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1. RESUME

Ce rapport décrit les détails techniques .de
réalisation de composanfs en technique fin line. La
sélection du substrat, la réalisation du porte-&chan-
tillon et les techniques d'isolation et de polarisation
des ailettes sont décrites. La'conception de commu-
tateurs et attdnuateurs & diodes PIN et Schottky est
présentée, et les détails d'un oscillateur a grande
stabilité et pureté& spectrale sont rapportés. L'objectif

a long terme de cette dtude est de ré&aliser un systéme

complet de communication num&rique en technique fin line.
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2. INTRODUCTION

Ce rapport couvre une phase de transition impor-
tante de nos recherches.sur les circuits du genre fih line.
Durant les trois derni&res années, nous avons mis au point
un bon nombre de techniques numé&riques et analytiques [1] a
[8] permettan£ de résoudre le probléme &lectromagnétique de

-

la ligne & ailettes (fin line). Rappellons que la solution

de ce proﬁléme gtait difficile a cause de la nature inhomo-

gene du di&lectrique dans la ligne, et en raison des ailettes

mémes qui provoquent des singularit&s de champ. D'autre part,

il &tait important que les solutions th&oriques fussent justes

&tant donné& que la ligne a ailettes est un mé&dium de trans-

mission "imprimé&" qui, une fois réalisé&, ne se modifie ni J;
ajuste guere. D'oll' 1'importance de réussir le design de ces
structures "du premier coup".

Durant la période du présent contrat, nous avons
attaqué les problemes de la ré@alisation de prototypes en tech-
nique fin line. Notre objectif 3 long terme est la réalisation
d'un systéme de communication numérique dans cette technique,
afin de démontrer qu'elle permet d'atteindre, & coflit réduit,
des performances &gales ou supérieures a celles des systmes
conventioﬁnels (en guide d'onde). Nous avons donc &tudié
une pléthore de détails techniques qui se présentent lors de
la réalisation de composants tels que les commutateurs, atté-
nuateurs, mélangeurs et oscillateurs, etc., qui forment des

sous-ensembles d'un tel syst@me. Parmi ces détails figurent
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la réalisation des parois électriques entourant le substrat

(porte-échantillon), 1l'&tude des caractéristiqdes électriques

et mécaniques des divers substrats disponibles sur ie marché,
ainsi que l'isolation et la polarisation des ailettes com-
portant des semiconducteurs. -

En plus, nous avons dé&veloppé& des programmes pour
le tracage automatique de la topologie des circuits a partir
de calculs numériques ou de formules. Ces routines incor-
porent des méthodes de compensation des &lé&ments parasites
de discontinuités que nous avons développées.

Ces détails nécessaires 3 la réalisation &tant
résolus, nous entrons maintenant la phase d'essai des_proto~
types de commutateurs et d'un oscillateur Gﬁnn a8 haute stabi-
lité@ et pureté spectrale. Au cours de l'année fiscale pro-
chaine, ces composants seront intégré&s avec d'autres en un
systeme com?let de communication numérique.
| Le présent rapport décrit donc tous les pas qui nous
ont menés & la réalisation pratique de circuits en technique

fin line a partir des concepts théoriques dérivés auparavant.
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3. ETUDE ET REALISATION DES CIRCUITS EN TECHNIQUE FIN LINE

. 3.1 Proprié&tés des substratsvdisponibles

La seule raison d'dtre du substrat est le sﬁpport
mécanique qu'il procure aux ailettes et aux dispositifs semi-
conducteurs. Du point de vue &lectrique, la présence du
substra£ est un inconvé&nient: il complique l'analyse et
peut causer des pertes di&lectriques. Le substrat idéal
sera donc mécaniquement résistant, rigide sans &tre cassant.
Sa permittivité doit &tre aussi faible que possible, et ses
pertes doivent &tre minimes, m&me aux fréquences milli-
métriéues.'

En plus, le substrat doit &tre facilement métal-
ligable, et la couche mé&tallique doit adhérer fermement pour
que les circuits poss&dent une bonné fiabilité mé&canique.

| Parmi les matériaux disponibles sur le marbhé,
les substrats & base ae Teflon; Mylar, Kapton et Quartz se
rapprochent le plus des exigences précit&es. Pour la réali-
sation de nos prototypes, nous avons opté& pour le
RT-Duroid 5880, un substrat en Teflon renforcé& de fibres de>
verfe. Il posséde une cbnstante diélectrique relative de
€. = 2.22 et un tan § de 019x10_3. Le substrat est disponible
en plusieurs &paisseurs, avec métallisation unilatérale et
bilatérale, et il se coupe tras bien sans casser lé long de

la ligne de sé&paration.
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Pour les circuits de tr2s haute qualité élec-

" trique, le quartz sera choisi comme substrat. Les ailettes

seront réalisées en or déposé. Il va sans dire que de tels
circuits cofitent plus cher, d'abord & cause des matériaux
utilisés, puis en raison du processus plus délicat et com-

plexe de la confection des circuits.

3.2 Réalisation du porte-&chantillon

Le porte-échantillon est la structure métallique
extérieure qui supporte physiquement le substra£ avec les
ailettes, et qui enferme &lectriquement les champs d'onde
progressive. En plus, le porte-&chantillon doit assurer
lfisolation galvanique des ailettes portant des dispositifs
semiconducteurs et permettre la polarisation en continue ou
d basse fréquence de ées dispositifs.

Le.porte—échantillon influe donc sur les propriétés
€lectriques et mécaniques de la lighe, et la fiabilité& et
le cofit de la structure en dépendent largement. Etant donné
qﬁe nos études précédentes ont exclusivement porté& sur les
ailettes, la réalisation demande une &tude approfondie du
porte-&chantillon.

La figure 1 montre trois conceptions possibles du
porte—ééhantillon. Dans ce qui suit, les propriétés et les

avantages/inconvénients de ces structures seront discutés.
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Les trois types se composent de dgux blocs
métalliques identiques. La ligne est assemblée en coingaﬁt
le substrat entre les deux blocs comportant des logements
prévus & cet effet. Les dimensions de la cavité principale
sont habituellement &gales & celles des guides d'ondes nor-
malisés. Cependant, toutes les structures different de la
situation idé&ale par le fait que la paroi &lectrique ne se
prolonge pas & travers le substrat. Il faut donc en quelque
sorte créer une paroi &lectrique artificielle & travers le

diélectrique.

"3.2.1 Porte-&chantillona pidge quart d'onde

La -figure 1l(a) montre un arrangement utilisant le
principe du "pigge quart d'onde". Il consiste & ramener dans
le plan T' (voir le dé&tail de la figure 2) une impé&dance in-

finie 3 l'aide d'un court-circuit situ& en T a Asl/4 de T'.



LB S W

‘S

‘..b "..i 1..-

!
w
i

Y D
i 7//
(/4//4//%///// T
' //é 1 /////T,
' 2
l Ed / Pt
Plan de court- /
circuit
G 1t = N /4

Fig. 2 DE&tail du porte-&chantillon de la Fig. 1 (a),
montrant un "piege quart d'onde".

Ensuite, on ram&ne en 'T" une impé&dance nulle
en transformant le circuit ouvert situé en T' B~A52/4A
de T".

En supposant qu'une onde TEM se propage dans le

substrat enferm&, la longueur d'onde y est:

AS = )\Sl = ASZ = KO/‘/ Er (3.1)

oll AO est la longueur d'onde dans le vide, et € est la
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permittivité relative du substrat.
Les dimensions. s et s' &tant données, nous
obtenons pour l'imp&dance ramenée au plan T"
02,2

21 = 257 = (57 (3.2)
0l

202 est l'impé&dance de référence dans le milieu 2;

U
4202 -/ e so s
r 0
izol est l'impé&dance de ré&férence dans le milieu 1;
- U
0
2 = s'!
Ql £r%o

et r est la ré&sistance finie du matériau du porte-&chan-
tillon. Si r &taitnulle,s' pourrait &tre &gal a s. Mais
&tant donné que r est finie,ZO (T") sera d'autant plus
petite que le rapport s/s' est faible.

L'avantage de la fente & pi&ge quart d'onde réside
dans le support ferme qu'elle procure au substrat. En méme
temps, on peut réaliser des imp&dances tras faibles dans le
plan T" ( < 0.1Q) & la fré&quence nominale.

Cependant, 11 existe deux inconvénients importants.

D'abord, en raison de son caract&re ré&sonnant, le pi2ge ne
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fonctionne que dans une gamme restreinte de fréquences.
Il n'est donc pas approprié& pour les circuits & largg
bande ( > 1 octave). Ensuite, en présence de disconti=-
nuités telles que diodes ou sauts d'impé&dances, des
ondes parasites sont excitdes dans la fente qui se pro-
pagent en direction longitudinale. Ce phénom&ne cause
des pertes additionnelles et perturbe le fonctiénnement
normal du circuit.

‘ 3.2.2Porte—échantillona fentes peu profondes

Cette structure est montrée figure 1 (b). La
profondeur de la fente estlaussi faible que possible mais
suffisante pour supporter fermement le substrat. Ce dernier
doit donc &tre coupé& avec grande précision.. Selon les di-
mensions intérieures du guide, la fente peut étre-profonde
de 0.5 mm (péur-la bande K) jusqu'a 0.2 mm (pour la bande R).

" Dans un rapport antér%eur [8] nous avons d&ja é&valué
l'effet d'une telle fente suf'ia fréquence de ré&sonance d'une
cavité. La conclusionune'l'impédance de la fente est nég-
ligeable s'applique &galement aux lignes non-résonnantes.
Puisque cette imp&dance est pratiquement indépendante de la
fréqUehce, la fente peu profonde est particuli&rement adaptée
aux dispositifs a large bande. Les pertes et les modes para-

sites de propagation sont imperceptibles. Cependant, il faut
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soigneusement contrdler les dimensions du substrat afin-

d'assurer une bonne finition mé&canique.

3.2.3 Porte-&chantillon & fentes ouvertes

Ce type (voif Fig. 1 (c)) fut proposé par
Meier [9]. C'est le plus simple & r8aliser sur le plan
mécanique. Afin de simuler un court-circuit dans le
substrat, les parois‘possédent une épaisseur é&gale & un
gquart de la longueur d'onde dans le diélectrique. Cepéndant,
comme dans le cas 1l(a), 1l'impé&dance de la>fente est sensible
a la fréqdénce. En plus, des modes parasites peuvent &tre
lancés dans les fentes par des discontinuit&s. La structure
n'étant pas entiérement‘close,.elle rayonne &galement dans
le voisinage de discontinuités. ' Si l'on veut fabriquer des

circuits de haute qualité, ces effets parasites représentent

.un prix trop é&levé pour la simplicité du montage du substrat.

3.2.4 Conclusion

En comparant les avantages et les inconvénients des
trois porte-échantillons, nous concluons que la fente peu
profonde est supérieure aux deux autres types. Elle n'est
pas sensible & la fréquence, garantit une &tanchéité &lectro-
magnétique et minimise les pertes dues aux modes parasites.
Elle sera donc‘choisie pour la réalisation des circuits

fin line.
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3.3 TIsolation et polarisation des ailettes

Lorsqu'on introduit des dispositifs semiconducteurs
dans la ligﬁe (détecteurs, mélangeurs, oscillateurs,.commu—
tateurs), on doit prévoir une séparation galvanique des
ailettes et une mani&re d'inﬁroduire une polarisation en
continu ou a basse fréquence. Nous avons considéfé quatre
possibilités d'isoler une ailette:

(1) Insertion d'une mince feuille isolante

(p.e. du mylar de 5 um) entre l'ailette
et le porte-&chantillon. |

(ii) Application d'une couche de vernis ou

de Teflpn sur l'ailette.

(iii) vFabrid#tion du porte-&chantillon en matériau

isolantApartiellement métallisé.

(iv)_ Fabrication du porte-&chantillon en aluminium

que l'on ogide_par &lectrolyse.

Vus les probl&mes technologiques que ﬁous poseraient
les deux dernigres méthodes, nous ne les avons pas poursuivies,
bien qu'a 1l'échelle industrielle elles pourraient s'avérer tres
appropriées. Parmi les deux premi&res mé&thodes, la seconde
est la plus délicate et fragilé, et nous avons donc opté& pour

la premidre qui est la plus robuste et ne demande gqu'un minimum

de manipulations additionnelles.
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La réalisation de composants exige aussi que

ltailette isold&e soit contactée de l'extérieur. Si l'on

'emﬁloie un porte-&chantillon du genre 1 (c), on peut di-

rectement atteindre le substrat qui dépasse le support
métallique. |

Pour'confacter une ailette dans un porte-&chan-
tillon du genre 1 (b), nous avons congu la mé&thode pré-
sentée Fig. 3. Un fil isolé traverse-uhe moitié du porte-
&chantillon et aboutit 3 la hauteur de l'ailette ol il
peut &tre soudé directement avéc.elle. Un petit espace
est prévu dans l'autre moiti& pour que la soudure n'appuie

pas contre la paroi. A l'extérieur le fil aboutit & une

prise coaxiale. Cet arrangement assure une bonne connection

&lectrique qui est en méme temps mé&caniquement solide. Le

point de contact avec l'ailette &tant & l'abri des champs

hyperfréquences, aucun filtre RF n'est requis pour empé&cher

les fuites & travers 1lé circuit de polarisation. En plus,
les champs dans la ligne ne sont pas,perturbés par la

connexion.




14

TTTTTTTTTTATTTTITTTIoT. ::_:___::_____ __
44 __ AJIr >
HH L L m Huy i
|
= HH w
m m €3] L |
A Ed =]
e M 2 {1 H H
H 0 g S
B s oo =3
< O O 5
g8 o8 ?
~ _ a0
I | R 5
b (0]
n Y
lL = - "9
P o R ]
. i D0, |
x 8 . ¥ R -
N ¥ M
1] f - 0
i N ° Q
i SR i s .;, 0
i HIH N N ..m“ 9
)
i NI TN foll o
N H N HHEE " (Ol
NS L i | N ..U_ "
N 8
PP -~ g
HHHH 4.!.-. e 4 O
il . ; 1 o~
: ia A i1 1 i o Ln
. : A = A
A E H- P T 1.. H a - p .—m
e 2 0 Ao RS 0 \0
i HH o H Im IS aid T |
4 =D : . oQ
: 4 e g P
H i wNH M.twl 11 I.MW M
J i T = o
g
il i e "
,7 1/1 THTH 1 - 4 o
SR R i b
N . 1 L
{ H M 1 i ! { T
» i Ir ¥ ] 3 1 H . N
™ ...i..n.:... Hn‘ i H [N an




- 15 -

~

3.4 Transition entre guide d'onde et ligne a ailettes

Aux fréquences-centrimé&triques et millimé&triques,
les sjstémes de mesure tels que l'analyseur de réseau et
l'analyseur de spectre accddent aux objets & mesurer par
des guides d'onde. Afin d'évaluer la performance et les
caractéristiques d'un composant en fin line, des transitions
entre les deux milieux sont requises. Lorsque les dimensions
intérieures de la ligne 3 ailettes sont les mémes que celles
d'un guide normalisé (cé qui est le cas normalement), la
transition peut se faire en ouvrant progressivement la dis-
ténce'enﬁre les ailettes jusqu'a ce qu'elle devienne &gale

a2 la hauteur du guide. Cette transition est appellée "taper"

‘en anglais. Afin de minimiser les réflexions du taper dans

toute la gamme de fréquence de travail, il faut optimiser la
transition; Lorsque la longueur de la transition est plus
grande que 0l7 fois la longﬁeur d'onde maximale a transmettre,
la transition en forme de cos2 est choisie de pré&férence.

Pour une telle trénsitién, 1'impé&dance caractéristique dépend
de la dimension longitudinale normalisée z/L comme suit:

" sin2w(z/L-1/2)
2rz/L

Z -
: Z 02

exp {+ £n (/) (1+
L ZOl

7y (2) =z )} (3.3)

01

ol ZOl et 202

z2 = 0 et z = L respectivement.

sont les impé&dances caractéristiques aux endroits
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Etant donné que pour une ligne & ailettes,

. 1l'impé&dance est une fonction tres compliquée de la sépa-

ration d des ailettes, (3.3) ne se préte pas facilemént
a la conception d'une transition en fin line. Il est
donc souhaitable de trouver une expression plus simple
qui approxime le prdfii de la transitioh idéale du type
cos 2.

En effet, une formule parabolique de la forme:

d(z) = d; - (d;-d,) (1-z/L)" (0 <z < L) (3.4) <=

donne un profil g8omé&trique trés proche. dl et d2 sont
les séparatidns minimale et maximale respectivement. L
est la longueur de la transition (voir Fig. 4). L'ex-

posant n dé&pend de la permittivité du substrat. Pour le

A g 7 s 3 3 ?
- 4
d2 d(z) o d1

A
L Pt P
IR . ST T . s
L e . R ',/ / PR A ’.-'//// P
P - P AR S . .

Z
Z2=0

Fig. 4 Transition-parabolique'éntre un guide d'onde

et une ligne 3 ailettes




--

RT-Duroid 5880 (er = 2.22), n est é&gal a 3.5.

L'expression (3.4) est-partiquliérement adaptée
34 la gé&nération automatique des contours du circuit par
ordinateur. Des transitions de ce genré ont &té& réalisées
empiriquement par Begemann [10]. |

.L'auteur‘mentionne que les dimensions de la transi-
tion ne sont pas tr@s critiques et que le taux d'ondes
stationnaires est typiguement égai a 1.2. Les pertes d'in-
sertion sont de 1l'ordre de 0.2 dB. Une longueur de 1.5 a 2
longueurs d'onde est considérée suffisante, et aprés 3 longueurs
d'onde, aucune amé&lioration de la transition'ne peut &tre
détectée.

3.5 Transition entre guide d'onde et microruban

Dans la ré&alisation de mé&langeurs planaires fll],
[12], une transition entre un guide d'onde et une ligne
micrqiuban via une ligne & aillettes antipodale a &t& décrite.
Ce genre de transition sera &galement utilisé&e dans la réali-
sation d'un oscillateur stabilisé& (voir section 5.3). ILa

figure 5 montre une telle transition.

Ly =L, — )

R ct ettt e e e mmeam i Bty o e
:

e L2

o
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Cette transition se distingue de celle décrite par
Begemann [10] par le fait due la partie ligne a ailettes -
microstrip ne comporte pas de segment demi-elliptique
destiné a supprimer des ré&sonances parasites. Cependant,
afin de prévenir de telles ré&sonances, cette deuxigme
transition est aussi courte que poésible ce qui entraine
un taux d'ondes stationnaires (TOS) de l'ordre de 1.3.

Les contours de la métallisation sont données par 1'é&qua-

tion 3.4. On prendra une longueur L., de la transition

1
guide d'onde - ligne & ailettes qui sera environ deux fois

la longueur L, de la transition ligne & ailettes - microruban.

2
Aussi, les origines de cette transition se recouvrent sur
une distance de l'ordre de la largeur du microruban (voir
fig. 5)

3.6 Conclusion

Une &tude deé publications antérieures et des dis-
cussions avec d'autres chercheurs nous am@nent & choisir
comme substrat le RT-Duroid 5880 (ar = 2.22) ins@ré entre
deux demi-guides mé&talliques 3 fentes peu profondes. Afin
de mesurer les propriétés des composants ainsi réalisés,
nous utilisons des transitions paraboliques vers le guide

d'onde commesurable. Nous réalisons &galement des transi-

tions entre guide d'onde et microruban par 1l'interm&diaire

’

-

d'une ligne & ailettes antipodales.
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4., COMMUTATEURS ET ATTENUATEURS A DIODES

Les applications des commutateurs et atténuateurs
& diodes sont trés nombreuses dans‘la plage millimétfique.
On les trouve dans les syst2mes de raddf, de communication
et de mesure, ainsi gu'en radiomé&trie. Dans les systémes
de radar, ils peuvent servir & supprimer des flancs non-
cohdrents d'impulsions ou & commuter l'antenne entre 1l'é-
metteur et le récepteﬁr. En communications, ils servent
a moduler en amplitﬁde ou en phase et permettent la mise en
oeuvre de plusieurs types de modulation numé&rique. En
mésures,.des atténuateﬁrs variables a large bande servent
& égaliser le niveag de sortie de générateurs waﬁlés.

La réalisation de commutateurs et atténuateurs en

technique fin line est.int8ressante pour deux raisons.

‘D'abord, elle permet leur intégration dans un mé&langeur,

amplificateur ou oscillateur. Ensuite, ces composants
peuvent couvrir une gamme de fré&guences considérable ce qui
met en valeur la large bande inh&rente de semiconducteurs

tels gque les diodes PIN ou Schottky. C'est pourqubi nous

avons &8tudié leur réalisation en technique fin line.

4.1 Mesure des Eléments parasites de diodes commu-
tatrices et de 1l'impé&dance caractéristique

Avant de r&aliser des commutateurs et atténuateurs
3 diodes, il faut connaitre les &lé&ments parasites des
diodes et l'impé&dance caract@ristique de la ligne de

transmission qui les contient. Alors gque nous avons dé&ja
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développé des expressions théoriques pour l'impé&dance des
lignes & ailettes, nous devons déterminer les &l&ments
parasites des diodes qui dépendent largement du mode de
montage et de la distance_d entre les ailettes. Il faut
donc mesurer ces derni®res dans une situation aussi sem-
blable gue possible & la configuration finale.

Une diode PIN ou Schottky poss&de le circuit

éqdivalent de la figure 6.

I

G(Icc)§ —_— ¢

Fig. 6 Circuit &quivalent d'une diode PIN ou Schottky

La conductance G est une fonction du courant
continu de polarisatdion, I cr dans la diode. C'est en
faisant varier cette polarisation que l'on ré&alise la
fonction spécifique du composant. Les Elé&ments C, RS
et L sont des parasites et nuisent & la performance du

dispositif. Il faut les compenser dans la mesure du

possible, et pour ce faire, il faut d'abord les mesurer.
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L'admittance de la diode (figure 6) est:

G (1+GR_) +62C%R_~ju [C (1-0’LC) -G°L] _
S S
‘ YD = ‘ (4.1)

(l+GRS—w2LC)2+w2(CRS+LG)2

En placant la diéde dans une ligne a ailettes on peut, a

une fré&quence donnée, . atteindre une adaptation parfaite

en faisant varier le courant de polarisation.et en compensant
la partie imaginaire de Y, a l'aide d'un court-circuit vafi—
able derrigre la diode. La figure 7 montre un arrangement
permettant de réaliser cette situation. La diode se trouve

-

dans une section 3 ailettes unilatérales munies de transitions

Module de| l
- réflexion vl ?ﬁ N |

e
Court-circuit
variable
Analyseur I
ce
,de Polarisati
réseau isation

Fig.'7 Arrangement de mesure des param&tres parasites de
la diode de commutation

paraboliques telles que décrites dans la section 3.4. Le

module de ré&flexion mesure la puissance ré&fléchie. L'adap-

tation de la diode signifie que le coefficient de réflexion

est nul. A ce moment, la partie réelle de Y_ (eq. 4.1) est

D
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‘8gale a 1/Z, de la ligne alors que la partie imaginaire
0

de YD est compensée par le court-circuit.
Si l'on rend compte des ordres de grandeur respec-
tives des &léments, on peut &crire a ce moment:

1

Z, = =

Re{YD}

(l—u)2

1c) 2 (4.2)

" Qe

La cdnductance différentielle G et la ré&sistance en série RS

peuvent dtre obtenues en fonction du courant Idc a partir
de la caractéristique statique I(V) de la diode. Pour une

diode PIN, G est typiquement:
. - Icé[mA]
60Q -

|
L'inductance .L se détermine ensuite en mesurant le facteur
’ |
: |
de transmission du porte-&chantillon de la figure 7. Pour
des valeurs élevées de G (par exemple Icc = 10 mA, !

G = 0.167 S) et wL >>R_,, le comportement de Y, (Fig. 6) est

S’
domind par L, et on peut admettre gue

[y | & 1/uwL *>1/% (4.3)

bl

Dans ces conditions, le facteur de transmission 821 est

relié a 1'inductance de la diode comme suit:

L= [2,/(20)] - |s (4.4)

21/

Enfin, la capacité& C se mesure & l'aide d'un pont ou

s'obtient a partir des spédifications fournies par le

manufacturier.
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Les élé&ments parasites des diodes &tant connus,

les propriétés de transmission et de réflexion du montage

peuvent &tre &valuées pour un courant de polarisation

quelconque.

Les diodes destinéés_au montage dans les lignes

planaires telles que les lignes & ailettes ou le micro-

rubah, sont préparées en technique "beam lead". Les

figures 8 et 9 montrent une telle diode et donnent une

idée de la taille minuscule de ces dispositifs.

* -

L ] “|

!

}

INCHES MM
DIM.| MIN. MAX. | MIN. | MAX.
A 10.007 10.011 0.7 0.28
B 10.0045[0.c055[ 0.114 | 0.139
C 0.007 j0.011 0.17 0.28
D | 0.0004 [ 0.0006 | 0.010 | 0.015
E 0.0020 1 0.0040 | 0.050 | 0.101
F 0.030 |0.034 0.76 0.86
millimétriques

Fig. 8 Diode "Beam Lead" pour circuits




Fig. 9 Microphotographie d'une diode "Beam Lead"

montée dans un circuit planaire

Des valeurs typiques des paramétres de diodes PIN et

Schottky sont données dans le tableau suivant:

Diode G R ' L &

I[mA]
i 600
I[ma]

Schottky 550

5.8Q 0.1 - 0.2 nH 10 - 20 £fF

10Q 0.2 - 0.4 nH 60 - 90 fF

Un calcul rapide montre la fréquence 3 laquelle L et C

peuvent résonner en série. Pendant que les diodes PIN
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résonnent 3 environ 106 GHz, les diodes Schottky entrent
en résonance a environ 33.5 GHz ce qui tombe pleinement

dans la.gamme millimétfique. I1 faut donc rendre compte
de cette ré&sonance lorsqu'on emploie les diodes4Schottky

en bande K (26.5 & 40 GHz) ..

4,2 Réalisation de commutateurs et atténuateurs
variables a diodes

On peut réaliser des commutateurs et att&nuateurs
a diodes de trois facgons différentes: les montages en
paralléle, les montages en série, et les montages ré-
sonnants. Le choix se fait selon la largeur de bande et
selon la fré&quence de travail ‘désiré&es. Dans tous les cas
on veut atteindre une att&nuation minimum et maximum dans
les é&tats "férmé" et "ouvert" respectivement. Dans certains
cas spéciaux, on peut combiner avantageusement des &lé&ments
en série et en parallzle.

4.2.1. - Montéges_en parallele

De tels montages comportent une ou plusieurs diodes

‘soudées en paralldle entre les ailettes d'une ligne unilatérale

(Fig. 10). La polarisation-est possible gréce & 1'isolation
d'une des ailettes par une feuille de Mylar et par l'arrange-
ment présenté& Fig. 3. La largeur de bande des montages en
parallele dépasse ﬁne octave, méme lorsqu'on combine plusieurs
diodes & une distance de A/4 (& 0.7 fois la fréquence limite

supérieure). L'inconvénient de ces montages ré&side dans
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1'addition des capacités et inductances parasites des diodes.

(a) _ : K 2

(D) ~— -

(0) e

= T

\
AUARAN

Fig. 10 Montages en parallele comportant (a) une diode,
(b) trois diodes, (c) deux diodes avec compen-
sation par une sgection a faible impé&dance

Certains chercheurs [13] ont remarqué que les
atténuateurs & trois diodes (Fig. 10b) avaient une atté-
nuation plus faible que prévue lorsque les diodes &taient
polarisées en directe. Ils ont attribué ce phénom&ne &
l'excitation de modes supérieures qui transmettent de la
puissance d'une diode a la suivante lorsqu'elles sont a
A/4 l'une de l'autre. En effet, lorsqu'on augmente
la distance a 3 2/4, l'att&nuation monte & la valeur prévue
par la théorie.

L'exemple 10 (c) montre une maniere c;assique de

réduire l'atténuation lorsque les diodes sont en circuit

ouvert.




L'impédahce caractéristique de la section A/4 entre les

diodes est ré&duite telle que

7 <z [1+z2B%]71/2 (4.5)
0 0 0
t
ol Z0 et Z0 sont les impédaﬁces caractéristiques entre
t

les diodes et aux endroits des diodes respectivement.
B = wC est la susceptance de la diode ouverte, C étant sa
capacité parasite.

4.2.2 Montages en série

Dans ce genre de montages, la ligne de transmission
est interrompue par des fentes transversales gui acceptent
la ou les diodes (voir la figure 11). Etant donn& que la
léngueur &lectrique des fentes dépend de la fréquence, ces
montéges ont une bande‘passante moins large qué les montages
en parallele. Cependant, il est possible de.compenser en
premiere approximation les suscéptances parasites des diodes,
ce qui permet d'atteindre un plus grand &cart entre les
atténuations dans les &tats "ouvert" et "fermd". En général,
on dimensionne la fente transversale de manigre a ce qu'elle
forme un circuit ré&sonnant parallélé avec la diode ouverte
pour obtenir une atté&nuation maximum entre l'entrée et la
sortie du guide.

Lorsque la diode ést conductrice, la susceptance de

la fente s'ajoute en général & celle de la diode, réduisant

ainsi l'atté&nuation de l'onde transmise.



(a) ~— T —
il —
il N

. Fig. 11 Montages en série comportant (a) une diode
et (b) deux diodes

Lors de la réalisation de composants & plusieurs
diodes, il faut également rendre compte des modes supérieurs :
gui peuvent nuire 3 leur performance. Une séparation de
3 x/4 &vite én général ce probleme au dépens de la largeur

de bande.

4.2.3 Montages ré&sonnants

Afin d'atteindre des performances extrémes dans
une bande de fréquence trés restfeinte (narrowband devices),
on pourra introduire des structures résonnantes dans la
ligne a ailettes. Dans un tel dispositif, les diodes ser-
viront & commuter la fréquence'de ré&sonance des structures,
quifiant‘ainsi l'atté&nuation de l'onde transmise. La

figure 12 montre des montages ré&sonants comportant un ou

plusieurs ré&sonateurs A/2 & microruban qui se trouvent sur
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la face arridre d'une ligne & ailettes unilaté&rales.
L'avantage de ces montages réside dans la possibilité
de compenser l'inductance série des‘diodes par une
modification de la longueur des résonateurs. Un autre
avantage consiste en la séparation galvanique entre

-

les diodes et les ailettes ce qui permét a la rigueur
de polariser chaque diode individuellement. On peut
ainsi réaliser des att&nuateurs adapté&s dont ie co&f -
ficient de ré&flexion reste faible méme lorsque la trans-
mission est fortement atté&nuée. Cette propriété réduit

au minimum les réactions indésirables de l'atté&nuateur

ou du commutateur sur la source hyperfréquence.

— S
(a) _— ' :

(b)

I\ I\

Fig. 12 Montages ré&sonnants comportant des ré&sonateurs
A/2 & microruban \

(a) wune diode , (b) trois diodes




4.2.4 Montages spéciaux

A l'aide de jonctions de guides en série on
peu réaliser des commutateurs de déviation (voir la
figure 13). La fonction de commutation est réalisée
par des diodes PIN qui se trouvent immédiatement a
l'entrée des lignes secondaires. Un tel dispositif
se préte particuliéremént bien &8 la réalisation de
commutateurs intégrés d'antenne pour systémes de com-

munication et de radar.

Fig. 13 Commutateur de déviation a diodes PIN dans
une ligne a ailettes unilatérales




En raison de la charge accumulée dans leur

région intrinséque} les diodes PIN peuvent &tre commutées
dans un dé&lai minimum de l'ordre de 10 ns. Méme deé &chan-
tillons spé&ciaux n'atteignent jamais des temps de commu-
tation ‘inférieurs & 2 ns. Si l'on désire réaliser des
délais pius courts, 1l faut employer des diodes Schottky.
Selon Meinel et Rembold [13], ces diodes pourraient réaliser
des temps de commutation de l'ordre de 100 ps. Une telle

performance exige une impulsion de commutation & flancs tres

-

raides, réalisables. seulement & l'aide de dispositifs spéciaux

tels que la diode "step recovery".

"4.2.5 Conclusion

La technologie de la ligne & ailettes permet de
réaliser des atténuateurs et commutateurs pour la plage

millimétriqﬁe & l'aide de diodes PIN et Schottky en boitier

- "beam lead". Apres avoir &valué les &léments parasites des

diodes, on peut optimiser les performances des composants
par compensation de ces parasites. On distingue trois modes

de réalisation: les montagés en parallele, les montages en

- - L] \ o L] T »
série et les montages ré&sonnants. Le choix du mode de réali-

sation exige un compromis entre la largeur de bande et 1l'&cart
entre l'atténuation a l'état "ouvert" et "fermé&". Dans tous
les cas on peut s'attendre & des performances qui sont supé-
rieures & celles des composants semblables réalisés dans

n'importe quelle éutre technique.
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5. ETUDE D'UN OSCILLATEUR INTEGRE A DIODE GUNN

Les oscillateurs de ¢grande stabilité et pureté
spectrale pour ia gamme millimétrique se font ehcore_trés
rares. La technique classique qui consiste & multiplier
la fré&quence d'un oscillateur a cristal piézoé&lectrique
devient trés coliteuse et difficile ad mettre en oeuvre pour
ces frégquences. La meilleure solution, & tout point de

-

vue, consiste & développer un oscillateur qui fonctionne
directement & la fréquence‘désirée et qui est stabilisé
a l'aide d'un ré&sonateur dé haute qualité comme celui décrit
par James et al [14], [15]. A l'aide d'une cavité stabi-
lisante, ré&sonnant dans le mode TE012 cylindrigue, et fa-~
brigquée en silicate de titane, on peut atteindre unelsta—
bilité en températufe inférieure 3 1 ppm/OC et une pureté
spectrale comparable a‘celle'd'un oscillateur a cristal.
L'élément actif d'un tel oscillateur sera de
préférence une diode a effet Gunn en vertu de son bruit
inh&rent faible.

.Dans ce gui suit nous décrirons l'8tude et 1la
cenception d’'un tel oscillateur pour la fréquence de 35 GHz.
A part la cavité stabilisante, cet oscillaﬁeur se distingue
par sa construction planaire qui permettra son inté&gration

dans un systéme complet de communication numérique en

technique fin line.
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5.1 Conception GE&nérale

Nous avons choisi, dans cette &tude, de ré&aliser
d'abord un oscillateur pour 10 GHz afin de mettre au
poiht la technique de réalisation planaire du circﬁit.
Puisqu'a cette fréquence, toutes les dimensions du circuit
sont 3 1/2 fois plus grandes, la réalisation, la vérifi-
cation et la modification du montage sont plus faciles.

En prenant certaines précautions, on obtient le circuit
pour 35 GHz apreés réduction appropriée des dimensions
lin&aires.

En particulier, 1l'&tude porté sur les aspects
suivants:

- Les dimensions de la cavité stabilisante,

- La topologie du circuit planaire,

- Le couplage entre ie circuit et la cavitég,

- Le montage et la polarisation de la diode.

Nous avons opté pour une stabilisation par cavité
de transmission. Etant donné que l'entrée et la sortie de
la cavité peuvent &tre dimensionnes indépendamment, ce
montage poss&de un nombre maximum de degrés de liberté’
permettant d'optimiser sa performance. Les concepts de
base des oscillateurs a cgvité sont tr&s bien ré&sumés

dans un artiéle de Kndchel et al [16].
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5.2 La cavité@ de stabilisation

Afin d'atteindre un coefficient de surtension
maximum, nous avons choisi une cavité cylindrique ré&sonnant

dans le mode TE Selon Wilson et al.[l?j ce mode

012"
donne un maximum de surtension Q0 pour un volume de

cavité donné, lorsque le rapport D/L (diam&tre/longueur)
est environ &gal & un. Le rapport exact est déterminé de
manidre & &loigner au maximum les autres modes de la fré-
quence désirée. Cette décision se prend facilement a
l'aide du diagramme classique des modes circulaires. Nous

obtenons a l'aide des formules de Wilson et al.[17]:

10 GHz: D/L = 1.1

Pour fo =
D= 1.9378 po.= 4.922 cm
L = 1.7616 po,= 4.4745 cm
Pour £, = 35 GHz: D/L = 1.1

D = 0.5536 po.= 1.406 cm
L = 0.5033 po.=1.278 cm
Le coefficient de surtension Qp dépend du matériau
de la cavité et de la qualité de la finition. Lofsque la
cavité de 10 GHz est faite en laiton, son Q, est de l'ordre
de 17,000. La cavité de 35 GHz poss&de a peu préds le méme

0. lorsqu'elle est faite en argent. (Evidemment, il suffit

0
que sa surface intérieure soit -couverte d'une mince couche

d'argent a cause de l'effet de peau). Cette heureuse coin-

cidence nous permet de simuler la cavité& argentée & 35 GHz
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par une cavité en laiton a 10 GHz.

Le couplage entre les champs de la cavité et lé
monde extérieur ne péu£ 8tre que magnétique parce que le
012 est nul partout sur les
parois de la cavité&. ©Nous avons déja &tudié un tel
couplage avec une ligne microruban & travers un iris dans
une paroi latérale de la cavité qui forme en mémeltemps

la base de la ligne microruban [18], [1l5]. L'arrangement

est présenté figure 14.

Fig. 14 Couplage entre une cavité cylindrique résonnant

dans le mode TEOlZ et une ligne & microruban

par un iris dans la paroi commune.
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Le coefficient de couplage B entre la ligne et
la cavité dépend de la géomé&trie du montage et du facteur

de surtension de la cavité qui doit &tre déterminé par

une mesure. L'expression pour B8 est [18], [15]:
_ | s £,u°D%R°
B = 0,/[5.423x10 —_—_—] (5.1)
0 47 e _.a°
0 eff

ol

QO = facteur de surtension propre de la cavité

L = longueur de la cavité

D = diam@tre de la cavité

h = épaisseur du substrat de la ligne & micro-
ruban

Z0 = impé&dance caractéristique de la ligne &
microruban

[

€afg™ permittivité efficace de la ligne & microruban

(o}
"

diamétre de l'iris circulaire de couplage

f., = fréquence de ré&sonance de la cavité

Lorsque l'iris n'est pas circulaire mais possa&de une diffé-
rente forme géométrique, (5.1) doit &tre modifi& par un

facteur de correction donné par Wheeler [19].
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5.3 La topologie du circuit planaire

Le circuit planaire de l'oscillateur comporte
deux parties (Fig. 16)L

~ la section reliant la diode Gunn & la cavité.

- la section reliant la cavité & la charge.

La premiere section doit transformer 1l'admittance
de la cavité de mani2re & ce qu'elle soit égale a 1l'ad-
mittance négative de la diode & la fréquence de résonance.
En plus, il faut que dans le plan complexe de l'admittance,
le lieu de l'admittance du circuit fasse un angle droit avec
la courbe caractéristique (device line) de la diode. Cette
derﬁiére condition assure un maximum de stabilité& et un mi-
nimum de bfuit>FM résiduel, donc une pureté spectrale

optimum. Ces conditions sont visualisées figure 15.

¢
Eléments © Circuit $ Cavite
parasites d'adaptation ‘ et
du boitier diode-cavité l charge
i [aBcp], o [aBoD] py
N— y) .
v
| [aBCD] | ,
Ydd ! ' YCC t

Fig. 15 Diagramme synoptique d'un oscillateur Gunn
stabilisé par une cavité en transmission: [20]
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La condition d'oscillation est

~-Y (£ ) (5.2)

ar- Yad' osc

Si le circuit et les &lé&ments parasites de la
diode sont dé&crits par les paramétres (ABCD) , la région
active de la diode voit 1l'impé&dance

S S (f)+c0

(f) = c (5.3)
B Yoo (£) 42,

Yaar

ol ch,(f) est l'admittance d'entrée de la cavité&. Cette
admittance comporte l'effet de la charge couplée a la
sortie de la cavit&. Dans le plan de 1l'iris de couplage,
lt'admittance de la cavité ch,(f) est celle d'un circuit
résonnant paralladle. Dans le plan de l'admittance complexe
elle est donc représentée par une droite parall2le & l'axe
imaginaire (Fig. 1l6a). Nous voulons que cette admittance

ch,(f) soit transformée par le circuit de fagon a ce

a

qu'elle coupe la caractéristique —Yd(v) a un angle de

@]

90° (Fig. 16b).

En raison de la haute surtension QO de la cavité,

on peut admettre gque les param@tres (ABCD)O sont constantes

au volsinage de fosc' En plus, la partie imaginaire de

—Yd(v) &tant pratiquement ind&pendante del'amplitude de la




-pertes, ceci signifie que les param@tres A

—_ 39 -
ce! A v jBA Ydd'(f)
cc'(f) ) -
G
: £
/fo
e
G_ ., v
oe /fOSC
~Y.(v)
ff : d
Fig. l6a L'admittance ch, Fig. 16b IL'admittance
de la cavité@ dans ;ran?g?rgsﬁ .
le plan complexe aqr P

la caractéristique
de la diode —Yd(V)

d un angle de 90°

tension RF & la diode, ch,(f)_doit étre une droite paral-

l2le 2 1l'axe imaginaire. Pour un circuit passif et sans

0 et D0 sont réels,

En plus, A, D,-B.C. = 1, et

et B, et C 0Po B0

0 0 sont imaginaires.

La condition de ré&sonance (5.2) avec (5.3) nous

donne dans ces conditions:

D, c,
“Yq =~ CGq = IBg = F Yoo YR (5.4)
0 0
D'oll nous dé&duisons

//YOC 1+8,
Bo=" =6 B (5.5)

d 1
et Cy = =3BA; i Dy = 1/A, (5.6)
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ol Yo est l'admittance de la cavité & la résonance, et

B, et 62 sont les coefficients de couplage & l'entrée et
3 la sortie de la cavita.

Nous connaissons maintenant les parametres du
circuilt entier et, pour une diode donnée, son admittance
optimum et ses parasites (voir Fig. 20). On peut donc

déduire & partir de la figure 15 les param&tres du circuit

d'adaptation qu'il faut réaliser:

_ : (5.7)

La réalisation de la matrice [ABCD]x exige un
réseau comportant au moins trois variables ajustables.
Nous avons choisi le circuit de la figure 17. L'admittance

YOc peut &tre choisie librement grace a une transition en

forme de cosz. On calcule ensuite les paramé&tres zl, ZOl

et le dernier &tant l'impé&dance caractéristique d'un

ZOZ'

transformateur A/4 a la fréquence fosc:

o- O 0]
Diode et

parasites 2

o1 Zo - 1

2
o o e
e B
/31 1 22 2
Fig. 17 Circuit d'adaptation ré&alisant la matrice
de transmission [ABCD]X.

ocC
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Réalisation. ©Nous avons choisi comme diode une

Y-2140X de General Electric. Sa résistance en courant
continu est d'environ 17 @. Selon Copeland [21], sa

résistance différentielle négative est alors environ 30

fois plus élevée: Rd = =510 @, donc Gd = =1,961 mS.
La susceptance capacitive paralléle Bd est environ
3 JGd| = 5.882 mS. Choisissant une valeur ZOC:l/YOC:GOQ

nous obtenons par (5.7):

- 3.76; i} -
8121 = 3.76; Zol = 39.1¢Q ; 202 = 17.2Q |

Le circuit se ré&alise facilement en microruban.

Cependant, les transitions de ZOl a Z et de 2 a z

02 02 - 0c
comportent une capacité parasite qui modifie les carac-

téristiques du circuit. Il faut donc soit rendre compte

de ces capacités et modifier en conséquence, les valeurs

de & et 202, soit &liminer ces capacité&s en arron-

17 %01

dissant les coins du saut d'impé&dance (voir la figure 18).

> W, | W, > vy 2
— ) T

(a) (b)

Fig. 18 Saut d'impédance dans une ligne & microruban sans
(a) et avec (b) compensation de la capacité parasite
de la discontinuité

P
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Dans l'appendice A nous avons dérivé la
fonction du contour de la discontinuité coﬁpensée.
La méthode s'applique tr&s bien & la générétion auto-
matique du contour par ordinateur.

Le circuit complet (Fig. 19) est ré&alisé
sur RT-Duroid 5880, épaisseﬁr h = 0.02" (0.508 mm).
L'iris de couplage se trouve & 31A/4 de l'extérmité
droite du circuit dans le plan de base. Les dé&tails du
couplage avec la cavité sont donnés dans les références
[15] et [18]. L'extré&mité gauche du circuit est reliée
4 la diode. Les détails du montage de la diode sont
décrits dans la section 5.4. La fonction du contour de

la transition en forme de'cosz;eSt donnée par Menzel [22]

5.4 Le montage et la polarisation de la diode

La diode choisie (Y2140X de G.E.) est 1logée
dans un boitier de type S4. La figure 20 donne les
dimensions et les parasites de ce boitier. Afin de monter
la diode dans le circuif, un trou lé&g&rement plus large que
la partie centrale de la diode est percé& dans le substfat
au bout du microruban. La diode est ensuite placé&e dans
ce trou, son col rentrant en contact avec le ruban, et son
€lectrode positive se loge dans un trou prévu dans le
support métallique en-dessous du substrat. Les détails du
montage sont présenfés figure 21. Le col de la diode peut

ensuite &tre soudé avec le microruban en prenant quelques

B
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Circuit d'adaptation entre la cavité& et le diode Gunn, réalisé
= 2.22) ,épaisseur h = 0.508 mm, f = 10 GHz

Fig. 19
sur RT-Duroid (sr =

ey -
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précautions. La diode est refroidie par &vacuation de
la chaleur de sa borne positive vers le support mé-
tallique. |

La polarisation en courant continu de la
diode est introduite par un filtre passe-bas qui empé&che
la haute fréquence de s'é&chapper par le circuit de pola-
risation. Ce filtre consiste en une sé&quence de ﬁrans—
fprmateurs A/4 de tres haute et trés basse impé&dance
caractéristique a 10 GHz, -simulant ainsi une impé&dance
infinie de la ligne de polarisation & l'endroit oll elle
rejoint le circuit RF. \

La figure 22 montre le circuit entier de l'oscil-
lateur & l1'échelle 1. On note &galement le circuit de
sortie qul représente une transition‘entre microruban et
guide d'onde du genre décrit dans la section 3.4.

Il est & noter que tout le circuit planaire est
blindé afin d'éviter les pertes par rayonnement. On note
8galement les fentes circulaires dans le plan de base qui
servent a supprimer le mode parasite TM112 accompagnant

le mode TE012'
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C: = 0.1 pF, C, = 0.12 pF, L = 0.650 nH.

Fig. 20 Dimensions et parasites du boitier
S4 de ‘la diode Gunn

——

Fig. 21 Détail du montage de la diode dans le
circuit microruban
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Circuit d'adap-

tation. ”/T//

+
Alimentation

Fig. 22 Circuit entier de l'oscillateur stabilisé&

Diode
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6. CONCLUSION

Dans ce rapport, nous avons décrit les résultats
d'une étude sur la ré&alisation de composants pour ondes
millim&triques en téchnique "fin line". En particulier,
nous avons é&valué les substrats disponibles sur le marchég,
et la manidre de réaliser les porte-~échantillons qui
acceptent les ailettes, imprimées sur le substrat. Nous
avons &galement ré&solu le problame de l'isolation et de‘
la polarisation des ailettes en vue d'y apposer des dispo-
sitifs semiconducteurs. Nous sommes venu 2 la conclusion
que le RT-Duroid 5880, avec une permittivité €. = 2.22,

possede les qualités Electriques et mécaniques recherchées.

Le porte—échantilion a fentes peu profondes offre la

meilleure performance au point de vue largeur de bande et
permet de réaliser des composants couvrant plus d'une
octave.

Une feuille minee de Mylar, entreposée entre le
porte-échantillon et le substrat, isole les ailettes galva-
niquement sans affecter les propriétés hyperfréquences de
la ligne. -

Nous avons ensuite &tudié la réalisation d'atté-
nuateurs et commutateurs & diodes en technique "fin line".
Nous avons comparé les avantages et les inconvénients de

trois différents arrangements: les montages en parallele,



les montages en série et les montages ré&sonnants. Le
choix du mode de ré&alisation exige un compromis entre
la largeur de bande d'ﬁne part et 1l'&cart entre les
valeurs de l'att&nuation & 1l'é&tat "ouvert" et "fermé&"
d'éutre part. Les montages en parallale possedent la
plus grande largeur de bande alors gue les montages ré-
sonnants offrent le plus grand &cart d'atténuation.

Les diodes Schottky permettront en principe d'atteindre
des temps de commutation infé&rieurs & la nanoseconde.
De tels commutateurs pourront servir de modulateurs
numé&rigues (PSK).

Enfin, nous avons congu un oscillateur stabilisé

‘par une cavité en transmission. Un circuit en techniques

microruban blindé& et fin line, optimise & la fois la
puissance de sortie et la pureté spectrale (modulation

FM ré&siduelle). Le circuit comporte un. transformateur
quart d'onde avec compensation des capacités parasites des
discontinuité&s. La cavité& est couplé&e au circuit par une
ouverture dans le plan de base. La sortie de 1l'oscillateur
est réalisée en guide d'onde par l'entremise d'une transi-
tion microruban-ligne & ailettes antipodale-guide d'onde.
En utilisant une cavité en silicate de titéne, on atteint

une stabilité& en tempé&rature < 1 p.p.m/oc. Un tel oscil-

lateur pourra servir d'oscillateur local de haute performance,

ayant la qualité& d'un oscillateur & cristal pi&zoé&lectrique.



Au moment de la ré&daction de ce rapport, nous
avons réalisé& un porte-é&chantillon & fentes peu profondes,
poﬁvant accepter les diffé&rents montages de commutateurs,
avec une entrée de polarisation en courant continu. Nous
disposons &galement de deux cavité&s en laiton, ré&sonnant
& 10 GHgz, pouf la réalisation d'un prototype de l'oscil-
lateur. Nous avons aussi mis au point des programmes d'or-
dinateur pour le tragage automatique avec compensation de
discontinuités des circuits planaires des commutateurs et
de l'oscillateur. Nous comptons faire nos premi@res mesures
et expériences dans les prochaines semaines.

' L‘obfectif final est de réaliser un systéeme de com-
munication numérique en techniqﬁe fin line & modulation di-
recte en PSK, qui comporte ces composants sous forme intégrée.
Nous nous attendons & ce que cette technique permette d'at-
teindre des performances supérieures & celle des syst@mes
conventionnels tout en offrant la possibilité& de production
en grande quantité et a prix ré&duit. Notre recherche continue

donc dans cette direction.
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APPENDICE A

Compensation de la capacité parasite d'un saut d'impé&dance

en ligne microruban

La compensation de la capacité& parasite de sauts

d'impé&dance par arrondissement des coins a &té& décrite

pour le cas de la "stripline" par Malherbe et al.[23] et par

Larson. [24]. ©Nous avons adapté& ce concept au microruban,

situation qui est compliquée par le caract&re inhomog2ne

du diélectrique dans cette structure. Dans le présent appen- -

dice, nous dérivons une expression pour le contour arrondi
d'un saut d'impédance compensé en microruban.

La figure Al montre une discontinuité compensée.

‘La corde AB est plus longue que le déplacement longitudinal

EF correspondant. Par conséquent, sa capacité parasite est
plus grande que celle d'une ligne uniforme de longueur EF.
La base de l'approximation suivante consiste a compenser

la ré&duction de la capacité& par unité de longueur de la
ligne par la capacité parasite croissante de maniare 2
conserver une capacité totale constante en fonction de x.
Nous négligeons l'effet de modes supérieurs.

La capacité totale de 1l'é&lément A'B'C'D' dans

" la partie uniforme de la ligne est simplement &gale a la

capacité "plane" du ruban plus la capacité@ parasite de

A'B' et C'D'.
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A B!

T

e —

c! D!

Fig. Al Compensation d'un saut d'impé&dance

Wz-Ax
2 a+CéAx (Al)

. AxC! (W2)= EOE

0 r

ol Cé est la capacité& parasite par unité& de longueur d'une
ligne uniforme de largeur Wy h est l'épaisseur du substrat.
Dans la section arrondie de la ligne, la capacité

de la section ABCD est:

’ ~ 2y . Ax AxAy
AxCo = €8 —/ — F fofp + TR

+ Cg /ax? +'-Ay2' (A2)

+ €
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ol CS est la capacité parasite par unité de longueur
d'une ligne uniforme de largeur 2y. Elle est définie

par l'expression suivante:

2yAx

AxC(2y) = €5Ey o

+ C_bx (a3)

C(2y) est la capacité par unité de longueur d'une ligne
microruban de largeur 2y.
En introduisant CS donné par (A3) dans (A2)

et postulant que C, = ¢y (wy), nous obtenons:

0
_ - 2yAx AxAy
AxC(')(wz) = EOEr. 5 +eoer 5
+ [C(2y) - ege, g%]/Ax2+Ay2 (24)

Cé (WQ) est la capacité par unité de longueur d'un micro-

ruban uniforme de largeur w,, et C(2y) est la capacité

par unité de longueur d'un miéroruban uniforme de largeur 2y.
Dans la limite oll Ax -+ dx et Ay +dy, le terme

€0€ dxdy/h devient négligeable et nous obtenons l'é&quation

suivante pour le contour:

€.€ €.€
PE L2y + fe2y) - O ooyl 1wED? s

- Cé(wz) = 0
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En isolant la variable dépendante dy on obtient:

(W
Co (3

?eoery

)h Cc(2y)h

T ey

5 1/2
1)]17-11} (AG)

dy = dx{[(
Hammerstad [25] a dé&rivé des éxpressions analy-
tiques tres précises pour Cé(wz) et C(2y). On'peut donc
utiliser (A6) directement pour tracer automatigquement le
contour de-la transition. En commengant par poser y=“&/2,
on &value l'incrément dy correspondant a8 un faible déplace
ment dx. Par la suite, y est remplacé par y+dy, et un
deuxitme incrément dy est ainsi calculé&. Par cette pro-
cédure itérative, y converge vers W2/2. Le contour de la
transition est-ainsi approximé& par un polygone dont la

résolution peut &tre choisied volonté.
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