducteurs se manifeste par le fait que
leur comportement n'est pas invariant vis-a-vis de la puissance d'entrée. Il est
généralement constaté que la résistance et la réactance de surfaces ont tendance
a augmenter vis-a-vis de la puissance appliquée. C'est ainsi qu'une augmentation
quadratique avec l'intensité du champ RF (H) sur une plage de puissances RF, a

été observée.

L'effet de non linéarité est donc un élément important a considérer lors de la
simulation et du test du dispositif HTS, car il a un impact négatif sur la capacité a
traiter les puissances (power handling capability) pour les dispositifs

supraconducteurs.

1.6. 4 Les substrats diélectriques

Un substrat diélectrique se caractérise principalement par I'angle de pertes
(loss tangent) qui est introduit lors de la conception [7]. Pour la plupart des
applications micro-ondes, le substrat doit étre faiblement dissipatif pour minimiser

les pertes dans les circuits micro-ondes.

Les pertes dans un circuit congu a base de matériaux supraconducteurs HTS ne
dépendent pas seulement du substrat, mais aussi de la qualité du matériau
supraconducteur [13]. Souvent, la qualité du film déposé dépend du processus qui

se déroule lors de la fabrication, a linterface entre le film et le substrat [8]. En
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particulier, la présence de défauts peut générer des pertes additionnelles dans le
supraconducteur [13], d'ou la nécessité de prendre ce critere en considération

pour obtenir un film supraconducteur de bonne qualité.

Un autre facteur a prendre en compte est la désadaptation (mismatch) entre le
réseau cristallin du supraconducteur et celui du substrat [11]. Cette désadaptation
peut aussi influer sur les propriétés du film supraconducteur. Le substrat par

conséquent, doit étre compatible avec le matériau supraconducteur.
e Les substrats utilisés

Trois substrats sont largement utilisés pour la conception des dispositifs

supraconducteurs micro-ondes [1], [14] :

» Le lanthane d’aluminium (LaAlO3)
» L’oxyde de magnésium (MgO)
» Le saphir (Al,O3)

Le lanthane d’aluminium (LaAlO3) est le substrat le plus utilisé en pratique [1],
[13]. Il possede une constante diélectrique ¢=23.6 et un angle de pertes tgé=
7.6x107° (& T=77K et f=10GHz) [14]. Un film supraconducteur de bonne qualité en
YBCO déposé sur un substrat LaAlO3; possede une faible résistance de surface de
0.5-0.75mQ a 10 GHz et 77 K [7]. L’inconvénient de LaAlOj3; est lié a son
inhomogénéité. Cette inhomogénéité peut provoquer des variations des
performances des circuits [1], [7].

Un autre type de substrat est couramment utilisé pour les films HTS, il s'agit de
'oxyde de magnésium (MgO) qui posséde une permittivité &= 9.6 et un angle de
perte tg8=6.2x10° (& T=77K et f=10GHz) [14]. Le MgO ne souffre pas de
probléemes d’inhomogénéité, mais permet une moins bonne miniaturisation par
rapport au LaAlO3 qui lui, possede une forte constante diélectrique. Le MgO se

caractérise aussi par une rigidité mécanique tres faible [11].

Le saphir (Al,O3) a aussi été utilisé avec plusieurs couches tampons pour fournir
une adaptation appropriée au réseau du film HTS (le saphir se caractérise par une

basse permittivité diélectrique et de trés petites pertes). En effet, sa résistance de
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surface Rs et sa densité de courant J; sont inférieures a celles des films en LaAlO3
ou MgO [1].

Les propriétés de ces trois substrats sont indiquées dans le tableau 1.1 qui suit:

Tableau 1.1 : Propriétés des substrats les plus largement utilisés pour les
dispositifs micro-ondes a base de matériaux supraconducteurs HTS (films minces)

Matériau Constante | Angle de Structure Isotrope Remarques
diélectrique perte cristalline
Problemes
LaAlO; 23.6 7.6x10° | Rhomboédrique Oui d’'inhomogeéneite
Bonne adaptation
MgO 9.6 6.2x10° Cubique Oui du réseau
9.3-11.6
Al,O, (T=80K et | 3.8x10° Hexagonale Non Trés faibles
f=10GHz) (Anisotrope) pertes

Quelques autres substrats existent mais sont moins utilisés tels que: SrTiO3 ZrO,
et NdGaO- [8].

1.7 Les supraconducteurs avantages et applications

Grace a leurs propriétés uniques, les matériaux supraconducteurs sont
largement utilisés dans plusieurs domaines. Les applications incluent le génie
électrigue  (les  micro-ondes, [I'électronique de puissance et les
télécommunications), l'informatique, la défense, la médecine, les équipements

industriels et les transports.

En génie électrique par exemple, les films minces HTS peuvent étre utilisés pour

réaliser des bolométres® HTS [9], détecteurs les plus sensibles dans la région des

® Un bolométre est un détecteur de rayonnement électromagnétique. Il permet de mesurer les
variations de I'énergie électromagnétique incidente.
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infrarouges. Les films HTS épais, peuvent aussi étre utilisés dans le revétement

des dispositifs RF (coating RF devices) ou pour le blindage électromagnétique.

Dans les ordinateurs, les supraconducteurs sont utilisés comme éléments
d'interconnexions entre les puces, en particulier les ordinateurs a grandes vitesses
(High-speed computers) [9]. lls peuvent aussi servir a réaliser des commutateurs
dans les circuits numériques en particulier, les mémoires et les microprocesseurs
(le microprocesseur devient moins encombrant, rapide avec des pertes trés
faibles) [4].

Les applications militaires des supraconducteurs incluent [7] les missiles, les

fusées, les avions, les radars, etc.

En physique [9], des détecteurs tres sensibles aux champs magnétiques appelés
SQUIDs ou Superconducting Quantum Interference Devices ont été réalisés en
exploitant le phénoméne de Josephson® exploité aussi pour les commutateurs
digitaux. Ces détecteurs sont utilisés en médecine comme en physique pour le

diagnostic (en magnéto-encéphalographie et en cardiographie).
e Les applications micro-ondes

Les micro-ondes constituent 'un des champs d’applications les plus
prometteurs pour les supraconducteurs (notamment les supraconducteurs HTS).
Des dispositifs passifs ont ainsi été développés [9], [11]: lignes de transmissions,
filtres, résonateurs, lignes a retard, commutateurs, coupleurs, antennes, etc. En
paralleéle, des composants actifs ont aussi été réalisés [7], [13] : transistors,

déphaseurs actifs et mélangeurs.
e Avantages pour les composants passifs micro-ondes

La contribution majeure apportée par la supraconductivité pour les circuits
passifs micro-ondes réside dans la réduction de leur encombrement, et I'obtention
de facteurs de qualité importants par rapport a ceux offerts par la technologie

conventionnelle [7]. Cela implique aussi qu’'un HTS présente de faibles pertes RF

®Le phénoméne de Josephson se traduit par la circulation d’'un courant électrique dit supercourant
entre deux lames supraconductrices séparées par une couche trés fine d’isolant. Ce courant de
Josephson est trés sensible au champ magnétique.
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par rapport & un conducteur normal, au moins dans la bande de fréquences
inférieure a 100GHz [9].

e Avantages pour les antennes

De petites antennes composées de résonateurs peuvent étre réalisées a
base de matériaux supraconducteurs. Les antennes planaires miniaturisées
fabriquées a l'aide de films minces HTS présentent également des pertes tres
réduites par rapport a celles fabriquées avec des conducteurs normaux de mémes
dimensions. Cela est particulierement trées avantageux pour les réseaux
d’antennes, et les réseaux d’alimentation, en particulier aux hautes fréquences ou
les pertes ohmiques des conducteurs normaux sont importantes [7], [9].
L'efficacité d’'une antenne peut étre aussi améliorée en utilisant un

supraconducteur [7].

1.8 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons introduit le phénoméne de la
supraconductivité d'un point de vue historique, nous avons également évoqué les
caractéristiques et les théories qui traitent ce phénomeéne. Nous avons insisté, de
maniére particuliére, sur les supraconducteurs destinés aux applications micro-

ondes.

En raison de leurs avantages, les supraconducteurs HTS sont tres utilisés
aux hyperfréquences. L'élément de base pour la conception de ces dispositifs est
le film mince YBCO, utilisé souvent avec le substrat LaAlOs. Les avantages ainsi
que les applications des supraconducteurs (notamment les applications micro-
ondes de supraconducteurs HTS) ont été aussi reportés a la fin du chapitre. Leur
principal avantage reste la réduction des pertes ohmiques qui sont plus élevées
pour les conducteurs traditionnels. Cet avantage a permis de concevoir et réaliser
des dispositifs ayant un profil optimal: faible poids, faible co(t et une grande
fiabilité.
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CHAPITRE 2

PROPAGATION DES ONDES ELECTROMAGNETIQUES DANS LES
MATERIAUX SUPRACONDUCTEURS

2.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous allons présenter I'étude de la propagation des
ondes électromagnétiqgues (OEM) dans les matériaux supraconducteurs [15], [16]
et [17]. Cette analyse est nécessaire pour la modélisation électromagnétique des
circuits passifs micro-ondes a base de matériaux supraconducteurs. Des
parametres fondamentaux en relation avec la propagation, peuvent étre introduits
dans la modélisation parmi lesquels, 'impédance de surface et la profondeur de

pénétration du champ.

2.2 Théorie de London des supraconducteurs

Dans le chapitre précédent, nous avons présenté brievement les principales
théories développées pour décrire le comportement des supraconducteurs. Parmi
lesquelles, la théorie des freres Fritz et Heinz London (1934), nous intéressera en
particulier. Cette théorie a été utilisée en particulier avec les équations de Maxwell
pour modéliser les caractéristigues électromagnétiques des dispositifs
supraconducteurs micro-ondes. Elle est basée sur le modele a deux fluides qui a
été initialement proposé par Gorter et Casimir en 1934 pour étudier les propriétés
thermodynamiques des matériaux supraconducteurs [15]-[16]. Notre étude de la
propagation commencera par une bréve discussion sur ce modele dit a deux

fluides.

2.2.1 Modéle a deux fluides

Selon le modéle a deux fluides, dans un supraconducteur, et en dessous
de sa température de transition T, il existe deux types de porteurs: les électrons
normaux et des super-électrons. Les électrons normaux sont responsables de
I'apparition d’une certaine résistance électrique non nulle alors que les super-
électrons qui ne présentent aucune résistance, se déplacent dans le

supraconducteur sans frottements. La densité d'électrons dans le modéle a deux
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fluides dépend de la température. A des températures trés inferieurs a T, la
majorité des électrons de conduction se comportent comme des super-électrons,
mais si la température augmente en s’approchant de la température de transition,
le nombre d’électrons normaux augmente. Si la température augmente encore, la
proportion des électrons normaux continue a augmenter. Finalement a T=T., tous
les électrons deviennent normaux et le matériau perd ses propriétés

supraconductrices.

Dans le cas particulier d'un courant continu, il N’y a aucun champ électrique a
I'intérieur du supraconducteur, par conséquent tout le courant est porté par les
super-électrons’. Par contre, en courant alternatif, un champ électrique doit étre
présent. En sa présence, une partie du courant est porté par les électrons
normaux qui entrent en collision dans le matériau provoquant des pertes de
puissance. Si nous n’allons pas vers les tres hautes fréquences, seul un trés faible
champ électrique est présent et une petite partie du courant est portée par les

électrons normaux.

Ainsi, la perte de puissance correspondante est faible. Toutefois, si la fréquence
du champ appliqué est suffisamment élevée (cas des infrarouges), un

supraconducteur répond de la méme maniére qu'un conducteur normal.

2.2.2 Equations de London d’un supraconducteur

Il s’agit de deux équations proposées par les fréres London qui permettent
de décrire le comportement d’'un supraconducteur. La premiére équation de
London décrit la propriété du comportement non résistif d’'un supraconducteur

alors que la deuxiéme équation décrit I'effet Meissner.

¢ Premiére équation de London

pY

Si on assimile un supraconducteur a un conducteur parfait, on peut
appliquer le modele d'électrons libres dans lequel les électrons sont accélérés
sans aucune résistance sous l'effet d'un champ électrique E conformément a la loi
de Newton [15] :

" Cette supposition sera justifiée dans la section suivante via les équations de London.
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05 _ *E 2.1
mdt_ e (2.1)

ol m’ et e sont respectivement, la masse et la charge effectives des super-
électrons dans la théorie phénoménologique. Il a été découvert plus tard par la
théorie BCS que les super-électrons sont formés par des paires appelés Cooper

Pairs, de sorte que nous avons e =2 e et m =2 mg ).

S’il y a ng super-électrons par unité de volume se déplacant a une vitesse

moyenne locale vs, on peut introduire une densité de super-courant J; par [15]:

Js = —nglelv; (2.2)

Le signe négatif indique que le super-courant circule dans une direction opposée a
celle des super-€électrons. En substituant cette équation dans (2.1) et en prenant

une approximation linéaire, nous obtenons la premiére équation de London :

pur2 == =E (2.3)

ou u est la perméabilité et 4, est un parametre appelé profondeur de pénétration

de London telle que:

(2.4)

Il'y a lieu de constater a travers I'équation (2.3) qu'il n'existe pas de champ
électrigue dans un supraconducteur a moins que le courant change avec le temps,

ce qui signifie que la résistivité est nulle (conductivité infinie).

¢ Deuxieme équation de London

La deuxiéme équation de London est obtenue en substituant la premiere

équation de London dans I'équation de Maxwell-Faraday [18]:

B

VAE= ——
Jat

(2.5)
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En faisant cela, nous obtenons:

d( - ‘v*/\—’)— o8 2.6
dt \ nse? Js) = ot (2.6)

Et apreés quelques arrangements, il vient:

(2.7)

L(FAL+ 255 ) =0
dt st B

Les freres London supposent que l'expression entre parenthéses est non

seulement constante dans le temps mais aussi nulle [18], ce qui se traduit par :

2
(2.8)

Ceci est équivalent a:
—u2VAJ. =B (2.9)

Il s'agit de la deuxieme équation de London qui décrit I'effet Meissner. En effet,
selon I'équation de Maxwell-Ampére, dans le cas statique, nous avons [17] :

VAB =], (2.10)

= |-

En prenant le rotationnel des deux cotés de cette équation, et en utilisant la
deuxieme équation de London (2.9), nous obtenons:

V/\V’/\E:;ﬁ/\fsz/l—zﬁ (2.11)
L

Ce qui donne finalement:
(2.12)
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2.2.3 Résolution de I'équation de London dans un champ magnétique statique

Recherchons la solution de cette derniere eéquation dans un demi-espace

supraconducteur x > 0 soumis & un champ magnétique statique B, appliqué selon
la direction oy a sa surface (en x = 0) (fig. 2.1). Le demi espace x < 0 peut étre
remplis d’'un métal normal ou par le vide.

L'amplitude By du champ statique appliqué est choisie de sorte que le
supraconducteur puisse rester dans I'état de I'effet Meissner. Ainsi, pour trouver la
distribution du champ magnétique a Tlintérieur du supraconducteur, nous

reprenons I'équation (2.12), qui s’écrit de la maniére suivante:

0’B, 1
bl (2.13)

dont la solution s'écrit simplement:

X
B,(x)=Bye Za, = Bya, (2.14)

Ce qui indique que le champ magnétique dans le demi-espace supraconducteur
décroit exponentiellement avec la distance x. La mesure de la pénétration du
champ extérieur dans le supraconducteur se fait via la profondeur de pénétration
de London A,. Sachant que la profondeur de pénétration est de I'ordre de 107 m
[15], cela implique que la décroissance du champ magnétique est extrémement

rapide.
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Y.

z

Figure 2.1 : Un champ magnétique appliqué parallelement a un demi-espace
supraconducteur

Cette exclusion du champ magnétique dans le supraconducteur est connue sous
'effet Meissner. La densité de courant supraconducteur induit peut étre aussi

trouvée en utilisant I'équation (2.10), qui s'écrit:

— 10B B, =X
L= —y@’=—ﬂ7"ehw (2.15)
L

Ce qui indique que le courant est confiné dans une couche trés fine a la surface

T u ox

du supraconducteur.

2.3 Théorie de London des supraconducteurs dans un champ A.C

Etudions a présent le cas général ou les champs et les courants sont
variables en fonction du temps (cas dynamique). Et commencons par calculer la

conductivité résultante du modeéle a deux fluides.

2.3.1 Conductivité d’un supraconducteur

Dans un supraconducteur ou le nombre d’'électrons normaux présents est
important, la densité de courant totale J est, en général, la somme d'une densité

de courant normale J,, et d’'une densité de super-courant J, (modéle & deux fluides)
selon [15], [16]:

T=T.+] (2.16)



35

La relation entre la densité de courant et le champ électrique est donnée par :

J=T 4], =07 E (2.17)

ol ot est la conductivité du modele a deux fluides dont I'expression est évaluée
apres avoir remplacé la premiere équation de London dans (2.17) en supposant
des variations sinusoidales pour les amplitudes des courants et des champs
[Annexe A] :

Orp = O17F — JO21F (2.18)
ou
n,e?t
NTF = T w?d) (2.19)
nge? wn, e?t?
O2rF = (2.20)

om m(1+ w?t?)

Sachant que n, et ng sont la densité des électrons normaux et celle des super-
électrons respectivement, o représente la pulsation du signal, e et m sont la
charge et la masse de I'électron, t représente le temps de relaxation [Annexe A].

En pratique, (w7) 2 <<1, ainsi les effets de relaxation peuvent étre ignorés. Dans ce

cas, l'expression de orr peut étre écrite d'une maniere assez simple.

Un circuit équivalent qui décrit la conductivité d’'un supraconducteur est illustré
dans la figure 2.2. Le courant total dans le circuit est divisé entre l'inductance

réactive et la résistance qui représente la dissipation dans le systeme.

J
—_— Tarr

KN U
WW

J Oy

Figure 2.2 : Schéma équivalent représentant la conductivité complexe [16].
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Lorsque la fréquence diminue, la réactance devient plus faible favorisant ainsi le
passage d'un flux de courant important a travers l'inductance. Si ce courant est
constant, l'inductance court-circuite la résistance, ce qui engendre un flux de

courant plus fluide (sans résistance).

2.3.2 Equations de Maxwell dans les supraconducteurs

Les équations de Maxwell constituent la base de la théorie
électromagnétique dans les supraconducteurs. Les équations de London décrites
précédemment ne remplacent pas les équations de Maxwell qui restent
applicables pour tous les champs et les courants qui les produisent. Les équations
de London ne sont que des conditions supplémentaires auxquels le super-courant
doit obéir dans le cas d’'un champ a.c (en courant continu ou il n’y a que les super-

courants les équations de London sont suffisantes).

2.3.3 Equations d’onde dans un supraconducteur

L'équation d'onde est utile dans de nombreux problemes de modélisation

micro-onde. Elle peut étre obtenue a partir des équations de Maxwell.

Si nous supposons que dans les régions qui nous intéressent il n'y a pas de

charges libres (i.e. p = 0), 'équation d’'onde s’écrit de la maniére suivante [16] :

V2E = p—+ pe— (2.21)

Celle-ci est une forme générale de I'équation d’onde qui peut étre appliquée a la

fois sur les supraconducteurs et sur les conducteurs normaux.

Dans I'approximation du modéle & deux fluides: | = J, + J; oU J. est remplacé par
la premiére équation de London. Dans ces conditions I'équation d’onde s’écrit de

la maniére suivante (une expression similaire peut étre obtenue pour le champ
magnétique B) :

PE = porrp St L e L
= UO1TF ot ue 912

2.22
7 (2.22)
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Recherchons a présent la solution de (2.22) dans le cas ou les champs ne varient
pas en fonction du temps. Nous verrons ensuite le cas des champs variables

sinusoidalement.
¢ Cas des champs statiques

Dans le cas ou les champs ne varient pas dans le temps, I'équation d’onde

(2.22) devient :

2*_L*
VE = —E (2.23)
AL

Pour une situation analogue & celle du probléme 2.2.3 et sachant que le champ E

varie uniqguement en fonction de z, la solution est donnée par :

—Z

E = Eje’ @, (2.24)

ou a, est le vecteur unitaire dans la direction X, et A, la profondeur de pénétration

de London a laquelle lI'amplitude du champ décroit d'un facteur e (nombre de

neper) par rapport a la surface (a la surface E= Eyay ).

L’équation (2.24) caractérise la décroissance exponentielle du champ électrique a

I'intérieur du supraconducteur dans le cas statique.

¢ Cas des champs sinusoidaux

Dans le cas ou le champ E est sinusoidal (E = Eje/®t en notation

complexe), 'équation d’onde (2.22) devient :

— 1 —
VZE = jou <01TF -j— +ja)s> E (2.25)
W7

A partir de cette équation, il est évident que la conductivité du supraconducteur

devient complexe:

V2E = jou(orp + jwe )E (2.26)
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ou ore représente la conductivité complexe du modéle a deux fluide (ore = o1t — |

O2TE ) avec.
1
w,ulLZ

O-ZTF = (227)

2.4 Ondes planes dans un supraconducteur

Avant de traiter ce cas, il y a lieu de chercher les solutions générales de
I'équation d’onde se propageant dans un milieu quelconque caractérisé par ses

trois parametres constitutifs ¢, u et o.

2.4.1 Ondes planes

Une onde plane se caractérise par une amplitude et une phase constantes
dans un plan infini (plan xy dans notre cas) sachant que l'onde se propage
perpendiculairement a ce plan (dans la direction z). Il est utile de considérer les
ondes planes car le probléme se simplifie considérablement notamment dans le
calcul de la constante de propagation, de l'atténuation et la vitesse dans un milieu

donné.

Considérons une onde électromagnétique plane se propageant dans la direction z
dans un matériau remplissant le demi-espace z = 0. La solution de I'équation
d’'onde (2.26) est :

E =Eje"?a, =E, a, (2.28)

Et pour le champ magnétique,

H = Hpe™""a, = H, a, (2.29)

v est la constante de propagation, son expression est donnée par:
Yy =+Jjoulo + jwe) = a+jp (2.30)

Les parties réelle et imaginaire de la constante de propagation (o et p)

représentent I'atténuation et la constante de phase de I'onde respectivement. La
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relation entre les amplitudes des champs E, et H, peut étre trouvee selon la loi de

Faraday (équation 2.5). En considérant une dépendance sinusoidale cela donne:

J0E,
0z

—jouH, = (2.31)

L’équation (2.31) montre que E et H sont perpendiculaires et sont liés par un
facteur qui représente l'impédance d'onde du milieu. Si maintenant I'équation

(2.28) est remplacée dans (2.31), nous obtenons :

E, jou jou
‘' H, % (0 + jwe) (2.32)

C’est I'impédance intrinséque du milieu ou 'impédance d’onde, qui est largement
utilisée dans de nombreux calculs (par exemple, dans la réflexion entre les
différents milieux). Dans le cas de la propagation des ondes dans un demi-espace
infini, on peut démontrer que cette impédance intrinséque du milieu Z; est égale a
I'impédance de surface Zg qui est souvent définie comme le rapport des champs

tangentiels a la surface du matériau [16].

2.4.1 Ondes planes se propageant dans un demi-espace supraconducteur

Supposons maintenant que ces ondes planes se propagent dans un demi-
espace rempli d’'un supraconducteur. La constante de propagation et I'impédance

de surface sont données par (en supposant que o>> wg):

Yy = \/jwﬂ(UHF _jUZTF) (2.33)

7, = \/ Jou (2.34)

(O17F — jO-ZTF)

Si la température n’est pas trés proche de la température de transition T, (oore >>

o17F), la constante de propagation peut étre estimée par :
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Y = (wuo,rr) (1 +j ourr ) (2.35)

20,57F

On extrait alors le coefficient d’atténuation, donné par :

a = Re(y) = v/ (wuoyrr) (2.36)

Ce coefficient d'atténuation représente la décroissance exponentielle des champs
électriques et magnétiques lorsque l'onde se propage dans la direction z. En

geénéral, 'amplitude des champs peut étre représenté par :

A = Aje~VonHoz (2.37)

Une profondeur de pénétration caractéristique 5 peut étre définie comme

I'atténuation de I'onde en une valeur égale a e' de sa valeur initiale & la surface

du supraconducteur, cette profondeur de pénétration est égale a :

1 1

o= =
Re(y) V (@po,rr)

(2.38)

Nous constatons que la profondeur de pénétration & (cas ou o»tr >> oy71F) €st la
méme que la profondeur de pénétration A. défini dans le cas statique (eq. 2.27).
Elle représente la profondeur des champs électromagnétiques pénétrants le
supraconducteur principalement gouvernée par les propriétés des paires

d’électrons et donc principalement par la valeur oute.

Dans le modéle a deux fluides, cette profondeur de pénétration est indépendante

de la fréquence. [Annexe B]. La partie imaginaire de la constante de propagation

WUO1TF? W
p= |2 2 (2.39)
4'0'2TF vp

ou v, est la vitesse de phase de l'onde électromagnétique dans le

est:

supraconducteur.
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40,70
v, = (2.40)
b lwnF2

En utilisant l'approximation o»te >> o11¢ pour l'impédance intrinséque, nous

trouvons :
Wy (U1TF )
Z.= |—— + (2.41)
* |oarr \2007F
D'ou l'on tire:
Oirr | WU
R. = —_— (2.42)
s 20,7F | O21F
et
w
x, = 2K (2.43)
OL1F

Rs et Xs sont la résistance et la réactance de surface du supraconducteur

respectivement. Ce qui donne aussi via I'équation (2.38):

0)2 20. /12
Ry = % (2.44)
et
X = wui,, (2.45)

Sachant que dans le modéle a deux fluides, oirr et AL sont indépendants de la
fréquence (équations (2.19) et (2.38)), cela impligue que Rs varie en «? ou en f 2
(comme mentionné dans le chapitre 1) alors que Rs ne varie qu'en f * pour le cas

du conducteur normal.

2.5 Comparaison entre conducteurs normaux et supraconducteurs

Le tableau 2.1 présente une comparaison entre les formules développées
dans les sections précédentes pour les supraconducteurs, et les conducteurs

normaux (bons conducteurs).
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Tableau 2.1 : Comparaison entre conducteurs normaux et supraconducteurs

Supraconducteur Conducteur normal

Constante d'atténuation a [wuo,rr Jouo/2

Constante de phase 8 UGy [wuo /2
40,1
Résistance de surface Rs w?nloirpA3 [wu/20
2
Reéactance de surface Xs wpA [wu/20
Profondeur de pénétration 1 1
VWUOLTF wpo

C'est ainsi que la résistance de surface d'un supraconducteur augmente plus
rapidement avec la fréquence que celle d’'un bon conducteur. La profondeur de
pénétration dite "de peau" dans le cas d'un bon conducteur (ou normal) est

fonction de la fréquence (»©™°°)

contrairement au cas d’un supraconducteur, ou la
profondeur de pénétration dite "de London" est indépendante de la fréquence (cas

ou o1 >> o17g). Ceci constitue un avantage pour les supraconducteurs.

2.6 Dépendance en température de la conductivité d’'un supraconducteur

Dans le modéle a deux fluides proposé par Gorter et Casimir, les densités
de porteurs normaux et supraconducteurs dépendent de la température. Pour

trouver les relations de dépendance en température de o, nous considérons
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d’abord les expressions des densités de porteurs normaux et supraconducteurs
données par Gorter et Casimir [15] [16]:

n,=n <Z>4 (2.46)

ng=n (1 - (%)4> (2.47)

ou n =n,+ ng est le nombre total des porteurs de charge. T est la température de

transition.

Aprés avoir remplacé (2.46) dans (2.19), il vient:

ne’t T\*
e = m(1l + w?7?) (FC) (2.48)
qui peut aussi s'écrire:
T 4
O1TF = O-Tl (F) (249)
c

on désigne la conductivité a I'état normal qui peut étre calculé a T=T..

La partie imaginaire o,1r de la conductivité peut étre trouvée en substituant (2.47)

dans (2.20), ce qui donne (pour @7 << 1):

1

= 2.50
O2TF y Af(T) ( )

A(T) est la profondeur de pénétration, son expression en fonction de la

température est donnée par (pour T < T,):

A,(T) = M (2.51)

- (7)

La conductivité totale peut maintenant s’écrire :
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w=on(f) -=1= (1-(1) ) 2:52)

L’équation (2.51) indique qu’a des températures trés inférieures a T, la
profondeur de pénétration prédite par le modéle a deux fluides est pratiquement
indépendante de la température, tandis qu’a des températures s’approchant de la
température de transition, elle augmente trés rapidement. Cette profondeur de
pénétration devient infinie lorsque la température approche de la température de
transition T, (par conséquent la partie imaginaire de la conductivité orr devient

nulle).

2.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté |'étude de la propagation des ondes
électromagnétique dans les matériaux supraconducteurs. Cette étude était basée
principalement sur la théorie de London associée au modéle a deux fluides
initialement proposé pour étudier les propriétés thermodynamiques des

supraconducteurs.

La combinaison de la théorie de London avec les équations de Maxwell a permis
de calculer les principales caractéristiques de propagation dans un
supraconducteur, parmi elles: I'impédance de surface et sa dépendance avec la

fréquence et la température.

Notons que cette dépendance a été vérifiee expérimentalement dans la littérature.
C'est pourquoi, de nombreux calculs en micro-ondes sont basés sur le modéle a
deux fluides notamment en ingénierie. Cependant, dans des conditions
particulieres comme les trés hautes fréquences, d’autres modéles peuvent étre
utilisés [15].
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CHAPITRE 3

CIRCUITS PASSIFS MICRO-ONDES

3.1 Introduction

Les circuits passifs micro-ondes sont des éléments constitutifs essentiels
des dispositifs et des systémes micro-ondes. Un circuit ou un composant passif
micro-onde est une structure physique qui réalise une ou plusieurs fonctions
linéaires sans consommer une énergie qui peut étre fournie par une source
extérieure. Un circuit passif peut étre décrit comme un réseau fermé d’un ou
plusieurs ports. Dans la plupart des applications, un circuit micro-onde est
modélisé par les parametres de répartition S qui sont définis a travers les ondes
de puissances incidentes et réfléchies mesurées dans des plans de références

particuliers pour des modes de propagation donnés comme le mode TEM.

Ce chapitre présente quelques circuits passifs micro-ondes qui feront I'objet
d’'une modélisation dans les chapitres suivants : les résonateurs et les filtres [19].
Les méthodes d’analyse y afférant seront aussi brievement discutées. Nous
reporterons également les travaux ayant porté sur la modélisation des circuits
passifs micro-ondes a base de matériaux supraconducteurs HTS. A cet effet, une
étude bibliographique portant sur deux méthodes susceptibles de servir de
modeles pour les circuits HTS, sera faite, a savoir la méthode des différences
finies dans le domaine temporel (FDTD) et la méthode d’approche dans le
domaine spectral (SDA).

3.2 Les résonateurs

Les résonateurs sont utilisés dans la fabrication des filtres, des oscillateurs
et des amplificateurs. Un résonateur est généralement une structure qui confine
I'énergie électromagnétique a l'intérieur d’'un matériau diélectrique, dans une
section d’'un guide d’onde métallique fermé ou bien entre les extrémités ouvertes
ou court-circuitées d’'un trongon de ligne planaire. Les énergies électrique et
magnétique stockées dans le résonateur déterminent son inductance et sa
capacitance équivalentes. Toute dissipation d’énergie dans le résonateur,

ohmique, diélectrique ou par rayonnement peut étre exprimée par une résistance
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ou une conductance eéquivalente qui détermine le facteur de qualité Q du
résonateur. Les trois parametres électriques RLC constituent donc un circuit
équivalent pour caractériser un résonateur en termes de bande passante,

fréquence centrale et facteur de qualité Q.

Un résonateur posséde un nombre infini de modes résonants. Chaque mode
correspond a une fréquence de résonance qui peut étre calculée en fonction des
dimensions du résonateur. A la résonance, les énergies électrique et magnétique
W, et Wy, sont égales, et la plus basse fréquence de résonance est caractérisée

par le mode fondamental ou le mode dominant.

Indépendamment de sa géométrie ou sa forme, le résonateur peut généralement
étre modélisé par un circuit RLC série ou parallele. Le choix du circuit équivalent

peut dépendre du mode résonant en question.

La fréquence de résonance du résonateur peut étre exprimée selon [19] :
1

Wo = \/T_C (31)

Le facteur de qualité Q, qui est une mesure des pertes du résonateur est défini
selon [19] :

0 energie moyenne emmagasinée W, + W, (3.2)
=w - . =w .
energie dissipé/seconde Pyertes

ol w est la pulsation en rad/s.

Si le résonateur est complétement isolé d’'une charge extérieure, le facteur de

qualité Q est dit non chargé (unloaded) et dénoté Q.

En pratique, le facteur de qualité non chargé Q, est lié a la bande passante

fractionnaire a mi-puissance (ou a -3dB) par [19] :

1
BW34p

Q= (3-3)
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e Les résonateurs planaires

Les résonateurs micro-ondes peuvent étre classées en trois catégories : les
cavités métalliques, les résonateurs planaires et les résonateurs diélectriques. Les
résonateurs planaires comprennent deux catégories : les résonateurs a lignes de
transmission et les résonateurs patchs. La Figure 3.1 montre un résonateur a ligne

de transmission, étudié dans ce mémoire.

L7

Plan de masse

Substrat /7

' Ruban

Figure 3.1 : Un résonateur planaire a lignes de transmission

La longueur du résonateur est toujours en rapport avec la longueur d’onde. La
ligne de transmission constituant le résonateur présente une longueur physique
€gale a une certaine fraction de la longueur d’onde guidée. Ceci est différent pour
la condition de résonance d’un patch résonateur, qui dépend de ses dimensions
(longueur et largueur). L’énergie électrique est principalement confinée dans le
substrat diélectrique, tandis que I'énergie magnétique s’étend dans deux régions,

le substrat et I'air (autour du ruban).

3.3 Les filtres

Les filtres micro-ondes sont indispensables dans la plupart des dispositifs
électroniques micro-ondes et des systemes de communication qui ont besoin de
contrdler, canaliser, ou combiner les signaux. Un filtre passif peut étre congu avec
des résonateurs planaires. Un filtre passif est généralement considéré comme un
réseau linéaire a deux ports qui permet a un signal de passer dans la gamme de
fréquences désirée avec une atténuation minimale, alors que les bandes de
fréquences indésirables sont atténuées autant que possible dans les contraintes

données.
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Dans la conception d’'un filtre, certaines des caractéristiques les plus importantes
sont liées a la bande passante, aux pertes de retour et d’insertion. Un filtre est
généralement synthétisé et congu a I'aide de certaines théories de réseaux bien
établis pour une réponse en fréquence donnée ou pour une certaine fonction de
transfert associée. Pour un filtre a deux port et réciproque, les parametres S
peuvent étre utilisés pour caractériser le filtre efficacement en termes de Si; et Sy,

pour ses pertes de retour et d’insertion respectivement.

Dans un systeme de filtrage a faibles pertes, les grandeurs des deux paramétres
S sont directement liées les unes aux autres, permettant ainsi de calculer I'un si

'autre est connu.

e Différents types de filtres micro-ondes

Un filtre idéal présente des pertes de transmission nulles mais en pratique il
présente toujours des pertes qui dégradent ses performances. Un filtre non idéal
présente aussi des réponses parasites indésirables au-dela d’'une certaine limite

de la gamme de fréquences d’intérét.

Un filtre peut étre réalisé dans I'une des technologies suivantes : guides d’ondes
métalliques (y compris les lignes coaxiales), guides d’ondes diélectriques, ou
lignes de transmission planaires. Les filtres planaires ont de petites tailles, ils sont
légers et peu couteux, mais ont généralement des facteurs de qualité Q faibles par
rapport aux filtres a guide d'ondes et les filtre a diélectriques. On distingue

plusieurs types de filtres :

e Lefiltre passe-bas

Un circuit équivalent typique d’un filtre passe bas est constitué d’une
cascade d’inductances et de condensateurs séries et paralléles. Il est
généralement realisé avec des lignes de transmission dont les modes de
propagation sont de type TEM ou quasi-TEM (comme les lignes micro-rubans, les
lignes coaxiaux et les guides d’ondes coplanaires qui n’ont pas de fréquences de
coupure). Le circuit LC équivalent peut étre congu avec des sections de lignes

courtes de hautes et basses impédances.



49

La figure 3.2 illustre un exemple d’'un filtre passe bas réalisé avec des sections de

lignes micro-ruban.

Figure 3.2 : Filtre passe bas réalisé avec des lignes micro-ruban.

e Le filtre passe-bande

Un filtre passe-bande sélectionne une gamme de fréquences spécifiques
pour faire passer un signal non atténué. Ce type de filtre est plus fréquemment
utilisé. Le Filtre passe-bande peut étre construit a partir de toutes les lignes de
transmission connues, allant du guide a la ligne micro-ruban. Il peut étre constitué
de résonateurs couplés le long de la voie de transmission du signal. Le nombre de

poles est lié au nombre de modes de résonance du filtre.

Les résonateurs planaires sont caractérisés par des pertes ohmiques importantes,
en particulier dans les hautes fréquences, ce qui les exclut de la construction des
filtres & bande étroite de haute performance. Habituellement, ils sont limités a la
partie inférieure du domaine des micro-ondes. Dans le domaine des micro-ondes
supérieures (ondes millimétriques), les filtres a guide d'ondes sont les plus

couramment utilisés.

Une des configurations les plus fréquemment utilisées pour construire un filtre
planaire passe- bande est le filtre parallelement couplé (parallel-coupled) (figure
3.3).
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Z

Figure 3.3 : Un filtre passe bande parallélement couplé

3. 4 Méthodes d’analyse des circuits passifs micro-ondes

Plusieurs méthodes numériques ont été développées pour analyser les
circuits micro-ondes d’'une maniere générale. Quatre méthodes numeériques sont
aujourd’hui largement utilisées: la méthode des moments (method of moments
(MOM)), la méthode d'approche dans le domaine spectral (spectral domain
approach (SDA)), la méthode des différences finies (finite difference method
(FDM)) et la méthode des éléments finis (finite element method (FEM)). Lorsque
ces méthodes sont appliqguées efficacement, elles sont précises, souples et

peuvent traiter des géométries simples ou de formes arbitraires [20].

¢ Choix d’une méthode numérique

Le choix d'une méthode numérique doit obéir a certains critéres bien précis
[21], [22]: la précision, I'encombrement mémoire®, le temps de calcul, la gamme de
fréquence maximale et la versatilité de la méthode. Le tableau 3.1, présente une
comparaison entre les quatre méthodes numériques citées plus haut sur la base

des trois critéres : mémoire de stockage, temps de calcul et versatilité.

La méthode des différences finies et la méthode des éléments finies sont
excellentes en termes de versatilité car elles peuvent traiter des circuits de formes
arbitraires avec des matériaux plus ou moins complexes. La méthode des
moments et la méthode spectrale, par contre, sont moins versatiles, mais en

termes de mémoire et de temps de calcul, elles sont meilleures.

8 yEE e . - L .
Pour l'efficacité d’'une méthode numérique en terme de mémoire de stockage, les progrés
récents des ordinateurs imposent des restrictions moins séveres sur la méthode [22].
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Tableau 3. 1 : Comparaison entre les quatre méthodes numériques les plus
largement utilisées pour I'analyse des circuits micro-ondes (E : excellent, B : bien,
L : large, Ma : marginal, M : Moyen, P : petit) [22].

Méthode Mémoire Temps CPU versatilité
Différences L L E
finies (FDM)
Eléments finies L M/L E
(FEM)
Méthode des P/M P/M Ma
moments
(MoM)
Méthode P P M
spectrale
(SDA)

3.5 Etat de l'art sur I'analyse des circuits passifs micro-ondes a base de matériaux

supraconducteurs HTS

Avec l'apparition des nouveaux matériaux HTS, de nombreux travaux ont
porté sur lanalyse des circuits passifs micro-ondes a base de matériaux
supraconducteurs HTS. Différents types de circuits et composants HTS ont été
analysés par différentes méthodes [23]-[42]. Parmi les méthodes les plus
largement adoptée pour I'analyse de ces circuits on cite la méthode d’approche
dans le domaine spectrale (SDA) [23]-[33], et la méthode des différences finies
dans le domaine temporel (FDTD) [34]-[42].

¢ Anisotropie et effet thermique

Dans la plupart des travaux ayant porté sur I'analyse des circuits HTS,
I'effet de I'anisotropie du substrat diélectrique n’a pas été inclus®. Seuls quelques
uns y ont fait référence [30], [32], [37] et [38].

L’effet de I'anisotropie est important et doit étre inclus dans I'étude car en pratique
plusieurs substrats sont anisotropes ce qui peut degrader la performance du

circuit si elle n’est pas prise en considération. Le film supraconducteur peut aussi

° Les matériaux anisotropes sont ceux dont les propriétés électriques et magnétiques dépendent
de la direction du champ appliqué [20].
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présenter des propriétés anisotropes comme dans le cas des matériaux HTS et
cette anisotropie doit étre aussi incluse dans I'analyse des circuits HTS [24], [37],
[38].

Un autre facteur important doit étre aussi étudié. Il s'agit de I'effet thermique qui
consiste a calculer les variations en fonction de la température des parametres

caractéristiques des circuits HTS.

¢ Modélisation du matériau supraconducteur

Dans la majorité des travaux qui ont porté sur I'analyse des circuits HTS, le
modéle a deux fluides, combiné aux équations de London a été souvent utilisé

pour modéliser le matériau supraconducteur en incluant le concept de I'impédance
de surface. L’approximation Z; = /‘;’—5 est souvent utilisée dans la méthode

spectrale pour représenter I'épaisseur finie du matériau supraconducteur t lorsque
cette épaisseur est tres grande devant la profondeur de pénétration de London

[25]. Si I'épaisseur du supraconducteur est trés inférieure devant la profondeur de
pénétration de London, I'approximation Z =i est plutét utilisée [25] (dans les

deux cas, o représente la conductivité complexe du modéle a deux fluides (éq.
2.18)).

Dans le cas de la méthode FDTD, aucune approximation a priori n’est utilisée pour
représenter I'épaisseur finie du supraconducteur [38] qui reste arbitraire et est
souvent modélisée en utilisant une discrétisation non uniforme en 3D (a non
uniform graded mesh)*° [34]. Dans cette discrétisation, un maillage dense dans le
supraconducteur est nécessaire [34], [38]. Ceci reste un avantage pour la FDTD,
puisque cela permet une modélisation rigoureuse de la pénétration du champ
dans le matériau supraconducteur [38]. Le seul inconvénient, est sa
consommation en mémoire et son temps de calcul qui deviennent contraignants

méme dans le cas ou une discrétisation non uniforme est utilisée [34].

19| a méthode des différences finies est basée sur la discrétisation des équations de Maxwell dans
I'espace et dans le temps, et cette discrétisation est souvent uniforme.
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3.6 Solution proposée

L’objectif initial de notre travail consistait a analyser des circuits passifs
micro-onde a base de matériaux supraconducteurs HTS par l'une des deux
méthodes proposées : la méthode FDTD ou la méthode spectral SDA. Aprés une
étude bibliographique faite sur ce sujet, nous avons opté pour la méthode FDTD.
Notre choix est motivé par le fait que la méthode FDTD n’a pas été suffisamment
développée pour analyser les circuits HTS (peu de travaux ont été faits en
comparaison a la méthode spectrale). Cependant, le besoin de développer des
méthodes numériques pour prédire avec une grande précision les performances
des circuits a supraconducteurs reste une chose primordiale en dépit des

difficultés susceptibles d'y étre rencontrées.

Nous proposons d’étudier des circuits passifs micro-ondes a base de
matériaux supraconducteurs HTS sur des substrats diélectriques anisotropes. Le
modele de London présenté dans le chapitre 2 sera utilisé pour inclure les
caractéristiques du matériau supraconducteur dans le calcul du champ
électromagnétique via les équations de Maxwell. L’analyse portera principalement
sur le calcul de quelgues parameétres caractéristiques des circuits étudiés a savoir:

fréquences de résonnances, bandes passantes, parameétres S...etc.

3.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté une étude non exhaustive sur les
circuits passifs micro-ondes. Une étude bibliographique concernant I'analyse des
circuits a base de matériaux supraconducteurs HTS a été également présentée et
I'objectif tracé expliqué en détails. L’étude proposée sera menée a l'aide de la
méthode FDTD.

Le chapitre suivant sera consacré a la présentation de la méthode FDTD
ainsi que son application a la modélisation des circuits a base de matériaux

supraconducteurs HTS.
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CHAPITRE 4

MODELISATION PAR LA METHODE FDTD

4.1 Introduction

Nous avons structuré ce chapitre en deux parties : dans la premiére, nous
décrirons les équations fondamentales de la méthode FDTD et les criteres
numériques associés. Nous traitons aussi dans cette partie, les conditions aux
limites absorbantes et la condition de l'excitation. Dans la deuxiéme partie du
chapitre, nous traiterons I'application de la méthode FDTD a la modélisation des

circuits a supraconducteurs.

4.2 Vue d’ensemble sur la méthode FDTD

La méthode des différences finies dans le domaine temporal FDTD est
largement utilisée dans I'analyse et la conception des circuits micro-ondes. Cette
méthode a d'abord été proposée par Yee [43] en 1966 et possede les avantages

suivants par rapport a d’autres techniques numériques [44]:

v" Du point de vue mathématique, c’est une implémentation directe des équations
de Maxwell sous forme différentielle. Par conséquent, le traitement analytique

des équations de Maxwell est minimal.

v Elle est capable de prédire la réponse en fréquence sur une large bande, car

'analyse est effectuée dans le domaine temporel.

v Elle peut étre utilisée a l'analyse des systémes complexes, y compris
l'interaction des ondes électromagnétiques avec le corps humain ou les

satellites.

v' Elle prend en compte l'analyse des structures avec différents types de

matériaux, par exemple les diélectriques a pertes et les matériaux anisotropes.
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v Enfin, elle offre une animation en temps réel, ce qui est un outil puissant pour

la conception en électromagnétisme™*,

4.2.1 Formulation mathématique de la FDTD pour le cas d’'un milieu anisotrope

La méthode FDTD est une technique numérique basée sur le concept des
différences finies utilisé pour résoudre les équations de Maxwell. La FDTD utilise
'approximation de la différence centrée pour discrétiser les équations de Maxwell
(les lois de Faraday et dAmpére sous formes différentielles) dans les domaines
spatial et temporel. Les équations résultantes sont résolues numériqguement pour
calculer les distributions des champs électrique et magnétique a chaque pas

temporel.

En utilisant le schéma proposé par Yee [44], le domaine de calcul est discrétisé
avec des grilles rectangulaires. Dans une cellule de Yee (figure 4.1) d’origine (i, j,
k), les composantes du champ électrique sont situées sur les segments de la
cellule, tandis que les composantes du champ magnétique sont situées sur les
surfaces de la cellule et sont orientées perpendiculairement a ces surfaces.

W]
g

I
=

y

Figure 4.1: Champs électriques et magnétiques dans le schéma de Yee [43].

1A cette liste d’avantages, on peut ajouter l'efficacité de calcul dans plusieurs problémes
d’électromagnétisme.
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Notons aussi que les composantes des champs E et H sont supposées étre

décalées autour de la cellule d'origine (i, j, k).

De plus, dans le domaine temporel, les champs électriques sont échantillonnés a
n At et sont supposeés étre uniforme entre les instants (n-1/2) At et (n+1/2) At. De
méme, les champs magnétiques sont échantillonnés a (n+1/2) At et sont supposés

étre uniformes durant le laps de temps n At a (n +1) At.

L’algorithme FDTD construit une solution pour les équations de Maxwell

suivantes :

VAE = —  (loisde Maxwell — Farady) (4.1a)

- - O9E
VAH = SE + oE (lois de Maxwell — Ampére) (4.1b)

Dans le systeme des coordonnées cartésiennes, on peut décomposer (4.1a) et
(4.1b) en six équations différentielles partielles couplées pour le cas d’'un milieu

anisotrope:

1
at" = u_ 9y _ Z) (4.2a)
1 6EZ
ot w3 ) (4.2b)
y
B (— — —) (4.20)
OE, oH,
at —_ ay - E —_ O-xEx (4.2d)
0E, 1 (dH, 0H,
Er —( Y (4:2€)
0E, 1 (0H, 0H, z o
at - ax ay O-Z VA ( . f)

ou les tenseurs o et u et e sont les parametres constitutifs du matériau.
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Le matériau anisotrope est décrit en utilisant différentes valeurs pour les

parametres du diélectrique dans les différentes directions.

Les champs discrétisés dans les domaines spatial et temporel peuvent étre écrits
[45]:

E} ( ,], =E, ( Ax Ay, kAz, nAt) (4.3a)
n 7 1
Ey (1,] > ) E, (l ( )Ay, kAz, nAt) (4.3b)
1

EZ (l J, k+ ) E, (le,jAy, (k + E) Az, nAt) (4.3¢)

n+1/2 (. . 1 1 1
H, l,]+1/2,k+2 = H, (iAx, Ay, k+2 Z, n+§ At (4.3d)

g2 . 1\ 1 1
y l+1/2,],k+2 =H, L+ Ax]Ay, k+2 Az, n+§ At (4.3e)

n+1/2 1 1 1
H, (l+1/2,] +§,k) H(li+ )Ax (]+2>Ay,kAZ,<n+§>At (4.31)

En utilisant ces notations et I'approximation des différences centrées [Annexe C],

les équations (4.2.a) a (4.2.f) deviennent :

L 11 ! 11
Hx+2(11+— k+2> H, 2(i,j+§,k+§)

E}}(i,j+%,k+1)—E}}(i,j+%,k) E;(i,j+1,k+%)—E§(i,j,k+%)

LA 44
i Az Ay (440)
Hn+%<i+1 'k+1)—Hn_%<i+1 'k+l)
y 2’]’ 2 - y 2;]; 2
Lo Ep(i+ 1)k + ) E;(i,j,k+%) E,?(i+%,j,k+1)—E,?(i+%,j,k)
- (4.4b)
uy Ax Az
Hn+%(i+l e k)—Hn_%<i+l e k)
z 2T T 2 Ty
al 1 nl- 1 | nl 1
at|EF (450 +Lk) = B2 (i+5.k) Ep(i+1)+5.k)—EF (i) +7.k)
+— — (4.4c)
Uy Ay Ax
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At

E”“(i+ljk)=E"(i+ljk)+—x
* 27 * 27 & + 0.5Ato,

ntzoo 11 ntzo 1. 1 O P R LT v D B
Hy 2 (i+g+gk) =t (i=gi=gk) H 2 (i+50k+q)-H, 2(i+7.0k=-7) 4.4d
Ay Az (4.44)
E"“(t,] +—,k>=E”<l,]+l,k)+—At X
y y 2 g, + 0.5Ata,
ntzeo 01 1 ntyeo 01, 1 ntzoo 01 .1 ntpe. 1., 1
Hx (l’]+7'k+7)_Hx (l,]+7,k—§) HZ (l+7,]+7,k)—HZ (l—j,]+7,k) ad
Az - Ax (4.4e)
E§+1<i,j,k+1)=E§l(i,j,k+l> +Lx
2 2 &, + 0.5Ata,
1 1 1 1
ntz .1 . 1 ntz . 1, 1 ntz .. 01 1 ntz .. 1 1
Hy ?(i+)k+g)~H ?(i=gik+3) H 2(ij+gk+g)=H 2(ij-7.k+5) 44
o iy (4.41)

Ces équations fondamentales de l'algorithme FDTD permettent de modéliser
l'interaction de I'onde électromagnétique avec un objet arbitraire 3D se trouvant

dans un milieu arbitraire et excité par une source d’excitation donnée [45].

Dans les équations (4.4a) a (4.4c), nous pouvons voir que pour calculer les
composantes du champ Hat =(n+1/2)At, il faut connaitre seulement les propriétés
du milieu de propagation, la valeur du champ H a linstant précédent t = (n-1/2) At

et la valeur du champ E calculée a I'instant n At. La méme chose pour le champ E.

4.2.2 Le critére de stabilité

L’algorithme numeérique développé exige une valeur limite supérieure pour
I'incrémentation temporelle At, par rapport aux incréments spatiaux Ax, Ay, et Az
[45]-[47]. Cette limite est nécessaire pour éviter I'instabilité numérique qui peut
engendrer une imprécision des résultats [44]. L’expression de la valeur supérieure
limite de At peut étre écrite [45]-[47] :

Vmax- At < (4.5)
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oU Vmax €st la vitesse maximale du signal dans les milieux considérés.

Cette équation détermine la condition de stabilité de l'algorithme FDTD. Cette

condition est connue aussi par la condition de Friedrichs et Lewy [45], [47].

Dans le cas particulier ou Ax=Ay=Az=A, la condition de stabilité devient :

A
Vmax- At < ﬁ (4.6)

Généralement At= A/2.vnax €st utilisé [47], [48].

4.2.3 Dispersion numérigue

Dans un milieu dispersif, les vitesses de propagation varient en fonction de
la fréquence. Dans la FDTD, méme si un milieu est non-dispersif (par exemple le
vide), les ondes électromagnétique a l'intérieur de ce milieu vont se propager dans
les différentes directions avec différentes vitesses [45]. Ce phénomene est connu
par la dispersion numérique. L'erreur due a cette dispersion numérique est
fonction de la taille de la cellule choisie ou le pas spatial. Cette dispersion se
traduit sous forme de distorsion du signal d’excitation, par exemple I'impulsion

gaussienne [47].

e Choix de la taille d’une cellule

Pour réduire la dispersion numérique, il faut choisir des pas spatiaux
relativement petits pour réduire l'erreur due a I'approximation des dérivées
spatiales. Le choix de la taille d’'une cellule doit aussi assurer une représentation

adéquate des grandeurs manipulées.

Généralement, pour une bonne représentation, et une bonne précision (1% [47]),
le pas spatial A doit étre choisi égal a 4/20 [47], [48] (avec A=Ax=Ay=Az). IcCi
Areprésente la longueur d’onde la plus petite dans les milieux considérés, elle est

exprimée par :

A=— (4.7)
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avec Ao est la longueur d’'onde en espace libre (Ao=C/fmax OU fmax €St la fréquence
maximale de travail), et & est la constante diélectrique la plus élevée des milieux

considéreés.

Lorsque les pas spatiaux ne sont pas égaux, c'est-a-dire Ax#Ay#Az, il suffit

d’assurer que le pas le plus grand soit inférieur ou égal a 4/20.

4.2.4 Conditions aux limites et les traitements particuliers

Dans la méthode FDTD, les conditions aux limites couramment utilisées
concernent [2] les conducteurs électriques parfaits, les conducteurs magnétiques
parfaits et les conditions absorbantes. Les interfaces diélectriques-diélectriques

nécessitent également des traitements particuliers.

4.2.4.1 Cas des conducteurs électrigues parfaits

Les conditions aux limites pour un conducteur électrique parfait PEC

nécessitent que le champ électrique tangentiel E soit nul a la frontiére. Ainsi, s'il

'une des surface du cube (i,},k) (figure 4.2) est un PEC, les conditions aux limites

suivantes sont imposées au champ E en tout pas temporel:

ikt = Exijriirn) = Eyjien) = Eyienjiken) = 0 (4.8)

PEC surface

. J. k) (i, j+1. k)

Figure 4.2 : Un exemple d’'un PEC sur la surface supérieure d’un cube (i, j, K)

4.2.4.2 Cas des interfaces diélectrique-diélectrique

Les conditions aux limites sur une interface diélectrique-diélectrique

nécessite la continuité des composantes tangentielles des champs E etHa
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travers la frontiére. Les équations correspondantes pour le champ E seront alors
légerement modifiées, en tenant compte de la permittivité et la conductivité des

différents milieux.

Considérons une boucle fermée C entourant une composante Ey ;) Située au

milieu de quartes cubes adjacents (supposés étre non-magnétiques, 1= 1o).

La boucle C est composée de quatre chemins, L1, Lo, L3 et Ly. Chaque chemin est
situé dans un cube, L; au cube (i, j, k), Lo au cube (i, j-1, k), L3 au cube (i, j-1, k-1)
et L4 au cube (i, j, k-1). Ceci est illustré dans la Figure 4.3.

Chemin C i
: . £z2.0z.4 sl BT,
Cube(l]-1.k) | el K] ] 1 &y
S
s |
= £3 F‘:\,\,EII"\&_ £y, i!"’ff u
H z
A & ;’-“-’ }D\. 'r'r.-:-.':_.' Lk
- ' & 1, JK) - -
R L . l‘\.\ . I3
Cubefl]-1k-1) £33, 4 Eq{Fa-H Cubefl].k-1)
\\3, \"I.kj} N - s
-~ FU, -1
L

Plans 4" intarface

Figure 4.3 : Quatre cubes adjacents avec différents permittivités et conductivités :
- a droite : vue de face, - a gauche : vue 3D

En appliquant la forme intégrale de I'équation (4.1 b) le long du chemin C

(conductivités supposées étre nulles dans les quatre cubes), nous obtenons:
$Ad= [+ [+ |Ad+ |6
0E . 0E . 0E . 0E .
= jf gl%'dsl + fj 82 E.dSZ + fj 53 E.dSé + Jj €4E.d54 (49)

En utilisant 'approximation de la différence centrée pour approximé les dérivés

temporels, nous obtenons :
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n+i: s n+i: n+s
<Hy 2(l,],k)—Hy 2(i,j,k = 1) |Ay+ | H, 2@i,j,k) —H, 2(i,j—1,k) |Az

_ E;H-l(iﬂji k) - Earcl(l']! k) (81 + & + &3 + 84)
B At ' 4 '

AyAz (4.10)

Aprés quelques réarrangements, l'équation générale de la composante Ey

entourée des quatre cubes diélectriques devient:

EYTH(i ), k) = EX(i,j, k)

n+% L n+% . TH% .. n+% ..
At|H, *(i,j,k)—H, *(i,j—1,k) H, (i,j, k) — H, (i,j,k—1)
+— 5 -~ e (4.11)

E1t+Ex+Ezt+E,
4

avec ¢ =

La méme procédure est appliquée pour obtenir les deux autres composantes Ey et
E.. Il est donc possible de modifier les équations (4.4d) a (4.4f) en tenant compte

de la discontinuité diélectrique, cela en prenant la moyenne de la permittivité des

quatre cubes adjacents entourant la composante du champ E (nous pouvons

démontrer le méme résultat pour la conductivité).

Les équations (4.4d) a (4.4f) garantissent automatiquement la continuité de la

composante tangentielle du champ E. Comme il n'y a pas de changement dans la

perméabilité¢ a travers linterface, cela assure également la continuité des

composantes du champ H.

4.2.4.3 Les conditions aux limites absorbantes (Absorbing boundary conditions

ABC)

Le volume de calcul sur lequel les équations de Maxwell sont résolues par
les différences finies peut ne pas étre fini (cas d’'un espace ouvert par exemple). Si
ce volume est infiniment grand, 'espace mémoire et le temps de calcul deviennent
contraignants pour le calcul, a moins que ce volume soit tronqué. Les conditions

absorbantes sont utilisées pour tronquer le volume de calcul en permettant au
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signal de se propager sans produire de réflexions a la frontiere (simuler un espace

ouvert).

Plusieurs types de conditions absorbantes ont été développés pour tronquer le
volume de calcul. Parmi elles, les conditions de Mur de premier ordre, les
conditions dispersives, les super-absorbants et les couches parfaitement

absorbantes.

Les conditions de Mur de premier ordre [49] sont des conditions simples qui
peuvent étre utilisées dans le cas ou le signal se propage perpendiculairement
aux parois entourant le volume de calcul [50]. Les conditions dispersives DBC
(Dispersive Boundary Conditions) [51], comme leur nom l'indique permettent d'étre
utilisées pour des systémes dispersifs. La qualité d’absorption des DBC est
supérieure a celle des conditions de Mur [51], [52], leur implémentation est plus

simple par rapport au super-absorbants.

Les super-absorbants [53] sont des conditions supplémentaires sur le champ
magnétique, appliquées pour réduire l'erreur engendrée sur le champ électrique.
Les PML ou perfectly matched layers [54] sont des couches non physiques qui
contiennent une conductivité croissante. Ces derniers ont été I'évolution majeure
pour la méthode des différences finies. Elles sont trés utilisées car elles absorbent

trés bien les ondes quelque soit leur direction.

Dans notre travail nous utiliserons les conditions de Mur de premier ordre.
L’équation représentative de ces conditions avec sa forme discrétisée obtenue a

I'aide des différences finies est présentée dans cette partie.

Dans le cas ou le signal d’excitation se propage perpendiculairement aux parois
du volume de calcul, les champs tangentiels sur les limites extérieures doivent
obéir a 'équation d’onde a une dimension dans la direction normale a la paroi du
maillage. Ainsi par exemple, pour la paroi x-z, 'équation d’'onde unidimensionnelle

peut é&tre écrite [50] *? selon:

12 Cette équation peut étre facilement démontrée en utilisant 'approximation du développement en
série de Taylor pour une onde plane se propageant le long de la direction y [Annexe D].
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o 10
<@ - E%)Em =0 (4.12)

Cette équation est l'approximation de Mur du premier ordre, elle peut étre
discrétisée en utilisant seulement les composantes du champ dans et juste a
l'intérieur de la paroi du maillage, donnant I'équation aux différences finies

suivante [Annexe DJ:

vAt — Ay
En+1 — En (_) En+1 _ En 4.13
0 1 + VAL +Ay ( 1 0) ( )

ol Eo représente les composantes tangentielles du champ électrique dans la paroi
du maillage et E; celles du champ électrique aux nceuds juste a lintérieur de la
paroi du maillage. Des expressions similaires peuvent étre obtenues pour les

autres parois en utilisant les directions normales a chague paroi.

4.2.5 Excitation et modélisation de la source

Un des aspects les plus importants de la méthode FDTD est la modélisation
de la source d'excitation. Le role de cette source est d’introduire I'énergie
électromagnétique dans le volume de calcul. Cette modélisation comprend le
choix du signal d’excitation et la maniere avec laquelle ce dernier doit étre

appligué sur les composantes du champ dans la grille.

Dans cette section, nous décrivons quelques signaux d’excitation et certains

modeles utilisés pour introduire cette excitation dans la grille FDTD.

4.2.5.1 Signaux d’excitation

Le choix du signal d'excitation dépend fortement du probléme a traiter. Pour
les applications larges bandes, I'impulsion est utilisée de sorte que son contenu
fréquentiel couvre la gamme de fréquence désirée. C’est ainsi que I'impulsion
gaussienne est frequemment utilisée dans la FDTD en raison de la variation lente

de son amplitude et de son contenu fréquentiel large [44], [47].

L’impulsion gaussienne peut étre définie comme suit [44]:
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u(t) =ugexp|— (4.14)

(t— to)zl
Ty’

ou up est l'amplitude de la gaussienne, et 2Ty la largeur a mi-hauteur de la
gaussienne (to détermine le décalage de la gaussienne dans le temps, figure 4.4).

e

ty t

Figure 4.4 : Représentation des parametres de la gaussienne en temporel

L'application de la transformée de Fourier a I'équation (4.14) donne :
U(f) =V Ty exp(—m?f2T,?) exp(—j2mfty?) (4.15)

Nous remarquons que I'évolution temporelle et fréquentielle d’'un signal gaussien

sont de méme forme analytique.

L'équation (4.15) montre aussi que le parametre tp, n'a aucun effet sur 'amplitude
des composantes spectrales de la gaussienne. (to aura seulement une influence

sur la durée de la gaussienne).
La valeur de ty est généralement choisie de sorte qu’aux instants t= 0 ou t = 2tp, on
ait u (t) = e (supposons uo =1) [47], [55]. On en déduit alors to:

to = 3T, (4.16)

De I'équation (4.15), on peut constater que I'énergie contenue dans les
composantes spectrales diminue exponentiellement avec 'augmentation de la

fréequence. Une limite pratique de la fréquence peut étre définie comme suit [55] :
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1
fiim = 2T, (4.17)

fréequence a laquelle 'amplitude du spectre de la gaussienne est égale a 10 % de

sa valeur maximale.

Le choix de Ty n'est donc pas arbitraire, il est fonction de la largeur de la bande

d'analyse et découle de I'équation précédente.

Un autre type d’'impulsion couramment utilisé est I'impulsion Gaussienne passe-
bande ou la gaussienne modulée. Cette gaussienne généralement utilisée pour

simuler des structures a bandes étroite et représentée par [44] :

12
u(t) = uy exp I— (tT—tZO)l cos (21f (t — to)) (4.18)

g
Le spectre de cette impulsion est similaire a celui de I'équation (4.14). Il existe
seulement un décalage fréquentiel. Le spectre est symétrique par rapport a f. la

fréquence du signal modulé.

e Formes discrétisées des signaux d’excitation

Les formes discretes des ondes des impulsions (4.14) et (4.18) peuvent
étre facilement obtenues. Si on veut générer une composante du champ E; au
niveau d’'un nceud source représenté par les indices (is,js,Ks), alors les équations

(4.14) et (4.18) seront écrites de la maniére suivante [47]:

e (nAt — t)?
E (ls']s' ks) = Ug€Xp _T (4.19)
g
nre (nAt — t,)?
E}(is, js, ks) = ugexp —T cos[2nf,(nAt — ty)] (4.20)
g

4.2.5.2 Modélisation de la source

Dans notre travail, nous traitons des circuits alimentés par lignes micro-
ruban. Nous pouvons, par exemple, imposer une distribution spatiale des champs

électrigues comme celle indiguée dans la figure suivante :
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I £ e

Figure 4.5 : Représentation des lignes de champ de I'excitation d’'une ligne micro-
ruban

Afin d’introduire I'excitation dans l'algorithme des différences finies, plusieurs
meéthodes peuvent étre utilisées. Parmi lesquelles celles qui consistent a fermer le

volume de calcul du cété de la source d'excitation par [50], [55] :

)] un mur électrique.
i) un mur magnétique

iii) en utilisant la théorie des images.

Dans le cas i) [55], la composante E; est égale a la valeur de I'excitation et nulle
sur le reste du plan. Ex est également nulle (oy est choisi comme direction de
propagation). Cette structure du champ est assez proche du mode fondamental
qui s’établit apres une certaine distance du parcours de I'onde. En contrepartie, ce
type d’excitation engendre sur le plan d’excitation des erreurs de calcul dues au
champ magnétique induit présent dans ce plan [50]. En conséquence, il faut une
ligne d’alimentation de longueur importante pour que le signal s’établisse

correctement. Ce qui veut dire une augmentation du volume de calcul.

La méthode de fermeture par un mur magnétique [50], consiste a introduire un
mur magnétique derriére la source d’excitation (les composantes tangentielles du
champ magnétique derriére le plan d’excitation sont imposées a 0). Ce type
d’excitation est plus favorable que celui du mur électrique, mais engendre toujours

des erreurs numériques. Une longue ligne d’alimentation est toujours a prévoir.

La méthode de fermeture par la théorie des images [50], utilise la théorie des
images sur le plan d’excitation pour calculer les composantes tangentielles du
champ électrique. D’aprés cette théorie, les valeurs du champ magnétique

tangentiel, de part et d'autre du plan d’excitation, sont opposées.

Dans ce cas les composantes tangentielles du champ électrique sur le plan

d’excitation j=0 seront calculées comme suit [50]:



68

EX1(i,0,k) = EX(i,0,k)

[ : n+s o1, 1 n+s 1. 1
LAt |2HEG 0k Hy (i+gdktg)=H 2 (i+7,0k=3) 421
& + 0.5Ato, Ay Az (4.21)
EP*Y(i,0,k) = E}(i, 0,k)
[ 3 1 1 ntto1 ) 1 1
L s (m(irgikrg) iR (i-g0k ) 2000k 422
&, + 0.5Ata, Ax Ay (4-22)

Avec cette méthode, nous obtenons une diminution importante de [Ierreur
numérique sur la source. De plus, le signal s’établit plus rapidement que pour les
autres méthodes d’excitation et sans la nécessité d’utiliser une ligne d’alimentation

de longueur élevée.

4.2.6 Extraction des caractéristigues du domaine fréquentiel a partir du domaine

temporel

La méthode FDTD a été largement utilisée pour le calcul des
caractéristiques du domaine fréquentiel, tels que la constante de propagation
d’une ligne, les paramétres S d’un circuit, les impédances, etc. Lorsque la réponse
en fréguence sur un spectre large bande est souhaitée, une impulsion a large

bande peut donner cette réponse avec une seule simulation.

Le passage du domaine temporel au domaine fréquentiel est réalisé en utilisant
soit la transformée de Fourier discréte (DFT) ou la transformée de Fourier rapide
(FFT). Pour faciliter I'implémentation et pouvoir utiliser un nombre arbitraire
d'échantillons, la DFT est généralement préférée [44]. La transformation du
domaine temporel au domaine fréquentiel, en utilisant la DFT, est décrite par

I'équation suivante:

N-1

G(x,y,z,f) = At Z g(x,y,z,nAt) exp(—2mfnAt) (4.23)

n=0

ou g (x, Y, z, t) est une fonction quelconque dans le domaine temporel et G (x, Y, z,
f) est sa transformée de fourrier discréte (dt est l'intervalle d'échantillonnage, et N

est le nombre total d’échantillons).
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Dans ce qui suit, nous donnons quelques exemples de calcul des caractéristiques
du domaine fréquentiel comme la constante de propagation, limpédance
caractéristique et les paramétres S.

4.2.6.1 Calcul des parametres de propagation

Pour mode unique se propageant dans une ligne de transmission [44], deux
plans z = z; et z = z, doivent étre sélectionnés dans la grille FDTD. Ensuite, les
valeurs des champs sur ces plans sont obtenues dans le domaine temporel. Si
leurs valeurs sont g (zy, t) et g (z2, t), leurs transformées de Fourier en fréquence

sont liées les unes aux autres de la maniéere suivante [44]:

G(z1,f)

e f) exp(y(f)(z; — z1)) (4.24)

ou y est la constante de propagation dans la direction z. Comme y(f) = a(f) +
B(f), nous pouvons déterminer les constantes d'atténuation et de phase en

fonction de la fréquence.

4.2.6.2 Calcul de I'impédance caractéristique

Dans certains problemes, le calcul d’impédances comme limpédance
caracteristique ou limpédance d’entrée est souhaité. Pour le moment, nous
supposons que les champs sont quasi-TEM de nature et qu’'un seul mode se
propage dans la structure. Pour trouver I'impédance caractéristique d’'une ligne,
les tensions et les courants doivent étre définis [44]. La tension V est obtenue en
intégrant le champ électrique situé entre le plan de masse et le conducteur, c'est-

a-dire :

V=—JE._Z (4.25)

La valeur du courant | s'obtient en calculant la circulation du champ H autour du

conducteur dans le méme endroit ou la tension est calculée, c'est-a-dire :

I= fﬁﬁ (4.26)
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Ainsi la valeur de I'impédance dans le domaine fréquentiel est obtenue :

TF[V(t)]

Z.(f) = TFIO] (4.27)

4.2.6.3 Détermination des parameétres S

En général, les paramétres de répartition d’'un circuit S; en fonction de la

fréquence peuvent étre obtenus en utilisant [44]:

- =Vi(f) Zoi(f)
D =55 7D (428)

ou V; et V; sont les tensions dans les ports i et j, respectivement, et Zy et Zg sont

les impédances caractéristiques des lignes connectée a ces ports. Les tensions et

les impédances caractéristiques sont déterminées comme précédemment.

4.3 Application a la modélisation des circuits & matériaux supraconducteurs

Dans cette partie, nous traitons l'application de la méthode FDTD a la
modélisation des circuits a matériaux supraconducteurs. Pour ce faire, nous
utiliserons le modéle a deux fluides pour introduire les caractéristiques du

supraconducteur.

Dans ce modéle, la supraconductivité est décrite par une conductivité complexe
orr=0o17F — JoprE QUi est substituée dans I'équation de Maxwell-Ampére (4.1b) ou
o17r et op1r sont respectivement la partie réelle et imaginaire de la conductivité du
supraconducteur (données par équations (2.49) et (2.50)). Nous obtenons alors

dans le domaine fréquentiel 'équation suivante :

—

VAH = jweE + oyppF + —s— B
! JwA2(T) o

(4.29)
En passant dans le domaine temporel, nous obtenons :
G

— — - 1 —
VAH =¢—+ E4+————| Edt 4.30
ot + 7+ s | (30
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La méthode FDTD étant une méthode discréte, l'intégrale est en fait remplacée

par une somme =3 :

n

oE At
VAHMY2 — g— ETt1/2 —Z EP 4.31
o T R (3D

p:

Nous obtenons une nouvelle forme pour le champ électrique qui est :

_ UlTFAt

2¢ At/S +
n+l¢; — n Pq n+=
Ex,y,z(l:]: k) - 1 + o-lTFAt EX,y,Z(lJ]!k) + 1 + O-lTFAt v X H 2
2¢ 2¢
& ( cAt )2
e \1,(T ..
N (432)
14 gt
avec I'équation nécessaire a l'itération suivante :
S k) =SE,.@ ) k) + ER3L3. ), k) (4.33)

4.3.1 Prise en compte de I'épaisseur du supraconducteur

L’équation (4.32) permet de modéliser un matériau supraconducteur sans
prendre en compte son épaisseur. Afin d’inclure cette épaisseur dans le processus
de modélisation, I'utilisation d’'un maillage variable est nécessaire [34]-[42]. Nous
avons indiqué précedemment que l'utilisation des maillages variables pour un
supraconducteur pose un probléme de consommation en mémoire et les temps de
calcul restent importants. Pour résoudre ce probléeme, [I'épaisseur du
supraconducteur sera modélisée sans intervenir dans la grille de maillage de la
méthode FDTD.

Pour cela, nous utilisons le modele de J. G. Maloney et G. S. Smith [56] qui a été
développé pour modéliser I'épaisseur des conducteurs normaux. Dans le cas ou

I'épaisseur du supraconducteur t est plus petite devant la hauteur d’'une maille Dz,

13 | e courant de conduction dans cette équation et le champ magnétique sont échantillonnés a
n+1/2. Le champ électriqgue & n+1/2 sera estimé en faisant une moyenne temporelle sur E, c'est-a-
dire : E"2=(E™+E")/2.
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nous pouvons définir une nouvelle maille identiqgue a la maille FDTD classique
mais contenant un nouveau champ Ezm que nous rajoutons au champ E; dans la

région du supraconducteur (figure 4.6).

Air
A Hx
Ez —_—1
H:.-ﬁkaz IT: Epaissein du supraconductenn
Ezm’1k‘ /-ﬂf.:.'
- Suraconchctenr
Diélectrique

Pl de masse

Figure 4.6 : Maille élémentaire avec prise en compte de I'épaisseur “t” du
supraconducteur

Dans cette nouvelle maille, le calcul des champs électriques Ex et Ey pour le cas
du conducteur normal nécessite la multiplication de la conductivité o par le facteur
t/Dz. Le calcul de E,n, utilisera la conductivité o, I'algorithme est ainsi modifié. Pour
calculer par exemple Hy, on se sert des composantes E, et E,, pondérées

respectivement par (1-t/Dz) et t/Dz [56].

Pour évaluer la valeur de la permittivité et la conductivité utilisées pour le calcul du

champ électrique, par exemple Ey, nous partons de la figure 4.7 :
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Dx
D2/ % Hx
iz -1 4
{I Ld
3 E; O It Supraconducteur
Hz Ey H=z
Dz2 €
5 Hx

Figure 4.7 : Evaluation de la permittivité et de la conductivité pour le calcul de Ey

En admettant que Ey est constant sur la maille, la forme intégrale de I'équation de
Maxwell-Ampere devient (supposons aussi que Ey ne s’atténue pas dans le

supraconducteur) :

fid-[[eXromyd =2 [[edivi [0
Jdl = (aat oEy) S=77 e.ds+E, || o.ds (4.34)

L'intégrale contenant la permittivité est calculée de la maniére suivante :

D,
ffeds-ﬂsdsl+ﬂsd52+ffeds3— )elD +t&D, +<2 t)eODx
e+ +(1 =) | DD,

- 2% D‘€ A

1 t t
= 5(81 + &) + D & — o 80] D,D, (4.35)
- VA VA

En général pour un métal ou un supraconducteur, &=, la permittivité moyenne

devient :

ff £.ds = B (&1 + 50)] D,D, (4.36)

La conductivité moyenne est calculée de la méme maniére :

ﬂa.ds=ﬂ(a=0).m+ﬂas.£2+ﬂ(a=0)d_s3’=wsz)x= [DLZO‘S]DXDZ (4.37)

Le résultat devient aprés avoir calculé l'intégrale de surface :



74

fiai={[3cre0)% +[(5) o5 ] (430)

Pour le supraconducteur, la méthode reste la méme. Partant de I'équation (4.30),

nous obtenons la forme intégrale :

RN oF . 1 . .
H.dl = e—+ E+4+———- Edt]| d 4.39
i Il [ oc e Aimuof ] s (4:39)

D’ou:

§ H.dl = {E (e, + so)] g + [(Di) am] E, + [(Di) /ﬁ(Tl)uo] f E, dt} D,D, (4.40)

Finalement, il est constaté que la permittivité moyenne est en fait la moyenne de
celles des deux milieux (I'air et le diélectrique). La moyenne de la conductivité est
la conductivité d'un métal ou d'un supraconducteur multipliée par le terme t/Dz.

Avec cette technique, nous pouvons modéliser I'épaisseur du supraconducteur
sans intervenir sur son maillage. Notons par contre, que nous ne pouvons prendre
en compte qu’une épaisseur qui est tres petite devant I'épaisseur de peau ou tres
petite devant la longueur de pénétration de London (champs pratiquement

constants dans I'épaisseur).

Essayons a présent de prendre en considération une épaisseur arbitraire sans

imposer de restrictions sur ses dimensions.

4.3.2 Prise en compte de I'évolution du champ dans le supraconducteur

L’'idée consiste a trouver une nouvelle épaisseur équivalente qui tienne
compte de I'évolution exponentielle de I'atténuation des champs électriques et

magnétiques tangentiels dans une épaisseur quelconque [34], [57].

Nous avons vu que lorsque la température d’'un supraconducteur n’est pas trés

proche de la température de transition T. (ce qui signifie que oxrr >> o176), l€
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champ électrigue tangentiel du supraconducteur décroit selon la direction z

normale au supraconducteur. Sa forme est la suivante :
7
E = Eje /M (4.41)

AL est la longueur de pénétration de London pour une température donnée.

Puisque le champ électrique n'est pas toujours uniforme dans un supraconducteur
en raison de son atténuation, nous devons estimer une nouvelle conductivité
équivalente ou une nouvelle épaisseur effective dans laquelle le champ électrique
évoluerait de maniére uniforme. Il suffit pour cela, de revenir a 'équation (4.37) en
tenant compte de I'atténuation exponentielle du champ. Nous sommes alors

amenés a calculer le courant | selon:

AL(T)<1—e AL(T) )

—Z
— e MMgss =F.
I={[[orpEge '"M(Dds2 =E, o

orr | DD, (4.42)

qui doit étre maintenant substitué dans I'équation (4.37) (orr €tant la conductivité

du supraconducteur et t est son épaisseur).

L’expression entre crochets est la conductivité équivalente. Ce nouveau facteur
qui peut étre considéré comme étant une épaisseur effective normalisée par

rapport a la hauteur d'une maille est définit comme :

M (1-e )

= 443
m 5 (443)

Avec ces maodifications, nous pouvons maintenant prendre en compte une
épaisseur de dimension arbitraire. Il suffit juste de multiplier la conductivité du
supraconducteur dans I'équation fondamentale (4.32) par le facteur m pour
calculer les composantes E, et E,. La permittivitt moyenne reste égale a la
moyenne des valeurs des deux diélectriques et le calcul du champ E., utilise la

conductivité ore avec &=&.
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Pour le calcul des composantes Hy et Hy, on se sert toujours des composantes E,
et E,m pondérées respectivement par (1-t/Dz) et t/Dz. Pour le reste des

composantes, le calcul se fera d’'une maniére classique.

4.4 Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre la méthode FDTD. Nous avons
décrit sa formulation mathématique, les conditions aux limites absorbantes, ainsi
que la forme de la source d’excitation. L’application de la méthode a la
modélisation des milieux a matériaux supraconducteurs a été également abordée.
Le chapitre suivant sera consacré a la présentation des résultats de simulations

faites a l'aide de cette méthode.
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CHAPITRE 5

RESULTATS ET DISCUSSIONS

5.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous présenterons les résultats de I'analyse des circuits
passifs micro-ondes par la méthode FDTD. L’algorithme FDTD a été implémenté a
I'aide du logiciel Matlab. La premiére section de ce chapitre montre les étapes
suivies lors de I'écriture des codes numériques qui prennent en considération
I'anisotropie et la supraconductivité des matériaux dans la simulation des circuits

analysés.

5.2 Implémentation de la méthode FDTD (déroulement de I'algorithme)

L’algorithme FDTD congu et traduit en code numérique suit les étapes

suivantes:

» Calcul du champ électrique a I'intérieur du volume de calcul a I'instant (n+1)
At a laide des équations (4.4c) a (4.4f) de la FDTD.

» Calcul du champ électrique dans le plan de I'excitation et imposition de

'impulsion gaussienne entre le plan de masse et les lignes micro-ruban.

» Annulation des composantes tangentiels du champ électrique a l'instant

(n+1)At au moyen des conducteurs électriques parfaits.

» Calcul du champ électrique a (n+1) At a l'aide de I'équation (4.32) pour le

supraconducteur en tenant compte de son épaisseur.

» Calcul du champ électrique a linstant (n+1l) At au niveau des parois

délimitant le volume de calcul a I'aide des équations de Mur.
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» Calcul du champ magnétique a l'intérieur du volume de calcul a l'instant
(n+1/2) At a l'aide des équations (4.4a) a (4.4c) de la FDTD.

» Calcul du champ magnétique a (n+1/2) At pour le supraconducteur en se
servant des composantes du champ électrique calculées a laide de
I'équation (4.32).

Un schéma récapitulatif montrant le déroulement de l'algorithme et le critére
d’arrét est donné dans I'annexe E.

5.3 Validation

Dans cette partie, nous étudierons quelques circuits a base de conducteurs
classiques sur des substrats isotropes. Nous ferons une comparaison des
résultats numériques obtenus a I'aide de la FDTD avec ceux publiés. Le but de
cette étude consiste a montrer 'importance du choix des conditions absorbantes

et a valider I'implémentation de la méthode FDTD.

5.3.1 La ligne micro-ruban

La premiere structure analysée est la ligne micro-ruban (figure 5.1). Cette
ligne d'impédance 50 Q a une largeur de ruban w=2.46 mm, épaisseur du substrat
h=0.794 mm, permittivité relative du substrat diélectrique &= 2.2 (RT/Duroid 5880).
Le diélectrique est supposé étre sans pertes et les rubans métalliques parfaits. La
structure est modélisée avec les pas de discrétisation suivants: Ax=0.389 mm,
Ay=0.400 mm et 4z=0.265 mm, sachant que la condition Ay<1/20 est satisfaite. Le
ruban central est discrétisé avec 6 pas spatiaux dans la direction x et le substrat
avec 3 pas dans la direction z. Les dimensions du volume de calcul sont 60 x100
x16 dans les directions X, y et z respectivement. Le pas temporel At est égale a

0.441 ps ce qui satisfait la condition de stabilité (équation (4.5)).
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Figure 5.1 : Vue de coté de la ligne micro-ruban analysée

La structure est excitée par une impulsion gaussienne d’amplitude égale a l'unité
et de parameétres Ty = 15e-12 s et ty = 3xT, (Section 4.2.5.1). La largeur de bande
de la gaussienne est égale a 30 GHz ce qui couvre approximativement la largeur
de la bande d’analyse (0-20 GHz).

L’'impulsion a été introduite dans le volume de calcul avec la méthode décrite dans
le paragraphe 4.2.5.2 et qui consiste a fermer le volume du c6té de la source par
la théorie des images. Son amplitude en fonction du pas temporel ainsi que sa

transformée de Fourier jusqu'a 20 GHz sont représentés sur la figure 5. 2 (a et b).

1,0 1,0
N | o N o
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a) Amplitude en fonction du pas temporel  b) Transformée de fourrier discrete

Figure 5.2 : Impulsion gaussienne utilisée pour exciter la ligne micro-

ruban analysée

Pour cette structure, deux simulations ont été faites. Cela nous a permis d’évaluer
les performances de deux types de conditions absorbantes : les conditions de Mur

de premier ordre et les conditions dispersives DBC.
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Le nombre d'’itérations pour les deux simulations est de 4096 pas temporels. Ainsi,
4096 itérations ont été nécessaires pour calculer la constante de propagation en
fonction de la fréquence. La transformée de Fourier a été appliquée sur les
composantes E, pour calculer ydans le domaine fréquentiel. La permittivité

effective de la ligne a ensuite été évaluée a I'aide la relation suivante [44]:

c (w)2

w

eor(©) = [ (5.1)

ou f(w) est la constante de phase en fonction de la fréquence (en rad/m) et w est

la pulsation. c est la célérité de la lumiére dans le vide.

Le comportement du champ électrique a été observé dans le plan situé au-
dessous de la ligne durant les différentes étapes de propagation de I'impulsion
gaussienne. La figure 5.3 donne la distribution du champ E,; a lintérieur du

substrat diélectrique.

Ainsi, sur la partie a, il a été constaté qu’a t=504t, 'impulsion est générée mais n’a
pas encore atteint I'amplitude maximale et le mode dominant n’a pas encore été
établit. Dans la figure 5.3 b, a t=1504t, I'impulsion a engendré deux impulsions
d’amplitudes égales, 'une se propageant dans la direction y positive et l'autre
dans la direction y négative. A ce moment, le mode dominant est établi comme le

démontrent les effets de bord le long des bords du ruban.

Nous notons également la création d’'une onde de surface se propageant
lentement dans les directions x positive et négative. Dans la figure 5.3 ¢, a
t=2504t, I'impulsion se propageant dans la direction y négative a rencontré le mur
absorbant et s’est propagée a travers ce mur sans réflexions. L’'onde de surface
continue également a se propager avec une vitesse plus lente que celle des
impulsions primaires. A t=4504t, comme le montre la figure 5.3 d, l'impulsion
continue a se propager jusqu'a ce qu’elle rencontre le mur absorbant de la

direction y positive et le traverse sans réflexions.
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a) t=50At b) t=150At
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c) t=250At d) t=450At

Figure 5.3 : Amplitude du champ E; observé dans le plan du substrat

Les permittivités effectives calculées sont données dans la figure 5.4. Dans cette
méme figure, les résultats publiés par Reddy [58] et Kirschning [59] sont
représentés (Reddy utilise les PML pour terminer le volume de calcul FDTD et

Kirschning évalue la valeur de &g a I'aide d’'une expression empirique).

Nous remarquons que la valeur de e correspondant aux conditions de Mur oscille
autour de la valeur exacte et que les oscillations ne sont pas présentes dans le
cas des conditions dispersives. Les conditions DBC sont plus efficaces que les
conditions de Mur car elles prennent en considération I'effet dispersif de la ligne.

Un bon accord dans le cas des DBC est observé par rapport aux résultats publiés

(une erreur maximale d’environ 4% est observée en continu).
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2 00 1 — Nos résultats (Conditions de Mur premier ordre)
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Figure 5.4 : Constante diélectrique effective de la ligne micro-ruban analysée.

5.3.2 Une antenne de type patch

La deuxiéme structure analysée est une antenne patch alimentée par ligne
micro-ruban (figure 5.5). Les dimensions de I'antenne sont: W = 2.334 mm, L1 =
12.45 mm, L2 = 16 mm, S = 8.026 mm, h = 0.794 mm et g = 2.2. Les rubans
métalliques sont supposés étre parfaits. Les pas spatiaux sont : Ax = 0.389 mm,
Ay = 0.4 mm et Az= 0.265 mm, et le pas temporel est At = 0.441 ps. Le volume de
calcul est égal a 60x100x16 selon X, y et z respectivement. Les conditions aux

limites absorbantes de Mur du premier ordre ont été utilisées.
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L1

-
L 4

Figure 5.5 : Antenne patch alimentée par ligne micro-ruban (vue de dessus)

L’excitation est une impulsion gaussienne de fréquence maximale égale a 30

GHz. L'impulsion a été placée a 5Ay du mur absorbant et été introduite dans

I'algorithme FDTD via un terme supplémentaire dans les équations de Maxwell'*

[60] :

n+l(; ; 1 i ! —At
E; (l’]exit' k+ E) = E} (l:]exit' k + E) + &, + 0.5Ato, X

nizoo 1 1 nbzoo 1, 1 ntg o 1, .1 n+g o 1, .1
Hy (l + j'Jexitlk + 7) - Hy (L - fljexit!k + 7) Hx (l!]exit + fﬂk + j) - Hx (L']exit - jlk + 7)
Ax Ay

+Eexit (n) (5.2)

Le nombre d’itérations pour cette simulation est 8000 pas temporels. Les
caractéristiques de propagation ont été également observées pour cette structure
(figure 5.6).

Dans la figure 5.6 a, l'impulsion est entrée dans la structure en se propageant le
long de la ligne microruban jusqu’au début de I'antenne. Dans la figure 5.6 b,

I'impulsion pénétre dans l'antenne et une impulsion négative est réflechie a

4 L’avantage de cette technique est qu’elle permet a I'onde réfléchie de traverser le plan
d’excitation sans entraver la propagation de I'excitation avant qu’elle ne soit terminée. L’intérét de
cette méthode apparait pour les lignes infinies ou treés longues. Elle permet surtout de réduire la
longueur de la ligne d’alimentation car 'onde peut revenir sur le plan de I'excitation avant que celle-
ci soit terminée.
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l'interface entre l'alimentation et I'antenne. Comme le montre la figure 5.6 c,
'impulsion négative s’est propagée a travers la ligne d’alimentation alors que
I'impulsion entrant dans I'antenne a atteint I'extrémité et a été réfléchie. Ainsi, la
structure continue de résonner jusqu'a ce que l'impulsion soit totalement rayonnée

par 'antenne ou absorbée par les murs extérieurs.

a) t=200At b) t=400At
8 o ——1— ! N
/ J-H_- e — _:.5‘?2#- . e .,—o—J— Pl ~ > . B~ _T
C) t=400At d) t=600At

Figure 5.6 : Amplitude du champ E;observé dans le plan situé sous les rubans

e Coefficient de réflexion Si1

Le coefficient de réflexion S;; de I'antenne a été calculé comme le rapport
des transformées de Fourier de I'onde réfléchie et celle de 'onde incidente. L’onde
incidente a été obtenue par simulation de la ligne d’alimentation seule tandis que
'onde réfléchie a été obtenue en soustrayant I'onde incidente de I'onde totale
(figures 5.7 et 5.8).
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L’'onde totale (figures 5.7) a été enregistrée durant la simulation du patch en un

point d’observation placé a 10 Ay du plan d’entrée du patch.

0.8

T T T T T T T T T T T T T T T
0 1500 3000 4500 6000 7500
Pas temporels

Figure 5.7 : Onde totale (incidente et réfléchie)

0,8

—— Onde incidente
0,6 - Onde réfléchie

_0’2 -

-0,4

0 1500 3000 4500 6000 7500
Pas temporels

Figure 5.8 : Onde incidente et onde réfléchie
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Le paramétre Si; obtenu est présenté dans la figure 5.9 avec celui de Sheen [50].

10

= _20 4

-30 4

— Nos résultats
————— Sheen [50]

-40 -

0 5
0] 3 6 o 12 15 18

Fréquences (GHz)

Figure 5.9 : Parameétre S;; de I'antenne patch simulée.

Un tres bon accord est observé avec les résultats de Sheen [50]. La fréquence de
résonance se situe aux alentours de 7.45 GHz dans les deux cas. Notons que
dans son étude, Sheen a utilisé une excitation du type (égs. 4.21 et 4.22) utilisant

la théorie des images.

e Impédance d’entrée du patch

Nous avons aussi calculé le déphasage linéique (figure 5.10) ainsi que
'impédance caractéristique (figure 5.11) pour connaitre I'impédance d’entrée du

patch représentée sur la figure 5.12.
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Figure 5.10 : Déphasage linéique de la ligne d’alimentation du patch
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Figure 5.11 : Impédance caractéristique de la ligne d’alimentation

87



88

Ces résultats confirment bien que I'impédance caractéristique est de 50 Ohm et

gu’elle est peu dispersive.

Le calcul de l'impédance d'entrée du patch se fait en ramenant le parametre Si1
dans le plan d'entrée du patch. Rappelons que le signal réfléchi a été obtenu sur
la ligne d'alimentation en un plan éloigné de 10 Ay par rapport a I'entrée du patch,
afin que les effets électromagnétiques (tels que les ondes évanescentes dues a la
discontinuité) disparaissent dans le plan de mesure. Afin de ramener le coefficient
Si11, nous utilisons l'impédance caractéristique Zc(w) et la constante de

propagation f(w) de la fagon suivante [50] :

1+ S1,(w)e?Bl@by
1 — S;1(w)e2iBw)iy

Zentrée (w) = Zc(w) (5.3)

0
@]

Nos résultats
\ T Sheen [50]

Y
s

(

N
o
I

Impédance d'entrée

7,0 7,2 7:4 7:6 7,8 8,0
Fréequences (GHZz)

Figure 5.12 : Impédance d’entrée de I'antenne patch analysée.

Nous remarquons sur la figure 5.12 que les résultats obtenus pour I'impédance
d’entrée sont en bon accord avec ceux de Sheen. La partie imaginaire de

'impédance passe a zéro pour la fréquence de résonance 7.45 GHz.
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5.3.3 Analyse d’un Filtre passe-bas

La troisieme structure analysée est le filtre passe-bas de la figure 5.13. Les
dimensions du filtre sont : W = 2.438 mm, L = 20.32, S= 5.65 mm, G = 2.54 mm,

avec =2.2eth =0.796 mm.

La fréquence maximale de la gaussienne est de 30 GHz approximativement. Le
diélectrique est sans pertes avec Ax = 0.4064 mm, Ay = 0.4233 mm, 4z = 0.265
mm et At = 0.62 ps. Le volume de calcul est de 80x100x16. L'impédance
caractéristique des lignes qui composent la structure est d’environ 50 Ohms. Les
conditions absorbantes de Mur de premier ordre ont été utilisées. Le temps de
calcul est de I'ordre de 8 minutes (obtenu sur un PC Intel Core-Duo CPU 2 GHz,

RAM 2 GB) contre 8h pour Sheen et ceci pour 4000 itérations.

-
=

ELI

Figure 5.13 : Filtre passe bas analysé (vue de dessus)

e Parameétres Sijet Sy

Nous avons calculé les paramétres S;; et Sy; du filtre passe-bas analysé en
prenant respectivement la transformée de Fourier des champs électriques
réflechis et transmis a I'aide de I'équation (4.23) Les points d’observation ont été
placés a 104y de la discontinuité au niveau de la ligne d’entrée et de la sortie du

filtre.

Les résultats obtenus sont indiqués dans la figure 5.14 avec ceux de Sheen.
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Figure 5.14 : Paramétres d’adaptation S;; et S,; du filtre passe-bas analysé

Un bon accord a été observé par rapport aux résultats de Sheen. (Le filtre
possede deux bandes passantes sur la gamme 0-20 GHz, de largeurs de l'ordre

de 5 GHz pour la premiére bande et 6 GHz pour la deuxieme bande).

5.4 Analyse de deux filtres blindés sur des substrats anisotropes

Dans cette partie, nous présentons les résultats d’analyse de deux types de
filtres planaires blindés réalisés sur deux types de substrats anisotropes (figure
5.15 a et b) : le boron nitride (sx=&,=5.12 et g,=3.4), et le saphir (sx=&,,=9.4 et
§y=11.6). Les dimensions des filtres analysés sont: G=2.54 mm, S=5.706 mm,
W=2.3 mm, L=20.32 mm, L;=32.512 mm, L,=41.92 (figure 5.15 a), et S=1.272
mm, W=1.272 mm, L=12.72mm, L;=16.96 mm, L,=25.44 mm (figure 5.15 b).

Le signal d’excitation est I'impulsion gaussienne. Les pas de discrétisation sont :
AX = 0.383 mm, Ay = 0.410 mm, A4z = 0.259 mm, At=0.417 ps pour le filtre passe
bas, et Ax = 0.212 mm, Ay = 0.2544 mm, Az = 0.159 mm, At=0.186 ps pour le filtre

passe bande.



91

Les murs entourant les deux filtres sont considérés comme des conducteurs
électriques parfaits avec l'application des conditions absorbantes aux murs
d’entrée et de sortie du volume de calcul (les épaisseurs de la paroi supérieure et
du substrat diélectrique sont (H=4 mm et h=1 mm) pour le filtre passe bas et (H=

2.544 mm et h=1.272 mm) pour le filtre passe bande.

; i L 1;.‘. LW EW
'} i e I . ...
eI $h
BERESE "
: -
Ll
(a)- Filtre passe-bas (b)- Filtre passe-bande

Figure 5.15 : Détails des filtres analysés

e Résultats pour le cas isotrope

Nous avons d’abord analysé les filtres avec et sans blindage en supposant
des substrats isotropes (nous avons pris dans ce cas &=3.4 pour le filtre passe
bas et =10 pour le filtre passe bande). Le nombre d’itérations et le temps de

calcul pour chaque simulation sont reportés sur le tableau 5.1.



92

Tableau 5.1 : Nombre d’itérations et temps de calcul des filtres analysés (substrats

isotropes)

Nombre d’itérations

Temps de calcul

blindage)

Filtre passe bas (sans 4000 9mn
blindage)
Filtre passe bas (avec 6000 13nm
blindage)
Filtre passe bande (sans 50000 2h
blindage)
Filtre passe bande (avec 120000 4h et 40 mn

Les figures 5.16 et 5.17, illustrent les parametres Si; et Sy; pour les deux filtres.

Dans la figure 5.16, nous faisons une comparaison entre les résultats obtenus a

I'aide du logiciel IE3D™ [61] et ceux développés par la FDTD pour le filtre passe

bas. Dans la figure 5.17 nous effectuons aussi une comparaison avec d’autres

résultats publiés [62] pour le filtre passe bande. Un bon accord est observé que ce

soit pour le filtre passe bas ou le filtre passe bande.

A partir des résultats obtenus, nous remarquons aussi que le blindage influe sur

les caractéristiques des filtres analysés causant des décalages dans leurs

parameétres S vers les hautes fréquences (on mesure un décalage de 145 MHz

dans la premiére bande passante du filtre passe bas, et un maximum de 415 MHz

dans la fréquence de résonance du filtre passe bande). Il est aussi remarqué que

le blindage améliore I'adaptation des filtres analysés dans certaines situations (par

exemple a la troisieme résonance du filtre passe bande (figure 5.17)).

> |E3D produit de la compagnie Zeland est un outil de simulation et d’optimisation destiné a la
conception et I'analyse des circuits planaires micro-ondes en 3D. IE3D résout les équations de

Maxwell sous une formule intégrale a I'aide de la méthode des moments.
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Figure 5.16 : Paramétres S du filtre passe-bas

4 —— Nos résultats: cas du filtre ouvert
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Figure 5.17 : Parametres S du filtre passe-bande
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o Effet de I'anisotropie

Les figures 5.18 et 5.19 llustrent les résultats des filtres blindés
anisotropes. Nous constatons que l'anisotropie influe considérablement sur les
parametres S des filtres. Dans le cas du filtre passe-bas (Figure 5.18), nous
constatons des décalages importants dans les bandes de fonctionnement et les
fréequences de coupure f; les caractérisant (un décalage de 720 MHz pour f. dans
la premiére bande passante).

La méme chose pour le filtre passe bande (Figure 5.19), ou des décalages
importants des fréquences de résonances (vers les basses fréquences) ont été
observés (une différence maximale de 1.12 GHz a été observée entre le cas
isotrope et le cas anisotrope a la troisieme résonance).

Comme pour le blindage, il a été constaté que l'anisotropie améliore également

I'adaptation du filtre passe bande comme le montre la figure 5.19.

10

Substrat isotrope ( exx=eyy=e77=3.4)

————— Substrat anisotrope ( exx=e,,=5.12, syy=3.4)
_50 ' I v I v I v I v I i I i
0] 2 4 6 8 10 12 14

Fréquences (GH2z)

Figure 5.18 : Effet de I'anisotropie: cas du filtre passe-bas.
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Figure 5.19 : Effet de I'anisotropie, cas du filtre passe-bande.

Nous constatons aussi que le blindage et I'anisotropie peuvent étre exploités
pour améliorer les performances des filtres et pour décaler leurs fréquences de
résonance (le blindage peut étre utilisé pour améliorer I'adaptation des filtres et

I'anisotropie peut étre introduite pour décaler leurs bandes de fonctionnement

et leurs fréquences de résonance).

e Effet du blindage sur les paramétres S du filtre passe- bas

Nous avons aussi étudié I'effet de la paroi supérieure sur les paramétres S
du filtre passe-bas (figure 5.20). Cette étude est importante dans la conception
des filtres blindés. Nous remarquons que l'effet de la paroi supérieure est plus au
moins important pour les plus petites valeurs de H (H=2h). On constate aussi que
les courbes convergent approximativement vers une solution unique a partir d’'une

hauteur H du blindage approximativement égale a 5 fois I'épaisseur du substrat

(H=5h).
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Parametres S (dB
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Figure 5.20 : Effet de la paroi supérieure sur le filtre passe-bas

(SXX:SZZZS . 12, Syy:3 4)

Dans le tableau 5.2 nous mentionnons aussi le temps de calcul en fonction de la

hauteur de la paroi supérieure du blindage.

Tableau 5.2 : Temps de calcul en fonction de la hauteur de la paroi supérieur du
filtre passe bas.

Hauteur du 2h 3h 4h 5h
blindage
Temps de calcul 6 10 16 20
(mn)

On note 'augmentation du temps de calcul avec la hauteur du blindage. Cette

augmentation est due a 'augmentation du volume de calcul.
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5.5 Analyse d’'un résonateur HTS

Dans cette partie, nous présentons les résultats d’analyse d’'un résonateur
HTS blindé sur un substrat anisotrope par la méthode FDTD. Les dimensions du
résonateur sont (figure 5.21) : W = 0.5 mm, G= 0.352 mm, L =5.78 mm, L; = 5.1
mm, L,=11.143 mm. Le substrat est le saphir (er=9.6) avec h = 0.5 mm. Le plan de
masse est supposé étre parfait. Le film supraconducteur est le YBaCuO qui
posséde les caractéristiques suivantes : T.=88K, 4,(0) =0.16 ym, op= 3.10° S/um,
t=0.2 um. Les pas de discrétisation sont: Ax = 0.1 mm, Ay = 0.1173 mm, A4z =
0.125 mm, At = 0.1668 ps. Le volume de calcul est 51x95x40. Les conditions

absorbantes de Mur, de premier ordre, ont été utilisées.

l"_l7 '1
..... “igG :T—Pt’
L2 L
3¢ t W H
by
.. ‘ >
- L1

w

Figure 5.21 : Détails du résonateur HTS analysé

e Caractéristiques de la fréquence de résonance en fonction de la

température

Nous avons simulé le résonateur HTS pour obtenir la caractéristique de sa
fréquence de résonance en fonction de la température a l'aide de la transformée
de Fourier de la composante transmise E, du champ électrique [44]. A la

température 86.7 K, nous obtenons la courbe représentée sur la figure 5.22.
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Nous observons deux pics de positions f;=9.262 GHz et f,=18.02 GHz qui

représentent les fréquences de résonance du résonateur HTS.

Dans la figure 5.23, nous avons représenté les parameétres S;; et Sy; calculés
pour le résonateur HTS a la température 65K (le temps de simulation est d’environ

17 heures pour cette température).

0.25

0.20 -

0.15

0.10

Amplitude de Fourier (*10™)
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O-OO 1 1 1 1 1 1 1 1 1
(0] 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Fréquences (GHZz)

Figure 5.22 : Transformée de Fourier discréte de la composante E; enregistrée a
la sortie du résonateur

Les parametres S permettent de connaitre les fréquences de résonance et de

calculer la bande passante du résonateur.



99

O 4

-10 4
(aa]
K= -20 ~
N—
)
w -30 -
D
P
;'q_.; 40
=
— 1S,
(q o] _ _ 21
(o 50

-60 4

‘70 T T T T T T T T

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Fréquences (GHZz)

Figure 5.23 : Paramétres S du résonateur HTS & T= 65 K

La figure 5.24 donne les variations de la premiére fréquence de résonance en
fonction de la température du supraconducteur pour le cas du substrat isotrope et
le cas anisotrope. Les résultats publiés dans [63] y sont aussi représentés. Un bon
accord est ainsi obtenu bien que les modeles utilisés pour décrire le

supraconducteur et les méthodes d’analyse sont différents.

Sur la figure 5.24, nous observons aussi une diminution de la fréquence de
résonance avec 'augmentation de la température. Cette diminution est importante

prés de la température de transition T..
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Figure 5.24 : Fréquence de résonance du résonateur HTS en fonction de la
température

o Effet du blindage

L'effet du blindage supérieur sur la caractéristique de la fréquence de
résonance du résonateur est présenté sur la figure 5.25. Nous remarquons une
diminution des fréquences de résonance avec I'augmentation de la hauteur du
blindage. Cette diminution est importante pour des petites valeurs de H (H =2h et
H=3h). Lorsque H dépasse 10h, ces variations deviennent négligeables.
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Figure 5.25 : Effet du blindage supérieur sur les fréquences de résonance du
résonateur analyse.

e Facteur de transmission et bande passante en fonction de la

température

La figure 5.26 illustre la variation du facteur de transmission S;; du
résonateur pour différentes températures de fonctionnement. Nous observons
ainsi le décalage de S,; vers les basses fréquences avec 'augmentation de la
température. Une amélioration du facteur de qualité du résonateur HTS (ou
diminution de sa bande passante) est aussi signalée lorsque I'on s’éloigne de la
température de transition (prés de la température de transition le facteur de qualité
est faible en raison de la présence d’'une proportion non négligeable des électrons
normaux). A la température 40 K (T.-88K), le facteur de qualité atteint sa valeur
maximale et le supraconducteur se comporte presque comme un conducteur

électrique parfait.
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La figure 5.27 montre les variations de la bande passante du résonateur HTS
(BW) en fonction de la température. Cette bande est évaluée a -3 dB de la valeur

maximale de S,; selon:

_h-h i
BW = = x 100 (%) (5.4)

Nous observons aussi que la variation de la bande est importante a des
températures proches de la température de transition T. dans laquelle la

proportion d’électrons normaux augmente.

—T=40 K
-70 - T=86.7 K

—1T1=87.7 K

_100 1 1 1 1 1 1 1 1 1
0] 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Fréquences (GHZz)

Figure 5.26 : Parametres S,; du résonateur HTS en fonction de la température
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Figure 5.27 : Bande passante du résonateur HTS en fonction de la température

e Fréquence de résonance en fonction de [I'épaisseur du film
supraconducteur

L'effet de [I'épaisseur du film supraconducteur sur la fréquence de

résonateur est illustré dans la figure 5.28 (température de fonctionnement fixée a
50 K).
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Figure 5.28 : Fréquence de résonance du résonateur en fonction de I'épaisseur du
film HTS

Nous observons ainsi que la fréquence de résonance augmente avec I'épaisseur t
du supraconducteur. Cet effet étant plus important pour les faibles valeurs de t (t <
A.(0)). Lorsque t devient approximativement supérieur a A,.(0), la fréquence de
résonance augmente lentement avec ['augmentation de [I'épaisseur du

supraconducteur.
Cette analyse est importante et montre que la réalisation des résonateurs avec
des films HTS de trés faibles épaisseurs peut introduire des erreurs importantes

dans la prédiction de leurs fréquences de résonance.

5.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les résultats d’analyse de circuits
passifs micro-ondes par la méthode FDTD. L'implémentation de cette méthode a
d’abord été validée a travers la modélisation de quelques circuits a base de
conducteurs normaux réalisés sur des substrats isotropes. Ensuite, I'effet du

blindage ainsi que celui de I'anisotropie sur le comportement fréquentiel de deux
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filtres micro-ondes a été présenté. Nous avons également présenté dans ce

chapitre les résultats d’analyse d’'un résonateur HTS.
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CONCLUSION

L’objectif de ce mémoire de Magister consistait en I'étude des circuits
passifs micro-ondes a base de matériaux supraconducteurs HTS a l'aide de la
méthode FDTD ou la méthode spectrale SDA. On a opté pour la méthode FDTD
qui découle des équations de Maxwell dans le domaine temporel. Nous avons
modélisé a l'aide de cette méthode des circuits passifs de différentes formes
géomeétriques. Les parametres S de ces circuits ont été calculés en appliquant la

transformée de Fourier aux résultats obtenus dans le domaine temporel.

Initialement, quelques circuits classiques a base de conducteurs normaux ont été
implémentés sur des substrats isotropes. Les résultats obtenus ont permis de
valider I'implémentation de la méthode FDTD (un premier code congu et destiné a

la simulation des circuits passifs micro-ondes a été validé).

L’effet de I'anisotropie sur le comportement fréquentiel de deux filtres micro-ondes
blindés a ensuite été étudié. Les résultats obtenus ont montré que I'anisotropie
pouvait engendrer des erreurs importantes dans la prédiction des comportements
fréquentiels de ces filtres. L'effet du blindage a aussi été étudié et il a été constaté

gu’il avait une influence non négligeable sur les paramétres S des filtres.

Suite a cette étude, un résonateur HTS blindé sur un substrat anisotrope a été
modélisé. Un matériau supraconducteur, le YBaCuO, a été introduit dans le
processus de modélisation via le modele a deux fluides en prenant en
considération une épaisseur arbitraire. Nous avons utilisé pour cela un algorithme
FDTD modifié sans pour autant apporter un raffinement au maillage. Cela a
permis une réduction appréciable du temps de calcul. Les résultats du résonateur
HTS ont confirmé les avantages que présentent les supraconducteurs par rapport

aux conducteurs conventionnels dans la réalisation des circuits hyperfréquences.

Parmi les difficultés que nous avons rencontrées dans la méthode FDTD, se
situent au niveau des détails fins utilisant des maillages uniformes (cela a
engendré des temps de calcul importants). Soulignons aussi la difficulté de choisir
plusieurs types de conditions absorbantes qui constituent une partie trés

importante de I'étude de la méthode FDTD.
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Les inconvénients de notre travail sont liés principalement aux temps de calcul qui
étaient parfois importants pour certaines structures (le filtre couplé et le résonateur
HTS). Un autre inconvénient est lié a I'anisotropie des substrats diélectriques en
dépit du fait que nous n’ayons pas pris en considération dans notre code une
anisotropie arbitraire (nous n’avons traité que des matériaux dont I'anisotropie est

représentée par des tenseurs diagonaux).

Comme perspectives a notre travail, nous pouvons citer I'extension du code FDTD
congu pour inclure des détails plus fins du maillage en utilisant une discrétisation
non uniforme. Ceci pourra diminuer le temps de calcul et améliorer la précision
des calculs. La discrétisation non uniforme permettra aussi d’inclure I'effet des
singularités de bord qui se traduit par un comportement brusque des champs dans

les bordures des circuits au voisinage des discontinuités.

Notons aussi que nous pourrions utiliser les propriétés de symétrie des structures
(par rapport aux champs électriques ou magnétique) pour réduire le temps de
calcul (surtout dans le cas des structures fortement résonantes comme le filtre

couplé et le résonateur planaire).

Nous pouvons aussi aller plus loin dans I'étude des conditions absorbantes en se
focalisant sur les PML qui présentent des coefficients de réflexion tres faibles par
rapport aux autres conditions absorbantes utilisées et qui permettent de prendre

en considération une anisotropie électrique ou magnétique arbitraire.
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ANNEXE A

EXPRESSION DE LA CONDUCTIVITE COMPLEXE DU MODELE A DEUX
FLUIDE

Pour démontrer I'expression de la conductivité complexe du modéle a deux
fluides (équations 2.19 et 2.20), nous remplacons la premiére équation de London
(2.3) et I'équation caractérisant le mouvement des électrons normaux dans

I'expression de la densité du courant total (2.17).

Les électrons normaux dans le solide se déplacent a une vitesse vn selon :

dv_”)+ o Al
mdt mT—e (A.1)

ou 1 est le temps de relaxation (le terme supplémentaire qui apparait dans cette

équation est d au frottement des électrons normaux avec le réseau du solide).
L’expression de la densité de courant des électrons normaux est donnée par :
Jn = —nylel vy (A.2)

En remplacons (A. 2) dans (A.1), ce qui donne:

— 4 ] =¢E (A.3)

En supposant des variations sinusoidales pour les amplitudes des courants et des

champs, les équations (2. 3) et (A. 3) deviennent respectivement:
wiijol; = E (A-4)

B m — m — —
jwajn+n—]n =ek (A.5)

n

Tirons]_; et]_,{ des deux équations, remplacons les dans (2.17), nous obtenons :

> 1 e —
J= m \. + jwm m
(nsez)]w ( npe ) + nget

Aprées guelques traitements, il vient:

(A.6)
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- n,e?t _ w nye’t? N nge? 7 A7
]_m(1+w212) J m(1l+ w?t?) wm (A7)

L’expression entre crochets est bien la conductivité complexe du modéle a deux

fluides présentée au chapitre 2 (équations (2.19) et (2.20)).
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ANNEXE B

INDEPENDANCE DE LA FREQUENCE VIS-A-VIS DE LA PROFONDEUR DE
PENETRATION DANS LE CAS D’UN CHAMP A.C

Dans le cas ou la proportion des super-électrons est supérieure a celle des
électrons normaux c'est-a-dire ng >> n,, avec (wr<<1), la partie imaginaire de la
conductivité complexe du modéle a deux fluides représentée par I'équation (2.20),
peut étre approximée comme suit:

nge?

O27F = om (B.1)

En remplagant (B.1) dans (2.27), ceci nous donne I'expression de la profondeur de

pénétration de London:

m
AL = 2 (BZ)
ungse

qui est la méme que la profondeur de pénétration définie dans le cas statique et

elle est indépendante de la fréequence.
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ANNEXE C

APPROXIMATION A L’AIDE DE LA DIFFERENCE CENTREE

Considérons une fonction f(x) continue et dérivable comme le montre la figure C.

f(co+h/2)
fioxq)
f(oco-h/2)

—

xp-h/2 xp xpth2

Figure C: Fonction f(x) continue et dérivable

On peut obtenir une approximation pour la dérivée au point Xxo, de f(x) a partir du

développement en série de Taylor :

h, ho, n W

fo+3) = fGro) + 3£ Cro) + 5 f Go) + 3= G + - (€. 1)
h h . h? ., h* ..

fo=3) = fGro) = 3£ (o) + 5 F (o) = 3= "G + = (€.2)

Aprés avoir soustrait ces deux équations et avoir divisé le résultat par h, nous

obtenons la relation :

h h
Fa =22 7D g (€.3)

Cette approximation de la dérivée s’appelle approximation de différence centrée et
offre une meilleure précision que d’autres types d’approximations dites droite ou

gauche, et dont les formules sont décrites respectivement comme suit:
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f(xo +h})l—f(xO) o) .4

f(xo) =

+ 0(h) (C.5)

PO R (Rl

Le terme & (h), qui est du premier ordre, offre une moins bonne précision que celui
du deuxieme ordre de la différence centrée. C’est donc l'approximation de la
différence centrée qui est utilisée pour la discrétisation des dérivées partielles

spatiales et temporelles présentes dans les équations de Maxwell.
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ANNEXE D

EXPRESSIONS AUX DIFFERENCES FINIES DES CONDITIONS DE MUR

Considérons une onde plane ¢(y, t) se propageant le long de la direction y
négative comme le montre la Figure D. Cette onde ne sera pas réflechit a la
surface y=constante si ¢y, t)= ¢(y-dy, t+4t). (La vitesse de propagation est
C=AY/A¥).

Le développement en série de Taylor ¢(y —Ay,t + At) = p(y,t) — (g—(;) Ax +

(Z—f) At et I'utilisation de Ay= c .At résulte en :

0p(,t) _ 1990, 0)
dy c Ot

(D.1)
qui est la condition d’absorption au limite (ABC) d’une onde plane incidente de la
droite (ou approximation de Mur de premiere ordre).

De méme, la condition d’absorption d'une onde plane incidente de la

gauche, au plan y = constante est :

op(.t) _ _19(k.t)
dy c Ot

(D.2)

4——//_—

Y
-

=0 =1

Figure D : Propagation d’une onde le long de la direction y dans un espace 2D (le
nceud i=0 est l'origine)
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Dans la forme des différences finies, (D.1) peut étre écrite comme :

n+1/2 n+1/2 n+1

01 — ¥ _ 1‘/’1/2 — 012
Ay c At

(D.3)

Pour les deux points centrés en y=Ay/2 et t= (n+1/2) At.

Si les valeurs aux mi-points de la grille et les pas a mi-temps ne sont pas
disponibles (par exemple, pour les nceuds du champ électrique) ils peuvent étre

obtenus en faisant la moyenne comme :

71:1+1/2 _ %Trllﬂz— Pm (D.4)
et
(pn + (pTl
Py = (D.5)
L'utilisation de (D. 4) et (D. 5) dans (D. 3) produit:
cAt — Ay
oot = ol + (m) (01 — o5 (D.6)

qui peut étre utilisé pour le calcul des champs tangentiels a la limite au nceud y=0.
De méme, I'expression qui permet de déterminer les champs tangentiels a la limite

eny = (N+1) Ay est:

cAt —Ax\ .4 n
) @R+ = k) (0.7)

n+1 n
= +|—
PN+l = PN (cAt + Ax

Les expressions (D. 6) et (D. 7) sont les formes discrétisés des conditions de Mur
analytiques de premier ordre. Les expressions des composantes du champ sont

tous simplement obtenues en remplagant ¢ par les champs.
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APPENDICE E

SCHEMA D’IMPLEMENTATION DE LA METHODE FDTD

¢ Initialisation de toutes les composantes des champs
EetHaO.
¢ Initialisation de toutes les sources a 0.

e Calcul des nouvelles composantes du champ E a l'intérieur

A

du volume de calcul et imposition de I'excitation.
e Calcul des composantes du champ E a la frontiére.

e Calcul des nouvelles composantes du champ H

A\ 4
Nombre de pas temporels atteint ? Non

Oui

Figure G: Déroulement de I'algorithme FDTD implémenté en un code numérique
dans l'ordinateur
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ANNEXE F

LISTE DES SYMBOLES

: champ d'induction magnétique

: bande passante

. capacité

: champ électrique

: champ magnétique

: champ magnétique critique

. courant électrique

: densité de courant

: densité de courant critique

: inductance

. puissance

: facteur de qualité

: facteur de qualité non chargé

: résistance de surface

: résistance électrique

: température

: température critique

: largeur a mi-hauteur de la gaussienne
: tension électrique

. énergie électrique

: énergie magnétique

: réactance de surface

- impédance d'entrée

: impédance caractéristique

: impédance intrinseque du milieu
: impédance de surface

: vitesse de la lumiére dans le vide
: charge d'électron

: fréquence

: fréquence critique

: fréquence limite

: frequence maximale de travall

: densité de courant normale

: densité des supercourants

: masse d'électron

: densité des électrons

: densité des électrons normaux

- densité des super-électrons

: décalage temporel de la gaussienne
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OTr
Outr

Gotr

: facteur de pertes

: amplitude de la gaussienne

: vitesse de propagation

. vitesse maximale du signal

: vitesse des électrons normaux

. vitesse de phase

. vitesse des super-électrons

: atténuation

. constante de phase

: profondeur de pénétration du champ
. permittivité diélectrique

. permittivité diélectrique relative

. permittivité du vide

. permittivité effective

: constante de propagation

: longueur d'onde

: longueur d'onde libre

: profondeur de pénétration de London
: permeéabilité

. perméabilité du vide

. pulsation

: densité de charge électrique

: conductivité électrique

: conductivité a I'état normal

: conductivité du modéle a deux fluides
: conductivité des électrons normaux

: conductivité des super-électrons

: temps de relaxation
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ABC
BCS
BW
CPU
DBC
DFT
FDTD
FDM
FEM
FFT
GL
HTS
IBM
IE3D
LTS
MoM
OEM
PC
PEC
PML
RAM
RF
SDA
SQUIDs
TEM
™

ANNEXE G

ABREVIATIONS

: Absorbing Boundary Conditions

: Bardeen, Cooper and Schrieffer

: Bandwidth

: Central Unit Process

: Dispersive Boundary Conditions

: Discrete Fourier Transform

: Finite Difference Time Domain Method

: Finite Difference Method

: Finite Element Method

: Fast Fourier Transform

: Ginzburg-Landau

: High Temperature Superconductors

. International Business Machines Corporation
: Integral Equation 3 Dimensions

: Low Temperature Superconductors

: Method of Moments

: Ondes Electro-Magnétiques

: Personal computer

: Perfect Electric Conductor

. Perfectly Matched Layers

: Random Acces Memory

: Radio-Frequency

. Spectral Domain Approach

: Superconducting Quantum Interference Devices
: Transverse Electric-Magnetic

: Transverse Magnetic
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