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"Ah ! Je ne sais pas comment ils font, ceux quehirdes cigarettes et
qui se chatouillent béatement la barbe en travaill®©ui, il y en a,
parait-il, pour lesquels la production est un plafacile, bon a prendre,
bon a quitter, sans fiévre aucune. lls sont railéss’admirent, ils ne
peuvent écrire deux lignes qui ne soient pas dgae$ d’'une qualité
rare, distinguée, introuvable... Eh bien, moi, je m@eche avec les fers,
et I'enfant, quand méme me semble une horreur.l Bsssible qu’on soit
assez dépourvu de doute, pour croire en soi ? Delatupéfie de voir
des gaillards qui nient furieusement les autresdpetoute critique, tout
bon sens, lorsqu'’il s’agit de leurs enfants batafdk ! C'est toujours trés
laid, un livre ! Il faut ne pas en avoir fait lalgacuisine, pour I'aimer..."

E. Zola, "L'ceuvre".
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Introduction

"Quiconque différera I'exécution d'un édit impérigdra puni de
cinquante coups de bambou. Pour tout jour de déippEmentaire, la
peine sera graduellement aggravée, jusqu’a concueele cent coups.”

Ta T'sing Leu Lee, Code pénal chinais.






Introduction.

L’empire de Chine s’est maintenu durant prés ddrguaille ans et a rayonné a travers le
monde par le raffinement de sa civilisation. Leté&y®e politique chinois s’articulait autour d’un
seul homme, I'empereur. Depuis sa capitale Pégifild du ciel régnait sur un empire s’étalant, du
nord au sud, de la Mandchourie a la mer de Chind'&dt en ouest, des contreforts de I'Himalaya
a la mer Jaune. Il s’est appuyé pour cela sur saréroutier et fluvial ramifié, une administration
rigoureuse- la bureaucratie célestel’avisant de I'état de ses provinces par lintedia@e de
coursiers a cheval. Ne souffrant aucun retard,btewait en quelques jours des informations
provenant de n’importe quel point de son empirgiegdiune réactivité bien longtemps sans égal.
Cet exemple n’est pas unique dans I'Histoire derianité, et nous aurions tout aussi bien pu

évoquer le cas de la Perse, de I'Egypte ou de Rome.

Longtemps réservé aux seuls puissants, I'accesnforthation s'est considérablement
démocratisé au cours du siécle dernier grace aela@ement de moyens de communication
efficaces. Les échanges de toute nature ont commgreissance exponentielle, et I'on n’en mesure
pas encore aujourd’hui toutes les conséquences]legr’'soient économiques ou sociales. Cette
mutation est toujours en cours, et 'on ambitiopae exemple a présent de fondre les concepts de
téléphonie mobile et de réseau informatique danbukede prodiguer & chaque individu, par
I'intermédiaire de terminaux portables, un accesedli et quasi-instantané a un réseau
global- Internet. Certaines études statistiques prévoadmsi que, d'ici 2010, le nombre de
personnes possédant un téléphone portable deemasder 2,2 milliards, ce qui représente environ
un tiers de la population mondiale [1]. De plus %8%i’entre eux seront consommateurs de données
dites "mobiles”. Le corollaire industriel est unrfadable essor du secteur des téléecommunications

en général, et des applications portables en phetic

1. Les composants passifs Radio-Fréquences

Les systémes de communication travaillent a deguééces de plus en plus élevées, et
nombre d’applications portables se partagent adjbur le domaine des Radio-Fréquences (RF).
La raison la plus évidente est que la largeur dealade fréquentielle de transmission et donc le
débit d’informations transférables augmente avecfrémuence d’'opération. D’autre part, la
longueur d'onde en espace libre étant de I'ordrecentimétre, il est possible de réaliser des
antennes portables efficaces et de dimensionsnraaddes. L'argument suivant concerne les
éléments dits passifs qui, rappelons-le, sont déiomme des composants électroniques pouvant
uniguement consommer ou stocker de I'énergie. Cedtde famille regroupe entre autres les
résistances, les capacités, les lignes, les indoesaet les transformateurs. Les composants passifs

impliqués dans les circuits RF sont de faibles wale Par exemple, un oscillateur contrélé en
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tension nécessite typiquement, & 100 MHz, une iadice de "choke" de I'ordre de 100 nH alors
gu’elle ne vaut plus qu’environ 1 nH a 10 GHz. Cesposants sont en conséquence suffisamment
petits pour étre directement intégrés sur puceasionnant par la méme une diminution drastique

de la taille globale des circuits.

Le marché des télécommunications est aujourd’huaseleur de circuits RF de faibles
dimensions, la miniaturisation s’accompagnant efetefle nombreux avantages. Une étape
d’intégration conduit en général a une réductios cl&its de production, principalement liée a la
forte réduction des colts d’'assemblage. Outre Bingux argument économique, la miniaturisation
permet d’augmenter le nombre de fonctionnalités dom peut implémenter dans un
encombrement donné. Les passifs discrets occupeeffet actuellement une grande partie de la
surface de la carte électronique. L'intégration liongé également les caractéristiques électriques en
limitant I'introduction de parasites d’interconneri Elle renforce la fiabilité et la robustesse du
produit final en réduisant le nombre d'interfaceécaniques et électriques (comme les soudures
par exemple). Enfin, elle diminue la consommatidabgle du circuit. Tous ces atouts sont
évidemment de la plus haute importance dans unh@grour lequel la portabilité et 'autonomie
sont deux qualités essentielles. Ainsi, les compmisgaassifs, qui jusque la ont joué un rdle mineur

dans l'industrie microélectronique, se trouveng @&wjourd’hui au centre de tous les intéréts.

S’il est clair gu’un énorme travail a été réaligéh ale diminuer la taille des composants
actifs, les recherches sur les composants paagiigrés sont a I'inverse restées jusque récemment
relativement marginales, sans doute parce que @é&#pe technologique ne s’'imposait pas
auparavant. Ainsi, la plupart des réalisationsté&@iques utilisent des éléments passifs discrets
montés en surface (CMS), ces derniers étant cagmectla puce par l'intermédiaire de pistes
imprimées sur le support. De nombreux problemesiaggsent cependant dans le domaine RF, car
les parasites introduits par les divers élémentsodaexion deviennent non négligeables devant les
caractéristiques des éléments passifs. Une alteenatl'intégration pourrait étre la simulation du
comportement de composants passifs a I'aide d'éié&raxctifs, a laguelle ont souvent recours les
concepteurs de circuits intégrés. Cependant, uit breessif ainsi qu'une bande fréquentielle
d’opération limitée, qui sont inhérents a cettausoh, en réduisent considérablement I'intérét. De
plus, l'introduction de composants actifs supplérmaiees induit une consommation d’énergie plus
importante, ce qui limite ensuite I'autonomie dwdhit final. L'intégration des passifs est donc

non seulement désirable mais nécessaire.
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2. Les circuits intégrés hybrides

L’approche monolithique qui consiste a intégreediement les composants passifs sur le
substrat en silicium est délicate. Le silicium, seonducteur, peut en effet présenter une
conductivité élevée, ce qui le remdpriori sensible au champ électromagnétique créé par les
charges en déplacement dans les métallisationscdigsants induits dans le substrat par le champ
génerent des pertes, ce qui se traduit par uneadd@n des performances électriques. Le
probléme devient critique dans le cas des induewmmar ce composant offre une surface au
substrat relativement importante. Ainsi, le coédfit de qualité d’'une inductance déposée sur
silicium excéde difficlement quinze. Les inducteacspiralées sont souvent impliquées en
électronique RF dans les blocs d’adaptation, qunptent de maximiser le transfert de puissance
entre deux fonctions d'un circuit. On peut égaletmen trouver dans les filtres et en particulier
dans les résonateurs [2], les coupleurs, les aogikfurs accordables [3], les oscillateurs [4].
Toutes ces applications requierent, autant quelgesdes inductances a faibles pertes, et plusieur
astuces technologiques ont en conséquence étéodpeek afin de limiter I'effet du substrat. Une
premiére approche s'inspire directement du feaifjetdu noyau d’'un transformateur. Le substrat
est divisé par dopage en caissons isolés [5,&7ucpermet de diminuer les courants de Foucault
et donc, par voie de conséquence, les pertes. la procédé consiste a graver le substrat sous
I'inductance [8,9]. Celle-ci est alors suspenduesdair, diélectrique aux propriétés beaucoup plus

favorables.

Si ces techniques conduisent a une améliorationifisigtive des performances des
inductances, elles ne concurrencent cependantruasecles solutions mixtes, pour lesquelles les
coefficients de qualité atteignent des valeurs sepées a 50. Les composants passifs sont réalisés
sur un substrat distinct présentant de faiblesepetomme le quartz, I'ensemble étant ensuite
assemblé avec la composante active du circuit. @@ntxircuits intégrés silicium et Radio-
Fréquences dans un module compact (technologieti'@hip Module") semble étre la tendance
industrielle actuelle dans le développement dedicgipns portables. La portée d'une telle
innovation est énorme puisqu’elle concerne desrafpalectroniques d’utilisation courante : les
pagers, les téléphones mobiles, ou encore lesnsgstéle navigation GPS ("Global Positionning

System") qui opérent tous dans le domaine RF.

3. Modélisation d’inductances spiralées

Du fait de leurs dimensions réduites (microniqudss composants intégrés Radio-
Fréquences sont le siege de phénomeénes électrotigagsecomplexes conduisant a des réponses
électriques souvent éloignées des caractéristigiéades, et donc difficiles a prévoir. L'utilisatio

de composants discrets lors du développement dhenitcautorisea posterioriune éventuelle
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phase d’ajustement, ce que par contre ne permelapsalution intégrée. Il est en conséquence
primordial, afin d’anticiper les probléemes de caqutaen et proposer rapidement un produit
répondant aux spécifications, de pouvoir prédigeigément le comportement d’un grand nombre
de passifs en fonction de leurs caractéristiquese sur un domaine de fréquences aussi large que

possible.

Une bibliotheque exhaustive de modéles décrivamis da bande RF le comportement
électrique de composants passifs intégrés est il essentielle a la simulation de circuits
complexes. Cette base de données devra, a tema&) &éme de fournir rapidement un modele,
condition indispensable a l'optimisation, pour alm@& des briques élémentaires utilisées en
électronique RF : les inductances, les résistarlesscapacités, les lignes de transmission, les
transformateurs, les coupleurs... Il s’agit la d’'upjet trés vaste et nous nous cantonnerons, pour
notre part, a I'étude d’'une seule famille : lesucinces spiralées. Celle-ci sera menée sur l& plag

de fréquences [0, 6] GHz.

4. Plan du manuscrit

Nous pouvons distinguer trois grandes parties demstravail. Le premier chapitre,
expérimental, porte sur le développement d'un bdacmesures hyperfréquences opérant de
30 kHz a 6 GHz et met en particulier I'accent && problémes spécifiques a la métrologie RF. De
nombreux parasites sont en effet introduits pawi®nnement de mesure et nécessitent la mise en
place de techniques de correction élaborées. Gallssront analysées en détail au cours de ce
chapitre, puis discutées afin de dégager une puoeéefficace de compensation des diverses

sources d’erreurs.

Le travail de modélisation proprement dit a poujebla synthése de modéles électriques
"paramétrés"”, permettant I'obtention rapide deglagonse fréquentielle d’une inductance spiralée, a
partir de la seule connaissance de ses caraajéastigéométriques. Le second chapitre se veut
introductif et présente la structure du modeélemetein circuit électrique a constantes localisées.
Le modéle empirique est obtenu en deux phasedssi que nous décrirons. Les différents
paramétres du circuit équivalent sont tout d'aboetseignés d'aprés la mesure a laide
d’algorithmes d’optimisation. lls doivent ensuiteegexplicitement reliés aux spécifications du
composant étudié. L'extraction paramétrique estcenséquence réalisée sur un ensemble de
mesures, ce qui permet une corrélation a la gé@gr I'ajustage de fonctions analytiques issues

de la littérature.
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La complexité des phénomenes électromagnétiquekqumds se traduit électriquement par
une grande variété de réponses possibles. Airesiétié nécessaire de simplifier le probléme lors de
la modélisation comportementale et 'approche erpgEmtale n’autorise, au final, qu’un nombre
limité de paramétres géométriques variables. Cecisma poussés a développer un outil de
simulation numérique, sujet du chapitre 3, caldulamour I'instant I'impédance de transmission
d’une inductance spiralée. Il est basé sur la nitHREEC ("Partial Element Equivalent Circuit"),
particulierement adaptée aux structures planaMess en rappellerons les grands principes, pour
ensuite I'appliquer au cas de l'inductance, compbgsagéométrie quasi-circulaire. Le simulateur
obtenu est numériquement efficace et permet, ereola prise en compte simple d'un plan de
masse coplanaire. Il constitue, dans ce cas prénis,alternative intéressante aux simulateurs

électromagnétiques 3D disponibles dans le commerce.

Enfin, nous présenterons dans le dernier chapitrgrocédé original de génération d'un
modéle analytique a partir de simulations numésgme de mesures expérimentales. S’inscrivant
dans un cadre théorique rigoureux, la méthode gépeétablit un lien solide entre I'ensemble de
modéles discrets et le modéle continu paramétié.dire ainsi une solution aux problématiques
rencontrées au chapitre 2. Cette procédure failappe nombreux concepts mathématiques, dont

la théorie des plans d’expériences que nous expos@ius en détail.
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Chapitre 1 :
Développement d’un banc de mesures

hyperfréquences

"Que toute connaissance commence avec I'expérieatane fait aucun
doute. En effet, par quoi notre pouvoir de conngbarrait-il étre
éveillé et mis en action, si ce n'est par des slei frappent nos sens et
qui, d’'une part, produisent par eux-mémes des iEpriations et d’autre
part mettent en mouvement notre faculté intelldiguafin qu’elle
compare, lie ou sépare ces représentations, eaifte\ainsi la matiére
brute des impressions sensibles pour en tirer amaaissance des objets,
celle gu’on nomme expérience ? Ainsi, chronologicqrenaucune
connaissance ne précéde en nous I'expérience sttavec elle que toutes
commencent.”

E. Kant, "Critique de la raison pure", Introduction



I [ 1 { (0o [ U o 1o o IR 11

2. Description du banc de MESUIES ..........oooiiicceeeiiiiiiiiiee e 12
2.1. L'analyseur de réseau VECIONE! ..........uuuuiiceeereieieiieeiieieiieeisievveeveevvreevr e veeeeeeees 12
2.2. Les sondes de mesures hyperfrEQUENCES...... . veeieiiiiiieeeiiiiiee e niieee e 13
3. Calibrage du banC d€ MESUIES ........coeiiiiiiiceii e e e e e e e e 14
3.1, LES SOUIMCES A ITEUIS. ... euuuueureueereneeeesmmmmmreeeeeeeeeesessasssssssessssnsssssssssssssnnnnnneeeessenes 14
3.1.1. LeS erreurs SyStEMAtIQUES ..........cuvvveremmmmmm e eeeeeeeeeeeeeesesnseeneeeeeeeeessnnns 14
3.1.2. LeS erreurs aléatOireS .......cccuuueiiiiieeeeeeeee et e e e 15
3.2. Les méthodes de calibrage .......ccoooviieiiiiiccccce e, 16
3.2.1. LA MELNOUE TRL ..uuviiiiiiiiieiiiiiiieeee e e e e ettt e e e e e e e e e s s nnasnnneeeaeaans 17
3.2.2. LA MEtNOAE SOLT ...oviiiiiiiieeeeiiiiiieieecmmmee i ee e e e e e e e e e e e e e e nnnreeeeas 18
4. Les méthodes de COMPENSALION ........uuuuuiiieeeeeeiiiiiiiiee e e e e e e e e e e e e e eeeeeeereeeeenn———— 19
g O |1 Yo [ T 1o o PP 19
4.2. Présentation des différentes Methodes.........ccvvviiiiiiiiiiiiiiiiiiie e 21
4.2.1. La méthode des ParametreS Y ........uuuuuerruiiiiesseses s s s s s e s ee e e s e e e e e e e aa e e e 21
4.2.2. La méthode des parametresS YZ.......c.ooooiieeerieiieee e 22
4.2.3. La Méthode "troiS Etapes.......ccccuviiiiiiieeeeere e e e e s e e e e 24
4.2.4. La MEthode des lIgNES.......uuuuiiuiiiiuiiiieieeeeneeeeeeieerieeeeeeereeeererrrrnnnrennn——.. 25
4.2.4.1 Caractérisation des lignes d'aCCES .........cemmmmmmeeeeirrrirerireeeeeeiiineenes 27
4.2.4.2 Caractérisation des CONTACES.............. o eeeeeeeesninerrrereeeeeeesnnneneees 29
4.3. Définition d'un outil de ComMpParaiSoN..............c..uvviiiiviviiiiiiii e ————— 30
4.4. Validation de la méthode des lIigNES .........uuueeemreeiiiiiiieie e 32
4.4.1. Contrble de I'extraction el Y. . uuvvvvrivueiiiiiic e 32
4.4.2. Pertinence de la COmMPENSAtION YZ........... oo eeeeinnneeieieeesasaniiinieeeeeeeens 34
4.4.3. Précision de la caractérisation des aCCeS......ccuuvvveeeiiiiiiiiiiirieeeeeeeiiieene 37
4.4.4. Comparaison a un étalon : e CIrCUIt OUVEIT ... eeeeeeeeeeeeeeeieeeiieeieeeee, 39
4.5. Estimation de la préciSion deS MESUIES........cuueeeeeeeiiiiiieeiiiiieeeeiiiieeesaiieeeenean 42
4.5.1. Incertitudes liées au calibrage............uwooociiiiiiiieee e 42
4.5.2. Sensibilité des méthodes de compensation.........cc..coooooeeieii. 44
4.6. Comparaison des méthodes de COMPENSALioN .....cccceervvvvririiiiiiiiniiiiiiiaans 46

TR O0 ] 1 (o111 1] o] o FEU TR TSRO UTRUPRTRTRR 48



Chapitrel : Développement d’'un banc de mesures hyperfrégsenc

1. Introduction

La caractérisation d’éléments passifs dans le dwendes hyperfréquences nécessite un
appareillage complexe que nous allons décrirelti@éyement dans ce chapitre, en nous focalisant
sur I'analyseur de réseau vectoriel qui permet ésure des parametres de dispersion (parameétres
S). Malgré toutes les précautions prises par lestcocteurs, la chaine des éléments impliqués dans
le processus de mesure est suffisamment complexe e a I'origine de nombreuses erreurs,
gu’il conviendra d’'identifier, ce qui limite de pne abord la précision d'un systeme de mesure

fréquentiel.

Une partie de ces erreurs peut étre corrigée & éthpe constitue ce que I'on appelle
communément le calibrage. Les méthodes de calibfagenombreuses, font toutes appel a la
mesure de standards aux caractéristiques conngesdétinguent essentiellement par le choix des
étalons. Nous discuterons les avantages et inc@méndes deux principales méthodes de
calibrage utilisées en hyperfréquence, a savairdthode TRL ("Thru Reflect Line") et la méthode
SOLT ("Short Open Load Thru"), et justifierons leoex de cette derniére.

L'implantation directement sur tranche de motifaléns étant techniqguement ardue, les
méthodes de calibrage ne permettentaasiori la correction des erreurs introduites par le motif
de mesure lui-méme, dont la réponse électriqueene&ire négligée aux fréquences d'intérét. Une
correction supplémentaire est nécessaire, et @iselechniques, dites de compensation, ont été
développées afin de représenter au mieux I'enveorent de mesure. Elles nécessitent des
structures de test qui consomment une place impertde la plaquette au détriment de la surface
utile c’est-a-dire allouée a la fabrication de cosgnts passifs. Aprés avoir décrit les avantages et
inconvénients des principales méthodes nous tardeat cela constituera la teneur de ce chapitre,
de déterminer une méthode de compensation quigbétre qualifiée de nécessaire et suffisante
au sens ou elle réalise un bon compromis entreiswécet nombre de motifs impliqués. La
validation de cette méthode nécessite la mise arepde procédures de test complexes, abordées
en détail. Ce processus de validation permet de yohe réelle sensibilisation aux problématiques
inhérentes a la modélisation d’'un motif de mestiren découle, entre autres, une estimation de

l'incertitude expérimentale finale, c’est-a-direspérieure a I'étape de compensation.
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Chapitrel : Développement d'un banc de mesures hyperfrégsenc

2. Description du banc de mesures

2.1. L’analyseur de réseau vectoriel

L'énergie électrique haute fréquence peut étre evéga une onde lumineuse. Elle est soit
réfléchie, soit transmise par le dispositif soust tgui se comporte comme une lentille. Par la
mesure du rapport des amplitudes et des différeteqrase entre le signal incident et les signaux
dérivés, il est possible de déterminer les parasaie dispersion du systéeme, d'ou découlent les
grandeurs électriques caractéristiques. Ces medlites réflectométriques, sont réalisées a l'aide
d'un analyseur de réseau. La Figure 1 donne lensghde principe de I'analyseur de réseau
vectoriel HP 8753E [1], que nous utilisons pourliséa nos mesures, et nous rappelons trés

succinctement la fonction de ses principaux élémeonstitutifs.

Signal incident

\ Commutateur
Source HF 5 X

§ Signal de
référence

Signal réfléchi - Signal transmis
Récepteur

= %

Coupleur Port 1 Port 2 Coupleur

Figure 1 : Diagramme synoptique de I'analyseur deéseau.

Un analyseur de réseau dispose d’'une source HRlafgénérer le signal d’excitation. Des
coupleurs directifs séparent les signaux incidemgs)smis et réfléchis de telle sorte que leurs
amplitudes respectives et leurs différences deepasssent étre mesurées. La mesure en elle-
méme est réalisée indirectement grace a un récepteordé a faible bruit. Il convertit dans un
premier temps les signaux en basse fréquence. diaelle détection en aval fonctionne ainsi a
fréquence fixe, ce qui simplifie grandement saisétibn. Enfin, le récepteur de I'analyseur de
réseau HP 8753E ne disposant que de trois canawgrmamutateur permet d'inverser le sens de

circulation du signal incident sans déconnectelidpositif sous test.
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Chapitrel : Développement d’'un banc de mesures hyperfrégsenc

2.2. Les sondes de mesures hyperfréquences

La mesure hyperfréguence sur tranche se distingue ohesure de dispositifs en boitier par
la nécessité d'utiliser des sondes, éléments qustitaent le dernier maillon de la chaine reliant
'appareil de mesure a la plaquette. Celle-ci st &t repose sur un support isolant. Les sondes,
souvent appelées "pointes"”, sont mobiles et leptadément est assuré par une station de test
semi-automatique, ce qui permet d’améliorer la adpctibilité des mesures. Il existe différents
types de sondes dont une description précise desp@s de fonctionnement et des performances
dépasserait largement le cadre de cette étude. Mwitens le lecteur intéressé a consulter les
références ci-apres pour de plus amples détaBsA[2 De nombreux travaux [5] ont été menés afin
de déterminer quel type de sondes satisfait auxriEsi contraintes spécifiques imposées par la
mesure sur tranche, a savoir: une bonne résistammanique, une relative insensibilité a
I'encrassage ainsi qu'aux défauts de planéité daldgquette. |l semble désormais établi que les
sondes coplanaires a air donnent les meilleurdtaés|i6]. Nous avons donc porté notre choix sur

des pointes ACP 40 (voir la Figure 2) développéadasociété Cascade Microtech [7].

Connecteur K

Support

Absorbant

)< Cable &
\ Transition

coaxiale-coplanaire Absorbant

Figure 2 : Sonde hyperfréquence a transition coaxia-coplanaire a air.

L’interface entre la sonde et la plaguette estrégspar des plots réalisés dans un alliage a
base d’'or. Le contact entre deux surfaces métallicgst intrinsequement imparfait et se traduit
électriquement par une impédance équivalente [§fpiquement, la résistance parasite de
l'interface sonde-plot est de I'ordre de 10@mais peut dans certains cas dépas§erde qui
évidemment la rend non négligeable. On supprimifet'@les contacts a I'aide de techniques de
mesure qui seront détaillées plus loin. Cependantes ces méthodes sont basées sur I’hypothése
implicite de la reproductibilité du contact, comalit parfois difficile a remplir. Cette derniéere
remarque a donné lieu a une littérature abondamitant en évidence les nombreux parametres
impliqués dans la qualité d'un contact. On citens&ree autres la force appliquée sur les pointes,
I'état d’'oxydation [9], I'état de surface de la pta& et des plots [10] ou encore la nature des métau
en présence. Deux types de terminaisons sont amesit proposés pour la caractérisation

hyperfréquence : I'une en Tungsténe (W) et I'awneCuivre-Béryllium (BeCu). Cet alliage est
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plus ductile que le Tungsténe, ce qui assure usistaéce de contact plus faible ainsi qu’'une
meilleure reproductibilité des contacts dans ledmplots en or. Pour ces raisons, nous préférerons
des pointes en BeCu, bien gu’ayant travaillé aescdeux types de pointes, nous n’ayons pas

observé de différences marquées.

3. Calibrage du banc de mesures

Les nombreuses erreurs introduites par le banc dsumes sont généralement classées
suivant leur nature systématique ou aléatoire [SElles les erreurs systématiques, prévisibles,
sont efficacement corrigées et cette étape coastituque I'on appelle communément le calibrage.
On peut en effet leur associer, de par leur remotiilité, un modéle comportemental, plus ou
moins complexe suivant les sources [12,13,14,16usN\retiendrons le modéle unidirectionnel a
douze termes d'erreur [16], tres largement utisélirectement disponible sur I'analyseur [17].
L'identification des éléments du modéle passe amlesure d'étalons aux caractéristiques
connues. La précision de la mesure est donc dimecteliée a la précision de la caractérisation des
standards et I'on comprend deés lors que le chosxélalons soit toujours un sujet trés actuel. K.
Silvonen évalue dans un article trés complet [H3] performances de techniques de calibrage
couramment utilisées. Nous nous limiterons pourenpart a une présentation des deux procédures
les plus souvent citées dans la littérature : lahode TRL [19], et la méthode que nous avons

retenue pour nos mesures, la méthode SOLT [20].

3.1. Les sources d’erreurs

3.1.1. Les erreurs systématiques

Afin de calculer les paramétres de dispersion dpadtiitif, 'analyseur de réseau sépare a
I'aide de coupleurs directifs le signal incidentgignal réfléchi. Les erreurs de directivité somesl
a la non idéalité de ces coupleurs : une partisigial incident est déviée sur la ligne couplée et
une partie du signal réfléchi est transmise a lacg On modifie par conséquent la proportion
entre I'onde incidente et 'onde réfléchie, la nress’en trouve évidemment affectée. L'erreur de
directivité est interne a l'analyseur de réseale ekt indépendante des caractéristiques du
dispositif a mesurerA contrarig la désadaptation d’impédance de la source pesti@putée a
tout le systeme de mesure en aval. Elle est lide désadaptation, aux pertes et déphasages
introduits par les éléments d'interconnexions (@mteurs, cables, sondes...). |l en résulte de
multiples réflexions a l'interface avec la sourca.désadaptation du dispositif vis-a-vis du systeme
de mesure en amont introduit également des réfiexiarasites. Enfin, le commutateur permettant

de diriger le signal d’excitation au port d’entréa de sortie est également source d’erreurs
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puisqu’il introduit un couplage direct entre lesudeports. Tous les éléments parasites ont
évidemment un comportement qui varie avec la fraégeeil est donc important de les caractériser

sur tout le domaine fréquentiel d’étude.

La Figure 3 représente, dans le cas d’'une exaitatioport d’entrée (Port 1), le parcours de
I'onde a travers la chaine de mesure schématiégaytossierement [1]. Le chemin de I'onde dans
le cas idéal y apparait en trait plein et les ormbssites liées aux imperfections que nous venons
de présenter en trait pointillé. La structure @mdlyseur étant symétrique, on ne détaille icilgae

éléments du port d’entrée, par souci de clarté.

Référence vers Port 2 Sortie couplée

x Interconnexions \
" || o, | p—---

Coupleur  Commutateur Coupleur Port 1 Port 2 I
e rovy : versPort 1
Ondge H : :
incidefte :
~—— et P Onde
il i : i trangmise
) i ; PELEE 3 : >
H b ~ B H -
i onde ii ,7 BN N
A réfléchie i 1 Vi \
-+ - - HES | [ : [
: \ ’ : ’
<\_ __ ’ 4_‘_ .7
Désadaptation  Erreurs de Défaut Erreurs de Désadaptation des
de la source directivité d'isolation directivité ports et pertes

Figure 3 : Erreurs systématiques introduites par lesysteme de mesure.

3.1.2. Les erreurs aléatoires

Une erreur aléatoire peut étre définie d’'une manigénérale comme une modification
imprévisible des caractéristiques de I'un des caapts de la chaine de mesure aprés le calibrage.
Nous incluons donc ici également les erreurs dieedérive. On citera, entre autres, la variation de
la résistance de contact des commutateurs, lagmoductibilité des cables et des connecteurs, ou
encore, comme nous ne travaillons pas en ambiadmdée, la variation de la température de
I'appareillage. Ces erreurs ne peuvent étre carsigé I'exception de celles rapidement variables a
valeur moyenne nulle. D’ou l'importance de réalipirsieurs séries de mesures. On veillera de
plus a périodiguement refaire le calibrage du bdmanesures afin de limiter 'effet des erreurs

lentement variables.
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3.2. Les méthodes de calibrage

Le graphe de fluence de la Figure 4 symbolise ldéteod’erreurs implanté dans I'analyseur
vectoriel HP 8753E pour une mesure réalisée au gheritrée ou de sortie. Il fait clairement
apparaitre les sources d'erreurs précédemmentintes : le défaut de directivité&€dr, Epr), la
désadaptation du port excitatelisf, Esp) et récepteurH g, E r), 'atténuation des ondes au port
excitateur Err, Erp) et récepteurtrr, Etg), et enfin la diaphonie entre les ports d’entriédeesortie
(Exr, Exr), soit 12 termes au total. L'analyseur de réseapgse, afin d'identifier directement les
paramétres du modéle, deux méthodes aux acronymesatéurs: SOLT et TRL. Nous
n’aborderons pas dans ce qui suit les développenflengement détaillés par la référence [17]) qui
permettent de relier les parametres d’erreur adaume des standards pour nous focaliser sur les

avantages et inconvénients de chaque méthode.

B
1 Sreel ................. Smesuré
- > M él 4 EFFF S
réel réeé
port1 Ep ¥ A ESF§ Sy - AS, I = Port 2
mesuré RF 12
Sll * < ¢ < +
R gy esurs
rée| réag
Port 1 £ A ELR: S11 o ASﬂ% E.. A EDR Port 2
mesuré R 2
ye < < <
<
E

Figure 4 : Modéle d’erreurs a 12 termes respectiveant pour une mesure Port 1- Port 2 et Port 2 - Port 1.

La méthode SOLT permet l'identification du modetamplet alors que la méthode TRL
renseigne une version simplifiée a dix termes. Gefgpose que I'impédance de chaque port ne soit
pas modifiée par la commutation du signal d’exwtatce que I'on traduit mathématiquement par
Esr=Er et Esr= E.r. Le modéle d’erreurs devient alors bidirectioniads étalons de calibrage
nécessaires a chaque méthode sont déposés surbstnasud’alumine (“Impedance Standard
Substrate") fourni par le fabricant des sondes Hydmguences [21]. L'intégration sur tranche des
motifs correspondants, qui permettrait une autasattin de la procédure de calibrage ainsi que la
prise en compte des éléments d’interconnexion ¢alguette, est difficile a mettre en ceuvre. La
dispersion statistique sur certains parametresntéabiques critiques, comme par exemple
I'épaisseur et la conductivité du dépbét métalligest évidemment inhérente a tout procédé
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industriel mais elle interdit une définition préeides étalons sans une délicate étape d’ajustement

("Trimming").

3.2.1. La méthode TRL

La procédure de calibrage TRL requiert une ligreaté (“Thru"), un standard hautement
réflectif symétrique ("Reflect"), comme un circwitivert ou un court-circuit, et une ligne de
transmission ("Line"). Le principal avantage daeeehéthode est qu'elle est peu exigeante quant a
la précision des standards de référence. En ddféigne directe étant utilisée pour définir le pla
de référence, seule sa longueur électrique datd@innue. La méthode TRL impose néanmoains
que la ligne directe ("Thru") ait la méme impédaceeactéristique que la ligne de transmission
("Line"). Le comportement fréquentiel de la chargélective n'est pas nécessaire car elle n'est
utilisée que pour discriminer les deux solutionand équation quadratique. Ainsi, la phase du

coefficient de réflexion de la charge ne doit &pécifiee qu’a 90 degrés.

L’'impédance caractéristiqu& de la ligne est utilisée comme référedealans la définition
des parametres de dispersion. En toute riguewr,deiit donc étre connue aussi précisément que
possible et il existe a cet effet plusieurs techefde caractérisation [22,23]. Malheureusement,
I'analyseur de réseau exige que I'impédance deendd@ soit indépendante de la fréquence et I'on
doit considérerZ. comme constante si I'on désire profiter des pdgsib du calculateur de
I'analyseur pour réaliser en interne I'étape débcafje. Cette exigence est difficile a garantioret
met ici le doigt sur un des inconvénients majewsadméthode ou de I'analyseur, suivant le point
de vue adopté. D'autre part, afin d'éviter une retbmce des standards "Thru" et "Line", le
déphasage introduit par la ligne a une fréquenteoit étre compris entre 20 et 160 degrés [1].

Pour une ligne de longuelyron peut écrire :

I c
=2m3- A=0— —
@ ¥ f ,—geﬂ 3 (3.1)
avec A : longueur d’'onde du signal propagé.
c : vitesse de la lumiére dans le vide.
& - permittivité électrique relative effective duli@u de propagation.
et perméabilité magnétique relative effective dlienide propagation.

L'expression de la fréquence en fonction du dépimgaest donnée en (3.2) d'ou I'on déduit

immédiatement la plage de validi = [fin, fnad de la ligne, compatible avec la condition gur
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- ¢ 7
f(g) e on 3.2)
c 4c _
min — 18 0/ fow = = Af = [fmin 18fmin] (3.3)

Le Tableau 1 reporte, pour les différentes lignessgntes sur le substrat de calibrage
Cascade&y; = 5,27 et = 1), les fréquences minimale et maximale d'wtien calculées d'aprés
les équations ci-dessus. Il apparait que la praeétiRL n’est pas "large bande" au sens ou elle
peut nécessiter plusieurs lignes pour caractécm@ectement toute une plage de fréquences. Ceci
ne facilite évidemment pas I'automatisation deaf¥t de calibrage puisque la distance entre les
pointes n'est alors pas constante. De plus, sidésire travailler en basse fréquence, la méthode
implique l'utilisation de lignes qui peuvent étréd longues. Des mesures a 100 MHz exigeraient

par exemple sur le substrat précédemment déanigdiration d’'une ligne de 16 cm environ.

Longueur des lignes| 5,25 mm 3,5mm 1,8 mm 0,9 mm 0,45 mm
fmin (GHZ) 1,38 2,23 4,03 8,06 16,13
fmax (GHZ) 11,06 16,59 32,27 64,53 129,07

Tableau 1 : Fréquences limites d'utilisation des djnes du substrat de calibrage Cascade.

3.2.2. La méthode SOLT

La méthode SOLT fait appel a quatre standardscoumt-circuit ("Short"), un circuit ouvert
("Open"), une charge 50 ("Load") et une ligne directe ("Thru") dont lepoises doivent étre
connues aussi précisément que possible. Ces dstisndart en effet des caractéristiques
fréquentielles non idéales : le court-circuit estuctif, le circuit ouvert rayonne de I'énergie,ilet
est difficile d’obtenir une charge purement résestur une large bande de fréquences. Toutes ces
imperfections sont représentées a l'aide de moddilestement implantés dans I'analyseur de
réseau. Ces modeles, relativement simples et figepermettent pas une description suffisante a
haute fréquence des étalons hautement réflectifsyéponses électriques complexes. Aussi cette
méthode est-elle réputée pour étre limitée en BBge. Le circuit ouvert est, d'aprés certains
auteurs [24], le standard le plus litigieux lors@iés pointes coplanaires sont utilisées. P. Cetzat
al. [25] réglent ce probléme en caractérisant précsda capacit€,, associée au circuit ouvert,
d’'apres un calibrage préliminaire approximatif. t€etechnique, alliant I'expérimentation, la
modélisation et I'optimisation, autorise I'empla th méthode SOLT jusqu’'a 40 GHz. Les sources

référencées [24,26] montrent néanmoains, par corigmra des méthodes avérées plus fiables en

18



Chapitrel : Développement d’'un banc de mesures hyperfrégsenc

haute fréquence (la méthode LRM [27] et LRRM [28%pectivement), que la méthode SOLT

conventionnelle donne des résultats satisfaisantieea de 10 GHz.

Les mesures que nous avons a effectuer ne dépassabtGHz, notre substrat de calibrage
comportant beaucoup plus de motifs SLT que de $igimanme le souligne la Figure 5, c’est cette
derniére que nous retiendrons, de facon pragmatidp®ns que le substrat de calibrage fourni par
la société Cascade Microtech ne comporte pas dié emotircuit ouvert, cet élément de calibrage

correspondant a une mesure "sondes en l'air".

0D O of oo of oo OO0 on
0D O O OE O OE OE O
oD O O O 0N OO OO oo
[= =R = =R SR SIS = Sl =)

101-190B

B |

832211 899064 “J?‘“:j
A Ciscade Microtech Inc. [ L.

Om @@
il

Figure 5 : Substrat de calibrage et les motifs "Sha", "Load", et "Thru" pour sondes coplanaires.

4. Les méthodes de compensation

4.1. Introduction

En toute rigueur, un simple calibrage a l'aide dsubstrat ISS ("Impedance Standard
Substrate") n'est pas suffisant des lors que Ip@upntégrant le composant a caractériser a des
propriétés différentes du substrat de calibragg. [28s sondes hyperfréquences interagissent en
effet avec le substrat sous-jacent et ce, nonobistaouche isolante qui tapisse la face ventrate d
sondes (voir la Figure 2). Ce couplage éventuet’@sdileurs pris en compte lors de la mesure du
circuit ouvert nécessaire au calibrage SOLT, meguraloit étre réalisée a 2% minimum du
substrat de calibrage. D’autre part, les méthodesatibrage telles que nous les avons présentées
ne prennent pas en compte le motif de mesure dsntdractéristiques électriqgues s’ajoutent a la
réponse du composant. La Figure 6 donne la repagmanschématique d’une structure de test. Le
dispositif sous test (D.S.T.), ici une inductanpi&adée, est relié a I'appareillage de mesure par
l'intermédiaire d’éléments d’interconnexion et I'ogtiendra pour le port d’entrée (respectivement

de sortie) un plot de contact de signal notér€spectivementJp, deux plots de contact de masse

19



Chapitrel : Développement d'un banc de mesures hyperfrégsenc

notés M (respectivement B et une ligne d’accés. On peut certes réduire Iefluence en

diminuant leur taille, mais il existe une dimensimmimale liée a leur fonction méme.

La réalisation de standards de calibrage directersan plaquette permettrait d’inclure
I'influence des éléments d’interconnexion. Uneedbproche a déja été étudiée sans donner de
résultats pleinement satisfaisants [30]. Une méthntermédiaire combinant des structures de test
aux caractéristiques parfaitement connues (calirag des motifs, déposés sur la plaquette,
permettant une détermination des parasites liénatif de mesure (compensation) semble étre la
plus fiable. L'étape de calibrage réalise ainsi wramslation du plan de référence depuis le
détecteur de lI'analyseur de réseau jusqu’aux poinyperfréquences et I'étape de compensation

permet de I'amener aux extrémités du composargueesymbolise la Figure 6.

’——P r+—6
: |
1
1 1
. o
Mo —]a o v
P, ErTg P

e

Figure 6 : Représentation schématique, sur une stoure de test, du plan de référence
apres calibrage (- -) et aprés compensatior)

Le processus de compensation se décompose en dmpes.éla premiére consiste a
renseigner pour chaque point de fréquence lesréeiffé éléments d’'un modéle de parasites. De
nombreuses procédures de correction représentevirdbnnement de mesure a l'aide d’'un schéma
électrique équivalent et présupposent par conségl@gpencement des parasites autour du
dispositif sous test. Cette modélisation structarehpose certaines contraintes sur le motif de tes
Il doit étre concu de maniére a ce que les pamgijté lui sont attachés soient clairement
identifiables. La seconde étape vise a extrairtadmesure brute l'influence des parasites et fait
intervenir les transformations entre les différemtsdes de représentation d’'un quadripéle : matrice
impédanceZ, matrice admittance’, matrice chaine [31]... Cette approche évite legydort
fastidieux calculs qui permettraient d’exprimemasure compensée directement en fonction de la
mesure brute. Notons que toutes les représenta@risquivalentes, elles ne difféerent que dans le
choix des variables dépendantes et indépendanBs N®us appellerons par la suifa_g la
fonction de transition d’une représentatidrvers une représentatid Les équations de passage

d’un formalisme a l'autre sont détaillées dan®kénence [33].

20



Chapitrel : Développement d’'un banc de mesures hyperfrégsenc

4.2. Présentation des différentes méthodes

Les technigques de compensation, encore appeldesdaes d'épluchage, se déclinent en de
nombreuses variantes qui se différencient esskemtieht par la complexité de la représentation de
I'environnement de mesure. Cette derniére condittofvidemment la précision de I'extraction, le
domaine fréquentiel de validité et enfin, et cenpai’est pas le moins important, le nombre de
motifs nécessaires a la résolution des paramétrenatiéle. Nous présenterons dans un premier
temps les procédures les plus couramment utiliséasnétrologie RF ainsi que les méthodes que

nous avons pu développer.

4.2.1. La méthode des parametres Y

La méthode des parametres Y est une méthode trgdespuisqu’elle ne corrige que les
capacités et conductances paralléles du motif daureg34,35]. Le modéle de parasites présenté
sur la Figure 7 a une structure mrll comporte deux admittancés etY, représentant le couplage
électromagnétique entre le contact de signal eblgact de masse. L'admittance d’isolatién
traduit, quant a elle, le couplage entre le poenttée et le port de sortie. Ce dernier a plusieurs
origines puisqu’il peut s’agir d’'une interactiorretite entre les pointes coplanaires ou encore du

rayonnement d’une ligne a I'autre par I'interméiadu substrat [36].

1
]
Y3
P, > <1 vp,
D.ST.
Yl YZ
M, [O—e — wm,

Figure 7 : Modéle du dispositif et du motif de meste.

Une mesure de la structure de test en circuit ajivgl (Figure 8) permet de caractériser les
différents parametres du modéle et I'on démonte lgucompensation de la mesure exprimée en

formalisme admittancer} se limite a une simple soustraction matricielle :

(4.1)

Y1+Y3 _Ys
_Ys Yz +Y3

[veomeersf= [y, |- [¥.. avec AE [

Cette procédure, a la précision limitée, a néansibiwvantage de ne nécessiter qu'un seul motif de

compensation. Elle est donc trés économique du pgeinue de I'encombrement sur la plaguette.
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Figure 8 : Motif de mesure en circuit ouvert et soomodéle électrique.

4.2.2. La méthode des parametres YZ

La méthode décrite ci-dessus ne permet pas la pnssompte de I'impédance "série" des
lignes d'accés et des contacts, qui pourtant né¢ @&a négligée dans le domaine des Radio-
Fréquences. Un modéle plus complexe, faisant aéitaldns le domaine de la mesure haute
fréquence [37], a été développé par M. Koolen @8} de corriger I'influence de ces parasites
"série”. Le schéma électrique équivalent. (Figure 9) inclut le précédent. L'impédande
(respectivement,) représente la ligne de signal au port d’entrésp@ctivement de sortie), c’est-
a-dire I'impédance de la ligne d'acces en sériec dwmpédance de contact de l'interface sonde-
plot. L'impédanceZ; est, quant a elle, liée au contact de masse. Najoe I'admittanceys lie
directement les ports d’entrée et de sortie, cesiguiifie que I'on suppose négligeable le couplage

entre les deux lignes d’'acces.

|
| S
Y3
Zl 22
O—e—11 H——
D.S.T.
Y, Y.
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N

O—e <
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Figure 9 : Modéle du dispositif et du motif de meste.

Deux mesures sont nécessaires a la caractérisdgmrdifférents éléments du modele ci-
dessus. La premiére est une mesure en circuit b(ivgf dont le modéle a été présenté au
paragraphe précédent. Les composantes "séries'bdalensont, pour leur part, identifiées a l'aide
de la caractéristiquez{] d'un motif court-circuité, représenté Figure 10e processus de
compensation se décompose comme suit.
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Figure 10 : Motif de mesure en court-circuit et sormodele électrique.

 La mesure en court-circuit est dans un premier seggmpensée d'aprés la méthode des
paramétres Y. En introduisant la notation de cogiverd’un type de parameétres a un autre
gue nous avons définie, on peut écrire :

2,+72, Z
[zemert=7, (1, (2] -[%)  etrona [ZSS’“"E”SH e } @2)

Z3 ZZ + Z3

* La méthode des parameétres YZ est également commuseles nom de méthode "deux étapes”.
Les parasites sont en effet retranchés de la megobale a I'aide de deux transformations
successives ¥ Z. On comprend dés lors pourquoi les étapes depepsation sont parfois

appelées étapes d'épluchage, traduction littérakeane anglais "de-embedding".

peot=T, Bl -l @

La méthode des paramétres YZ a été initialementldppée pour la caractérisation haute
fréquence de transistors bipolaires. Le transissbrun composant a trois broches, et nécessite, de
fait, une troisieme ligne d'accés afin de connet@metteur a la masse. Les composants passifs
étudiés ne comportant pas de connexion directeaalsse ¢f. Figure 6), on peut Iégitimement
s’interroger sur l'utilité du dipdleZz qui, nous l'avons vu, représente alors I'impeitacttdu
contact de masse. Un modéle de parasitesa gwmiori d’autant plus descriptif que le nombre
d’éléments pris en compte est grand. Cependamistilégalement plus sensible aux erreurs de
mesure. Ainsi, la précision sur la déterminationZdeest-elle directement conditionnée par la
qualité du court-circuit. Si les caractéristiquelectriques de ce dernier deviennent non
négligeables, I'extraction d& s’en trouve polluée. D’ou Il'utilisation d’'un plate métallisation et
non pas de simples lignes pour réaliser le couctiti (cf. Figure 10), afin que la matrice

impédance.] qui le caractérise soit aussi faible que possible
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4.2.3. La méthode "trois étapes"

Une autre variante trés souvent citée dans laditiée a été développée par H. Ghaal.
[39]. Cette méthode nécessite quatre motifs de eosgtion dans sa version originale et ne permet
cependant l'identification que de six dipdles paess(Figure 11), ce qui en fait une méthode
colteuse du point de vue de I'encombrement surupltée} Ainsi, une ligne de transmission est
utilisée pour caractériser les lignes d'accés. Bie® approximations sont réalisées afin de
simplifier I'identification des parasites [40], Bane d’entre elles consiste a négliger la distance
séparant I'extrémité des lignes d'acces devantolgueur de ces mémes lignes. Si cette
simplification se justifie pleinement dans le cas tansistor bipolaire, composant ayant des
dimensions négligeables devant celles du motif deatérisation, on ne peut en aucun cas
I'étendre au cas des composants passifs. Cetteedermemarque rend la méthode de H. Cho

inapplicable en I'état.

Figure 11 : Modeéle du dispositif et du motif de mage.

La méthode que nous proposons, reprend la strudturaodeéle ci-dessus. Elle se distingue
de la méthode YZ précédemment décrite par le posiément de I'impédancé : le couplage
entre les deux ports intervient en bout de ligne.dus, deux mesures, en circuit ouvert et en
court-circuit, permettent I'identification de toles parasites. Les modéles respectifs sont rappelés
Figure 12. Nous attirons l'attention du lecteur Rufait que cette méthode est exacte au sens ou
aucune approximation n’est réalisée lors de largétation des éléments parasites du circuit

équivalent.

D—e —4- —]

Figure 12 : Modeles respectifs du motif de mesurenecircuit ouvert et en court-circuit.
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* Le processus de compensation est un peu plus ceengle dans les techniques déja étudiées
car les parasites paralleles et séries sont argrésbriqués. La mesure en court-circuit est
corrigée a l'aide de la relation ci-apres et I'oéddit directement de I'équation (4.2) les

impédanceZ, Z,, Zz.

[zeomerst=, . z( 2 v((ze))- Fl OD’ (4.4)

0Y,
ou Y, = [ ]12 et Y, = [Yco 22 +[Yco]12 (4.5)
« L'impédance d'isolatiorYs est, quant a elle, donnée par la relation (4.6).

Y3 - [YCO] 12

4.6
+(Z+2,) I, “o

* Les mesures sont finalement corrigées a I'aidéédgiation matricielle suivante :

bt [ fbul 0] )leed % ]

4.2.4. La méthode des lignes

Cette méthode de compensation, ndiéeest issue des travaux de J.-L. Carbonéro [26].
Développée pour la correction de mesures de ttansiMOSFET, elle demeure générale et trés
compléte puisque le modéle électrique associé dif d® mesure comporte 16 termes d’erreur.
Cependant, I'identification du modeéle complet néiescing motifs de compensation, ce qui rend
cette méthode moins attractive. Nous lui préfértanyversion simplifiée de la Figure 13, qui
présente I'avantage de n'employer que quatre sirestde compensation : d'une part, une ligne de
transmission coplanaire (Figure 14) accompagnémdeircuit ouvert (Figure 15) et de son court-
circuit (Figure 16), et d’autre part, un motif desare court-circuité schématisé Figure 10. Il est
important de noter que les motifs de la ligne net g@s attachés au composant. La méthade
requiert, en effet, comme nous le verrons plus, loire seule et méme ligne quel que soit le motif
de mesure & compenser, dés lors que cette demiésente des caractéristiques géomeétriques
transversales identiques a celles des lignes dsaédasi, la méthodéi limite a un le nombre de

motifs par composant, ce qui représente un gaplate considérable.
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Z, Z,
P, P,
L D.ST. L,
Y, Y,
Zg
z,2 z,2
M, D LI * LI <] M,

Figure 13 : Modeéle du dispositif et de son motif denesure.

La méthode des lignes se distingue principalemest ptécédentes car les lignes d'accés
sont a présent représentées par deux quadrigglest[[L,]. De plus, la modélisation retenue pour
les interfaces sonde-plot permet de clairementingiser les contacts de signal, (Bt B)
d’'impédanceZ; etZ, et les contacts de masse; (8 M,) d'impédance équivaleni®/2 etZ,/2 [41].

Le dipdleZ; peut étre imputé a la portion du plan de masssuesmt les lignes d’acces. Toutes ces
grandeurs sont déterminées d’aprés une mesure titidaomesure en court-circuiZ{], et le
processus de compensation est identique a cehaidint au paragraphe 4.2.2. Pourquoi ne pas
déduire de la mesure de la ligne de transmissiomnt-circuitée [ZEC] (Figure 16) les impédances
des plots de contacts ? Tout simplement parce qumatif n'est pas a proximité directe des
composants a caractériser, malheureusement. Ladwegibilité des contacts est, nous I'avons vu,
une propriété locale et une impédance équivalemigent, en conséquence, étre extrapolée d'aprés
la mesure d’un motif éloigné. La méthode développést donc pas optimale en I'état : attacher a
chaque réticule une ligne de transmission et sesfstide compensation devrait permettre de
s'affranchir de ces problémes de reproductibiliéé, donc éviter un recours a un standard
supplémentaire. En conclusion, nous distinguerass cce qui suit les impédances de contact
(Z', Z¥) ainsi que I'impédanc&; du plan de masse, associées a la ligne de trasiemisle
leurs équivalents liés au motif de mesure du coamiog;, Z,, Z3). Le modéle du motif de mesure

de la ligne est donc finalement le suivant :

-
4

Z3It

z12

= 1

z2

—1—¢
]
QO

iH
[

Figure 14 : Motif de mesure de la ligne de transmgon et son modeéle électrique.
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Les admittance¥; etY, traduisent I'interaction directe entre la pointegignal et la pointe
de masse. Elles sont caractérisées a l'aide d'uesura de la ligne de transmission en circuit
ouvert Ygg] (Figure 15). En effet, la configuration des plets ce motif est identique a celle du
motif de mesure. Cette derniére remarque expliGaiédedirs pourquoi le modéle ne comporte pas
d’admittance d’isolation : le motif de ligne enatiit ouvert et le motif de mesure ne sont tout
simplement pas équivalents du point de vue deldiim. On suppose donc implicitement que le
couplage entre les deux ports est négligeable,anrds termes que I'admittance en transmission

du D.S.T est grande devant I'admittance d’isolation

Figure 15 : Motif de mesure de la ligne de transmgon en circuit ouvert et son modéle électrique.

let Zzlt
D LT * LT <d
Z3I!
2,2 7,92
[ {1 ¢ {1 <]

Figure 16 : Motif de mesure de la ligne de transmgon en court-circuit et son modeéle électrique.

4.2.4.1 Caractérisation des lignes d’acces

Les lignes d’accés sont modélisées par deux guadsifl,] et [L;] identifiés d’aprés la
mesure de la ligne coplanairg]. La ligne de transmission présente les mémestarstiques
géométriques (largeur des pistes, épaisseur du,dgggacement au plan de masse) que les lignes
d’accés au composant, ce qui permet de déduirequesiripbles I[;] et [L,] de [Z:]. Nous
aborderons ce probléeme a l'aide de la théorie @ged. Dans le cadre de I'électromagnétisme
qguasi statique, le comportement d’'une ligne destrassion est en effet régi par I'équation des
télégraphistes [42]. La ligne est alors complétendéfinie par deux paramétres : le coefficient de

propagation complexget I'impédance caractéristiqde. Ceci implique que la distance séparant la
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ligne du plan de masse soit faible devant la longakonde et que la permittivité diélectrique du

substrat sous-jacent ne soit pas trop grande [43].

* Le calcul deZ, et ydébute par la compensation de la mesure de la tigrtransmission. Nous
avons tout intérét a prendre une ligne longue, @&’part afin d’accroitre la contribution de la
ligne au détriment de ses parasites d'acces [4dlaetre part pour limiter I'incertitude quant

a sa longueur effective, conditionnée par le pasitement des pointes.

chompensi Tz Y(Y Z(I. J)—[ZECJ) (4.8)
=1, (2] -[ze])-[vemeerd @)

e L'impédance caractéristiqui de la ligne est donnée par la formule :

B
Z, = By avec T ABCD([Y,mepe”si): Ao B (4.10)
C|t D|t

La matrice Y] étant symétrique et réciproque, orAa= D, ainsi queA,D, - B,C, =1.

« La détermination du coefficient de propagation pgss la résolution du systéme non linéaire

(4.11). Ce dernier fait intervenir la longuéuwte la ligne de transmission.

(4.11)

{Ch(yl]]) = A
Z, 3h{ym)=

La technique utilisée differe 1égérement des travde Eisenstadt [45] souvent cités en
référence puisque l'on utilise le rapport des detquations du systéme. La fonction
cotangente hyperboliquetf) complexe est en effet bijective sur la droitdleéeontrairement
a la fonction cosinus hyperboliquehj, ce qui permet de lever une ambiguité quant aixch

de la solution, la réciproquargcth) étant définie de maniére unique.

On pose Z=x+iy=27Z, Eg : (4.12)

il vient alors y =arccti{z) = ?1| Eﬂn( z¥ 3 (4.13)
z-
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Soit a le coefficient d'atténuation eB le coefficient de propagation (réel) de la ligne:

y=a+iB. On montre que :

1 | (x+27+y?

=—n| > ———-2_
a 4 nl:(x—l)2 +y? @34
B= ?1| E{[l— sgr(xz ry - 1)] ET;—[ —arct x2+2—;/2—1j + 2kr[} aveck entier. (4.15)

La partie imaginaire dg/ est définie ask/l pres, ce qui autorisa priori une infinité de
solutions. Afin d'éviter lors de la compensatiomdparition de résonances parasites non
physiques, on retient la solution permettant d’eessla continuité en fréquence du coefficient
de propagatioB. La Figure 17 donne I'évolution en fréquencegour une ligne coplanaire
de largeur 5Qum, d’espacement au plan de massegi20et de longueur 2 mm. La correction

angulaire a pour effet de supprimer I'artefact aoxirons de 22 GHz.

1500

T T T
— Avec correction angulaire
---- $ans correction

/

1000

/

500

g (Neper/m)

=500

n

-1000
[ 5 10 15 20 25 30 35 40

Fréquence (GHz)

Figure 17 : Effet de la correction angulaire sur lecoefficient de propagationg.

* Les équations numérotées (4.16) donnent I'expresdies matrices chaineg;] et [Lj],

associées aux lignes d’acces de longueurs resesigtat .

(4.16)

_fehlym)  z sh(ym,) _[ehlym)  z mhlym)
[Li]{sfﬁyﬂll)/zc ch(y,) } [LZ]_Lh(yEﬂz)/Zc ch(y,) }

4.2.4.2 Caractérisation des contacts

Le réseau électrique décrivant le court-circuigufé 18, est issu du schéma de la Figure 13.
Ce motif de test permet I'identification des impédesZ;, Z,, etZ; car il est, sur nos plaquettes, a

proximité directe du composant. L'impédance de toincuit Z., quoique négligeable, est
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nécessaire au calcul analytique de la matrice imupésl ] équivalente au modele présenté. On

démontre par passage a la limifg. (- 0) que I'expression de cette derniére est donaée p

Z anhyd) 3

[2.]=| 1 % Gant(y) 2% “
cel™ . Z, anh(y1,) +37 47 (4.17)
3 A2 3
1+Y,Z, danHym,) 2

La matrice impédance&], associée aux plots de contacts du motif de neegst immeédiatement
déduite par identification :

3 Zc |jta'nlﬁ(yl:[]l) 0
[Z ]: EZl+ZB ZS :[Z ]_ 1+YlZc [ﬁan}‘(y[ﬂl)
pe 3 cc Z. danHy ,) (4.18)
L RhtLs 0 1+V,Z_ 0
24 anlﬂ(ymz)
z, z

<
—

I

zZ,/2
1

el o
B

Ll ch L2
é Za
=

Figure 18 : Motif de mesure en court-circuit et soormodele électrique, méthode Li.

Dés lors, les parametres corrigés du disposittht®anent a I'aide de la relation matricielle
(4.20). Remarguons comme le formalisme ABCD coneldmprocessus de compensation. La mise

en cascade de quadripdles se traduit tout simplepagne produit des matrices chaines associées.

Y]_ — [Yczompensill + Yczompensilz et Y2 = [théompensi - + ch(z,ompenS(le (419)
compens -1 Yl O 4
[Ym P i: [Ll] UYQABCD[TZHY (Tvaz ([Ym])_[z pc])_|:0 YZD [ﬁl—z] (4.20)

4.3. Définition d’un outil de comparaison

Il convient avant d’aller plus loin de détermineus quel jour éclairer les résultats donnés

par les différentes méthodes de compensation siclutes les représentations d’'un quadrip6le
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sont mathématiquement équivalentes, certainespbaspropices a l'interprétation que d'autres. A
ce titre, le schéma électrique arde la Figure 19 apparait comme un excellent candiglil est
vrai qu’il est difficile d’assigner précisément aneu composante du modele telle ou telle
caractéristique physique, on peut néanmoins affimue les admittance$, et Y,, qui traduisent
électriquement le couplage a la masse, refléteniefjament les propriétés du substrat, alors que
I'admittanceYs; exprime en premier lieu les propriétés du compiodéposé sur ce substrat. Il est
important de préciser que le modéle retenu esttexamndition que le quadripble associé au

composant soit réciproque, ce qui est vérifié damsis des composants passifs.

O—e 1 +—1
Y, Yl - [Yn(iompensill + [Yntﬂzlompensil2
Yl YZ
Y2 - I.Yrﬁompensi - + [Ymcompensilz
D—e ® —] Yy = _[Yncwompensilz

Figure 19 : Représentation errtde la mesure compensée.

Notre objectif est de comparer les méthodes de easgiion sur un grand nombre de cas, ce
qui impligue la mise en place de procédures déetrant automatique. Pour chague composant
testé, un écart moyen ainsi qu'un écart maximunorgecalculés sur la bande de fréquences
étudiée. Ces calculs nécessitent des grandeurnesréell nous retenons en conséquence pour
l'interprétation de nos résultats le modéle deigufe 20, qui scinde la partie réelle et la partie
imaginaire de chaque admittance. La structure ptéségalement l'intérét d'étre trés proche des
schémas électrigues couramment retenus dans lalisatid de composants passifs [46], ce qui

en facilite I'analyse.

Ry JTX
D—e—1 — ——1 Y, =G, +j[B,
1 1 1 1 Y, =G, +]IB,
G, B, G, iB,
-1
o 4 G > Ry*jXg

Figure 20 : Schéma électrique retenu pour la compaison.

Une mesure se réduit donc a la connaissance gmsimetres réelsGy, B, G, B,, Rs, X,
chacun de ces parametres étant une fonction dédaence. L'équation (4.21) définit I'écart relatif

moyen entre deux variableXg( Xs) U { Gy, B1, Gy, By, Rs, Xa} 2 respectivement obtenues pour des
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conditionsB données et des conditioAde référence. Chaque composant est mesuré sighis
réticules et les résultats sont ensuite "moyenméstjui permet de limiter I'influence des erreuves d
mesure résiduelles. Malgré cette précaution, utdgiation numérique suivant la fréquenf)eeft
nécessaire afin de désensibiliser le calcul vissagu bruit de mesure, le calcul d’écart moyen
conventionnel s’étant réveélé inexploitable. Ell¢ éslisée par la méthode des trapézes [47] sur la
bande de fréquencek,, fmay avec dans notre cas.;n = 0 etfnx= 6 GHz. L'équation (4.22), qui

découle naturellement de la précédente, donne winadent pour I'écart relatif maximum.

fmax
If |XB(f)_XA(f)|mf
Emoy(Xg, Xa) == (4.21)

fmax
me.n |X (F)|ef

max |Xg(f)=XA(f)|
e X5, X ) = Lfnncload ‘X_(f)‘
A

(4.22)

4.4. Validation de la méthode des lighes

Le terme de "validation" que nous venons d’emplastrsans doute un peu fort car il sous-
entend un dispositif de référence, aux caractgtiss précisément connues, que nous ne possédons
pas. Nous allons plus modestement tenter d’étaliir faisceau d’indices nous permettant
d’accorder un certain crédit a cette méthode. Gatse dans un premier temps par une vérification
numérique de la procédure de calcul des parameéaectéristiques d’une ligne. Puis, nous
comparerons les résultats de cette extraction & obtenus par une technique ne faisant pas
intervenir la compensation, pour ensuite estimeprdécision de la caractérisation des lignes
d’acces. Enfin, nous tenterons d’'évaluer le poudescriptif du modéle d'erreurs dans le cas du

circuit ouvert, que n’utilise pas la méthode dépplee.

4.4.1. Contrble de I'extraction d&. ety

Le processus d’extraction de I'impédance caradiéuis Z. et du coefficient de propagation
complexey qui découle de I'équation des télégraphistesadativement complexe et se distingue
légérement de I'approche communément retenue. @esr@marques justifient une vérification et
nous avons mis au point, dans ce but, une méthédesimple, basée sur la propriété de mise en
cascade des matrices chaines. Elle dérive direatedeel'approche de J.-L. Carbonéro [26] qui
décompose la ligne coplanaire compléteNdignes identiques de longueldr=I/N (cf. Figure 21).

Remarquons dés a présent que si cette méthoderestliement plus simple que la méthode des
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télégraphistes, elle reste numériquement plusatélia mettre en ceuvre car elle implique un calcul

aux valeurs et aux vecteurs propres.

e
C, C, Cna c
o

e
e

Figure 21 : Décomposition de la ligne en cellule$énentaires.

« La matrice chained] de la cellule élémentaire est calculée en rechatdaaacineN “™de la

matrice chaine de la ligne compleéte :
cl=[c]=[tx © iO[LN] (4.29)

» Les matricesl]j] et [L,] sont alors constituées par la mise en cascads; @& N, troncons

élémentaires. Elles dépendent de la variklpar I'intermédiaire dé\, N; etN,.

L ]=lc =[Lw e N1=H 629

L0 =[] =% et N, L'— J 629

* On obtient finalement I'expression (4.26) des ncasi[,] et [L,] par passage a la limite,

c'est-a-dire en considérant des subdivisions ité#gimales.
Iy I,
L= imfu ) =[]t et [ul=limlL ) =[ulf (20

L'extraction deZ. et yest effectuée d'apres la mesukg, jusqu’a 40 GHz, d'une ligne de
largeur 50um, d’espacement au plan de masseuf et de longueur=2 mm. On construit
ensuite a I'aide de la formule (4.16) la matricaice [,] d’une ligne de longueur = 70um, ce
qui correspond environ a la ligne d’accés la plusrie que nous serons susceptibles de rencontrer.
Ce résultat est comparé a celui obtenu d'apresiéesloppements décrits ci-dessus, en utilisant
'outil d'interprétation défini au paragraphe 4.8lous avons retenu une ligne courte car
I'extrapolation de I[;] d’apres [] est d’autant plus marquée qé=1-l, est grand. Les écarts

reportés dans le Tableau 2, inférieurs & %) sont totalement négligeables. Ceci ne constitue
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certes pas une démonstration irréfutable de langexte de I'extraction des paramétiget y; la

convergence des résultats n’en est pas moins is@ive.

Paramétres électriques Ecart moyen (%) Ecart maximi(%)
Gy, G, 2.10" 2.10°
B, By 3.10" 2.10°
Ry 7.10% 5.10"
X3 3.10™ 3.10"%

Tableau 2 : Comparaison entre I'approche télégraplste et I'approche infinitésimale.

4.4.2. Pertinence de la compensation YZ

La caractérisation d'une ligne de transmission ifatiervenir, nous I'avons vu, la méthode
des parametres YZ afin de supprimer I'effet dedsptbe contacts. Certains auteurs, tel que T.
Winkel et al. [48], ont développé des méthodes plus complexeds(dggalement plus lourdes a
mettre en place) afin de caractériser finementeesiers. Il convient donc de s’assurer que notre
étape de compensation est suffisante, c’est-aeglitelle conduit a une détermination précise des
parameétre<. et y de la ligne. Nous confrontons, dans ce but, noté¢hode d’extraction a une
technique de caractérisation radicalement diffé.e@ette derniere permet uniquement I'extraction

du coefficient de propagation complexe, ce quiténté portée du test a ce seul parametre.

Il est en effet possible de déterminer, d’aprésilesures brutes de deux lignes coplanaires
[L] et [L2], leur coefficient de propagation complexe. Lemés, de longueurs respectivest |,
doivent bien évidemment avoir la méme largeur etnfBme espacement au plan de masse. Le
coefficient extrait, notéy, constitue une référence a laquelle nous pouvppsser les résultats

donnés par la procédure développée en 4.2.4.

» Si la diaphonie entre les ports d’entrée et deesedt négligeable et si la reproductibilité du
contact a I'interface sonde-plot est assurée lertadnesure, on peut retenir le méme modéle
d’erreurs pour chacune des lignes de transmis§iendernier, représenté Figure 22, est trés
général puisqu’il N’y a aucune condition relativexajuadripbles d’erreur£&f] et [Ez]. On peut

écrire en formalisme ABCD :

et i
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compensé
1 L 12 E

D
o

—
—

Figure 22 : Modélisation des lignes de transmissioet de leur motif de mesure.

* En combinant les deux équations ci-dessus, H. Heammet al.[49] ont établi I'égalité :

[P]=[, )] ™ = (& dac]de, | o : (429)

chly, Al Z. Shy, Al
[AL]= (17 1) - shly, ) avec Al =1,-1, (4.29)
shy, @)/z,  chly, ()
» La matrice Ei] est réguliére et par conséquent les matriégsef [AL] sont similaires [50].
Les traces de chaque matrice [51], définies comansomme des éléments diagonaux, sont
alors égales.

Trace[[P]} =2[ch(y, (al) (4.30)

» Le probléme du choix de la solution, lié a la fametnon bijective cosinus hyperboliqueh),
apparait de nouveau (8 4.2.4.1). Le coefficiemthysique est retenue a I'aide du critére établi
par J. Mondal [52].

2
yrzﬁwccr{_gjzimn gi (ﬁj ~1|  ou A=Tracq[L,]dL, ] @.31)

Le résultat est des lors immédiat, et I'on vérifige I'expression du coefficient de
propagation complexe ne fait intervenir que la medorute. Nous comparons, Figure 23, le
coefficient de propagation complexextrait & I'aide de la méthode télégraphiste epkefficienty
issu de cette méthode, qualifiée de directe. Lejgne ne requiert qu’'une ligne coplanaire, et nous
retenons une ligne de longueur 2 mm, de largediespacement au plan de masse d@r0La
ligne supplémentaire nécessaire a la seconde ne&thpdur longueur 1 mm. Si les deux méthodes
donnent des résultats similaires en ce qui condermeefficient de propagation régf) (avec un
écart moyen de l'ordre de 1 %, il n'en est pas éempour le coefficient d’atténuatioa)( pour

lequel I'écart moyen atteint 38 %.
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—— Méthode des lignes
Méthode Heuermann

—— Méthode des lignes
------ Méthode Heuermann

200

150

o (Neperim)
g (Neper/m)
=)

o

[a)
o

Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 23 : Coefficient de propagatiorextrait d’aprés I'approche télégraphiste et I'apprache directe.

Les différences persistent lorsque I'on confront@bleau 3, les schémas électriques
équivalents a une ligne de longueur 1 mm, recomstdiaprésy et . Les écarts observés sur les
conductance$s; et G, ainsi que sur la résistan€y, toutes liées aux pertes résistives, sont trés
importants. Nous excluons dés a présent de I'aedlysonductance. Cette décision paraitra sans
doute arbitraire a ce stade mais sera pleinemstifife@ au vu de I'argumentaire développé au
prochain paragraphe. Les résultats Rusont quelques peu déroutants et semblent jeteouée
quant au bien-fondé de notre méthode d’'obtentiorcakfficient de propagation complexe. En
effet, I'extraction du coefficient de propagatioagrées H. Heuermann est directe, au sens ou elle
n'implique pas de méthodes de compensation, ca@us a conduit a retenyy comme référence.
Cependant, la qualité du contact a l'interface sepldt influe en premier lieu sur les pertes
résistives mesurées et I'on peut s'interroger, @amséquence, sur la pertinence de notre hypothése

relative a la reproductibilité des contacts, hygsthintrinséque a la technique d’extraction ditecte

Parameétres électriques Ecart moyen (%) Ecart maximia(%)
Gy, G, 129 248
B1, B2 1,11 2,60
Rs 21,9 60,5
X3 1,11 5,81

Tableau 3 : Comparaison entre I'approche télégraptste et 'approche directe.

La Figure 24 représente I'évolution de la résistanérieR; avec la fréquence. Elle fait
clairement apparaitre que I'approche de H. Heuenmmanpermet pas une modélisation correcte
des pertes en DC, contrairement a la méthode tgaghistes. On prend ici conscience de toute
I'importance de la reproductibilité des contacts, guelle n’est pas assurée, peut conduire a des
résultats aberrants. Cette propriété est, entnesqutonditionnée par la planéité de la plaquette,
I'encrassement des pointes au moment de la mesuenapre I'état d’'oxydation du contact. Elle
n'est vérifiée que trés localement et nos résufiats/ent s’expliquer par le fait que les deux lgne
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utilisées pour I'extraction dg n’ont pas la méme position sur la plaquette. N&zeggtons donc de
I'analyse la grandeuR; pour ne retenir que la réactan$g Nous concluons alors que les deux

méthodes sont en accord, ce qui laisse entendriaqouéthode de compensation YZ est suffisante.

25

T T
— Méthode des lignes
------ Méthode Heuermann
|| e Résistance DC

.......

o
o
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Résistance série R3 )
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i
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Figure 24 : Evolution deR; avec la fréquence pour les deux techniques d’exitdon.

4.4.3. Précision de la caractérisation des acces

La procédure que nous proposons afin d’estimeréaigion de la modélisation des lignes
d’accés nécessite trois lignes coplanailes I(, et Ls) de largeurW, d’espacement au plan de
masseS, et de longueurs respectives 2 mm, 1 mm,500La ligne la plus longue est retenue pour
I'extraction des parameétres caractéristigriest . Les matrices chaines des deux autres lignes sont
déduites de (4.16). Ces résultats sont ensuiteat@snpuis comparés aux mesures compenseées par
la méthode YZ des lignds etLs. Ce test est appliqué a des lignes aux géoméliniesses, afin de
couvrir au mieux 'ensemble des cas que nous sonsurEseptibles de rencontrer. La largeur des
pistes prend les valeurs discrétes {20, 30, 50,180} um et I'espacement au plan de masse les
valeurs {10, 20, 50, 100am. Chaque ligne est mesurée sur plusieurs réticaéegui permet de

limiter les incertitudes. Les conclusions de céttale sont résumées Figure 25 et Figure 26.

60

Erreur relative sur R 3 (%)
Erreur relative sur X3 (%)

10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
Espacement S (um) Espacement S (um)

—A-W=20um +-W=30pum —A&-W=50 pm =<-W=80 pm --W=100 ym -®-W=20pm ¢ W =30 pm —&— W =50 uym —<-W =80 pm —e—W =100 um

Figure 25 : Influence de I'espacement au plan de rsae sur I'erreur de modélisation ddR; et Xz.
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L'erreur relative reportée en ordonnée est la mogetles erreurs relatives moyennek (
§ 4.3) observées sur chacune des lignest Ls. Une ligne de transmission étant un composant
symétrique, aucune distinction n’est faite, FigRée entre le port d’entrée et le port de sortie, ce
qui expligue la notation condenséeg ét B). La premiére remarque qui peut étre faite estlgue
précision de la caractérisation des lignes vari@r@gment d’'un parameétre électrique a l'autre.
Ainsi, si la réactanc¥; est trés bien modélisée, puisque approchée aoen®i%o, il n’en est pas de
méme pour la résistance séReavec une erreur commise dépassant 10 %. Ce itésyteori trés
décevant est a relativiser... En effet, une pistél = 500um) telle quewW = 100um présente a
fréquence nulle une résistance d’environ 32,roe qui est tres faible et donc difficile & mesure
avec précision. Il n'est donc pas mis en avantsdam cas précis, un défaut d’extraction des
paramétre<, et y mais plutdt les limites de I'appareillage de mesudn vérifie d'ailleurs que
I'erreur est d’'autant plus importante gRe est faible, c’est-a-dire que la largeur des piskés
augmente. L'intérét de réaliser I'extraction sueUigne longue, aux caractéristiques appréciables,

est des lors évident.
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Erreur relative sur G (%)
Erreur relative sur B (%)

Espacement S (um) Espacement S (um)

—A=W=20pum - W=30pum 4 W=50 ym % W=80um -e~W=100 ym -®-W=20pm - W=30pum —&—W =50 um =<~ W =80 um —e—W =100 pm

Figure 26 : Influence de I'espacement au plan de rsae sur I'erreur de modélisation des et B.

Le méme argument peut étre avancé afin de juskifeerreurs observées sur la conductance
G. Les lignes coplanaires mesurées sont, en efégtpses sur un substrat en verre, qui de fait
présente d'excellentes propriétés isolantes. Leagpedans le substrat, représentées en premier lieu
par la conductancé&, sont trés faibles et par conséquent difficlemardsurables. L'étude
qualitative des variations de I'erreur avec la gétria est, a ce titre, riche en enseignementseCett
derniére est une fonction croissanteSlet décroissante dé/, ce que I'on peut interpréter de la
maniére suivante : la conductance est d’autant faliliée que I'espacement au plan de masse est
plus important car la distance a parcourir parde®lectromagnétique augmente. La conductance
est également d’autant plus faible que les pistes$ glus fines car la surface offerte au substrat

diminue. En conclusion, les erreurs observéessssont, encore une fois, plus révélatrices d’'une
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limitation de la capacité de mesure que d’'une edaltune de la représentation. La détermination
de la susceptance parall@8al’une ligne est, quant a elle, entachée d’une éaipion de I'ordre de
10 %. Nous pouvons donc affirmer que la procédiegthction proposée, bien qu’élaborée, peut

conduire & des erreurs non négligeables mais néasmcceptables.

Il est également possible de dégager de I'obsenvaties courbes quelques régles de
conception. Par exemple, l'erreur sRs et B augmente ave& pour atteindre des valeurs
prohibitives au-dela de 5@m. Nous éviterons donc, autant que possible, iBatilon de lignes
d’acces dont la distance au plan de masse dépetteevaleur. Par contre, I'erreur sur la réactance
X diminue jusqu’aS ~ 50 um pour croitre de nouveau ensuite. Un bon compreerigble trouvé

aux environs deS ~ 20 um et nous reportons Figure 27 les résultats cooretlgnt a cet

espacement.
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m Résistance R3 + Réactance X3 ® Conductance G + Susceptance B

Figure 27 : Influence de la largeur de la pist&V sur I'erreur de modélisation de la ligne pourS = 20pum.

4.4.4. Comparaison a un étalon : le circuit ouvert

Nous pouvons difficilement, pour les raisons queusmcavons déja données dans
I'introduction (8 3.2), comparer, par rapport a etalon, les résultats issus des différentes
procédures de compensation. Ce probléme est pamht résolu en remarquant que le motif en
circuit ouvert, nécessaire a toutes les méthodesatepensation conventionnelles, n'est en
revanche pas utilisé par la méthode des lighBs Le modéle d’erreurs associ€, censé représenter
le motif de mesure, doit en toute logique étre bipae représenter le cas particulier du circuit
ouvert. De cette assertion nait I'expérience quisgie a comparer un circuit ouvert reconstruit

d’aprés le modeéle d’erreurs au standard mesuré.
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Zl Y3 ZZ
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Figure 28 : Modéle du motif de mesure en circuit owert, méthode des lignes.

Le réseau électrique décrivant le circuit ouveiguFe 28, est directement déduit du schéma
établi dans le cadre de la méthdde(cf. Figure 13). Nous reprenons a ce titre la nomemaat
usitée tout au long du paragraphe 4.2 pour legreifits éléments du modele. La méthbdelans
sa version modifiée ne permet pas l'identificatidiune admittance d’isolatiorYs, qui par
conséquent doit étre négligeable devant 'admittagie transmission du composant a caractériser
pour que la méthode soit applicable. Cette adnt&amst néanmoins nécessaire au calcul
analytique de la matrice impédancg,.], équivalente au modeéle présenté. On démontre par

passage a la limiter§ - 0) que I'expression de cette derniere s'écrit :

Z +§Zl +Z, Zs

[Z ]: YlEZC+tanP(yEﬂl) 2
Zs

(4.32)
% +§Zz +Z;
Y, [Z, +tanHy )

Un motif de mesure est défini par quatre variallésmétriques : I'encombrement du
composantR), la longueur des lignes d'accés au port d'enft@eet de sortielf), et enfin la
dimension du cadreée]. Toutes ces grandeurs sont reportées sur lad-ig@r qui représente le
motif "ouvert" d’une inductance. Notre étude s'festalisée sur ces structures de test car elles ont
d’'une part 'avantage d’étre asymétriques et dap@art d’étre déposées sur substrat verre ce qui

est le cas de la quasi totalité des composant§pgse nous avons eu a caracteriser.

Des motifs aux géométries aussi diverses que wadément étre testés si I'on désire aboutir
a des résultats généraux. Nous avons donc traités cette optique, un ensemble (ndjéde 57
motifs d’inductances en circuit ouvert dont lesacééristiques balayent notre domaine de travail.
La plage de variation de chaque paramétre estfE@édans le tableau accompagnant la Figure 29.
Il est & noter que, comme dans le cas des lignaaraires, chaque motif est répliqué trois fois par
plaguette et que chaque réticule est mesuré aéin déduire une mesure moyenne, en vue de

minimiser 'effet d’inévitables erreurs de mesure.
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; Minimum ( um) Maximum (pm)
Re 135 675
Iy 30 235
P 70 270
E 1400 2400

Figure 29 : Paramétres géométriques définissant haotif circuit ouvert et leurs plages de variation.

Les standards employés par la méthhiden’autorisent pas l'identification de I'admittance
Ys, représentant la transmission entre les portstrdersortie. De plus, les résultats sur la
conductance ne sont pas exploitables pour lesnmidéveloppées au paragraphe précédent. En
conséquence, seules sont présentées, Figure 30diffésences observées sur les pertes
diélectriques. Un substrat semi-conducteur, daigith dopé par exemple, serait sans aucun doute
un bien meilleur candidat a I'évaluation de la cagadu modele d’erreurs a représenter les pertes

ohmiques dans le substrat.
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Figure 30 : Evolution de I'erreur relative sur la susceptance avec la largeur des pistes d’'acces.

Les résultats, peu dispersés, sont concluants ymiisgrreur moyenne suB qui est égale a
13 % au port d’entrée, n'excéde pas 20 % au portsaltie. Cette dissymétrie s’explique
simplement du fait que la ligne d’accées au porsaltie est plus longue qu’au port d’entrée. Peut-
on imputer ces erreurs aux effets de rayonnemebbanhde ligne que le modéle ne prend pas en
compte ? On répond a cette question par la négativde modele d’erreurs aurait dans ce cas

tendance a sous-estimer la valeur de la susceptacgi est infirmé par I'expérience.
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4.5. Estimation de la précision des mesures

Le calibrage du banc hyperfréquence est contrélénesurant de nouveau les standards
étalons. Il s’agit donc plus d’'une vérification dehérence que d'une véritable validation. Les
résultats obtenus pour chaque étalon doivent approe modéle associé a 20 % environ. Ce
critere peut sembler bien lache mais il nous egtaap difficile d'obtenir une meilleure
reproductibilité. Il est donc primordial de quaistf I'impact de I'erreur de calibrage sur la
précision des mesures. Nous évaluerons dans urigsreamps l'incertitude sur la détermination
des paramétres de dispersion. La documentatiolani@yseur fournit a cet effet des équations de
calcul d’incertitude [53] intégrant les erreurs téysatiques résiduelles ainsi que les erreurs
aléatoires. Ce modeéle, tres complet puisqu’il cong@6 variables, est néanmoins difficile a
renseigner et nous lui préférons une approche empetale. Ensuite, nous tenterons de mesurer
I'effet de la propagation de l'incertitude de cadige lors de I'étape de compensation, afin d’en
déduire, pour chaque méthode, une précision surpameétres électriques extraits. Cette
incertitude expérimentale constituera par la skiteritere objectif nous permettant de juger de la
qualité d’'un modéele. Enfin, nous comparerons lethodes de compensation entre elles dans le but

d’évaluer les performances de la méthode des ljgnesnous avons développée.

4.5.1. Incertitudes liées au calibrage

La maniére la plus simple d’estimer I'incertitushéroduite par la procédure de calibrage est
encore de comparer les mesures de dispositifs wétenl’aprés plusieurs calibrages. Cette
incertitude est évidemment fonction du dispositésuré et il est important de couvrir un spectre
comportemental aussi large que possible. Ainsisnamplacons I'analyse de la fonction liant
I'incertitude a la mesure par un examen statisti¢it&tude réalisée porte sur des résistances et des
lignes aux géométries diverses, ainsi que sur e compensation qui leur sont associés. Les
graphiques de la Figure 31 et de la Figure 32 dunkes variations relatives observées sur les
parameétres de dispersion entres deux étalonnagesusecomme valides. Ces écarts ont été
calculés d'apres I'équation (4.21). Nous trava#l@ur un ensemble comprenant 10 charges et 5
lignes répliquées 3 fois sur la plaquette. La déwiastandard figure sur chaque histogramme, ceci

dans le but d’estimer la dispersion statistiquerdesltats.
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Variations (%)

Re[S11] Im[S11] Re[S12] Im[S12] Re[S21] Im[S21] Re[S22] Im [S22]
B Court-Circuit B Circuit Ouvert O Charge

Figure 31 : Incertitudes sur les paramétresS pour différentes charges, ainsi que pour leurs mds associés.

On remarque que les variations sur les param8&tré'sin calibrage a I'autre, sont loin d’étre
négligeables. Elles sont d’autant plus grandes lguparamétre correspondant est faible, tout
simplement parce qu'’il est alors plus difficile ldemesurer avec précision. Ainsi par exemple, les
plus fortes variations relatives au circuit ouvéépassent allegrement 10 %. Elles concernent les
parameétres de transmissi@p et $; qui seraient exactement nuls dans I'hypothése ditouit
ouvert idéal. L'incertitude sur les parametr&s et S; du circuit ouvert est d'ailleurs plus
importante pour la ligne que pour la charge. Eptefés plots de contacts sont plus éloignés dans
le premier cas, ce qui se traduit par un couplage de port 1 et le port 2 plus faible.

100

Variations (%)

Re[S11] Im[S11] Re[S12] Im[S12] Re[S21] Im[S21] Re[S22] Im [S22]

B Court-Circuit B Circuit Ouvert O Ligne

Figure 32 : Incertitudes sur les parameétresS pour différentes lignes, ainsi que pour leurs mots associés.
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L’évaluation de I'incertitude introduite par I'étapgle calibrage est en soit une information
intéressante, elle n’en demeure pas moins insoffsaEn effet, si nous avons une idée de
I'influence du calibrage sur la mesure avant la gensation, il nous reste a déterminer quelle est la
sensibilité des méthodes de compensation vis-ahvisalibrage. Pour cela, l'incertitude liée au
calibrage SOLT est tout d'abord estimée en retemanir chaque standard le maximum des
variations observées sur I'ensemble testé. Lesltaésuconsignés dans le Tableau 4, ont été
arrondis a la demi décade pres ; une précisionipipsrtante serait en effet excessive étant donnée

la taille de I'ensemble d’évaluation.

Re[Sy], Re[S2] | Re[Sy, Re[Sy] | IM[Sud], IM[S2z] | IM[Sy2], IM[S2]

(%) (%) (%) (%)
Charge 0,05 0,05 1 1
Circuit ouvert 0,05 50 1 5
Court-circuit 0,1 10 10 5
Ligne 10 1 50 1

Circuit ouvert 0,5 100 5 100
Court-circuit 1 5 10 1

Tableau 4 : Incertitude sur le calibrage SOLT.

4.5.2. Sensihilité des méthodes de compensation

L’incertitude sur les paramétres de dispersi®nn(est pas constante et dépend de la valeur
du parameétreS considéré. La distribution statistique de l'indede adjointe a chaque référent
comportemental nous est également inconnue. Umendigiation précise nécessiterait d'ailleurs un
nombre d’échantillons bien trop grand et dont noesdisposons pas, vu le nhombre de variables
impliqguées. Nous avons cependant pu glaner quelspresgignements sur les caractéristiques de
chaque distribution, résumés dans le Tableau 4udi&précédemment menée a en effet conduit a
une estimation, certes grossiére mais néanmoistaexe, de la plage de variation relative associée
a chacun des paramétr8spropres a un standard. Plagons-nous dans le d¢agodgble d'une
distribution uniforme : l'incertitude relative as$ée a la mesure d'un paraméseal’'un standard
donné décrit uniformément la plage de variationlgucorrespond dans le Tableau 4. Un exemple
s'impose afin d'éclairer des propos somme toutadplobscurs. Ainsi, nous supposons que
I'incertitude sur le parametre Repsdu court-circuit de la ligne est uniformément aépe sur

I'intervalle [-5 %, +5 %)].

Cette derniére remarque nous permet de réaliseanalyse Monte Carlo [54,55], dans sa

version la plus simple. En remarquant que les eét8rcomportementaux que nous avons étudiés

44



Chapitrel : Développement d’'un banc de mesures hyperfrégsenc

sont également les standards intervenant dans ifig&sedtes méthodes de compensation, un
ensemble d’expériences virtuelles est réalisé. expérience consiste a ajouter une incertitude
—un "bruit" en quelque sorte sur la mesure d’'une charge donnée ainsi que sorekure des

standards nécessaires a la compensation, pourntesrtgunparer ces résultats a la mesure non
bruitée. Nous retenons pour cette étude de sdtésibénsemble d’inductance& introduit au

paragraphe 4.4.4. Pour chaque inductance, 100ierpés sont réalisées. La Figure 33 et la Figure
34 représentent, respectivement dans le cas typigleepire cas, les variations relatives observées

pour chacun des parametres électriques issusrdedare aprés compensation.

1000

100

10 A

Variations relatives (%)

0,1+

Paramétres électriques

By mYZ O 3 étapes B Lignes

Figure 33 : Effet de l'incertitude du calibrage sur les parametres électriques aprés compensation &typique).

1000
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10 +

Variations relatives (%)

0,1 -

Parametres électriques

mY mYZ 0O 3 étapes B Lignes

Figure 34 : Effet de I'incertitude du calibrage sur les parameétres électriques aprés compensation (picas).
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La méthode des lignes est équivalente aux autrethoaes en ce qui concerne la
transmission entre les deux ports, électriguemeptésentée paR; et Xz. Elle est, par contre,
beaucoup plus sensible au calibrage si I'on consitis paramétreS et B décrivant le couplage
au plan de masse. Les différences, particulieremmamtjuées, peuvent s’expliquer du fait que la
méthodeli implique un nombre de standards plus importarfuie@ugmente les sources d’erreurs
potentielles. Notons que, quelle que soit la méhedenue, la sensibilité de la conductaBoest
telle qu’il nous faut ici constater I'incapacité detre banc de test a mesurer correctement ce
parameétre. Cette sensibilité exacerbée ne refl&édledrs que la difficulté inhérente a la
caractérisation des pertes résistives d’'un subdiékctrique. Ceci est loin d’étre inquiétant car
sans incidence sur le résultat final. La condudaf@®) est en effet négligeable devant la

susceptanceB). La conductanc se voit étre, pour toutes ces raisons, excluemteteles a venir.

Epiloguons avec la détermination des incertitudggementales grace aux résultats de la
Figure 34, correspondant au pire cas observé snsdmble d’étude. Celles-ci sont résumées dans
le Tableau 5. Elles montrent clairement que la odihi n’est pas instable et peut étre comparée
aux autres méthodes, ce qui constitue une validatastielle. D’une maniére générale, nous ne
chercherons pas dans ce qui suit a obtenir undasfméade nos modéles en deca de 4% sur la
résistance série d’'une inductance et 0,3 % sugdatance série. Cette incertitude Xyise traduit

également par une incertitude de 0,3 % sur I'inaluoe série.

Paramétres électriques

Méthodes existantes (%

Médlde des lignes (%)

B, B> 1 10
Rs 4 4
X3 0,3 0,3

Tableau 5 : Incertitude sur les paramétres électriges aprés compensation.

4.6. Comparaison des méthodes de compensation

La Figure 35, ci-dessous, représente les variatiel&tives observées sur les parameétres
électriques By, By, Rs, X3} d’une méthode de compensation a l'autre. Cellesent classées par
complexité croissante, une méthode étant d’authust pomplexe que son modéle comprend de
parameétres. Cette étude est une fois de plus &éadisr 'ensemble d’inductancAsafin d’évaluer
les performances de chaque méthode sur des metifesl aux géométries variées. Toutes les
méthodes présentées ont été longuement éprouvélssgratique (ou dérivent de telles méthodes),
et I'on peut par conséquent raisonnablement penser tous les modeles impliqués sont

partiellement représentatifs. Une analyse tropdepous conduirait cependant a en déduire qu’une
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techniqgue de compensation est d’autant plus prégisele modéle associé est plus élaboré. Mais
nous avons démontré au cours de ce chapitre qdétéamination des éléments d'un modéle est
entachée d’erreurs, ce qui pénalise les méthodpscomplexes. Nous nous limiterons donc au
commentaire de I'évolution des différents parangélectriques avec la complexité du modele. En
particulier, les résultats donnés par la méthodelidaes seront comparés a ceux fournis par les

autres méthodes, sans pour autant parler de gairéeision.

100

=
o

Variations relatives (%)

[ay

0.1+

Parameétres électriques

WY / Mesure brute BYZ/Y 03 étapes / YZ Bl Lignes / 3 étapes

Figure 35 : Etude comparée des méthodes de competisa.

On vérifie que la méthode Y ne joue en premier iae sur les parametres de couplage a la
masseB; et B,. La méthode YZ influe au premier ordre $4ret X; et ne modifie que trés peu les
résultats suB; et B, en comparaison de la méthode Y. Nous pouvons régaleaffirmer que la
méthode "3 étapes” est, dans nos conditions d'épatdaitement équivalente a la méthode YZ.
Les écarts relatifs observés sont en effet inféi€u0,1 % quel que soit le parametre électrique
considéré. Rappelons que ces deux méthodes neediffgue de par la position dans le circuit de
'admittance d’isolationYs, ce que soulignent la Figure 9 et la Figure 11.cbavergence des
résultats s’expligue en remarquant que I'admittavigeeut étre négligée dans le cas d’'inductances
spiralées déposées sur un substrat en verre. Horia rien d'étonnant a ce que la compensation
soit indépendante de la position de celle-ci. Olideaici, pour le composant que nous allons

étudier par la suite, I'une des hypothéses a la Hada méthodki .
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Les variations relatives entre la méthode des $igake la méthode "3 étapes" sont en
moyenne d’environ 10 % s, 3 % surR; et 0,3 % suiXs. Il est intéressant de constater que ces
différences peuvent étre justifiées par la seutertitude expérimentale associée a la méthode des
lignes €f. Tableau 5). Les causes de ces écarts sont ndami@giisemblablement multiples et
impliquent trés probablement certaines lacunes dmléfisation précédemment constatées.
L’omission du couplagés, intrinseque a la méthode, ainsi que I'erreur de modélisation des
lignes d’accés mise en évidence au paragraphe dmi.8ans aucun doute quelques conséquences
sur les composanté et X;. Le défaut de modélisation du circuit ouvert (8.4) n’est quant a lui
pas étranger aux écarts observés sur la suscepBan€Ces "erreurs" ne sont cependant pas
rédhibitoires et nous conclurons en notant quedsgltats obtenus par la méthode des lignes et par

les méthodes conventionnelles sont concordants.

5. Conclusion

Nous avons décrit dans ce chapitre les composanitesipales de notre banc de mesures
ainsi que les principales sources d’erreurs gutiloduit. Parmi celles-ci se distinguent les erseur
systématiques qui peuvent étre corrigées lors éape de calibrage a l'aide de la mesure de
standards aux caractéristiques connues. La métimdalibrage SOLT ("Short Open Load Thru")
a été sélectionnée, car elle donne des résultdgfassants pour nos fréquences de travail qui,sont

pour l'instant, inférieures a 6 GHz.

Nous avons également présenté les techniques diggge couramment utilisées en mesure
hyperfréquence : la méthode des parameétres Y, atasngtres YZ et enfin la méthode "3 étapes".
Toutes nécessitent plusieurs motifs de test paposant, ce qui nous a amené a développer une
méthode plus économique : la méthode des lignéss.ulilise un motif de mesure en court-circuit
ainsi qu’une ligne de transmission, accompagnésedemotifs de compensation. Ces standards
renseignent un modéle d’erreurs a sept paramétfess nous sommes employés a mettre en
évidence a travers différents tests, et sur unmeiblsede composants aux caractéristiques diverses,
les performances mais également les limites deddélisation retenue. La méthode des lignes
donne des résultats comparables aux méthodes regstéout en employant dans sa version
actuelle un motif de moins par composant, soitésaomie de surface de 33 %. Au cours de cette
étude, la reproductibilité des contacts s'est &wédtre un critere déterminant, car elle reste
malheureusement difficile a garantir. Les motifiatiés a la ligne de transmission seront désormais
embarqués sur chaque réticule afin que les condacks ligne puissent étre assimilés aux contacts
du motif de mesure. Il devrait alors étre possibiteviter I'utilisation du motif de mesure court-

circuité, ce qui améliorera considérablement I&&ffiité de la méthode.
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Nous émettons quelques réserves quant a l'idée coment admise qu’un modele de
parasites est d’autant plus précis qu’il est él@bbame étude statistique nous a en effet permis
d’apprécier la sensibilité des différentes méthodescompensation aux erreurs résiduelles de
calibrage. Il apparait qu'elle est directement l&enombre de motifs employés, qui augmente
inévitablement avec la complexité du modele reteowr représenter I'environnement de mesure.
Cette étude débouche en outre sur une estimatiola geccision avec laquelle nous pouvons
espérer extraire les parameétres électriques qustitearont la référence expérimentale de nos
modeéles. Notons en particulier, que pour toutes rehodes de compensation évaluées,
I'incertitude expérimentale relative a la résisesérie est d’environ 4 % alors qu’elle n’est qae d

0,3 % sur I'inductance série.

En conclusion, si nous avons pu vérifier que lahmé¢ des lignes donnait des résultats en
accord avec les méthodes existantes, il reste saimme quelques interrogations a lever avant sa
compléte qualification. Pour cette raison nousagibns dans ce qui suit la méthode plus simple

mais plus éprouvée des parameétres YZ.
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Chapitre2 : Modélisation comportementale.

1. Introduction

Le chapitre précédent a mis au jour les nombredsfsultés liées a la métrologie Radio-
Fréquence. Celle-ci fait appel, en réponse, a delsniques de correction élaborées, qui furent
longuement étudiées afin d’asseoir sur des basesi @aines que possible la modélisation
consécutive. Si la qualification définitive du bade mesures hyperfréquences n’est pas encore
acquise— mais est-ce seulement possible Tensemble des vérifications opérées nous permet
néanmoins d'accorder un certain crédipour ne pas dire un crédit certaira la procédure
expérimentale établie. Mesure mille fois et coupe seule fois dit un proverbe turc... Il est a
présent temps de suivre cette maxime pour finalerpasser a I'étape de modélisation en elle
méme. La caractérisation précise d'une inductardmegsite aux Radio-Fréquences la prise en
compte de phénomeénes électromagnétiques tels gumiplages au substrat, I'effet de peau, les
courants de Foucault. Ces phénomeénes, beaucoupangplexes pour étre résolus analytiguement
dans un cas concret, peuvent néanmoins étre appngar une démarche expérimentale. Il serait
d’ailleurs hasardeux de se lancer dans une étuglmritfue sans avoir réalisé au préalable cet

indispensable travail de prospection.

L'objet de ce chapitre est de présenter une déraadeh modélisation que I'on pourrait
qualifier de démonstrative. Nous allons en effetde de vérifier s'il est possible de réaliser un
modeéle paramétré en fonction de la géométrie d'umductance, d’aprés la mesure des
caractéristiques d’'un ensemble de composants, emvme intégration dans une bibliotheque. Le
modéle retenu est un circuit électrique compontzn® cellule agencée en dont les éléments sont
localisés et pour certains, variables en fonctienadfréquencd également. La modélisation de
composants passifs porte actuellement en grandie gar I'extraction de ce type de modeéle car,
quoique relativement simple structurellement, iprosluit fidélement la réponse électrique

observée, sous certaines hypothéses que nous détailier.

Apres avoir succinctement décrit la structure d’intkictance intégrée, nous discuterons les
différentes approches développées pour représantercomportement dans le domaine RF,
justifiant finalement le choix de notre modéle. lddEérents paramétres qui le définissent seront
alors présentés, et nous mettrons en particulescént sur le lien intime qui les relie aux
phénomenes physiques influant sur le comportenianednductance. Bien que chaque paramétre
électrique ait été corrélé a la géométrie, seldgdsultats relatifs a I'impédance en transmission
Z(f) de l'inductance seront exposés en détail darchapitre. Nous limitons ici la portée de I'étude

a dessein, par souci de cohérence avec la suteaduscrit. La modélisation de la résistaR(B
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et I'inductance équivalente(f) est en effet au centre de tout le travail réafiaisant I'objet de ce

mémoire.

2. Les inductances intégrées

2.1. Reéalisation technologigue

Une inductance circulaire est, dans les grandesedigcomposée de trois conducteurs
distincts : un enroulement spiralé, un pont soudgsigné par sa traduction anglaise "upperpass"
et un plan de masse que I'on peut assimiler a laup. Elle est totalement définie a I'aide des
paramétres géométriques suivants : la largeur desta W, I'épaisseur du dépdlk, la distance
inter-spiresS, le rayon interndR, le nombre de tours, et enfin 'espacement au plan de masse
S. La Figure 1 reproduit, a titre d’exemple, le soléd’une inductance telle qu&' = 50pm,

S=50um, T =3um, Ry = 150um, N; = 5,5, et§; = 200pum.

Plan de
masse

Ligne
d’accés

Pont

Spirale

Figure 1 : Schéma d’'une inductance spiralée.

Les inductances, intégrées sur un substrat en der00um d’épaisseur, requierent trois
niveaux de meétallisation, comme [lillustre la Figu2. On a recours, pour réaliser la couche
d’isolation entre chaque niveau, a un matériauedtéfue : le Benzo Cyclo-Buténe (BCB). Ce
polymére organique a été retenu car il présente pereittivité électrique faibleg = 2,56,
diminuant ainsi I'intensité des couplages capactifi plan de masse. Il est, de plus, possible d’en
déposer des couches relativement épaisses sariémeobe passage de marche. Ainsi, les trois
niveaux de BCB-indicés 1, 2, 3 sur le schéma ci-dessog®nt d'épaisseurs respectivegrs,
10um et 6um. Enfin, le BCB est photosensible, ce qui pernétahomiser certaines étapes de
photolithographie. Notons que la couche de,JM6um), qui réalise I'interface entre le niveau

BCB 1 et le substrat, ne s’'impose pas dans ce régsspmais intervient en revanche directement
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dans le processus de fabrication de capacitésrégggle procédé technologique, brievement

décrit ici, est en effet commun a plusieurs fil@rdes inductances, les lignes coplanaires, les

capacités, les résistances...

L’enroulement spiralé et le pont assurant le rethuicourant depuis le centre de la spirale
sont respectivement sur le premier et le seconéanivmétallique. Les couches, d'épaisseur
T = 3um, sont en cuivre électrolytique. Ce métal a é&qué a I'aluminium, beaucoup plus usuel
en microélectronique, car il présente de meilleprepriétés conductrices. Avec une conductivité
de 0=5,26.10 S/m, presque 1,5 fois supérieure a celle de I'mlivm (g = 3,54.16 S/m), il
permet d'atteindre des coefficients de qualité @gievés. La conductivité du cuivre électrolytique
reste néanmoins légérement plus faible que celudwe massiquege, = 5,88.10 S/m, du fait du
procédé de croissance. Le dernier niveau, en syrést utilisé pour réaliser les plots de contacts
nécessaires a la mesure. Il est composé d'un emgrifede couches de titane (Ti), de nickel (Ni),

et d’or (Au), conventionnel pour cette application.

Ti/Ni/Au
BCB 3
Cu 2 (Pont) ’_\_/
BCB 2
Cu 1 (spires) I:l [ | I:l | |
Sio, BCB 1
SUBSTRAT VERRE

Figure 2 : Coupe verticale d’'une inductance intégré comportantN, = 1,5 tour.

2.2. Parametres géomeétriqgues du modele

Etant donné la complexité des phénoménes a modéiises débutons notre étude en fixant
le nombre de paramétres géométriques libres att stinimum, la contrainte étant de pouvoir
balayer a 'aide de ces parametres une plage @eingatl'inductance suffisamment étendue. Deux
familles d’inductances sont ainsi distinguéeseatd caractéristiques géométriques sont précisées
dans le Tableau 1. La premiére présente de laiges@fin de diminuer la résistance série et donc
d’augmenter le facteur de qualité en basse fréqudpar contre, la surface offerte au substrat et
par-la méme la capacité de couplage au plan deenddignt plus importante, cela altére le facteur
de gqualité en haute fréquence. La famille Il quamdle, aux dimensions plus réduites, est dédiée
aux applications nécessitant un niveau d’intégnaptus important. Le plan de masse coplanaire

est, a ce titre, beaucoup plus proche de la spirale
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Famille W (um) S (um) Sy (um)
I 50 50 200
Il 10 10 50

Tableau 1 : Valeurs des parametres géométriques &% pour chaque famille d’'inductance.

Seuls sont ici variables le nombre de tdurst le rayon intern®,,, et le Tableau 2 délimite
les intervalles de variation. Nous espérons ai@dgduire la diversité des comportements observés
afin qu'ils puissent étre correctement représeatéaide d’un modéle analytique simple. Notons
que la borne supérieure du rayon interne a étésiehgiour chaque famille afin d'assurer le

recoupement des plages de valeurs d’inductanceiéasso

F\)int Nt
Famille
Minimum ( um) Maximum (um) Minimum Maximum
Ne=15| Ni>15
I 75 15 4,5
300 250
I 75 175 15 55

Tableau 2 : Plages de variation des parameétres géeémmiques libres pour chaque famille d’'inductance.

3. La modélisation d’'inductances spiralées

3.1. Les simulateurs électromagnétigues

De nombreux simulateurs électromagnétiques, tels BiFSS [1] par exemple, sont
aujourd’hui disponibles dans le commerce. lls delcula répartition du champ électromagnétique
pour une géomeétrie arbitraire soumise a une eimitaCe type de simulateur permet ensuite
I'extraction de paramétres électriques équival@nia solution calculée et ce, pour une utilisation
ultérieure dans un simulateur électrique tel queCE&PBien que, théoriquement, les simulateurs
puissent traiter une configuration quelconque,sitsit réellement appropriés pour simuler des
structures simples et ne sont pas développés pamusirhulation de grandes géométries
tridimensionnelles (3D) comportant des segmentslecieurs multiples. Les limitations ne sont
pas structurelles, les seules approximations ésidors de la résolution étant relatives a la
discrétisation intrinseque a I'étape de maillages kestrictions sont liées aux temps de simulation,
excessivement longs en I'état actuel, et qui impbea acces a des processeurs rapides ainsi qu'a
une mémoire plus que substantielle. Ces deux fectenitent considérablement, pour l'instant, la

taille des composants raisonnablement simulables.
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Chapitre2 : Modélisation comportementale.

De plus, lors des situations frequemment rencositofel’espacement entre conducteurs est
faible devant leur largeur, une subtile stratégée ndaillage devient alors indispensable a une
discrétisation correcte des conducteurs. Ainsidésavantage majeur de la simulation numérique
3D est qu’elle nécessite de la part de I'utilisatene certaine expertise, afin de donner des adsult
significatifs. Il est d'ailleurs intéressant de eotjue la complexité de ces logiciels est I'un des
principaux freins a leur utilisation massive. Effiegfles temps pour générer un projet complet
peuvent étre excessivement longs et il n'existeguagellement de passerelle incluant simplement
ces outils a I'environnement de conceptiédncontrariq les simulateurs 2D et 2,5D sont plus
intégrés, rapides et permettent I'étude de géoesttomplexes. ls restent cependant insuffisants

car ils ne prennent pas en compte totalement facten avec le substrat [2].

3.2. Les modeéles électriques segmentés

Toute simulation numérique fait intervenir, & unmamt ou a un autre de la résolution, une
étape de discrétisation. La spécificité des simnulat tels que GEMCAP [3,4] est de décomposer
les conducteurs en segments (en général une paltidigne) et d’associer a chaque segment un
modele électrique [5]. Le circuit équivalent élénadre est évidemment dépendant de la réalisation
technologique de l'inductance mais s’apparentajelgyes variantes pres, au schéma de la Figure
3. Il s'agit ici d'un circuit électrigue en7s;z qui implique sept composants discrets
(R L, C, Ry, Cy, Ry, Cy) et une source de courant débitant un couraBette représentation est trés
intéressante car intuitive. Il est en effet possibe justifier chaque élément du circuit par un

phénoméne physique.

Port 1 C Port 2

Figure 3 : Circuit électrique équivalent & un élémat de la décomposition.

Le couplage électromagnétique au plan de mass&neglement modélisé par les capacités
C, etC; et les pertes dans le substrat par les résist&@$,. Lorsque ce dernier est en verrg,
et R, sont tres grandes, leur effet est donc négligealele effets capacitifs entre le port 1 et le port

2 de la ligne élémentaire sont pris en compte pacdpacité propr€. Les élémentR et L
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représentent respectivement la résistance sdtiedetctance propre de la piste. Ces grandeurs sont
variables en fréquence, afin de rendre compte dedstribution du courant dans le conducteur
avec la fréquence. La source de courant traduitdoment I'effet du couplage magnétique entre
les lignes. Le courant est, par conséquent, lié aux inductances mutualiesciées a chaque
segment. Les capacités mutuelles entre élémentdenggnt incluses dans le modele global,
n'apparaissent pas ici. Le travail de modélisationsiste donc a déterminer pour I'ensemble des
circuits élémentaires les valeurs des parametexdrigjues, soit a I'aide de formules analytiques

issues de la théorie des lignes [6], soit par dethodes numériques.

Le modéle du composant est obtenu simplement efinaital’ensemble des circuits
élémentaires. La représentation par modéles segmardt de ce fait trés volumineuse. Cet
inconvénient, acceptable pour une inductance cadedgent critique dans le cas d’'une inductance
spiralée. Le nombre d’éléments nécessaires a pnésentation, ne serait-ce qu'approximative, de
la géométrie de I'inductance conduit alors a unr@eocircuit équivalent. Ainsi, bien que ce type
de modéle puisse étre simplement implémenté dasisni@ateur circuit, la complexité du modeéle
d’inductance peut surpasser celle du reste duitigtobal, ce qui compromet la vitesse de la
simulation électrique. De plus, I'optimisation d’gincuit complet nécessite un script informatique
pouvant dynamiguement ajouter ou enlever des segnaenmodéle. La paramétrisation est donc

loin d’étre aisée.

3.3. Les modeles électrigues compacts

Un modeéle compact tente de représenter la répdeseigue d’'un composant a I'aide d’'un
circuit équivalent aussi simple que possible. Lreuit a une cellule, présenté Figure 4 et retenu
pour reproduire la mesure, est quasi systématiguemilisé dans la littérature, a quelques
variantes pres [7,8,9]. Les cing parameétres étpms R, L, C, C,, C,) caractérisent les mémes
phénoménes que précédemment. lls ne sont pluésamnir attachés aux propriétés d’'un élément de

conducteur mais a celles du conducteur tout entier.

Port 1 C Port 2
Oo—— ——-e<]
R L
Cl == = CZ
O—-e —— —]

Figure 4 : Représentation électrique compacte d'unaductance.
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La capacitéC par exemple "autorise" le signal a passer direetgrdu port 1 au port 2 sans
traverser l'inductance. Cette capacité représente fais le couplage capacitif inter-spires et le
couplage entre I'enroulement spiralé et le ponttoN® que c’est en grande partie cette derniére
contribution qui participe a la valeur globale @ell s’agit en effet d’'une structure planaire, les
dimensions transversales sont donc en générahtemgtesupérieures aux dimensions verticales. On
comprend dés lors que deux métallisations empitéEsont une surface en regard largement
supérieure a deux pistes coplanaires. Une ausserrast d’origine électrique. Contrairement a la
différence de potentiel entre le pont et I'enrowdemspiralé, la différence de potentiel est tres
faible entre tours adjacents, ce qui a pour coregmp de diminuer les effets de la capacité de
couplage inter-spires [10]. Considérons, pour reugpersuader, le cas limite d’une capacité dont
les branches sont au méme potentiel. Celle-ci loisg @ucun effet sur la réponse d’un circuit, quel

que soit sa valeur.

Contrairement au modeéle segmenté, le modéle corppésénte quelques limitations lorsque
les différents couplages ne sont plus clairemegntifiés au niveau macroscopique ou lorsque les
effets de propagation ne sont plus négligeabletevient en particulier contestable si la largeas d
pistesW est trop faible ou le nombre de tolNsest trop grand. Notons qu'il ne s'agit pas la &un
limite structurelle du modéle, le circuit électregéquivalent étant mathématiquement capable de
représenter un quadripdle réciproque quelconqupe@ant, la représentation comportementale
retenue perd alors son caractére physique, ce @urasluit par des paramétres extraits aux
caractéristiques fréquentielles complexes qu’ileestuite difficile de lier a la géométrie. Certains
auteurs ont donc recours a un modele a deux cellilg et d’autres encore introduisent des
éléments distribués [12] afin d’étendre le domaifegpplication de la représentation compacte.
Pour notre part, nous avons vérifié que le modélme cellule est compatible avec I'ensemble

d’inductances défini dans le Tableau 2, sur laglkdg fréquences [0, 6] GHz.

S'il est clair que l'utilisation d’'un modéele compagaccompagne de contraintes, celui-ci
reste néanmoins particulierement intéressant eargouple d'utilisation. D’une part, il peut étre
directement utilisé dans le domaine temporel (atiggnt par exemple une analyse transitoire sous
SPICE [13]) ou dans le domaine fréquentiel (a Badloutils tels que APLAC [14]). Le modele
peut également étre réduit a une représentatigpasametress pour une optimisation rapide de
circuits RF complexes. D’autre part, cette représt@n comportementale utilise un faible nombre
de paramétres, facilement extraits d'aprés la neesiuest possible, en ayant recours a des formules
empiriques modifiées, de les relier explicitemenx apécifications géométriques du composant
étudié. Ainsi, un ensemble de modéles compacts elaraissance a un modeéle paramétré en
fonction de la géométrie, autorisant alors le cptenr a changer les caractéristiques du composant

a sa guise pour réaliser une application RF donnée.
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4. Structure du modele comportemental

Bien que la totalité du modéle compact ait étéiégjchous allons dans tout ce qui suit nous
focaliser sur les composants discietst L, c’est-a-dire sur les caractéristiques en trarspnsde
l'inductance. Leur modélisation est en effet pléficate, ces deux paramétres étant fonction de la
fréquencef O [0, 6] GHz. L'étape de corrélation a la géomémiest donc pas directe et nous

devons dans un premier temps rechercher une repaésa fréquentielle adéquate.

4.1. Représentation de la composante résistive

La dépendance fréquentielle de la résistance &aetd’'un conducteur est une conséquence
de la dualité des champs électrique et magnétiQeested a en effet mis en évidence, ati"19
siecle, que des charges se mouvant dans un coodwstes I'action d’'un champ électrique
variable engendraient un champ magnétique, lui-meamn@ble. Faraday a, quant a lui, montré
qu’un conducteur générait en son sein un chamgrigjee en réponse a l'application d’'un champ
magnétique variable [15]. Le conducteur est donsiége de courants induits qui, par nature,
modifient la répartition globale du courant dangleenier. Les lignes de courant se localisent a la
périphérie du conducteur lorsque la fréquence anggn€e phénoméne est communément appelé

"effet de peau" ou parfois effet Kelvin, du nomlaed Kelvin qui le premier I'étudia [16].

L’effet de peau dépend de la géométrie du conduekede son orientation dans le champ
magnétique excitateur. Si la formulation générale mtobleme est extrémement simple, sa
résolution est, a l'inverse, trés ardue et ne génet accomplie analytiquement que pour quelques
configurations élémentaires. Intéressons-nous auscalaire d’'une piste présentant une section
rectangulaire de largelW et d’épaisseull telle queW >T, pour brievement rappeler certains
résultats de I'électromagnétisme. On suppose quehdenp électromagnétique a l'intérieur du
conducteur est confiné dans la profondeur de pestuqu’il est constant sur cette distance. Cette
hypothése, trés forte, permet néanmoins une anglyalitative de I'évolution en fréquence de la
répartition du courant dans le conducteur, reptéseschématiquement Figure 5. La surface
effective de conduction, en grisé, fait clairemamparaitre trois modes de conduction délimités par

les fréquences :

4 5w et f, 4 L os=T 4.1)

f= — =
Y o w2 2 o T2 2

Dans le domaine fréquentiel [Q], I'inégalité 5>W/2 est vérifiée. La résistance n’évolue
pas avec la fréquence et peut donc étre décriteuparconstanteR.. Sur lintervalle fi, f;]

correspondant a la conditidi2 < o< W/2, I'effet de peau est unidimensionnel (1D) aussen la
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localisation des lignes de courant ne s’opére guast la directiorx. On démontre alors quR(f)
présente une dépendance a la fréquencé?en Enfin, dans le domainé;[ +], o< T/2, I'effet de
peau devient bidimensionnel (2D) car le courant@ecentre suivant etz, la résistance est alors

proportionnelle & la fréquence.

Le raisonnement que nous venons de faire est éwdemntrés grossier. En particulier,
I'hypothése d’'un confinement strict du courant anivl’épaisseur pourra facilement étre critiquée.
En effet, la profondeur de peau doit en pratique Etrgement inférieure a une dimension de la
section de conduction pour que l'on puisse suppodans la direction associée, le champ
électromagnétique nul au-dela d’une distadckepuis la surface. Cette condition n'est pas wéérif
dans le domaine des Radio Fréquences lorsque dosidere la directiom, les grandeur® et T
étant du méme ordre. L'étude préliminaire menééammoins le mérite de conduire a des formules
analytiques directement exploitables. Remarquoaslelirs qu’'une étude électromagnétique peut

étre menée dans le cas 1. Annexe) et qu’elle nous améne aux mémes conclsision

Ainsi, nous avons démontré que la loi de variatieria résistance d’'une piste rectangulaire

est en premiére approximation successivement goéagear trois fonction{sl\/T, f }

R(f)constante R(f)OJf R(f)O f
9, .9,
|
T T | ]
< W > -« W >
f<fl f1<f<f2 f>f2

Figure 5 : Evolution de la répartition du courant dans une piste rectangulaire en fonction de la frégnce.

D’autres phénomenes physiques s’ajoutent & ceuxnqgus venons de présenter dans le cas
d’une inductance spiralée. Notons tout d’aborefadance naturelle du courant & se localiser sur la
face interne de chaque spire, le courant choidisgsazthemin de moindre impédance. D’autre part,
une inductance doit étre analysée comme une steu@uconducteurs multiples. Le champ
magnétique associé a la circulation du courant daasjue spire induit, a haute fréquence, des
courants de Foucault dans les spires voisines (&t effet, dit de proximité, conduit finalement a
une localisation des lignes de courant sur la faterne des spires intérieures. Il n’intervient
cependant pas au premier ordre dans le cas d'uneilse planaire [18] et peut, en conséquence,

étre négligé dans un premier temps.
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Le domaine de fréquencef, f], ou la résistance de la piste est dominée p#et'de peau
1D, est d’autant plus étendu que celle-ci est latggue son épaisseur est faible, c’est-a-dird@ue
facteur de form@N/T est important. Il serait hasardeux de vouloirrtpiis de conclusions en
particulier quantitatives de cette représentation, dont la fonction est tat@ut illustrative. Nous
préférons, pour notre part, déduire le comportemaat chaque famille d’inductances de
I'observation directe de leurs réponses fréqudatietaractéristiques. La Figure 6 donne, en
fonction de la fréquence, la résistance de deumdtaghces typiques, définies par les parametres
N; = 2,5 etRyy = 125um. Notons que les résistances ont été normalisgesnsR,. dans le seul but

de faciliter la visualisation.

« Famille |
1.9 = Famille Il

Résistance normalisée

Figure 6 : Comportement typique de la composante sistive des inductances de type |, Il.

Les courbes ci-dessus font clairement apparaitee lgs variations de la résistance des
inductances de type | peuvent étre correctemeniteéggar la fonction\/T, alors que c'est la
fonction f qui prédomine dans le cas de la famille Il. Ens&muence, nous retenons pour les
inductances de premiére espece, I'équation (4.2pet la seconde, I'équation (4.3). Le coefficient
Ry représente la résistance a fréquence nulle eeficdentR., modélise I'effet de peau, qu'il soit
1D ou 2D.

R(f)= Ry +R,4/f Famille | 4.2)
R(f)= Ry + R, [ f Famille Il (4.3)

On peut légitimement s'interroger a ce stade supdevoir descriptif de formules aussi
simples. Elles ne sont valables que parce qued#icient R, est laisse libre : il est ajusté pour

chaque inductance afin de représenter au mieudiVesses réponses observées. La conséquence
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principale d’une telle approche est que le mod&strpas prédictif en 'état, le coefficieR,
n'étant pas relié aux caractéristiques de I'indocta Certes, il existe des modéles analytiques
basés sur une résolution approximative du problélaetromagnétique [18,19]. Les expressions
résultantes, plus complexes, ne sont cependansyfisamment précises pour étre directement
exploitables et nécessitent également une étapatimiisation. Le gain en précision, quand il
existe, ne justifie pas I'accroissement de la cexigé du modeéle et c’est la raison pour laquelle

nous leur préférons la représentation simple céaes

4.2. Représentation de la composante inductive

Contrairement a la composante résistive, la reébligion du courant dans les conducteurs,
liee a 'augmentation de la fréquence, a beaucooipsrd’effet sur la valeur de I'inductance d’'un
conducteur. L’inductance totale d’'un conducteurlcpreque peut, en effet, étre scindée en deux
parties : I'inductance externe, liée au champ mtgue extérieur au conducteur, et I'inductance
interne due au champ magnétique interne. Ces dauxlsutions sont disproportionnées et c’est en

premier lieu I'inductance externe qui particip@aéleur globale de I'inductance.

A haute fréquence, le courant se concentre a iphg#re du conducteur. Nous utilisons ici
le terme "haute fréquence" pour qualifier ce domaie fréquences ou la profondeur de peau est
faible devant les grandeurs caractéristiques dedtion de piste. L'énergie magnétique contenue
dans le volume du conducteur tend donc vers zéréguence infinie, ce qui se traduit par une
annulation de l'inductance interne. Les variatialesI'inductance équivalente(f) peuvent ainsi

étre imputées a l'inductance interne.

Wheeler démontre, dans un article reconnu et wasent cité [20], que la résistance et la

réactance d’'un conducteur plan semi-infini sontléggdl en déduit que I'inductance interne d’'un
conducteur semi-infini décroit commé\/T. Ce résultat, qui peut étre étendu a haute frémguen

aux conducteurs a section circulaire, ne s’appligagen toute rigueur dans le cas d’'un conducteur
a section rectangulaire. La relation directe ligmtréactance a la résistance n'est alors plus
exacte [21]. Néanmoins, on peut considérer, en igremanalyse, qu’elle est approximativement

conservée. La Figure 7 représente l'inductancevétgrite des inductances définies au paragraphe
précédent. Afin de pouvoir étre aisément compadess,ésultats ont été normalisés par la valeur de

'inductance a 3 GHz.
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Figure 7 : Comportement typique de la composante guctive des inductances de type |, II.

Le comportement est a peu pres identique pourdes ¢amilles, ce qui signifie que I'on
peut retenir le méme modeéle, donné par I'équatiof) (Au coefficient ;. correspond la valeur de
I'inductanceL(f) lorsque la fréquence tend vers I'infini, c’estlidge lorsque la conduction devient
surfacique. Le coefficiente, pondére, pour sa part, la variation fréquentidie (f) causée par
I'effet de peau, il caractérise donc indirecteméntiuctance interne. Il doit étre noté que la liei
a fréquence nulle de I'expression (4.4) utiliséarpeprésentel(f) n'est pas finie, résultat qui
n'est pas en accord avec I'analyse physique. Alasinodéle présenté ne doit en aucune maniére
étre utilisé en dehors de la plage de fréquences laguelle il a été établi, en I'occurrence
[0,2, 6] GHz.

L(f)= Lo+ (4.4)

L'impédance en transmissi&ff) de I'inductance est, en conclusion, totalemenaatarisée

par la connaissance de quatre variaRgsRep, Lac, Lep NOtONs que tous les parameétres du modeéle
compact €f. Figure 4) sont extraits de la mesure par optitisisaCette étape a fait I'objet d’études
poussées, donnant lieu a des procédures d’extnapticfois complexes. Elles sont motivées en
raison du fait que I'effet de certaines variablesndodéle sur les réponses simulées sont parfois
difficilement discernables, conduisant alors a umraction paramétrique ambigué. Certains
auteurs ont ainsi recours a des algorithmes bagék ghéorie des réseaux neuronaux [12], ou
encore guident I'optimisation grace a une analye® gtopriétés mathématiques de la fonction de
transfert associée a chaque branche du circuitriglee [22,23]. Ces raffinements ne sont pas

apparus nécessaires dans le cas des inductan@@éespiqui nous concerne ici.
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5. Corrélation a la géométrie

L’extraction paramétrique est effectuée sur un e de mesures, not§ comportant 64
éléments. Les caractéristiques des inductances résssuadrillent, autant que faire se peut,
I'espace des facteurs géométriques défini dansaldedu 1 et le Tableau 2. L'objectif de cette
partie est de déduire de ces extractions pourledlés | et I, des formules empiriques reliarg le
coefficientsRyc, Rep Lac, Lep @aUX paramétres géométriques libkget Ry, Ces expressions sont tout
simplement obtenues par ajustage de fonctions tionadyg, dont nous essaierons de justifier la

structure et I'emploi.

5.1. Expression analytigue de R.

La résistancedRy; de la piste métallique constituant I'inductance @gannée, avec une trés
bonne précision, par la relation usuelle (5.1)fdranule est en toute rigueur approchée du fait que

la courbure de la spirale est alors négligée, trapproximation est sans conséquence notable.

Rie = o[WT = ISpirale + pont * lacces (5.1)

La grandeull ci-dessus représente la longueur moyenne totala geste métallique. Elle
peut étre scindée en trois composantes : la lomgieetienroulement spiralésfirae), du pont kyon)
et des pistes d’'acces,fey. Le Tableau 3 relie ces variables intermédia@es paramétres

géométriques de l'inductance.

Variable Expression
Rex Ry +W + N, (W +S) (5.2)
|spirate 7Ry + Ree)N, (5.3)
| pont (Nt —%)EGW+S) (5.4)
accés 25, (5.5)

Tableau 3 : Variables intermédiaires impliquées das le calcul deRye,
exprimées en fonction des parameétres géométriques tlinductance.

5.2. Expression analytigue de R,

Le modéle résistif présenté au paragraphe 4.1, faaskhypothése d’'une surface effective

de conduction, nous renseigne sur le type de rept&son a adopter pouR.,, En effet, la
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résistanceR(f) étant, dans cette représentation, proportionreella longueur de la ligne, elle
suggéere que le coefficienRe, I'est également. La Figure 8 et la Figure 9 repmésnt,
respectivement pour les familles | et Il, la caéastiqueR.{l) ou | est la longueur totale de
I'inductance précédemment définie. Il ressort debdervation de ces deux graphiques que la
relation de proportionnalité n’est pas vérifiée slmcas d’'une d’inductance. Il apparait également
gu’'une simple correction conduirait a d'intéressandsultats. Ainsi I'équation (5.6) lie-t-elle
empiriguemenR, a la longueut a I'aide une fonction puissance. Celle-ci est eelque sorte une

généralisation de la loi de proportionnalité, ceteniére correspondant au cas particyfierl.

R,=al” (5.6)
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Figure 8 : CoefficientR., en fonction de la longueud de l'inductance, famille I.

Le travail de modélisation consiste donc a déteemia couple 4, §) ajustant au mieux la
caractéristiqueR(l). Il s’agit de nouveau d'un probleme d’optimisatiocRemarquons quBe,
couvre une large gamme de valeurs, ce qui peutftheux dans certains cas. En effet, parce
gu’elles supposent que l'erreur expérimentale eststante sur tout le domaine balayé par la
variable explicative, les méthodes communes d’'dptitton minimisent la somme des résidus,
c'est-a-dire la somme des erreurs absolues obsenritee le modéle et la valeur expérimentale.
Elles favorisent donc, si I'on considére a préd@arreur relative, le modéle dans la zone de
I'espace des parametres libr&s,( N;) ou les valeurs dBe, sont les plus fortes. On peut alors étre
amené, lorsque la précision est insuffisante, anseter le domaine d’étude en plusieurs plages et
a produire pour chacune d’elles un modéle géomeriGes considérations seront abordées plus en
détail au chapitre 4.
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= Extractions Famille Il —Modéle Famille II

Figure 9 : CoefficientRg, en fonction de la longueud de l'inductance, famille I1.

Nous récapitulons dans le Tableau 4, ci-dessosscdefficients du modéle géométrique
relatifs aRep,. On peut noter que le coefficieftest supérieur a l'unité, qu’il s’agisse de la fieni
ou de la famille Il. La cause peut étre imputé&etidt de proximité, d’autant plus marqué que le
champ magnétique créé par l'inductance est intetiest-a-dire que le nombre de touMs est
grand. Ce phénomeéne étant additif, il conduit gdomt de vue comportemental a un effet de peau
effectif —si I'on peut dire- plus important. Ceci expliquerait qualitativemdat croissance

"convexe" du coefficienR., avec la longueurde I'inductance.

Famille Unités deRe, a B
I HQ.Hz%® 1,160 1,474
I nQ.Hz! 7,37.10° 1,574

Tableau 4 : Parametres du modele géométrique de tasistance d’effet de peau.

5.3. Expression analytigue de l,.

Si nous examinons a présent l'aspect inductif dobl@me, une inductance spiralée se
compose de deux types de conducteurs : le poesdighes d’acces a géométrie rectiligne d’'une
part, les spires de l'inductance a géométrie coudlzaitre part. Leurs comportements sont
fondamentalement différents et requiérent une nisaté@n distincte. La relation (5.7) isole les
différentes composantes dg. évaluées dans cette partie, a savoir : I'inducade la spirale
(Lspirate), du pont Lon) et des acced fced. EN premiére approximation, le faible couplageusl

entre ces différents éléments est négligé. Une dlation analytique compléte ne pourrait étre
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gu’extrémement lourde et serait inappropriée atadesde I'étude. Les modéles doivent en effet
étre intégrés a terme dans un logiciel de conceptiomme par exemple CADENCE [24], dont le
langage de programmation interne est spécialiséeepermet pas facilement I'implémentation
d’expressions sophistiquées. Cette restriction Bapde concilier précision et complexité du
modéle et donc de faire certaines concessionsiguieur.
Lac = Lspirale + Lpont + Laccés (5.7)

Si la corrélation delpon: et Lacces @ la géométrie est assez directe, la modélisaden
I'inductanceLspirale €St €n revanche plus ardue et exige plusieurgegt&fpus commencerons ainsi
par examiner quelques expressions souvent citées lddittérature. Les limites constatées nous

conduiront ensuite & développer sur cette base podpre modele comportemental.

5.3.1. Modélisation du pont et des acces

L'inductance du pontl(en) et des lignes d'acced £y sont modélisées a l'aide de la
formule de Caulton modifiée [6,25]. Celle-ci implig les variables,on: €t lacces définies dans le

Tableau 3. Le résultat est directement obtenu erarstjue les longueurs sont expriméesuen

L = 2100

pont, acces

2 32
pont, accés arcsirh(X) + X @rcsinh(lj + 3i - % EF(H izj —1} (5.8)
' X X

OU X = I pont, accés (5.9)
W+T

5.3.2. Modélisation de la spirale

5.3.2.1 Modeles existants

Si nous disposons d'un impressionnant arsenal denules pour la modélisation
d’inductances carrées [26,27,28], la situationbestucoup moins favorable en ce qui concerne les
inductances circulaires. Nous avons pour notrengtehu trois modeles empiriques que I'on doit a
Wheeler [29], Burkett [30] et Mohan [31]. Les rétes résultantes, définies dans le Tableau 5,
sont intéressantes car d’'une grande concisions Elienpliquent en effet que trois variables : le
nombre de toursN; de l'inductance, ainsi que son rayon moyen (n@téet la largeur de

I'enroulement spiralé (not®, dont les expressions sont données ci-dessous.
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+R
a= % €= Ry~ Ru (um) (5.10)
Auteur Expression deL gpiraie (NH)
2
Wheeler i ﬂm (5.11)
254 8a+11c
2
Burkett E ﬂm (5.12)
254 6a+10c
246a cY
Mohan 4107 AN/ Eﬁln( ’ j +02 Eﬁ—j } (5.13)
c a

Tableau 5: Différents modeles analytiques degpirae

Phénoménologiques, toutes ces formules ne distiniquess les différentes participations a
I'inductance totale que sont I'inductance intereeterne et mutuelle. Ces modeéles sont d'ailleurs,
stricto senspdédiés au calcul de l'inductance en basse framuee I'enroulement spiralé. Faire
appel a eux pour tenter de représenter l'inductamcéaute fréquende,. revient finalement a
négliger I'inductance interne. L’erreur commiseteeacceptable car I'inductance interne est faible,

comme nous l'avons souligné au paragraphe 4.2.

Si le modele de Wheeler a été établi dés 1928inetlgment pour des inductances discrétes,
le modéle de Burkett est, quant a lui, beaucoup poent. Bien que plusieurs décennies séparent
leurs publications, il est amusant de constateilsqdemeurent structurellement similaires. Seuls
varient les coefficients devant les variakdest c. La formule de Mohan est obtenue en appliquant,
aux inductances circulaires, la technique de remtés§on d'une géométrie a I'aide de rubans
conducteurs équivalents, initialement proposéeEp&tosa [32]. On retiendra que tous les modeéles

prédisent que la valeur d’'une inductance circulesteproportionnelle au carré du nombre de tours.

5.3.2.2 Evaluation des modeéles existants

Les valeurs d’inductance rendues par les modéle&/lueeler Lwy), de Burkett g,) et de
Mohan (y,) sont comparées a l'inductance extraife Mentionnons que la modélisation du pont
et des lignes d’accés est commune aux trois madglese difféerent donc que par la valeur de
Lspirale L’évaluation porte sur ledl = 64 inductances de I'ensemble défini au début de cette
partie. Pour chaque inductance, indi¢éeveci O [1, N], I'erreur relativee (i) est calculée entre

Luocaidi) €tLad(i), oModeled {Wh, Bu, Mo}.
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Les résultats obtenus pour les familles d’induatancet Il sont synthétisés sur les deux
graphiques de la Figure 10. Ce type de graphe,utitsdés lors que I'on cherche a évaluer un
modéle sur un grand nombre d’échantillons, néeessépendant quelques explications. Il
représente la fonction de répartition complémeatade l'erreur de modélisatior. Cette
définition, quoique rigoureuse, n’est malheureusgmeas trés explicite. La proportion
d’'inductances (axe des ordonnées) dont I'erreativele. excéde une valeur seuil donnég ést
tracée en fonction des (axes des abscisses). Considérons, par exempt®ulde relative au
modéle de Burkett et a la famille 1. On lit direcéent en (1) et en (3) le minimum et le maximum
de l'erreur observée sur I'ensemble des inductatestgées, a savoir 6,5 % et 38 %. De plus, le
point numéroté (2) sur le graphique peut étre pmété de la maniere suivante: 40 % des
inductances testées présentent une erreur Lgursupérieure aes=20%. On en déduit
immédiatement qu'a la fraction 50 %, sur l'axe dwgonnées, correspond la médiane de la
distribution de l'erreur, sur I'axe des abscisdRappelons que la médiane d'une population est
définie comme la valeur dg partageant en deux moitiés égales la série ordoti@g observations.
Elle est parfois préférée a la moyenne car moinsikke que cette derniére aux individus aberrants,
au sens des statistiques [33].
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=
(=]
o
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L R A I e e Mohan |
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————— Mohan
== Wheeler
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10 e I 10 \ "1.:7\.
0 “i"\_v 0
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Figure 10 : Analyse statistique de I'erreur relatie commise sul .,
case de la famille | (& gauche) et de la famille (& droite).

Les erreurs, trés importantes, refletent les litiaites de formules analytiques trop simples
par rapport a la complexité des phénoménes qu'tdlgent de représenter. Wheeler précise ainsi
que les résultats donnés par la relation (5.11ygrauétre litigieux lorsque I'espacement entre les
spires est trop important ou lorsque le nombre alest est faible. Une analyse plus poussée
conforte cette remarque en montrant que l'errelative est grande (~ 25 %) pour les inductances
de faible valeur et ce, quel que soit le modelemet Certes, une méthode de compensation
imparfaite peut reporter sur la mesure une induetgrarasite liée au motif de test et I'erreur

introduite sera effectivement d’autant plus grande la valeur de l'inductance est faible. Cette
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explication est cependant incompatible avec umiebau d’erreur, d’aprés les conclusions du
chapitre précédent. Remarquons plus simplementnguinductance faible comporte en général

peu de tours...

Bien que I'étude ne le fasse pas directement afipaiai, il est intéressant de noter que les
trois modéles évalués ont souvent tendance a snezdt valeur de I'inductance, lorsque celle-ci
est membre de la famille Il. Ce comportement siegydeut étre attribué au plan de masse, que les
modeéles n’intégrent pas en l'état. En effet, leptage magnétique au plan de masse se traduit
électriquement par une inductance mutuelle négafivediminue la valeur totale de l'inductance.
L'interaction avec le plan de masse étant d’autgios forte que ce dernier est proche de

I'enroulement spiralé, cela peut expliquer leswiEsiconstatées pour la famille 8 & 50um).

Enfin, dans le but d'apprécier globalement la déales modéles analytiques proposés, nous
calculons la moyenne de I'erreur relatgyesur 'ensemble d’'inductancés La définition exacte de

cette grandeur, notég"”, est donnée ci-apres :

= e 0) o ()=

th/lodé(lr)(l) _J‘ Modeleld {Wh Bu, Mo} (5.14)

Les résultats obtenus, consignés dans le Tableaan®,sans appel. Il est en effet généralement
admis qu'une précision d’environ 5 % duyg est nécessaire a la conception d'une applicatien R
Nous en concluons immédiatement qu’'aucun de cesele®d’est satisfaisant et devons en

conséquence développer notre propre modele.

E["” (%) Famille | Famille 1l
Wheeler 15,35 9,74
Burkett 19,40 6,53
Mohan 17,33 9,44

Tableau 6 : Erreurs de modélisation de_,., observées sun pour les différents modeles analytiques.

5.3.2.3 Modéle développé

Les modeles comportementaux précédents ne sosuffaamment précis, nous I'avons vu.
lIs ne prennent, par exemple, pas en compte le ggamasse dont I'effet ne peut étre négligé.

Quoique présentant des défauts indéniables, il d&aneure pas moins qu’ils contiennent une part
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de vérité. Nous allons, en conséquence, repreraire de qui suit la structure mathématique des
deux premiers modéles, c’est-a-dire généraliséoriamule (5.11) établie par Wheeler. Le modéle
comportemental que nous proposons en (5.15) eseigré en ajustant les coefficients de
I'équation (o, a, B, ¥, X, y) afin de reproduire au mieux 'ensemble des valextraites poulLspirae.

Cette approche présente I'avantage de donner seléats précis en interpolation, c’est-a-dire entre
les points d'expérience utilisés pour l'optimisatioPar contre, toute extrapolation se révele

hasardeuse puisque les parametres extraits n’oahayjustification physique.

(aN,)”

Lspiraie = lo * XAy (nH) (5.15)

5.3.2.4 Validation du modéle développé

Les paramétres du modéle ajusté sont consignés HarBableau 7. Le protocole
d’évaluation, identique a celui retenu au parageapl3.2.2, débouche sur I'étude statistique de la
Figure 11. Il en ressort que 90 % des inductaneda amille 1l présentent une erreur inférieure a
3 %, ce pourcentage chutant, pour la famille 1,46 26. Il s’agit la d’'une franche validation de
notre modele, I'erreur relative moyenrte” calculée sur I'ensembl& - respectivement de
0,94 % pour la famille | et 1,66 % pour la famille— étant largement inférieure au seuil

précédemment fixé a 5 %.

Parametres lo a B y X y
Famille | 0,30 1,940 1,643 0,853 1,86 5,17.10
Famille Il 0,10 1,784 0,614 0,759 44510 1,64.16

Tableau 7 : Parametres du modéle optimisé pour ladifférentes familles.

Bien que le modeéle de Wheeler optimisé donne dis résultats, de grandes précautions
doivent étre prises lors de son utilisation. Il esteffet crucial de s’assurer que les conditions
d’utilisation du modele soient similaires aux cdimtis de réalisation de celui-ci. De nombreux
paramétres, gqu’ils soient technologiques ou géaqués, influencent la valeur d’'une inductance.
Cette contrainte peut en conséquence étre diffecikatisfaire. La conclusion, bien qu’évidente,
doit néanmoins étre rappelée afin d’éviter toutagédment : un modéle ajusté perd en souplesse et
ne se préte absolument pas a I'extrapolation. Apsss que le résultat lui-méme, c’est la démarche
présentée au cours de ce chapitre qui doit étemuetcar elle peut toujours étre appliquée a un
probléme spécifique.
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Figure 11 : Analyse statistique de I'erreur relative commise sulL,., modéle de Wheeler optimisé.

5.4. Expression analytique de ly,

L'étude de Wheeler relative au conducteur plan gafimi [20], que nous avons évoquée au
paragraphe 4.2, laisse a penser que les parargiretd ., ne sont pas totalement étrangers l'un a
I'autre. Il ne nous parait donc pas aberrant d’sefopour la modélisation de, la méme approche
que celle retenue polR, Ainsi, le coefficient.e, est représenté en fonction de la longueur totale
de l'inductance [9], notéé et définie page 69. Cette représentation est tefégnent pertinente
puisqu’elle conduit a une fonction relativement tomne, comme le montrent les courbes de la
Figure 12 et de la Figure 13.{1) est de ce fait propice a I'interpolation.

20

=
(&)

Coefficient Lep (pH.HzO'S)
[
o
|

(&3]

Longueur totale de linductance (mm)

= Extractions Famille | —Modéle Famille |

Figure 12 : CoefficientL, en fonction de la longueut de l'inductance, famille I.

77



Chapitre2 : Modélisation comportementale.

75

a1
o
I

N
al

Coefficient Lep (uH.Hz"?)

Longueur totale de l'inductance (mm)

= Extractions Famille Il —— Modele Famille Il

Figure 13 : CoefficientL¢, en fonction de la longueul de l'inductance, famille II.

Le modele géométrique adopté est un polyndme déaBddont les coefficients sont précisés
dans le Tableau 8. La détermination de ce derrigst pas sans lien avec la physique puisqu’en
imposantL, = 0, le modele qui en résulte vérifie le princige causalité : a longuetmulle, le
paramétrd., est nul. Par contre, le coefficielnf adjoint & la famille | est négatif, ce qui implegu
que le modele deg, tende vers-o lorsque la longuedrtend vers do. Ceci ne peut avoir de realité
physique, et I'on butte ici de nouveau sur la latidn intrinséque a toute démarche empirique : le
modele paramétré de, ne peut étre utilisé qu’en interpolation.

Lep= Lo+ L O+ L, 0%+ L, 0° (LH.HZ*) (5.16)
Parametres Lo L, L, L
Famille | 0 5,13.10 8,18.1¢ -1,55.10°
Famille 1I 0 1,27 -3,14.10 1,30.10°

Tableau 8 : Paramétres du modéle géomeétrique de., pour les différentes familles.

6. Confrontation a la mesure

Cette partie vise simplement a illustrer a I'aidexdmples concrets les potentialités du
modéle compact paramétré, objet de ce chapitres Moosidérons dans ce but deux inductances
notéesL, etL, qui, comme leur nom l'indique, sont respectivenamttype | et de type Il. Elles
ont les mémes paramétres géométriques libres, cegufrenceR, = 75um et N, = 2,5. Leurs

caractéristiques, mesurées et simulées, sont srdeigare 14 et Figure 15. Celles-ci permettent
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d’embrasser en un regard la qualité structurelleadeprésentation choisie ainsi que la pertinence
des équations de liaison a la géométrie.
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Figure 14 : Résistance et inductance équivalente dianductance L,.

Les erreurs relatives moyennes et maximales sdculéas pour la résistancey™, eR™) et
I'inductance équivalentee"”, e™) sur la bande de fréquenasis= [0, 6] GHz. Intéressons-nous
tout d'abord a l'inductance,. Si les résultats obtenus () sont perfectibles&;®= 16,39 %,
er?= 93,1 %), ceux concernah{f) sont plus que convenables(*= 0,26 %, "= 1,30 %).
L'erreur relative " est par exemple de I'ordre de grandeur de liittele expérimentale
déterminée au chapitre 1. On vérifie une fois des gjue I'erreur maximale n’est pas un outil
d’évaluation adéquat car il est trés sensible ait de mesure. Le modéle paramétré se comporte
également tres correctement lorsque l'inductaige est simulée puisqu’il en ressort:
en”’=6,61 %, ef™*= 28,45 %, e"”= 3,27 %, "= 4,99 %. Le décalage quasi constant observé
surL(f), entre mesure et simulation, reflete un défautndaele géométrique dg.. Notons enfin
qgue, pour ces deux inductanc&¥f) est surestimée au-dela de 3 GHz. On voit air@rezhent
apparaitre les limites des formules trés simpleg) (4t (4.3) retenues pour la modélisation

fréquentielle de la résistance série.
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Figure 15 : Résistance et inductance équivalente dimductance L.
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7. Conclusion

Les caractéristiques électriques d’une inductargiealée ont été représentées, dans ce
chapitre, a l'aide d'un circuit électrique compacmportant une unique cellule en Chaque
paramétre de ce modéle comportemental a, enstéecké a la géométrie par une démarche
expérimentale. Il s’ensuit un modeéle paramétré sjpst révélé étre un outil de prédiction
performant, particulierement bien adapté a nosibes@onstitué de fonctions analytiques simples,
il constitue un excellent compromis entre compkexat précision et peut, de ce fait, étre trés
facilement implémenté dans la plupart des logiciBisde a la conception. Les résultats sur un
paramétre critique tel que la valeur de l'inductanc,.) sont précis puisque l'erreur relative
constatée sur un ensemble de 64 inductances estpgenne, inférieure a 2 % et n’excéde pas
4,5 % dans tous les cas. Cette étude a égalemantténue les performances ne sont absolument

pas garanties si le modéle est employé en extrapmala

La structure du circuit électrique retenu est perite et peut, en conséquence, étre
conservée par la suite lors du développement detlm®glus complexes. Cette évolution s’'avére
étre nécessaire car, s'il est clair a présent gu’approche empirique donne des résultats
intéressants, il est également important de préctgéelle s’accompagne de nombreuses
contraintes réduisant considérablement son chanmgpptication. Basée sur des mesures
expérimentales, I'approche empirique requiert @ssaources importantes en moyens et en temps,
ce qui bride la capacité de renouvellement de béidbheque de modéles. De plus, la plupart des
parameétres géométriques sont fixés. Le modéle mdrangui en résulte est rigide et limite les
degrés de liberté du concepteur. Il nous fautcpaséquent, étendre les résultats a une inductance

présentant une géométrie quelconque, et c’esthadtdes chapitres suivants.
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Chapitre 3 :

Modélisation d’inductances par la
methode PEEC

"La construction purement mathématique nous pedeetécouvrir les
concepts et les lois qui relient [les élémentsdugtibles de base d’'une

théorie], lesquels nous donnent la clef pour caengre les phénoménes
de la nature. L’expérience peut, bien entendu, muider dans notre
choix des concepts mathématiques a utiliser; naiest pas possible

gu’elle soit la source d’'ou ils découlent. Si ellemeure, assurément,
l'unique critére de I'utilité, pour la physique,uhe construction
mathématique, c’est dans les mathématiques queerésprincipe
vraiment créateur. En un certain sens, donc, jestigour vrai que la
pensée pure est compétente pour comprendre leaiésl,que les
anciens l'avaient révé."

A. Einstein, "Sur la méthode de la physique théouig'.
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Chapitre3 : Modélisation d'inductances par la méthode PEEC.

1. Introduction

Nous avons établi au chapitre précédent un mod#igportemental d’inductance, c’est-a-
dire ajusté a partir de mesures expérimentalegelunodele permet une représentation précise des
caractéristiques électriques des inductances 8pgaCette approche n’est cependant valable que si
les formules analytiques employées sont strucemadht capables de représenter les phénomenes
physiques sous-jacents. Cela suppose implicitemeatles réponses a modéliser, explicitées en
fonction des variables d'intérét8V(S T, Rn, N;, ), doivent étre relativement simples. Dans les
faits, il est nécessaire de limiter au maximumvigsations sur les parameétres géomeétriques. Ainsi,
sur les six paramétres de définition d’'une indumtarseuls sont finalement variables le rayon
interneR;,; et le nombre de toums,. Lors du développement d’'une application RadicgBefces,
le concepteur est souvent confronté a de lourdedraiotes, qu'il s’agisse de performances
électriqgues ou d’encombrement, nécessitant unee &aptimisation. Il est alors primordial de
maintenir le maximum de degrés de liberté possibkts donc de s’extraire du carcan
comportemental. L'ambition de ce chapitre est ersex@s émancipatrice. |l présente en effet un
outil permettant la prédiction, en fonction deréguence, du comportement en transmission d'une

inductance et ce, quelle que soit sa géométrie.

Un modéle plus général doit tenir compte de phémam&lectromagnétiques beaucoup trop
complexes pour donner lieu a des formules analgtigexploitables. Ce modéle découle de la
résolution numérique des équations de Maxwell, éomehts de I'électromagnétisme, ce qui sous-
entend l'utilisation ou le développement d'un siatalr. Aprés avoir brievement présenté les
principales méthodes de résolution des équatioridalavell, nous décrirons dans le détail celle
gue nous avons retenu, a savoir la méthode PEE&tEPElement Equivalent Circuit"). Cette
méthode extrait 'impédance équivalente en transionisd’un ensemble de conducteurs et s’avére
étre particulierement adaptée au traitement de osars planaires. Elle subdivise, dans sa version
premiere, les conducteurs a l'aide de barreauxligeets. La spécificité de ce travail est de
I'étendre afin d’autoriser une décomposition basée des barreaux circulaires. Ceci permet de
I'appliquer plus efficacement aux inductances $@é&s entourées d'un plan de masse coplanaire,
composants présentant une symétrie quasi axialeerdlit bien dommage, en effet, de ne pas
profiter des simplifications apportées par les dyie& d’'un probléme physique lorsque ces
dernieres sont évidentes, alors que trop souvantaure semble s’ingénier a les cacher, avec un

malin plaisir [1]...

Changer la géométrie de I'élément de discrétisatemconducteurs ne remet pas en cause la

méthode dans ses fondements théoriques, mais ingepsmdant une réécriture compléte de son
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expression littérale. Cette étape de formalisatiequiert en particulier le calcul analytique de
I'interaction magnétique entre deux éléments quejoes de la décomposition. Si celui-ci peut étre
mené sans approximation dans le cas d’élémentdigees, il nécessite dans le cas d’éléments
circulaires I'introduction de certaines approxirnas qui seront explicitées et dont nous tenterons
d’évaluer les conséquences sur les résultats ohtdrel maillage de la structure est ensuite
longuement discuté car il conditionne tout a |a fai précision de la solution et le temps de calcul
données importantes du probléme. Nous décrironderdgat dans le détail la procédure
d’extraction de I'impédance équivalente en mettactent sur la maniére dont est pris en compte
I'effet du plan de masse coplanaire. La dernieréigode ce chapitre aborde enfin la validation du

simulateur, en le confrontant tout naturellemelat @mesure.

2. Méthodes numeériques

Les problémes d'électromagnétisme, sous leur folanplus générale, se réduisent a la
résolution d’'un systeme d’équations différentiepyastielles du premier ordre, établi par Maxwell &
la fin du 1$™ siécle [2]. Celui-ci couple le champ électrique champ magnétique ainsi que les
sources de champ électromagnétique que constitlemsités de charges fixes et mobiles. Toutes
ces grandeurs, inconnues du probléme, dépendetrbidevariables spatiales et d’'une variable
temporelle. L'électromagnétisme numérique vise &erdéiner une solution approchée a ces
équations- ou bien a des équations dérivéesatisfaisant au moins partiellement aux conditions
limites et initiales, connues. Il existe de nomkse=i méthodes de résolution numériques parmi
lesquelles nous pouvons citer : la méthode FDTDn{té Difference Time Domain®) [3], TLM
("Transmission Line Matrix") [4], FEM ("Finite Eleemt Method") [5], BEM ("Boundary Element
Method") [6], MoM ("Method of Moments") [7], PEECRartial Element Equivalent Circuit") [8],
SDM ("Spectral Domain Method") [9], MoL ("Method &fne™) [10,11], MMT ("Mode Matching
Technique™) [12], TRT ("Transverse Resonance Tephel) [13], PCA ("Planar Circuit
Approach") [14]... Cette liste n'est évidemment gadhaustive, chaque famille se déclinant en
autant de genres, espéces et variétés plus ou mwdatigjues. Nous ne pourrons étudier dans le
détail toutes les caractéristiques de cet impreasiat bestiaire et devrons nous contenter, en bons

naturalistes, d’en dégager les grands traits.

Afin de bien comprendre ce qui distingue les nombes méthodes numériques employées
en électromagnétisme, il convient en premier lieupgéciser ce qui les unit. Toutes font ainsi
intervenir, a un moment ou a un autre, une étapdisbeétisation permettant de se ramener a une
formulation algébrique du probléme, la seule pouvéine traitée par un calculateur. Elles
s'inscrivent de fait dans le cadre mathématiquel'@eproximation projective qui consiste a

exprimer chaque grandeur recherchée comme sommaemen d’'un nombre fini de fonctions
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connues, dites "fonctions d’expansion”, puis a gimj les équations résultantes sur un second
ensemble de fonctions, appelées "fonctions de. teet' différences portent essentiellement sur les
aspects suivants : la quantité électromagnétigpeoapée, la ou les propriétés qu’une solution doit
vérifier pour étre valide, les fonctions d’expamsiet de test utilisées pour représenter la fonction

inconnue et enfin, la technique de calcul des @efits de projection.

Certaines méthodes traitent par exemple directelasritquations différentielles de Maxwell
[3,4,9,10], alors que d’autres ont pour matiére fdemes intégrales indirectes [5,6,7,8]. Certaines
travaillent dans le domaine temporel [3,4] et dastlui préferent le domaine fréquentiel
[5,6,7,8,9,10]. On distingue également les méthayplegiscrétisent le champ électromagnétique
[3,4,5,10], de celles qui discrétisent les southeshamp électromagnétique [6,7,8,9]. Nous allons
exposer, dans ce qui suit, les trois paradigmastilint parfaitement cette classification, a savoir
dans l'ordre : la méthode des différences finiasmiéthode des éléments finis et la méthode des

moments.

Il est important de remarquer avant d'aller pluardgwqu'il n’existe pas de méthode générale
et que chaque méthode a son domaine d'applica&los.le travail analytique réalisé préalablement
au traitement numérique est important et plus lahode sera efficace. Malheureusement, la
complexité des équations de Maxwell est telle ge’'uvésolution analytique méme trés partielle
n'est pas envisageable sans hypotheses simplifieatrce qui limite inévitablement la flexibilité

de la méthode.

2.1. La méthode des différences finies

La méthode des différences finies est sans doutee Ides techniques de résolution des
équations aux dérivées partielles les plus ancwerilte est utilisée dans de nombreuses disciplines
depuis plus d'un demi-siécle et a probablementidtduite pour la premiére fois pour la
résolution d’équations non linéaires dans le domdm I'hnydrodynamique. Cette méthode a donné
naissance en électromagnétisme a la méthode FDiltialement introduite par Yee en 1966 [3],
ainsi qu’a la méthode TLM, proposée par Johns etrlBeen 1971 [15], la seconde n’étant autre
que la premiére formalisée d’apres les outils nmatté&ues d'étude des réseaux dispersifs. La
méthode FDTD remplace les dérivées spatiales gidmsties apparaissant dans les équations de
Maxwell par un ensemble de différences finies, ahacétant définie sur une subdivision de
I'espace traité. Il est possible d’interpréter eattscrétisation des opérateurs différentiels comme

une projection sur une base de fonctions de typwidiee.
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En travaillant dans le domaine temporel, la méthdd®TD reste trés proche des
phénomenes a représenter, ce qui facilite I'intggtion des résultats. La réponse fréquentiellé peu
étre obtenue dans un second temps en prenanhtddmnmée de Fourier de la solution temporelle.
On met ici en évidence ce qui est sans doute heipal avantage des méthodes temporelles sur les
méthodes fréquentielles. Elles permettent en effapprécier en un seul calcul la réponse
fréquentielle d’'une structure sur toute une plage flequences, la largeur de bande étant
directement liée au contenu fréquentiel du sigmaltateur. De plus, le champ d’application des
méthodes temporelles ne se limite pas aux strictov@riantes dans le temps et linéaires, c’est-a-
dire qui ne dépendent pas de l'intensité du chaegrémagnétique [16]. Le maillage ne pouvant
étre, pour des raisons évidentes, que de dimengioies, la méthode FDTD s’applique tout
naturellement au cas des structures fermées. Hkpandant été adaptée aux problemes ouverts
grace aux développements de parois fictives qunetent d'éviter les réflexions aux frontiéres du
domaine étudié [17,18].

Il est important de noter que les discrétisatiqatiale et temporelle sont liées afin d’assurer
la stabilité de la procédure de résolution itémtide Gauss-Siedel [19], communément
implémentée dans les simulateurs commerciaux. Aimgias de temps ne peut-il excéder le temps
nécessaire a une onde électromagnétique pour partoplus petite dimension d'un élément du
maillage spatial. Cette condition n'est pas samséquence dans le cas de structures planaires. En
effet, représenter correctement les pertes réssstilans les métallisations requiert un maillage
relativement fin de la section de conduction. érsuit inévitablement une discrétisation hautement
non-uniforme de I'espace. Le pas de temps étandsimpar la plus petite cellule du maillage, ceci
peut conduire a une considérable augmentationrdpgele simulation. En conclusion, la méthode

FDTD n’est probablement pas la plus adaptée alyaaal’inductances spiralées.

2.2. La méthode des éléments finis

La méthode des éléments finis, notée FEM et fos@alien 1943 par le mathématicien
Richard Courant [20] pour I'analyse structurellda# ses premiéres armes en aéronautique [21].
Elle fut adaptée a I'électromagnétisme par Silveste1969 [22]. Cette méthode fréquentielle est
fondamentalement différente de la méthode FDTDems ®u elle ne résout pas directement les
équations de Maxwell mais minimise une fonctiormé#e a I'énergie électrique et magnétique du
systeme. La solution est en premier lieu approgaégrojection sur un ensemble fini de fonctions
de base [23]. Plus précisément, la région poureleon cherche a résoudre les équations de
Maxwell est subdivisée en volumes élémentaires¢igéement des tétraedres. Les champs sont
représentés sur chaque tétraedre par une fonadlgngmiale, les inconnues étant alors la valeur
des champs aux sommets des tétraédres. Une fameflimnapplication d’un espace de fonctions

vers I'ensemble réel, est une grandeur variatiden€lela signifie que ses dérivées partielles par
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rapport aux coefficients de projection s’annulemsdue la distribution de champ dont elle dépend
est solution du probleme. Il en découle une fortmamatricielle aisément résolue par les
méthodes classiques. La matrice résultante estffety structurellement creuse c’est-a-dire qu’elle
comporte une forte proportion d’éléments nuls. @spase, en conséquence, de tout un arsenal

d’algorithmes- de réordonnancement, de factorisaticafin de I'inverser efficacement.

Cette technique appartient a la grande lignée dhades de "domaines” car elle conduit,
tout comme la méthode FDTD, a mailler tout I'espdgiée est donc particulierement adaptée aux
problemes fermés. Le principal avantage de la nié&thdes éléments finis est sa trés grande
souplesse, la cellule tétraédrique autorisant utliaga efficace de structures totalement arbitsaire
A contrarig elle ne permet pas la prise en compte de cestaiaeactéristiques propres aux
géomeétries planaires ce qui limite considérablemdams ce cas précis, son efficacité numérique.
Une structure planaire peut, en effet, étre décotame une superposition de couches diélectriques
homogeénes, les pistes conductrices étant confinégsinterfaces. Cette configuration autorise
'emploi d’'une autre famille de méthodes numériqueises de "frontiéres", dont nous allons

maintenant présenter I'un des membres.

2.3. La méthode des moments

La méthode des moments, notée MoM dans la litth¥atla été introduite en
électromagnétisme par Harrington [24]. Elle utilisee équation intégrale afin de déterminer la
distribution du courant circulant dans un ensena@econducteurs. C'est la méthode retenue par
excellence pour la modélisation d'antennes déposgesn empilement de couches diélectriques
d'extension infinie. Les méthodes intégrales santeffet particulierement adaptées a I'étude de
structures ouvertes car elles ne maillent que deslecteurs et non pas tout I'espace. En d’autres
termes, les variables d'intérét ne sont pas dineete les champs mais les sources de champs, ce
qui limite considérablement la dimension numériglie probléme. L'effet de I'environnement

extérieur est inclus dans les équations par I'mésliaire des fonctions de Green [25].

Certaines contraintes sur les topologies a résquelettent une formulation de I'équation
intégrale numériquement exploitable. Les simulatedits 2,5D, par exemple, confinent les
conducteurs dans des plans paralléles et sontdsarie les membres de la famille MoM ayant
rencontrés le plus de succes. Le volume des coswhscest pris en compte indirectement, a travers
une impédance de surface. L’aptitude du modéleca&ssaaeprésenter le courant volumique dépend
de la géométrie de la section de conduction eadeéfjuence de travail. Il est néanmoins d’autant
plus précis que la conduction a lieu en surfacey ld'accumulation des charges lorsque la

fréquence augmente. Ainsi, une méthode 2,5D setawte rigueur pertinente en haute fréquence,
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gue nous pouvons définir ici comme le domaine fedgiel pour lequel les courants, circulant dans
le volume des conducteurs, sont négligeables. ldbhaschons a caractériser nos composants sur
une plage de fréquences dont la limite basse #défai ce n'est nulle. Les courants volumiques
doivent donc étre décrits aussi finement que plesséi c’est la raison pour laguelle nous nous
sommes intéressés a une méthode structurellenganptoche et complémentaire de la méthode
des moments, la méthode PEEC. C’est cette méthoglenous allons détailler a présent en nous

attachant a mettre en évidence les différents aggtsrayant présidé a son élection.

3. La méthode PEEC

La méthode PEEC ("Partial Element Equivalent Citguproposée par Ruehli au début des
années 70 [8], est une technique de résolutionédemtions de Maxwell pour un ensemble
arbitraire de conducteurs. Il s’agit d'une méthaite intégrale et nous devrons dans un premier
temps établir, d’aprés les équations de Maxwed, dquations intégrales qui relient le potentiel
électromagnétique aux densités de charge et dextodans les conducteurs. Seule I'équation
intégrale magnétique est utilisée par la méthod&@®Eet nous tenterons de définir aussi
précisément que possible quelles sont les limidsiies par cette approximation. Le traitement
numérique du probléme, basé sur la subdivision adeslucteurs en volumes élémentaires, est
ensuite présenté. Il permet la transformation dgquation intégrale en une équation matricielle,

que I'on peut en conséquence traiter dans le atalgébre linéaire.

Deux cas pratiques seront abordés dans cette.dagtidignes de transmission présentent un
plan de symétrie et peuvent par conséquent étitédasa a l'aide de la méthode PEEC
conventionnelle, décomposant les conducteurs alel’ale barres rectilignes. La ligne de
transmission est sans aucun doute le composarit pass d’'un plan de masse coplanaire le plus
simple que l'on puisse concevoir, ce qui nous angerde nous assurer que nous traitions
correctement ce dernier. Cet exemple nous a, er,@érvi de point de départ au développement
d'une méthode PEEC spécifigue aux composants pgedgenn axe de symétrie, ce qui est

approximativement vérifié dans le cas des indu&anc

3.1. Etablissement de I’équation intégrale

3.1.1. Equations de propagation et leurs solutions

Considérons la structure de la Figure 1, de gédendtrelconque. Elle est constituée d'un

matériau conducteur homogéne de conductivitélout I'espace est supposé électriquement et
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magnétiquement homogéne, isotrope, de permittiviéé de perméabilitg. SoitV, son volume
total etS sa surface. L’élément de volurde autour d’un poinf du conducteur est parcouru a
linstant t par une densité de couradf{P,t) et posséde une charge volumiquéP,t). Cet
ensemble de sources variables modifie les prograid’espace en un poilt, quelconque, ce que
'on représente mathématiquement par la notion Hamp électromagnétique. Un champ
électromagnétique est défini par un couple de westele champ éIectriqué(M ,t) et le champ
magnétiqueé(M ,t) qui dérivent respectivement d’'un potentiel scalath(M ,t) et d’'un potentiel

vecteur notéA(M ).

z

1

/A
M {m(M )

Figure 1 : Position du probleme d’'électromagnétisme

Toutes ces grandeurs sont régies par les lois éecttomagnétisme, qui sont toujours
aujourd’hui un sujet de recherche [26]. On obtélitide des équations de MaxwelGauss et de
Maxwell - Ampere, qui lient respectivement le champ élecagnétique aux charges fixes et
mobiles, les équations de propagation des ondesa@iegagnétiques en tout poikt de I'espace.

Celles-ci s’écrivent, en adoptant la jauge de Laren

?oM t) _ p(M 1)

Omao(M t)- ue T (3.1)
N . ?AM ) -
D[D [A(M ,t)]— pe=— 7= (M.t) (3.2)

Les expressions ci-dessus sont dites locales aucgerlles sont définies ponctuellement. Il
faut cependant garder a l'esprit que les varialdestromagnétiques impliquées dépendent
implicitement des propriétés de tout I'espace pamtlemise des opérateurs différentiels. Cette
dépendance apparait clairement lorsque I'on a recada formulation globale du probléeme. La
solution générale des équations ci-dessus pour stneture arbitraire peut, en effet, étre

formellement exprimée a l'aide de relations intéegd27], qui donnent I'expression du potentiel
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scalaire ®(M,t) et du potentiel vecteuA(M,t) en un pointM quelconque de I'espace et &

I'instantt en fonction de la répartition spatiale des soudseshamp électromagnétique :

®(M ,t):J-V Ge(MP) (Pt -7, )dv OUMP est la norme du vectedP (33)

AM.1)=[ Gy (MP)I(Pt-T,)av (3.4)

Les équations que nous venons de rappeler, diteBoss du potentiel retardé, constituent
un ensemble compliqué d’'équations intégro-difféedles pour un conducteur de structure
arbitraire. Ces équations intégrales, vérifieéesoeh pointM de I'espace, présentent I'avantage de
s’exprimer directement en fonction des courantsdet charges dans les conducteurs. Cette
formulation fait en outre intervenir le temps degagation de I'onde électromagnétique du point

M au pointP, 7, ainsi que les fonctions électrique et magnétiq&eenGe et Gy.

Décrire dans le détail la théorie mathématique destfonctions émanent dépasse largement
le cadre de cette étude. Nous mentionnerons singpieque les fonctions de Green correspondent
aux noyaux des opérateurs intégraux de (3.3) 4) (3dérivés des équations de propagation, et
gu'elles permettent une prise en compte élégante pimpriétés électromagnétiques de
'environnement des conducteurs. L'intégration nartep en effet que sur le volumé des
conducteurs et non pas sur tout I'espace, ce quinde considérablement la complexité du
traitement numérique ultérieur. Les fonctions dedsrsont, en général, tensorielles (on parle de
fonctions dyadiques [28]), et leur déterminatiorupdes configurations pratiques est loin d’étre
aisée. Elles constituent a ce titre un sujet deamhe toujours d’actualité [29,30,31]. L’expressio
des fonctions de Green est extrémement simplecdgegjlue I'espace peut étre supposé homogéne

et isotrope :

1

3.1.2. Régime quasi stationnaire

Le potentiel vecteur et le potentiel scalaire, ss’itaractérisent complétement le
comportement en fréquence de la structure, ne inbé&iessent pas directement. Nous désirons, en
effet, déterminer la réponse électrique de cettriéle et donc les courants et tensions en chaque

point du conducteur étudié. Il convient en ce simseformuler les solutions retardées afin de faire
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explicitement apparaitre ces grandeurs. Nous sgppos dans ce qui suit une excitation
électromagnétique harmonique de pulsation telle que I'approximation des régimes quasi

stationnaires (ARQS) soit vérifiée :

* Le temps de propagatiag du signal électromagnétique entre les divers paietla structure
étudiée doit étre faible devant la durée 2/ w caractéristigue de ce signal. En d'autres
termes, la longueur d’'onde associée doit étre gratelant les dimensions du circuit. La
longueur d'onde dans le vide est de 5¢cm a 6 GHz,qui justifie pleinement cette

approximation.

 Le temps de relaxation diélectriqaed’'un conducteur, c’'est-a-dire le temps de réactian
réseau cristallin & une sollicitation électromagne, est extrémement faiblg € 40 fs pour
le cuivre) et I'on peut Iégitimement négliger auadib-Fréquences le courant de déplacement
devant le courant de conduction. Cela impliquedatralité électrique vqumiqug@(P,t)zo,

seules des charges surfaciques peuvent exister.

. Enfin, la durée de collisiom d’'un conducteur qui traduit le temps de réactiea gorteurs
libres & une sollicitation électrique est égalemegligeable £. = 24 fs pour le cuivre). La
loi ’'Ohm locale est en conséquence VérifiédM ,t)= o [E(M,t). Le milieu conducteur

est linéaire et isotroperest donc une constante scalaire.

En utilisant respectivement la loi de conservatierla charge ainsi que la loi de Faraday que

doit vérifier toute solution aux équations de Makwe

apglf,t) +0 Eﬁ(P,t) =0 loi de conservation de la charge
(3.6)
aA(al\t/l 1) +E(M t)=-0b(M t) loi de Faraday

nous obtenons les équations intégrales électrigu® €t magnétique (3.8). Ces deux équations
couplées donnent lieu a une formulation intégrade tghe MPIE ("Mixed Potential Integral
Equation") et sont a I'origine de I'une des nomlsesivariantes de la méthode des moments. La
seconde, seule, est la base de la méthode PEEC.

ap(M t) _ S
s IVGE(MP)D 3 (P,t)dv (3.7)
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%qVGM (MP) 3(P.t)dv+

J(M t)

=-0o(M t) (3.8)

Nous venons de voir gu’il ne pouvait exister derghavolumique dans le conducteur, ce qui
signifie que le courant dans le volume est a dimecg nulle. La distribution du potentiel scalaire
q3(|\/| ,t) est donc liée au courant surfacique et non pasnigue. Il s'ensuit un découplage partiel
des équations intégrales électrique et magnétitpieomportement dans le volume du conducteur
est au premier ordre décrit a I'aide de I'équat{8rB) et les effets dits de capacité a I'aide de

I'équation (3.7).

3.1.3. Limitations de la méthode PEEC

L'objectif de ce travail est en premier lieu le dippement d'une technique de
modélisation efficace d’'un plan de masse coplandies courants volumiques intervenant au
premier ordre sur la réponse électrique d’'un coteduc on s’oriente tout naturellement vers la
méthode PEEC. La méthode PEEC, qui ne traite dg#tion (3.8), prend en compte les pertes
ohmiques ainsi que les pertes induites par le chaagnétique pénétrant dans les métallisations.
La distribution du courant, et donc la réponse tépee du composant, s’en trouvent affectées
conformément a la loi de Lenz. Un courant variaiieulant dans un conducteur génére un champ
magnétique qui confine ce dernier en périphériepl@momene d’auto-induction est connu sous le
nom d’effet de peau [32]. Le champ magnétique pa¥éun courant au voisinage d’un conducteur
donné influe également sur la répartition du coudams celui-ci. Cet effet, dit de proximité, se
traduit dans le cas d’'une inductance par une keat@tin des lignes de courant sur la face intérieure

des spires internes [33,34].

La méthode PEEC s’accompagne également, et mallsment, de certaines restrictions.
D’une part, elle ne peut structurellement intédesr effets de capacité puisqu’elle écarte de la
résolution I'équation (3.7). D’autre part, la médleoPEEC retient pour les fonctions de Green les
expressions données en (3.5), dans sa formulatigmelle. Ceci revient a considérer la solution
en espace libre, et donc a négliger I'effet du sabsNous rappelons que les inductances étudiées
sont déposées sur un substrat multicouche dontrigwriétés électromagnétiques ne peuvent en
toute rigueur étre omises aux Radio-Fréquencesh@aatheses simplificatrices sont fortes et ne
seront pas sans effet sur la précision des résuitatenus. Il est donc nécessaire a ce stade de
clairement identifier les limitations induites,det s’assurer que les phénomenes non pris en compte
par la méthode PEEC peuvent étre traités indépemeai,) c’est-a-dire dans un second temps. La
méthode PEEC constituerait en ce sens la fondatoessaire a la construction de modéles plus

évolués.
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3.1.3.1 Courants induits dans le substrat

Nous pouvons nous contenter du point de vue magretile la solution en espace libre
lorsque les deux conditions suivantes sont vésfiéune part, le substrat ne doit comporter aucun
matériau magnétique, la perméabilité relatiyeétant alors proche de l'unité pour toutes les
couches. D’autre part, la conductivité de chaqueckie composant le substrat doit étre faible afin
que les courants de Foucault puissent y étre réglign effet, le champ magnétique généré par les
pistes métalliques provoque l'apparition dans Ibstat de courants induits (loi de Lenz).
L'intensité de ces courants et donc leur effetas#autant plus faible que la conductivité sera
faible. Rappelons ici que les inductances circataétudiées sont déposées sur un substrat en verre,
matériau non magnétique aux excellentes propriédémntes. Les deux conditions sont en
conséquence vérifiées dans le cas qui nous coneérneus pouvons considérer un seul milieu

homogéne équivalent, tel que= 1.

Remarquons que, les équations de Maxwell étantile® le principe de superposition
s’applique. Ce dernier s’énonce ainsi : le poténeéeteur magnétique produit par un ensemble de
courants est obtenu en additionnant les potemgrelduits par toutes les sources élémentairest Il es
en conséquence possible de décomposer dans le écesaly le potentiel vecteur en deux

composantes :
AM,t)=AM,t)+A(M,t) (3.9)

Le potentiel vecteurﬁb(M,t) est imputable aux courants circulant dans les wcedrs
métalliques. Il est donc solution du probléme epaes libre. Le potentiel vecteu&s(M,t) est
généré, quant a lui, par les courants circulans dasubstrat. Ces deux contributions, ainsi que le
participation respective a la réponse électrique ldeductance, peuvent étre évaluées
indépendamment l'une de l'autre [35]. Notons qﬁg(M,t) peut étre considéré comme une
perturbation deA;(M ,t). En effet, il est engendré par des courants indyii par définition sont
d’intensité plus faible que les courants circuldahs les conducteurs. Il n’est donc pas aberrant
pour les raisons que nous venons de présenter dimiter en premiére analyse a I'étude du
probléme en espace libre. Les résultats pourragateitsuite étendus, si nécessaire, aux substrats
conducteurs en se basant sur les nhombreuses énhefees dans ce domaine, qu'il s'agisse de

conducteurs rectilignes [36] ou de conducteursndésgie circulaire [37,38,39].

97



Chapitre3 : Modélisation d’'inductances par la méthode PEEC.

3.1.3.2 Effets de capacité

Une description précise des effets capacitifs stpdetes diélectriques passe par I'évaluation
de la densité de charge régie par I'équation (. Tilisation des fonctions de Green en espace
libre Ge impose la détermination de la distribution de gkar aux interfaces de chaque
diélectrique, ce qui est trés colteux en tempsatiric[40]. Cette approche est en général réservée
aux géométries diélectriques complexes ne préseptande symétries particuliéres. Dans le cas
contraire, il est possible d'intégrer I'effet deiff@ents diélectriques directement dans la stmactu
de la fonction électrique de Green. On parle alier$onctions de Green modifiées, particuliéres a
chaque configuration. Le calcul est en général menéconsidérant le substrat comme un
empilement de couches de dimensions transversafases ayant des permittivités relatives
différentes [30], le milieu étant alors dit ouveliexpression générale des fonctions de Green
modifiées fait apparaitre une intégrale de Somrerfdl], hautement singuliére, et dont
I'évaluation peut étre réalisée d’'aprés plusieachhiques : I'expansion sur des fonctions propres
complétes ou partielles [42], et la méthode desgema Ces méthodes donnent lieu a des
expressions analytiques tres lourdes (une doubie wme triple somme infinie) qui de plus,

présentent de trés mauvaises propriétés numérfqoegergence lente).

Nous allons pour notre part négliger dans ce qitilss effets de capacité, c’est-a-dire les
charges a la surface des conducteurs. Cela re&iset placestricto sensudans le cadre de la
magnétostatique. Cette approximation, qui constltugoremiere étape a I'établissement d'un
modeéle complet, aura pour conséquence de limitpotéée en fréquence de nos modeles. Il est
difficile dans I'absolu d’assigner une valeur atediorne supérieure car elle dépend de nombreux
parameétres. Dans le cas des inductances par exegtiplest d’autant plus faible que les pistes sont
larges et que le nombre de tolNsest grand. Comme nous le verrons plus loin, lesiltas
obtenus sont sujets a caution au-dela de 3 GHguens, = 4,5. Au regard de la complexité des
phénoménes a représenter, il est clair que leslaj@p@ments ultérieurs devront étre réalisés en
plusieurs phases: prise en compte d’'un milieu ragtdhomogéne [43,44], puis d'un substrat

homogeéne [45,46], pour s’achever avec la modé&isatiun substrat stratifié [30,47].

3.2. Résolution de I'’équation intégrale

3.2.1. Discrétisation de I'éguation intégrale

La résolution numérique de I'équation (3.8), conmue mathématiques comme équation

intégrale de Fredholm de seconde espéce [48]r&ststmple dans le principe. Elle consiste a
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réaliser I'intégration sur des éléments de volumsamment petits pour pouvoir considérer la
norme de la densité de courant circulant dans @atgment comme constante. La norme de la
densité de courant est donc représentée numériaqigrae une fonction "en escalier" [49]. Cette
discrétisation, simplement obtenue d'aprés la pétprde linéarité de lintégration, permet une
résolution approchée de I'équation a l'aide deslabnventionnels de I'algébre linéaire. Si le
principe est extrémement simple, la mise en ceustreneins évidente et implique de nombreux
calculs. Nous ne les détaillerons pas ici, par isdacclarté, pour nous contenter d’en donner les

grandes lignes. Discrétisons le volumenn éléments de volumé,, k 0 [1, n].

n

jv Gy, (MP)J(P,t)dv= zjvk Gy (MR) J(R,t)dy, (3.10)

k=1

Soit J(Rt)=J, i, ol G, est un vecteur unitaire ayant méme direction B, t). On en
déduit immédiatemend, :J_rHJ(Pk t)” Notons que{ Uk}, kO [1,n], est une base de projection.

Le sens des vecteuti est, a ce stade de la démonstration, totalembititzare.
n n

IVGM (MP)J(P,t)dv=ZIV Gy (MR) 3, i dy, =" J, [IV Gy (MR, )i, dv, (3.11)
k=1" "k k=1 K

L'équation (3.8) est alors évaluée M point appartenant a I'élément de conducteur diemveV;,
i O[1,n].

0 x JM 1) =
EDI(Z:;‘JK qvk Gy (MiPk)[mk dv, + (JI ) = _Dq)(Mi ,t) (3.12)
i . _J(m,t) s
On définit, comme précédemment, le vectaur . avecJ, == “J(Mi ,t) “ (3.13)
i

En projetant la relation vectorielle (3.12) suvézteurl;, et en l'intégrant sur I'élément de
volume V;, on obtient I'expression (3.14), ci-dessous. Cédiehnique de projection, dite de
Galerkin standard, utilise des fonctions de teshiidjues aux fonctions d’expansion. Notons que
I'approximation de Galerkin est une projection ogbnale de la solution vraie sur I'espace de
fonctionsU, généré pal{ Uk}, lorsque le lemme de Céa est vérifié. L'erreurodtite est alors
minimale : la solution obtenue est la meilleure ragpnation possible pour I'ensemble de
projectionU retenu. Certaines hypothéses sont néanmoins méessa I'application du théoréme
et I'on retiendra en particulier la conformité despace des solutions ainsi que la cohérence de

la formulation discrete. Cette derniere conditiqnj impose que la solution exacte satisfasse aux
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équations discrétes, est dailleurs difficile auass Elle implique, en effet, I'intégralité de la

procédure de traitement numérique.

5 0J ~ Ji -_[r
;a_tk Efv. jvk Gy (M,R.) G, i, dydy +qui dv = jvi F(M, t) i dy (3.14)

L’équation ci-dessus lie la densité de courdntraversant la subdivision indicéeaux
densités de courant de I'ensemble de la struckurl est ici important de remarquer que si les
vecteurst, sont connus, en d’autres termes si la directiodaddensité de courant sur chaque
subdivision est connue, alors on ne résout pluségo@tion vectorielle mais une équation scalaire.
C’est en soit tres intéressant puisque, sous bgfiethese, seule la norme de la densité de courant
Ji reste a déterminer. Ainsi, bien que la méthode ®pHisse étre appliguée a une géométrie
tridimensionnelle arbitraire, elle est particulixent adaptée au cas des structures planaires pour
lesquelles il est possible de clairement identifiers directions de conduction privilégiées.
L’élément de volumeV, n'est alors plus quelconque, il comporte une eactie conduction

constante de surfa& et un profil courbey (Figure 2).

Figure 2 : Volume élémentaireV, dans le cadre de la méthode PEEC.

3.2.2. Formalisme électrique

L’équation (3.14) peut sembler bien obscure emi.élle devient beaucoup plus intuitive et
propice a linterprétation si I'on considere norugplles densités de couranis et J. mais
directement les courankset |, associés. La relation qui en découle fait aloagr@ent apparaitre

un terme résistif ainsi qu’un terme inductif :
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n 1 i |k . ]
A -4 R

%/—/
Termeinductif Termerésistif (3 15)

——q Ao(M, .t)i dy

Tensionauxbornesiu conducteur

Nous introduisons ci-dessous le concept de résistpartielle et d'inductance partielle chére
a Ruehli, et qui constitue le coeur de la méthodE@Hont il est 'auteur. Le terme résishkf
représente la résistance du conducteur indidée terme inductifLy, k# i, traduit I'inductance

mutuelle entre les conducteurstj et le terme.;, I'inductance propre de I'élément

1 L .
) = Résistance partielle
R P | p (3.16)
N —_[J'V‘ IV Gy, (M,R.) G, m, dv,dy Inductance partielle (3.17)
1 - i .
U, = _gq’v Oo(M,,t) i dv Différence de potentiel (3.18)

Nous avons donc exprimé le probleme électromagmetiitial sous une forme électrique.
La relation (3.19), équivalente a (3.15), n'estafeament qu’une loi d’Ohm généralisée pour
I'élément de conducteuir [50]. La méthode PEEC est en ce sens beaucoup ppache de
I'électronique que, par exemple, les méthodes FENDA D, qui nécessiterat posterioriun calcul

de I'impédance équivalente d'aprés la répartities champs.

R O, +Z'-|k Ga—t:u i O[1,n] (3.19)

L'objectif est désormais de déterminer, pour unstrifiution de potentiel donnée, les
courants dans chaque branche du circuit équivalamtsystéme ci-dessus est constituénde
équations différentielles du premier ordre coupl&ss conséquent, si 'on impose une excitation
- les tensiondJ; appliquées aux bornes de chaque élément de cendiuct harmonique de
pulsation w, la réponse de la structure conductricBensemble des courants associés est

également harmonique :

U, =U, eowt +¢,) = |, =1, Godwt +,) (3.20)
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Tensions et courants sont entierement déterminéslegadoublets l(AJi , @) et (fi , @)
respectivement. Chaque couple est I'union d’'un ¢ediamplitude et un terme de phase, variables
réelles qui constituent a ce stade les inconnueprdoléme. Celui-ci peut étre trés simplement
résolu a l'aide du formalisme cissoidal et nousrempns ici la méme technique que celle

développée dans I'annexe du chapitre 2. Soit :

U, =U, @ et i =1 " (3.21)

On construit, sur le modele de I'équation (3.18)lobléme suivant :

R EL + JWZ Li Eik :Qi P03, n] (3.22)

k=1

Cette nouvelle formulation est parfaitement équintd a la précédente, I'équivalence tenant
ici a la linéarité de I'opération de différentiatid_es variables complexell;‘l;i et L deviennent, de
fait, les inconnues a déterminer et la solutiomeechée peut étre directement déduite des relations

de passage :
I, = ‘L‘ E:oe{a)t + arg(L )] U, = ‘Q, ‘ E:oe{a)t + arg(Lli )] (3.23)

Notons qu'’il s'agit a présent d’un probleme linéaipuisque les équations (3.22) liant les
courants circulant dans les différentes subdivisisont linéaires. Il est en conséquence judicieux

d’exprimer I'ensemble de cedois d’Ohm couplées sous forme matricielle :
[z]0=0 (3.24)

Le vecteur colonnd , de dimensiom, contient les courants traversant chaque subdivist le

vecteur colonn&J , de méme dimension, les tensions qui leurs sqitcpgées :

L U,

IC>
1
[«

|—>
1

(3.25)

IS L.
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La relation (3.26) décompose la matricg][ de dimensions1 xn, de maniére a faire
apparaitre la matrice résistan€® ¢t la matrice inductancé.], dont les expressions sont données
en (3.27). Cette formulation du probléeme est irggmate car elle montre clairement que la

résolution du probléme peut étre séparée en deasegldistinctes.

[z ]=[R]+ L]« (3.26)
R 0 - 0] L Lo L)

[R] =10 R 0 [L] =| L L Lin (3.27)
_6 - 0 | Rﬂ_ _L'nl I-ni | I-nn_

La premiére étape consiste a calculer les élénumganatricesH] et [L], quantités qui ne
dépendent que de la géométrie de la structure.remipre étape de la modélisation est donc
indépendante de la fréquence, et n'est par conaégffectuée gu’'une seule fois. Il s’agit la d’'un
atout de la méthode PEEC. Néanmoins, le calcul &i&ments de la matricd ][ c’est-a-dire
I'évaluation des couplages magnétiques entre |éféreintes sections de conducteur, est une
opération qui peut étre relativement longue. Ort daninuer le temps de calcul en mettant a profit
les particularités del]. En effet, cette matrice est définie positive ][8t posséde donc, entre
autres, la propriété de symétrie, directement diéla réciprocité de I'interaction magnétique. |l
s’ensuitLy = L pour tout {, K) O [1, n]% ce qui réduit le nombre de calculs a réalisendacteur
(n+1)/2n.

La matrice impédance lie au niveau microscopiquengité et tension, ce que souligne
I'équation (3.24). Nous pouvons interpréter électement Z,] comme un ensemble de circuits RL
"série" non connectés, et on comprend des lorsllguiéest pas suffisante pour déterminer
'impédance équivalente du composant étudié. Gast’intermédiaire du vecte@ gue le réseau
électrique est défini, comme nous le verrons eaildéar la suite. La seconde étape consiste donc a
déterminer pour chaque fréquence les couréntsrculant dans les conducteurs pour une tension

donnédJ,y, appliqguée aux bornes du composant.

3.3. Application de la méthode PEEC

La méthode PEEC que nous avons adaptée pour ttagemnductances spiralées sera
précédée d'une application de la méthode convemitenaux lignes de transmission. Nous avons

retenu cette approche car elle permet, d’'une partyalider les hypothéses générales liées a la
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modélisation d’'un plan de masse coplanaire. Laeligie transmission est sans aucun doute
I'exemple concret le plus simple possible et cdnsta ce titre une excellente référence. D’autre
part, ce composant, a symétrie planaire, peutd&ceit par la méthode PEEC traditionnelle. Les
conducteurs sont alors segmentés en barres volemiggctilignes de section rectangulaire pour
lesquelles il est possible de calculer exactemestcbuplages magnétiques. L'évaluation de la
matrice [] est donc exempte de toute approximation, ce qusera pas vérifié dans le cas des
inductances comme nous le verrons plus loin. Orfim®rainsi le test aux seules hypotheses
concernant le plan de masse. Enfin, une inductaooeporte un pont, c’est-a-dire une ligne,

assurant le retour du courant depuis le centra dpitale. Il doit également étre modélisé.

Il existe plusieurs simulateurs commerciaux dévedspautour de la méthode PEEC et
susceptiblea priori de réaliser cette étude. Nous pouvons citer pamele les logiciels InCa [52],
ou encore ASITIC [53]. Développer notre propre imrsd’'un simulateur PEEC nous permet
cependant de nous assurer que les nombreusesoft)ctlirectement réutilisées lorsque seront

abordées les inductances, ont été correctemenésodé

3.3.1. Cas des lignes de transmission

Considérons la ligne de transmission de la Figu@eldte piste de longuelrde largeuiw,
et d'épaisseul, est soumise a une différence de potetdigl Elle est parcourue par un courant
I = lo: (0 qui se répartit ensuite dans un plan de massawaipt. Le plan de masse se compose
de deux plaques de longudukgalement et de largeW. Il est séparé de la ligne de transmission
d’'une distances,. Sa fonction est d'isoler les différents élémeditsn méme circuit et d’assurer le
retour du courant au générateur. Il y a par coretgeconservation du courant total, les courants

I, =1, etl,=1,, circulant dans chaque plaque sont tels dug= |1+l,.

La polarisation (conventionnelle) de la source proe définir de proche en proche une
polarisation sur chaque conducteur, élément dwiitirglectrique. Si le sens des vecteurs de
projection{ u,ul,uz} importe peu, toutes les configurations ne sontguasvalentes du point de
vue de la méthode de résolution. Nous adopterams; potre part, la convention suivante : les
vecteurs de projection d’'un méme conducteur saeht@s du pble positif vers le pble négatif de
celui-ci. Cela permet, nous le verrons plus lom,gdandement simplifier le calcul de I'impédance

équivalente.
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Piste

Plan de masse

Figure 3 : Ligne de transmission et sa représentatn.

Si le plan de masse est ici dans une configuratapianaire puisqu’il appartient au méme
niveau de métallisation que la ligne, il peut elmcétre reporté sur la face arriére du substrat. On
parle alors de ligne micro-ruban, tres souvent éd®rdans la littérature [54]. Un plan de masse
sous-jacent peut étre simplement modélisé lorsgsieléux conditions suivantes sont vérifiées : la
premiére impose que les dimensions du composamnts@uffisamment faibles devant les
dimensions du plan de masse pour considérer ceedaromme infini, la seconde veut que la
meétallisation puisse étre supposée parfaite, éefite de conductiviter infinie. On démontre
alors que l'effet du plan de masse sur la ligneégatvalent a celui d’une ligne identique parcourue
par un courant contraire, et placée symétriguenpant rapport au plan. Cette méthode, dite
méthode des images [55], est intéressante capretel implicitement en compte le plan de masse,
ce qui permet, en général, de diminuer la taillepdebléeme a traiter. Elle est malheureusement

inapplicable dans le cas d’'un plan de masse coptampui doit en conséquence étre maillé.

3.3.1.1 Le plan de masse coplanaire

Si nous supposons une ligne de transmission inéinttongue (- ), le probléme devient
bidimensionnel. Nous avons vu au paragraphe 3.1 dpns un conducteur, le courant de
déplacement pouvait étre négligé devant le coudsntconduction. Le conducteur est alors
équipotentiel dans une section transverse [56$t-@edire dans le plaXz, et les lignes de courant

sont orientées suivant I'axé

L’hypothése que nous venons de formuler est sufettaution dans le cas d’'un plan de
masse de longueur finie car en pratique, la dinoensiansversal&\; de ce dernier n'est pas
négligeable devant la dimension longitudinal€onsidérer une direction de conduction privilégié
dans le plan de masse revient a négliger certdi@sgnéenes bidimensionnels comme par exemple
le pincement des lignes de courant auprés des atentees derniers ayant en général des

dimensions faibles devant les dimensions de lauglaja représentation de cet effet de "bord"
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nécessiterait en toute rigueur un maillage enliggitlans les directionX et Y, extrémement
colteux numériguement. Cet effet, indissociablemthiif de mesure, est atténué par I'étape de
compensation. La correction n’est cependant quieflar les motifs de compensation ne pouvant
garantir une distribution du courant dans le plamthsse identique a celle ayant cours lors de la
mesure. Cette derniere remarque jette d’aillelsbbeses d’'une réflexion plus générale quant a la
description du plan de masse. En effet, dans enitintégré la répartition du courant dans le plan
de masse commun va dépendre du circuit globalueenqus ne pouvons évidemment pas prendre
en compte puisque les composants sont caractérdsendamment les uns des autres. On met ici
clairement en évidence une limite de I'analysegggmentation, qui suppose implicitement que le

plan de masse assure localement sa fonction der idtocourant.

Nous simplifierons le probléme dans ce qui suitsapposant qu'il existe dans tous les
conducteurs une direction de conduction privilégiée qui impligue que la méthode de
compensation retenue soit suffisante pour nousradfrir des effets de "bord”. Le choix de la
géométrie des éléments de voluxhei [ [1, n], est des lors évident. La méthode PEEC discrétise
les conducteurs en barres rectilignes orientées dans la direc¥oule longueul et de section
rectangulaires, i 0 [1, n]. Une section est définie par sa largeyret son épaissetir Nous avons
donc a calculer la résistance partiéfg3.16), I'inductance mutuelley et I'inductance propreé;

(3.17), pour tous ces éléments.

3.3.1.2 Résistance partielle

La résistanceR d’'un conducteur rectiligne de longuelret de sectior§ =wt; a pour

expression :

R=—— (3.28)

3.3.1.3 Inductance mutuelle partielle

L'intégrale (3.17) relative a I'inductance mutuepertielle peut étre exactement supputée
dans le cas de deux barres rectilignes de seaiiangulaire. Toutes les équations présentees ci-
apres sont issues des travaux de C. Hoal. [57]. Les différents parametres qu’elles impliquen
sont précisés Figure 4. Remarquons que ces formiappliquent a des conducteurs traverseés par
des courants constants et de méme sens. Si leant®wont de sens opposes les formules sont

évidemment les mémes au signe preés.
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Figure 4 : Parametres de définition de barres reclignes a section rectangulaire, indicéeisetk.

.y 1 K~ X H W bl Kzt
ot UGS Cein] (N o2

{1y 21022022 @22 =3 3 S ()™ k., 2) @30)

avec  f(xy.2)=g(xv.2)+g(y.x 2)+g(zxy) et (3.31)

2,2 [,2 2., .2
Q(X,y,z):(u—ﬁ—éjﬂln(X+ Xy ¥2 J+6_10[6X4_3y222”)(2+y2+22

(3.32)

- XByZal’Cta —yZ
6 X /X2 +y2+ 22

3.3.1.4 Inductance propre partielle

L'inductance propre d’'une maille peut étre calcuédeconsidérant I'inductance mutuelle
entre la maille et elle-méme. Si les formules pdéoées sont applicables, elles peuvent cependant

étre simplifiées grace aux symétries du probléme.

L= a2l oy 2l (902 )5 @) 39

4 (wt, )2

{116y 210020 2] @2 = 2> (0 1 (x.y,.2,) -
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ou f(x,y,2) est la méme fonction que précédemment. Ne sagfigsas d’'une approximation, elle
donne exactement les mémes résultats que la forgémérale tout en simplifiant le codage et en
réduisant le temps de calcul. Le nombre de terfhegz) & évaluer est en effet divisé par un

facteur huit.

3.3.2. Cas des inductances

Les inductances les plus couramment employéesldsuircuits micro-ondes ont des profils
polygonaux ou circulaires. Parmi les inductancelygmmales, les inductances carrées, encore
appelées "Manhattan", ont fait I'objet de toutesdéentions [58,59,60,61]. Les raisons d'une telle
sollicitude ne sont pas tres claires, et peut &rehoix est-il tout simplement motivé par le fait
gu’une inductance carrée est plus simple a desfggr. D’'un point de vue électrique en effet, les
inductances "Manhattan" exhibent des performancfsiéures aux inductances circulaires. Ces
derniéres ont, entre autres avantages, une ré&sstéserie" plus faible denviron 10 % a

encombrement équivalent, ce qui permet d’atteidésecoefficients de qualité plus élevés [63].

La méthode PEEC subdivise dans sa version prerf@greonducteurs a I'aide de barreaux
rectilignes. Elle est donc tout a fait conseillé&nsl le cas d'inductances polygonales. Et si les
formules que nous avons introduites au paragrapb@gent ne sont pas applicables dans ce cas
précis, on pourra avantageusement se référer auaux de E. Clavel [64], qui traitent dans le
détail le calcul de l'interaction magnétique eriegreaux inclinés. Une décomposition a 'aide de
barreaux rectilignes n’est malheureusement pasptles adaptées dans le cas des inductances
circulaires car un enroulement spiralé nécessitenalabreux segments pour étre correctement

représenté.

Cette derniére remarque est particulierement viaisqu'un plan de masse coplanaire
enceint l'inductance proprement dite. La descriptiprécise d'une plaque conductrice, par
définition étendue, s'accompagne en effet inévitateint d'un nombre considérable de
subdivisions. Ceci peut devenir numériquement @mlatique lorsque le plan de masse présente en
plus un profil complexe. Malheureusement, son eflte ne peut étre négligée, comme nous allons
a présent le démontrer. Cinquante quatre inductaace géométries diverses ont dans ce but été
simulées a l'aide du logiciel commercial Passivedkler [65], utilisant la méthode PEEC a
éléments rectilignes. Chaque inductance est, rappde, définie a l'aide des parametres
géomeétriques suivants : la largeur de la pigt&épaisseur du dépdt, I'espacement inter-spirés
le rayon interneR,,;, le nombre de tourbl, et 'espacement au plan de maSgeLes plages de

variation de ces parametres sont données danblealal, a titre indicatif.
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Paramétre | W (um) T (um) S (um) Rint (MmM) N Sy (Mm)
Minimum 10 3 10 75 15 50
Maximum 50 3 50 300 10,5 200

Tableau 1 : Limites de I'ensemble d’'inductances siolé sous Passive Modeler.

Bien que par ailleurs trés complet, Passive Modelautorise pas I'introduction d’un plan
de masse coplanaire, ce qui nous permet de jugenaans partiellement de I'influence de ce
dernier par comparaison a la mesure. Les résaléatette confrontation, résumés Figure 5, portent
uniquement sur l'inductande,., obtenue d’apres I'extraction d’'un modéle électeiqcompactdf.
chapitre 2). lls n’en sont pas moins éloquentsrréur moyenne est de 13,3 % et seules 5 % des
inductances présentent une erreur inférieure a Bételles erreurs ne sont pas acceptables, et I'on

ne peut de toute évidence omettre le plan de masse.
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Figure 5 : Analyse statistique de I'erreur relativesur I'inductance extraite L4,
simulations réalisées sur Passive Modeler.

Pour toutes ces raisons, nous allons décliner dangui suit une version de la méthode
PEEC spécifiguement dédiée aux composants a syr@tdulaire. Cette version implique une
décomposition des conducteurs en anneaux a sec#iclangulaire, ce qui sous-tend une
représentation de la spirale par des boucles airesl concentriques [66,67]. Nous débuterons la
prochaine partie en tentant de mettre en évideeseaVantages d'une telle représentation, en
particulier en ce qui concerne l'introduction d’'plan de masse coplanaire. Nous poursuivrons
ensuite avec I'établissement de I'expression imdtiégde l'interaction magnétiqgue entre deux
anneaux pour enfin détailler les différentes astutee calcul permettant une détermination rapide
de ce couplage. Cette évaluation n’a pu, en &ffet, effectuée de maniére rigoureuse, c'est-a-dire
analytique. Elle a nécessité certaines approximatipue nous exposerons et dont nous vérifierons
la qualité.
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3.3.2.1 Boucles circulaires concentriques

Nous avons vu, au paragraphe 3.3.1, que le congtuett équipotentiel dans une section
transverse. Le champ électrique et le courant densonducteur sont donc, dans le cas
d’'inductances spiralées, quasiment azimutaux [6Bje approximation raisonnable consiste a
approcher la spirale par des boucles circulairex@utriques associées en série. La norme du
courant ne présente plus alors qu'une dépendartialaaet verticale, ce qui nous autorise a
décomposer chaque boucle circulaire en anneauxeétéires. Rien n’implique en effet dans la
formulation du probléme (3.15) que la subdivisidtrua profil rectiligne. SoitR}‘ le rayon interne
de 1aj*®™ boucle concentriqué,d [1, LNtJ+1]. Le rayon de chaque boucle concentrique est pris

égal au rayon moyen de la spirale au tour correggoutnce qui donne la formule :
. 1
R; =Ry +[J —EJE@N’fS) (3.35)

Chaque boucle circulaire a par conséquent la méngukur que la spire qu’elle représente.
L'approximation sera d’autant plus précise quedtaissement de la spirale sera faible devant le
rayon interne. Il est intéressant de remarquermja@optant cette démarche, seule la section du
conducteur est effectivement maillée. Il s’agitqgrelque sorte, pour chaque spire, d’un maillage a
deux dimensions finalement beaucoup plus économigoersidérons, afin d'illustrer notre propos,
'exemple de la Figure 6, représentant pour uneidgtahce deN; = 2,5 tours les deux types de
décomposition. La division en éléments rectiligrrefativement grossiére, nécessite d'ores et déja
Ns =8 segments par spire soit au tokl=20 éléments alors qu’elle n’impliqgue qiv =3

segments circulaires.

Figure 6 : Un enroulement spiralé et son approximabn par des segments rectilignes et des boucles centriques.

D’une maniére plus générale, si I'on appelle rapport entre les nombres de mailles induits

par une représentation rectiligne et circulairspeetivemenk; etN.;, on montre que :
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N
r=—=r=
NC

A la question : "Combien de segments sont nécessairla modélisation correcte d'une
inductance spiralée ?", I'étude expérimentale mepeieJ. Leeet al. [69] apporte un premier
élément de réponse. Il y est en effet démontrd’opaieictance "série" d’'un composant octogonal et
celle du composant spiralé correspondant, diffedend % environ. Adoptant cette valeur comme
seuil de précision, nous en déduisons Bye 8 segments, au moins, doivent étre utilisés pour
décrire chaque tour de I'enroulement. Ainsi, la elirsion de la matrice][] établie en (3.26) varie,
d'aprés (3.36), d'un rapport 4 a 8 suivant que lmtienne une représentation par segments
rectilignes ou par boucles concentriques. Celaifsgggue le nombre de calculs a réaliser est, dans
le cadre d'une décomposition de la spirale en lesuclrculaires concentriques, de 16 a 64 fois
moins important. L'intérét de cette derniére appmest dés lors évident. On peut, d'une part,
espérer accélérer considérablement la résolutiorprdbléme. D’autre part, il est possible, a
nombre de mailles équivalent, de traiter des girest plus grandes, ce qui aura toute son

importance lors de la prise en compte du plan desenaoplanaire.

3.3.2.2 Plan de masse coplanaire

Comme au paragraphe 3.3.1.1, nous simplifions dbélpme en supposant qu'il existe dans
le plan de masse une direction de conduction pgidée. Les lignes de courant dans le plan de
masse sont donc, sous cette hypothése, a symétcidaze et I'on peut en conséquence
représenter celui-ci a I'aide de deux boucles tiioes incomplétes. La Figure 7 représente une
inductance, noték, ainsi que la modélisation retenue. Les caratiguiss géométriques de cette
inductance sont les suivantesW=50um, S=50um, T=3um, Rn=150um, N;=1,5,

S = 200pum. Nous n'avons pas fait figurer sur le schémdi¢gees d’acces et le pont connectant le
centre de la spirale, pour plus de clarté. Du pdénvue de la résolution du probléme, quatre types
de conducteurs doivent étre distingués : les spirtesnes §) entieres par définition, la spire
externe &) qui peut étre indifferemment compléte ou incortglée plan de masse supérieMk)

et le plan de masse infériedJ.
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LOL4D

Figure 7 : Approximation circulaire d’'une inductance.

Le plan de masse est représenté par deux bouciesrdoques. Celles-ci sont nécessaires si
I'on désire conserver 'espacement au plan de m§gsenstant. Les deux boucles ne sont pas
jointives, et I'ouverture angulaire est choiside@ue I'espacement nécessaire a l'alimentation du
composant soit suffisant. Enfin, la finitude durptie masse, qu’'impose tout traitement numérique,
nous conduit a introduire ici une variable déjacmrée pour les lignes de transmission : la
largeurWy de chaque boucle. Ce parametre n’est pas icigrgment parler déterminé. En effet, la
géométrie exacte du plan de masse n’est pas réspettde toute maniere, se distingue de sa
configuration dans I'application finale. La valeaffectée &V, sera choisie suffisamment grande

pour pouvoir considérer le plan de masse commaijrfipiquement\y = 400pm.

3.3.2.3 Calcul des éléments de la matrice impédance

La méthode PEEC, appliguée aux composants quasilaires, discrétise les boucles
concentriqgues en anneaux élémentairede rayonr; et de section rectangulaire de surf&eou
i O[1,n]. La résistancdr et I'inductancel; de chaque barreau circulaire, ainsi que l'induman

mutuelleL entre chaque barreaiy, K) O [1, n]?, doivent & présent étre calculées.

_2nlr
R = oS (3.37)
1 . _
Lix =§q$ ISK N;, dsds ou N = Li Lk Gy (Mipk)ui [, dl,dl; (3.38)

On retrouve avedli la formule de Neumann, qui donne l'inductance relikuentre deux
filaments circulaired; etl,. Ainsi, I'équation (3.38) peut-elle étre intergrétcomme la moyenne
sur les surface§ et S des interactions filamentaires. Cette équationdairement apparaitre les

deux phases nécessaires a la déterminatiohydd.a premiére consiste a établir une forme
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analytigue exacte ou approchée Mg et la seconde, a évaluer les deux intégrales dacsu

Intéressons-nous, dans un premier temps, au cEd.

Nous pouvons a ce stade nous interroger sur leersighification du concept d’inductance
partielle. En effet, comme le soulignait déja Webar son temps [8], calculer une inductance
mutuelle n'a par définition de sens que s'il estgible de définir des boucles de courant fermées.
Or les couplages que nous nous proposons de aalcul®nt intervenir des éléments ouverts,
comme par exemple la spire externe. Il faut remarque I'inductance constitue globalement un
circuit magnétique fermé puisque le plan de massara le retour du courant. La décomposition,
qui conduit a lintroduction de la notion d'induotze partielle, n’est qu'un intermédiaire
mathématique qui ne doit pas biaiser I'analyse iojloys Pour étre complet, notons que les
éléments connectiques qui ferment effectivementrtaiit magnétique sont supposés négligeables,
ils sont représentés électriquement par un cototiti Le diagramme de la Figure 8 représente
deux filaments circulaires concentriques en vudeahsus. lls peuvent ou non appartenir a la méme
boucle. lls sont définis a l'aide de leurs coord@scylindriques dont nous rappelons la définition
sur le schéma contigu. Les arcs sont orientés adirsymboliser I'orientation des vecteurs de

projection{ G}, i O [1, n].

ba ¥)6? T

¢k2 ¢i 1

. X g

Figure 8 : Coordonnées cylindriques définissant dedfibres circulaires.

L'inductance de NeumanN; est fonction des grandeurs,{@i1, g, z} et {r«, da, P, Z},
soit huit paramétres. En injectant I'expressionladonction magnétique de Green (3.5) dans

I'équation (3.38), on obtient :

¢|2 ¢k2 F Fk . _ S _
Nie b -[¢k1 2 —rk||d6d6 avec T, =r (0(g) etf, =r Ld(g,) (3.39)

Si cette double intégrale peut étre exprimée aigaigiment dans le cas général de bornes

d’'intégration quelconques, nous devons avouer Qus n'avons pas réussi a le faire. La symétrie
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axiale permet néanmoins de simplifier le traitemewthématique du probleme puisqu’'une des
intégrations est réalisable. C’est en ce pointiprécie réside I'intérét de I'approximation de
I'enroulement spiralé par des boucles concentrigeregosée au paragraphe 3.3.2.1. L’expression

qui en résulte, ci-dessous, constitue en ce seanié e volte de notre simulateur [70].

D

U P2 gk ¢'l + 77 k ¢‘2 + 77
N, =-=0Q/rr, q Ky ,— - —-g| Ky, — -+ dé 3.40
Y ar VTN gy [g( ¥ 2 2 9 S 2 2 “ (3:40)

4rir,
2+(Zi _Zk)2

avecg(k,6)= [E - k) F(k,6) —E E(k,6) et k= \/ oy (3.41)

Cette approche est intéressante car elle faitviatér I'intégrale elliptique incompléte de
premiére espéck et de deuxieme espekEe(3.42), intégrales connues des physiciens depuis f

longtemps. Elles interviennent, en effet, dansatabireux problémes de gravitation.

F(k,e)zj.:ﬁ E(k,9)=ffv1—(ksin¢)2 Celg (3.42)

La fonction g posséde d’innombrables propriétés mathématiquesctdiment liées aux
intégrales elliptiques, et dont nous tirerons aagatlors du calcul du coefficieNk. Elle croit, en
outre, avec le modulle est impaire suivant la variabt et présente une singularité lorsgue 1
et d — 2nisimultanément. Il est illusoire, au regard deitguFe 9, d’espérer une formule analytique
représentant correctemensur un large domaine. Peu de formules d’approxanatont d’ailleurs
disponibles pour les intégrales elliptiques incastgs, ce qui nous a conduit & implémenter un

algorithme basé sur la transformation de Landef Bfih de les calculer efficacement.

Précisons que la fonctidw, est alternée : changer le sens du vecteur dectimjeassocié a
un filament revient tout simplement a changer lgnsi deNy et donc a inverser les bornes
d’intégration. Les vecteurs de ba{séii}, i O[1,n], seront orientés dans ce qui suit d’'aprés la
convention retenue au paragraphe 3.3.1, en coasidgue le signal d’excitation est appliqué au
port droit de l'inductance. Il faut noter que lerpatilisé importe peu, le composant étudié étant
réciproque. Bien que cela soit loin d’'étre évidamtsimple regard de I'’équation (3.40), il y a kel e
bien réciprocité du couplage mutuel, c'est-a-ditg=N,. La démonstration est quelque peu
technique, pour ne pas dire pénible. Elle ne fiquas ici afin de ne pas nuire a la lisibilité de

'ensemble.
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Bien que I'expression (3.40) ne s’applique en t'éida des filaments, elle fait d'ores et déja
intervenir des objets mathématiques plus complexes dans la formule (3.29), relative a des
barreaux rectilignes. Le maillage par élémentsutdices est au contraire plus simple que son
équivalent par éléments rectilignes. Ainsi, tout psesse comme si la complexité globale du
probléme demeurait constante et qu’elle se partiagetie complexité numérique et analytique, a
la maniere de I'énergie totale d’'un systeme méamniqui se répartit entre énergie cinétique et

potentielle. Une méthode sera d’autant plus eféicaoe sa complexité numérique sera faible.

T ]

Fonction gik,s)

= = N W

<

0.6

Angle b 0 Module k

Figure 9 : Représentation de la fonctiorg(k,8) pour k O [0, 1[ et80 [0, 27.

3.3.2.4 Calcul de N, approximation de Simpson

Nous allons tenter de déterminer une expressiotytanee du coefficientNy, exacte ou
approchée, pour les filaments constitutifs destdiffits types de conducteurs recensés page 112, a
savoir : les spires interneS) la spire externeS), le plan de masse supérieMs) et enfin le plan

de masse inférieurM). Afin de ne pas alourdir inutilement les relagpmous introduisons le
facteurhy, défini comme suit :

Ny =/~1\/m[hk hy :i ¢k2[g(k d _¢i1+ﬂj_g(k' -

arr 3 ko2 koo

Na
S
N
+
3
[E—
o
D
w
N
&

Le Tableau 2 rassemble les différentes expresslanfacteurhy associé a deux filaments
dont l'un, indicéi, appartient & une spire interne. La premiére ligaece tableau, par exemple,
correspond au cas ou l'autre filament, indic@ppartient également a une spire intefe §) et
la seconde au cas ou il est élément de la spierext§ - S). Les schémas contenus dans la
deuxiéme colonne, que I'on pourra aisément rapodh la Figure 8, ont d’'une part une fonction
illustrative et permettent, d’autre part, de préciss différentes variables impliquées dans leutal

de hi. L'angle ¢ O [0, 21 sera, dans ce qui suit, toujours associé a améht deS.: il définit
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I'arc externe. L'anglel [0 [0, 72], quant a lui, se rapporte a un filamentMgou M; et précise
I'ouverture angulaire du plan de masse. Notonsnegiie les formules données ci-dessous font
systématiquement intervenir la fonctigndéfinie précédemment. Elles sont exactes et rfaint
I'objet d’aucune approximation, les calculs pouyaem effet, étre menés strictement lorsqu’ils

impliquent une spire entiére.

Couplage S Expression dehj,
a2k .
) Vs
S % jT [g[kik 'Ej (3.45)
‘ -21 T

Ms A@L& ‘% [g(kik ’Ej (3.46)
Lot ) .

M, “‘- W D\g(kik ,7_27-) (3.47)

Tableau 2 : Différentes expressions dey, I'un des filaments étant élément d&.

Il s’agit a présent de calculbg pour un filament d&,, indicéi, et un filament d&., Ms ou
M, indicék. Les autres cas relatifs a la spire externe @ntréités précédemment. Dés lors que les
deux fibres sont incomplétes, nous n'avons pu tal@xactemerty. L'utilisation d’un logiciel de
calcul formel [72] n’a d’ailleurs pas donné de reeifs résultats, et nous abandonnons ici I'espoir
d’obtenir une expression analytique rigoureuse pRurOn sort de cette impasse en approchant

I'intégrale a I'aide de la méthode de Simpson [73].

hk = —¢k28;7_¢k1 [Ijlj(k’¢il’¢kl’¢k2)_ D(k!¢i2’¢k11¢k2)] (3.48)
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D(k,0,61,62)=%g(k,%—8;”J+gg(k,gl+462—6;”)+%g(k,g—;—6;ﬂj (3.49)
Cette méthode d’intégration numérique pourra apparguelque peu grossiére, I'intégrande
n'étant évaluée qu’en seulement trois points dediivalle d'intégration. Elle présente néanmoins
I'avantage de donner lieu a des expressions "cesitist donc manipulables, autorisant par la
méme les calculs a la main. Cela nous a permisimeliBer autant que faire se peut les
expressions regroupées dans le Tableau 3 et dandted’ toute redondance lors des calculs
numériques. Les temps de calcul observés sont i@laivement courts, si on les met en rapport
avec la complexité des phénomenes a représentguj est trés important pour ce qui va suivre. Il

conviendra bien évidemment de vérifier la pertireede I'approche retenue.
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Expression dehix

5 m) 1 g m\ 4 g T
S ﬂ Zaql k, ,— |+= K-+ gk, - _
4”%39( ik ZJ 39(ku< > 2) 39( Ky Zﬂ (3.50)
¢ <m
o 27T_¢ 3 ik’z
S ¢|_7T (k, ,Z_Tj+—' )
r 4 A\ 2 ar lg kI _i—i_T —ég k. ﬂ @50
3°( %2 2) 3% %4
¢ >
m). 1 ¢ -A
29| ki, — |+=9| ki, ———— |+
" ¢ -2A, g( ik 2} 39( K5 2}
s (3.52)
3°( %4 2) 37 (%2 2
1 $-A
3g(Kk’ 2 2]
-2 T\ ¢ -2l 4 @ —2A
Ms _¢| k k — |- i [] - (_, i kJ_
T om EQ( ik ZJ e 39 K ) (3.53)
1[ i_zj
3°( %2 2
1 ( ¢i+/]k_ﬂ]
39 3 2
: A T
M; ﬂ[]ﬂ , ,¢'+2 k 2%
4139 i 4 2 (3:54)
19[, A_k_zj
3° (%2 2
1 btA_TT
3g(Kk’ 2 zj
M; 4 Z(N_Ak)[] ﬂg(k,k ,ﬂJ (3.55)
4T 3 4
1 ( A_kJ_TJ
3°( %2 2
1+ tan2(¢i A, j
4
-=In y
S 1+tan2["1‘j
M; @ (3.56)

240 ; 4 +Sin[¢i + A
” Li{ j Dar(jkﬂ 2

)

Tableau 3 : Différentes expressions dey, I'un des filaments étant élément dé&..
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A I'équation (3.56) correspond le cas particuliarles fibres- appartenant aux conducteurs
S etM; — présentent le méme rayon et la méme hauteur,icedraduit paky = 1. Cette situation
peut étre rencontrée lorsque linégallig< W+S est vérifiée. Il est alors possible de calculer
exactement l'intégralb. La solution fait intervenir le complexe unjtét la fonction dilogarithme

Li, [74], définie comme suit et calculée d’'aprés tasdux de C. Osacet al.[75] :

Li,(z)= i% (3.57)

i=0 I

L’introduction de I'intégration de Simpson s’accomgme de la perte de la réciprocité du
couplage mutuel, I'égalitéy = hy n’étant plus vérifiée dans le cas général. Ilipgiortant de
préciser que cette génante incohérence physiquenagiement liée a I'approximation, elle est
donc totalement artificielle et I'on se rassuremase rappelant que I'expression (3.43) est, quant a
elle, réciproque. Néanmoins, nous avons désormaig dolutions a dispositiom et hy, et se
pose naturellement le délicat probleme du choilad@lution. On se sort de ce mauvais pas en se
remémorant nos lointains cours d’analyse numéridqrietégration numérique est en effet, a
nombre de subdivisions égal, d’autant plus préqise I'intervalle d’intégration est plus faible.
Sous ce nouvel éclairage, les deux solutions nepdos équivalentes et I'on doit retenir, pdyret
hgi, I'expression permettant de minimiser cet intdeyaiétablissant ainsi la réciprocité. Cela nous a
conduit a distinguer dans le Tableau 3 plusieussqpda dépendent des angles de définition des

fibres incomplétes impliquées.

Supposons deux filaments et k tels que @ > |po—d|. D’aprés les résultats établis,
I'intégration numérique est réalisée sur l'intetealgu, ¢d]. Cependant, lorsque la condition
27T-¢ < |po—Pa| est remplie, I'équation (3.58) sera avantageusemidisée en lieu et place de
I'équation (3.43). L'intégration numérique porteord sur l'intervalle complémentaires | 274,

moins large, ce qui améliore en toute rigueur é&cjision.

(3.58)

_ P2~ P my, 1 go-2m
Py —kz—r[k@(kik !EJ"'E;‘O |:g(kik'

N
-
Fay
+
)
«Q
7\
=
x~
N
-
x
N
+
3
| |
o
co

L'intégrale intervenant dans la relation (3.58) fpétre facilement exprimée a l'aide des
formules approchées du Tableau 3. Il lui correspaméffet le couplage entre le filament défini par
les coordonnées cylindriquesc{ @, ¢, z} €t le filament fictif {r;, 0, ¢ —27z7 z}. Cette simple
astuce de calcul n'est pas anodine, la largeutirterlvalle d’intégration maximum étant, en effet,

divisée par deux. Ainsi, celui-ci n'est plus [0f 2nais [0, 77 et il est obtenu lorsqué = 7z Nous
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pouvons donc, en toute logique, nous attendre addtats globalement moins précis lorsque

seront traitées des inductances présentant un eaettours demi-entier.

Le Tableau 4 et le Tableau 5 contiennent les exmes deh relatives au couplage entre un

filament deMs ou M, indicéi, et un autre filament également élémentMieou M;, indicé k.

Lorsque les deux fibres n'appartiennent pas au mplae de masse, on peut de nouveau étre

confronté au cas ou ces derniéres présentent lermramn et la méme hauteur.

Ms Expression dehi,
5 Vi
- k. — |+
. 4.-2), 39( " 2j 2so
ar |4 6 -2A m). 1 6 -24, 7 (3:59)
9 Ky —— = [tz ke~
3 4 2) 3 2 2
1 T i
—g| k, — |+
39( ik Zj
21 m\ . ¢ -2m+A) L 4 g, - 24
Ms ¢| Kk — i k 0 =al k , i K14+
21 Eg( b zJ A 3 ('k 4 (3.60)
1 (k- b = 24, _7_7)
37U 2 2))
1 g T
— S +
39(@,2 2)
—2A, |4 g +2A T
M; u[]_ k, Tk T4
A 39( kg 2 (3.61)
1 m
ég(kik A _E)
1 ¢
- SRR B 'S
39@“’2 2)
2omr-2) |4 g, - 24
M; 2, 2ol k. £i-
= 39(Kk, 2 j (3.62)
1 V4
gg(kik’/]k _Ej |
1+tan2(¢‘]
_|n —4
1+tan2[/]"j
2
M; (3.63)

‘200 iy a( 4] )
" Li{mar(”_zkﬂ ) ”(zj

Tableau 4 : Différentes expressions dey, I'un des filaments étant élément dd/..
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M; Expression dehix

1 T
= k. — |-
39[ ik 2)

Z(H—Ak)_ﬂ Eg(kk 7_7] ¢i +2Ak []ﬂg(kk M—I_T]—
— ks K

2 T am |3 4 2

1 g +2A, 1
Zg k, AT
g( ik 2 ZJ

(3.64)

5 T
o k, ,— |-
39( ik 2)

A= A)= g Aol P2 -
. S9 ko, (365)

E k ¢i+2Ak _7_T
@ >n-2A, 39 KT,

Tableau 5 : Différentes expressions dey, les deux filaments étant éléments dd;.

3.3.2.5 Calcul de lyx, approximation de Lyle

Considérons le couplage mutuel entre deux anndetdaires de section rectangulaire dont
les paramétres sont donnés Figure 10. L'anneaigcémndest ainsi défini par sa fibre centrale de
coordonnées cylindriqué§rim°y,¢i1,¢i2, zim°y} et les caractéristiques de la section transvereale
I'occurrence la largeus; et I'épaisseut. Il en est de méme pour le second anneau, sedidé k)
change. Remarquons, et c’est important, que ces al®eaux peuvent indifféremment appartenir

ou ne pas appartenir a la méme spire.

j—— W
| . —
° i ° : --1---9- I t;
1.2 i
! L | %%
Ib 1 l °
| [ TR 4
+ 2 | °
) Me Fl Wi

Figure 10 : Caractéristiques géométriques de deuxaoreaux circulaires indicési etk, coupe transversale.

L'expression du couplage est rappelée en (3.68¢ebule directement de I'équation (3.38).
La tache a réaliser est donc l'intégration de lanfde élémentaird\,, sur toute la section des

conducteurs.
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W t, W,
I,imoy.'_j moy, 5 rkm°y+—k

1 z 2ok
L, =——— 2 2 2NIr, @\, 00,2 i1, e, D,z )dz dr,dzdr .
ik VVitiWktk Ej‘rlmoy_vg I;’"“V—g J.rk’""y—vék J‘z'k“"y—t; (I ¢|l ¢|2 Z| k ¢k1 ¢k2 k) Zk k Z i (3.66)

La quadruple intégrale, apparaissant dans I'éguatipdessus, ne peut étre calculée
analytiguement et son calcul nécessite en touteenigune colteuse évaluation numérique. On peut
cependant obtenir un résultat trés précis en regaptachaque enroulement élémentaire de section
rectangulaire par certains filaments judicieusenuéatsis. Nous utilisons ici la méthode de Lyle
[76,77], ou chaque section est remplacée par déaments, dont les positions respectives sont
données dans le Tableau 6.

Filament Coordonnées t S w t>w
i Fiyie + 8 e
1
Zi1 Z zZ+ ﬁ
Fi2 Myle = B MLyle
2
Z Z z-p

Tableau 6 : Position des filaments de Lyle.

2 2
. 1 [ min(w,t, W’ -t
OUu:  Tye=r 1+atﬁ#j B= % (3.67)

Ainsi l'interaction mutuelle entre deux barreauxréduit-elle a I'équation (3.68). Précisons

une fois encore que cette relation ne fait inteirvgtie des interactions entre filaments.
1
Li :Z [ﬁN(ril’ Zig i Tias Zk1)+ N(rili Zip 5 Tas Zk2)+ N(ri21 Ziz i ha, Zkl)+ N(ri21 Zip k2 Zk2)] (3.68)

La technigue qui consiste a remplacer un conduganquelques filaments est basée sur la
théorie de Taylor des développements limités. &li&té développée dans le passé, en particulier
par Maxwell, principalement pour faciliter les agkca la main. Les limites de cette approche sont
évidentes, et si I'on pressent a ce stade queeliercommise sera d'autant plus faible que les
dimensions transversales de la section serontefaitévant le rayon, il convient néanmoins de la
quantifier aussi précisément que possible.
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La méthode de Lyle est valable tant que les terduesiéveloppement de Taylor d’ordre
supérieur ou égal a quatre peuvent étre omis [Z8]critére de validité, sans aucun doute trés
informatif aux yeux des mathématiciens, n’est matbesement d’aucune utilité pratique en I'état.
Il est en conséquence nécessaire d’'établir lesitiomsl sur les caractéristiques géométriques des
cellules permettant de maintenir I'erreur introdujtar I'approximation de Lyle a une valeur
acceptable. Nous examinons pour cela le cas piyglesidu couplage mutuel entre un filament et
un anneau de section rectangulaire, ce qui présamtmtage de limiter le nombre de variables et
donc de faciliter I'analyse. Dans la méme optidaeosition du filament n’est pas quelconque : il
a méme rayon ou méme altitude que l'anneau. Litahce mutuelle obtenue en substituant a
I'anneau deux filaments de Lyle est ensuite con@era celle découlant de l'intégration numérique

sur la section de I'anneau. Les résultats de ésitige sont consignés Figure 11.

10 10’

o | |
------- g B \ I r
10° Lo t].f 10 Lo "
"""" e
g 4 ¥ g
i . = b
= N - . P
540" g, -~ .,
s 10 S 10 2
- - DN
= 3 =
w X u
h N
10— p=13 ) 10— p=13 i
........ g=1/2 : e BTS2
g=1 " p=1 < .
— p=2 L 5 — p=2 DN
ol p=3 ) Ik R
10372 -1 \ l;\ - 1 10372 -1 = 0 > ‘ 1
10 10 10 10 10 10 10 10
Distance normalisée d, = d/t Distance normalisée d, = diw

Figure 11 : Erreur relative commise sur I'inductancee mutuelle en fonction de la distance a I'anneau.

L'erreur relative E;) est quasiment indépendante du rayon tant queended est grand
devant les dimensions transversales des anneaug.cgtie hypothése, systématiquement vérifiée,
E; dépend au premier ordre de la distance a I'anmeséed et du facteur de formg = wit.
Remarquons tout d’abord que I'erreur diminue te@sdement aved. Il apparait ainsi que I'erreur
relative est négligeable dés lors qiie> 1. Nous en déduisons que I'approche que noussavo
retenue est parfaitement justifiée puisqu’en preen@nalyse, les seuls couplages pouvant poser
probléme impliquent des cellules contigués. Unéuleelyant au maximum six voisines directes,
ils représentent une fraction du nombre total dliattions de I'ordre de &/ ou n est le nombre
total de mailles. Ajoutons que cette descriptioass’révélée étre particulierement robuste et
efficace. On montre, en effet, qu'une modélisatiena section transversale a I'aide des filaments
de Rayleigh [79], impliquant cinq filaments parlagkd et donc le calcul de neuf couplages, conduit

pourtant & des résultats quatre a cing fois maiésip
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Dans le cas ou le filament et 'anneau ont mémermagorrespondant au premier graphique
de la Figure 11, nous remarquons que l'erreur esttaht plus importante qué est plus grand.
Elle dépasse, par exemple, 1 % lors¢fire2. La situation est pratiguement symétriquedoes
'anneau et le filament ont méme hauteur et 'onstate alors quE; diminue aveg3. Un facteur
de forme supérieur &2 s’accompagne d’une erreur supérieure a 1 %. Laci@pdes filaments
de Lyle a représenter la section de I'anneau mlest pas isotrope. Toutes choses étant égales par
ailleurs, la qualité de 'approximation de Lyle d&grade considérablement lorsque le filament est

placé orthogonalement a la plus grande dimensarstersale.

Nous voyons également clairement se détacher umditmm sur le facteur de forme. Il est
en effet possible d’associer a un seuil d’erreangéarbitrairement choisi, une plage de variation
pour ce dernier. La condition résultante impose cm@rainte supplémentaire sur le maillage de
I'inductance. Il doit non seulement assurer sugdeamaille une densité de courant constante mais
les mailles jointives, et donc de proche en prochges les mailles, ne doivent également pas
excéder un certain degré d'asymétrie quantififlgapefficientS. La contrainte affecte néanmoins
en pratiqgue uniquement les mailles a proximité alé@el’erreur devenant négligeable lorsque la
distance normalisée est supérieure a un. En coeségunous retiendrons pour notre part les
inégalités définies en (3.69), bien que cellesuisgent apparaitre particulierement laches, avevu d
I'erreur potentiellement introduite. Comme nousviarons ultérieurement, cette regle peut étre
transgressée sans trop d'impact sur la précisiengui rend I'approche de Lyle d’autant plus

attractive.

%<,8<3:> E <3% (3.69)

3.3.2.6 Calcul de l'inductance propre

On définit I'inductance propré; de la cellule indicée, i O [1, n], comme la traduction
électriqgue de l'effet du courant circulant dans cette cellule sur lui-méme. Nousrdbns
également le calcul de linductance propre a l'atike filaments équivalents. Chaque barreau
circulaire peut, en effet, étre décrit intrinségeeainpar deux filaments séparés d’une distalype
appelée distance géométrique moyenne [58]. Paogieahvec la méthode de Lyle, la disposition
relative de ces filaments dépend de la valeur diefa de formgs, cela afin de respecter au mieux
'aspect de la sectiof. L'inductance mutuelle entre ces deux filamentségmle a l'inductance

propre de la cellule :
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£<1 L. =N|r Agm r +d9Im
= — L ——— 1, +——
l I Z| 2 Z| 2

J Ay =K [(w +1;) (3.70)
a)

d d
Bzl = L :N[ri ‘%-Z 27

Si I'expression exacte de la distance géométriqogemne d'un conducteur de section
rectangulaire est connue, elle reste cependanddoeir difficile & manier [80]. Comme le souligne
la Figure 12, la distance géométrique moyennewssiment proportionnelle au demi périmetre de
la section, et I'on peut, tout en maintenant une#i&nt niveau de précision, supposer constant le

coefficient de proportionnalité. Ainsi voit-on trés souvent dans la littératre 0,2235 [37].

0.2237

N

0.2236 / \\1
0.2235 /
0.2234

0.2233

Coefficient K

e .

0.2232

0.2231
o 0.2 0.4 0.6 0.3 1

Facteur de forme, min(2,1/5)

Figure 12 : CoefficientK en fonction du facteur de formeg.

3.4. Calcul de I'inmpédance équivalente

Nous avons essayé, dans ce qui précéde, de foemalissi rigoureusement que possible la
méthode PEEC dans sa version "circulaire”. La 8irac des subdivisions infinitésimales
permettant une décomposition efficace des condig®uS., Ms et M; est clairement identifiée.
L’'expression du couplage magnétique entre les élé&snde conducteur est déterminée pour les
différentes configurations. Pour autant, la camstique électrique en transmissiad de
I'inductance reste a déterminer. Nous allons agmiétenter d’établir un passage, espérons-le sans
emblche, de la théorie vers la pratiqgue. Serontesstvement abordés dans cette partie : la
décomposition effective des conducteurs, ce que &ppelle couramment le maillage, puis le
calcul de I'impédance équivalente Ce calcul implique I'inversion de la matrice indlaéice Z ]
qui, lorsgu’elle est de grande dimension, requiert méthodes numériques spécifiques que nous
présenterons.

125



Chapitre3 : Modélisation d’'inductances par la méthode PEEC.

3.4.1. Maillage des conducteurs

L'un des postulats de la méthode PEEC impose queueant traversant chaque élément de
conducteur soit constant. Cette condition, n@éest en toute rigueur remplie lorsque la section
des cellules élémentaires est infinitésimale epe@ donc, dans la pratique, étre vérifiée que de
maniére approximative. L'établissement de la vdeaturviligne de la méthode a, d'autre part,
nécessité l'introduction d’'une contrainte supplétaiga (3.69), liée a I'approximation d’'un anneau
par quelques filaments circulaires et qui seragiés par la suit€s; Notre intention est ici de
déterminer un maillage nécessaire et suffisanst-@edire de mettre en place une technique de

décomposition des conducteurs qui soit a la foispatible avec la contraint@etCpg.

Nous avons mentionné au paragraphe 3.1.3 que lartose concentre a la périphérie des
conducteurs lorsque la fréquenteadu signal d’excitation augmente. L'équation (3.d9nne
I'expression de la profondeur de peaudistance caractéristique de la pénétration dumpha
électromagnétique dans les conducteurs. Il s'agicda d’'une mesure indirecte de la localisation
du courant et il devient évident, d’'aprés son esgion, que les variations du courant seront
d’autant plus fortes que la fréquence sera éldvé&eanaillage doit donc étre réalisé a la fréquence

maximale d’excitation, a savdif.x= 6 GHz.

1

o= W (3.71)

Le maillage le plus simple, uniforme, implique gies dimensionsv et t définissant la
section transversale de chaque anneau soient éjaleia désigné par I'abréviatid, dans ce qui
suit. La conductivitt du cuivre est de=5,26.10S/m et sa perméabilitté magnétique
4= 41107 H/m. La profondeur de peadivaut dans ces conditions Qn afm.c= 6 GHz. Nous
adoptonsw =t = 0,5 um, soit approximativement deux mailles par profamdde peau, ce qui
semble étre un minimum pour une description coereet la distribution de courant. Considérons
I'inductance, notéel, dont les caractéristiques géométriques sont legmstes : W= 50um,
S=50pm, T=3um, Ry =150pum, N;= 1,5, § =200um, et enfinW; = 400um. Le nombre
d’anneaux dans chaque spif &) est alors dé&l; = 600 et dans chaque plan de mas4es( M)
de N, = 4800. Ainsi, malgré un maillage relativementhi&cnous obtenons au totdl= 10800
mailles, ce qui interdit tout traitement numérigele un temps acceptable. Il est indispensable

d’'alléger le maillage.
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Nous nous basons pour cela sur quelques remarguasndsens... L’effet mutuel du plan de
masse sur les caractéristiques en transmissiore dhatluctance est d’autant plus faible que celui-ci
est éloigné de I'enroulement spiralé. Le plan desean’a ainsi plus d’influence sur I'enroulement
lorsqueS, — o, et le résultat devient alors indépendant du agéllde ce dernier. En particulier,
peu importe qu’il soit subdivisé dans I'épaisseinsi, peut-étre est-il nécessaire de ne mailler le
plan de masse dans I'épaisseur qu’'au plus prochéndectance spiralée ? Nous devons, pour
valider cette conjecture, vérifier quelle influeeyp sur les caractéristiques propres du plan de
masse, dans la mesure ou celui-ci assure un rétocourant (§ 3.3.2.2). Tout d’abord, notons que
I'inductance propre d'un conducteur est, au premidre, imputable au champ magnétique externe
[66]; son évaluation ne requiert donc pas, enetotigueur, une description précise de la
distribution du courant circulant dans ce conduct@et argument n’'est évidemment plus valable
lorsque I'on considére la résistance propre. Cegreinde plan de masse étant par définition un
objet étendu, le courantqui parcourt le chemin de moindre impédanait en conséquence étre
localisé majoritairement sur la partie interne éedernier. En conclusion, il semble raisonnable
d’affirmer que le maillage dans I'épaisseur du plammasse est uniquement nécessaire a proximité

directe de I'enroulement spiralé.

Fort des enseignements de cette "expérience deégdensous allons séparer chacun des
conducteursV; et Mg en deux zones. La plus proche de la spirale eftémalans I'épaisseur
(maillage 2D) contrairement & la plus éloignée (lage 1D). On montre alors que ce maillage par
bloc M) induit une erreur négligeable lorsque la largékts de la zone 2D est supérieure ou égale
a la largeur de la pis@. Nous prendrons dans ce qui S =W, ce qui permet de diminuer de
facon drastique le nombre d'élémehsécessaire au maillage des conducteurs. Danssléeca
I'inductancel, nous parvenons de cette manierd 22632 (N, = 716), soit une réduction d’'un

facteur 4 environ par rapport au maillage uniforme.

Si les variations de courant peuvent étre trés ftaptes sur le pourtour des conducteurs,
elles sont a l'inverse relativement faibles en leemtre. Le maillage uniforme est, de ce fait, loin
d’étre optimal dans le volume des conducteurslcrévalue, parfois trés largement, le nombre de
mailles imposé par la conditidh Dans ses travaux de recherche, E. Clavel [8Xbdnit le
maillage “"géomeétrique"Mg), ainsi nommeé car les dimensiomset t suivent une progression
géométrique. Cette répartition non uniforme des llesaipermet de rendre compte plus
efficacement de la concentration du courant a tppérie des métallisations. Supposons dans un
premier temps que I'on puisse négliger les vanmegide courant dans I'épaisseur d'un conducteur
A ouAT{S, S, Mg, Mi}. Le maillage géométrique est alors entieremefindpar la connaissance
de deux parametres : le quotienéntre la largeur de la plus petite maille et lafgndeur de peau

d’'une part et le facteur d’accroissem&ntapport des tailles de deux mailles consécutiVastre
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part. SoitNg le nombre total de mailles dans le conducteetw; la largeur de la maille indicée

oui O [1, Ng. On a alors pour un couple,(k) donné :

In(1+(k—1) %}

N, =201+ 3.72
g Ink (3.72)
\Ni+1=kwvi _ k-1

Wi, -i+1 = W . o KMo/2-1 2 (3.79)

L’établissement de regles de maillagepriori, telles que les condition§ et Cz soient
simultanément vérifiées, est un probléme épineususNtraitons en effet une grande variété
d’'inductances, et I'on concoit aisément qu'il sdifficile de renseigner les coefficientsetk dans
le cas général. L'expérience peut certes étre rmmeenseignements, mais elle nécessite une
laborieuse étape d'apprentissage qui pénalisealetiviié du simulateur vis-a-vis d’'un probléme
nouveau. Nous préférons au maillage "géométriquetnaillage qualifié de "physiqueM), car
déterminé d'apres une simulation préliminaire. €ell est basée sur un maillage géométrique
radial (1D), les conducteurs ne sont pas subdivaés leur épaisseur. Les paramétres de maillage
(a, K) retenus sont (0,25, 1,25) pour I'ensemble deslgcteurs S, S, M;, Ms. Cette simulation
partielle n'affecte pas le temps de calcul glolmhthniére significative, et produit une distribatio
radiale approchée du courant. La Figure 13 reptésdans le cas de l'inductancele module de
la densité de courant moyende) a 6 GHz extraite de la pré-simulation, dans fpees et le plan
de masse. A ces courbes correspond un courant(kgdaktirculant dans l'inductance de 1 mA.
Notons que la distribution du courant est asymégrigSa localisation sur la face interne des

conducteurs peut étre imputée a la courbure deducteurs ainsi qu’a I'effet de proximité.
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Figure 13 : Densité de courandy,e, dans les conducteurs$;, S et {M;, Mg} de l'inductance L.

128



Chapitre3 : Modélisation d'inductances par la méthode PEEC.

Un maillage radial est déduit de la répartitionadwrant en assurant, pour chaque cellule,
une variation relative de la densité de couidny inférieure a un seud ainsi qu’un facteur de
forme respectant la conditio@s Il n’est donc pas arbitraire mais justifié pareudémarche
physique. Notons que les conditio@set Cz ne sont malheureusement pas systématiquement

compatibles. La premiére, fondement de la méthd&tE® prime alors sur la seconde.

Les portions de conducteurs nécessitant un mai&gsont débitées en couches d’'épaisseur
constantet = 0,5um. Cette décomposition s’est révélée étre largersefiisante, I'effet de peau
bidimensionnel n’étant pas trop marqué a 6 GHzsdeation que nous venons de formuler est
prouvée en comparant un maillaye tel quee = 15 % ett = 0,5um, a un maillage de référence
plus fin dans I'épaisseur des conductewrs 15 %,t = 0,25um). La comparaison porte sur un
ensemble, noté\, de N = 40 inductances dont les caractéristigues gédués sont comprises

dans les intervalles reportés Tableau 7.

Parametre | W (um) T (um) S (um) Rint () N Sy (m)
Minimum 10 3 10 75 1,5 50
Maximum 50 3 50 275 4,5 200

Tableau 7 : Domaine de définition de I'ensemble di@luation A.

Chaque simulation est réalisée er 31 points de frequendg j O [1, n], uniformément
répartis sur la plage de fréquences ® GHz. La procédure de test consiste a calculmur pet
ensemble d’'inductances, les erreurs moyeneg¥ (€"”) et maximales €%, ") induites sur
la résistancéx(f) et I'inductance équivalente(f) par le maillageM, (€ = 15 %,t = 0,5um). Bien
gue les données a comparer soient parfaitememdegtibles, nous retiendrons, pour quantifier
I'erreur, les définitions introduites au premierapltre et rappelées ci-dessous, ceci par souci de
cohérence. Le calcul fait intervenir une intégnatimimérique sur la plage de fréquendgs, fmad

telle que fin = 0 etfhax= 6 GHz.

frnax
L Xo,sum(f)_xo,%um(f)‘mf
e;?oy - min X D{R, L} (374)

J-:mmmax X0,25p.m(f ) ‘ Caif

max ] ‘XO,5pm(f )- X0,25um(f )‘

emax = [fmin Fmax
XO,25}J.m ( f ) ‘

X {R, L} (3.75)

X
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Chapitre3 : Modélisation d’'inductances par la méthode PEEC.

L’'analyse statistique des résultats de la compamagst consignée Figure 14, qui représente
la fonction de répartition complémentaire des egealatives moyennes et maximales, observées
sur I'ensemble\. Nous invitons ici le lecteur & se reporter aupdtna 2 pour obtenir le détail des
informations que I'on peut extraire de ce type ejgrésentation. Nous noterons uniquement, pour
notre part, que I'erreur moyenne maximale Aur'excede pas 0,75 % pour la résistance et 0,03 %
pour l'inductance équivalente, ce qui justifie pksinent un clivage en couches d'épaisseur
t=0,5um.
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Figure 14 : Analyse statistique de I'écart relatifentre les maillagesM, (€ = 15 %,t = 0,5um)
etM, (e = 15 %, t = 0,25um), sur R(f) et L(f).

Ce résultat est d’ailleurs conforté lorsque I'omt®resse aux erreurs globales explicitées par
les relations (3.76) et (3.77). Celles-ci font laymnne des erreurs individuelles calculées pour
chaque élément d&, ce qui nous permet d’appréhender efficacemebajde de quatre variables
uniquement, les différences entre les deux mamlages écarts calculés sont de fait relativement
faibles avecEZ*= 0,63 %, ER**= 1,71 % d’'une part eE"”= 0,01 %, E"*= 0,02 % d’autre
part. Le maillageM, (t = 0,5pum) peut donc étre considéré comme étant a peugopgisalent au
maillageM, (t = 0,25pm). Gardons bien en mémoire les définitions suesmous y aurons tres

souvent recours par la suite.

N
EToY :%DZeQQ"y(i) X 0{R, L} (3.76)
i=1
max 1 . M. H
ETe =NDZeXaX(|) X 0{R, L} 3.77)
i=1

Le maillage "physique" est appliqué a I'inductahgeel que la variation de courant sur une

cellule n'excede pas= 15 %. Nous obtenons un nombre d’anneaux damguehspire §, S) de
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N; = 342 et dans chaque plan de masdeet My) de N, = 702, soit au totaN = 1386 mailles.
Ainsi, N se voit étre réduit d’un facteur 2 environ parp@p au maillage précédent. La Figure 15
représente la fibre moyenne de chaque maillMgden vérifie que le simulateur maille beaucoup

plus finement en bordure de conducteur.

—— Maillage 20 du plan de masse
— Maillage 30 du plan de masse
—— Maillage de I'enroulerment

Figure 15 : Représentation des fibres moyennes desllules issues
du maillage physique a 15 %, cas de l'inductance L.

Soitw, les largeurs de maille dé, ou M,, normalisées par rapport a la largeur de maille de
M. (w=0,5um). La Figure 16 représente, en fonction de latjpsrelative dans le conducteur,
linverse de cette grandeumf"), car elle peut étre assimilée a une densité déemhorsque
w, = 0,5 par exemple, le maillage examing pu M,) est, a I'abscisse considérée, deux fois plus
dense queéM,. On remarque ainsi que les maillagdg et M, sont, en bordure de conducteurs,
beaucoup plus fins que le maillalge. Le maillage physique est d’ailleurs le plus séwdans cette
zone. Ainsi, nous concluons qu’au niveau de prégisiretenu, les décompositiohd, et My sont
ici trop laches. A I'inversel, est, au centre des conducteurs, bien plus lége¥gqui est, de fait,
excessif dans cette région. Le maillage physique e#s ce sens nécessaire et suffisant,

corrélativement au seusl
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Figure 16 : Densité des maillag#l, et M, relativement aM, dans les
conducteurs 5, S} et {M;, Mg} de I'inductance L.

Les largeurs normalisées, sont, dans ce cas précis, égales au facteur e f@défini au
paragraphe 3.3.2.5. Il est de fait possible deésapter trés simplement la contrainte sur le facteu
de forme : la densité de maille doit s’'inscrire sld@ gabarit tracé en noir sur la figure. Nous en
déduisons immédiatement que les maillafigset M, ne respectent pas strictement la condition
(3.69). On peut légitimement se demander dans ejueésure les résultats en sont impactés.
D’autre part, quelle est I'influence du niveau dégisione sur la résistanc®(f) et I'inductance
équivalentelL(f) ? Les réponses a toutes ces questions requi@relgfinition d'une référence et
nous retenons pour ce role le mailldggtel quew =t = 0,5um dans la région 2D et = 3um
dans la région 1D. Toutes les cellules élémentaiéesient de cette manie= 1 et par la méme
Cs. On compare le maillagkl, a M, sur I'ensemble/, en suivant le protocole précédemment
défini. La subdivision de référence pourra semhleglque peu grossiére d’apres ce qui a été vu
précédemment. Les simulations sont effectuées rsurdinateur personnel cadencé a 2,4 GHz et
équipé de 12 Go de mémoire vive. Les possibiligsatte machine n’autorisent malheureusement

pas de maillage beaucoup plus fin sur 'ensemble

L’écart relatif, surR(f), entre les maillage®!, et M, est analysé Figure 17. Nous préférons
parler ici d’écart plutdét que d’erreur, notre ré&fiéce étant sujette a caution. Le Tableau 8, page
134, contient les données statistiques globalescE#ss qui nous sont désormais familiéres. |l
apparait que les résultats obtenus d’apgsavece = 15 % ete = 10 % respectivement, sont trés
proches, démontrant la convergence rapide de kuwale la résistance avec la décroissance du
parametre. L’écart moyen observé entre les deux mailldggst M, est ainsi toujours inférieur a
0,75 %, ce qui est tout a fait acceptable. Il nesisimpossible de distinguer entre ce qui doit étre
imputé aux insuffisances de maillage et ce quiiést la transgression des. Cependant, I'écart
cumulé, relativement faible, laisse penser que dadition C; est probablement trop forte a

I'échelle macroscopique, comme nous le pressentions
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Figure 17 : Analyse statistique de I'écart relatifentre les maillagesv, et M, sur R(f).

La Figure 18, ci-dessous, donne l'analyse statistigles écarts relatifs recensés, sur
I'ensembleA, pour l'inductance équivalente. Le maillage physidel quee = 15 %, My(15 %),
engendre un écart maximal 41(f) par rapport &M, n'excédant pas 0,05 %, ce qui est négligeable
devant les autres sources d’erreurs comme nousrtens plus loin. Le Tableau 8 conforte ce
résultat avec des écarts ne dépassant pas danesaess 0,02 %. Le maillage des conducteurs a
donc trés peu d’influence sur l'inductance équintde ce qui s’explique aisément. En effet, ce
dernier conditionne la qualité de la modélisationcdurant circulant dans les conducteurs. Or, le
courant détermine l'inductance interne, composauiieparticipe pour moins de 1 % a la valeur
totale de I'inductance [66]. Ceci justifie I'ordde grandeur des écarts constatés. Cette propsiété e
trés intéressante. En effet, si seule la valediimtuctance est désirée, I'utilisateur pourra agop
un maillage trés léger, induisant des temps de lation courts, sans pour autant dégrader la
précision de la prédiction.
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Figure 18 : Analyse statistique de I'écart relatifentre les maillagesv, et M, sur L(f).

Si les maillagesM,(15 %) etM,(10 %) sont quasiment équivalents du point de veidad

précision, les différences sont en revanche beguptus marquées en ce qui concerne la rapidité
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du simulateur. En effeivi,(15 %) divise par 4,8 en moyenne les temps de sitonl par rapport a
M,. Ce facteur tombe a 2,6 lorsquig(10 %) est employé. Le léger gain en précisionrihéement
apporté paM,(10 %) ne justifie pas, a notre avis, les calcufgp$mentaires concomitants et nous
retenons pour cette raison le maillage physiqu® &1Ce choix pourra sembler arbitraire a ce

stade. Le temps de simulation s’avérera néanmaiasiée donnée importante au chapitre suivant.

Finesseg (%)

ER™ (%)

ER™ (%)

EM (%)

E Tax (%)

15

0,48

1,10

0,01

0,02

10

0,51

1,18

0,01

0,02

Tableau 8 : Comparaison du maillageM, par rapport au maillage aM,, en fonction du parameétree.

3.4.2. Assemblage des conducteurs

L'objet de ce chapitre est, rappelons-le, I'obtemtd’'un dipble équivalerZ traduisant les
caractéristiques électriques en transmission delditance. Cette impédance équivalente, qui
dépend de la fréquengerelie le couranty, circulant dans I'inductance a la tensidg, appliquée a
un port. Elle comporte deux composantes, I'impédade I'enroulement spiralé et du plan de
masseZs{f) d’une part, I'impédance des lignes d’alimentatin(f) d’autre part. Nous allons
présenter dans cette partie les différentes étapesssaires au calcul d€) d’aprés les matrices
impédance associées aux conducteurs curvilignescelignes. Elles réalisent en quelque sorte le
passage du microscopique vers le macroscopiquali-€ekst d'ailleurs, une fois n'est pas
coutume, relativement aisé. La convention d'oritotades vecteurs{ Ui} —-id[1,n] -, retenue
au paragraphe 3.3.2.4, permet en effet d'applicuex tensions et courants les regles de
composition couramment utilisées en électricité sdém cadre de la théorie des réseaux de
Kirchhoff. Le calcul dezZ(f) devient alors élémentaire puisqu’il se réduiteasimples sommes,

comme nous allons le voir a présent.

Soit une inductance comportaNt tours. Dans le cas général bn’'est pas un nombre
entier, on pose, =\_th+1. La spirale peut alors étre décomposéaeh spires internesy) et
une spire externeS{). Le plan de masse coplanaire est, quant a lugélis® a l'aide de deux
boucles concentriques incomplété, et M. La méthode PEEC, telle que nous I'avons mise en
place, subdivise chaque conducteur de ¢S, enN; anneaux a section rectangulaire et chacun
des conducteunls et M;, enN, anneaux. L'égquation matricielle (3.24) établit wakation entre les

courants circulant dans chaque élément de condueteles tensions appliquées a leurs bornes.
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Courants et tensions sont regroupés en deux vedtetd, dont I'architecture est précisée par les
relations (3.78) et (3.79).

T _
U =1U;-Uy U gngn Unn, Unna - Unongen, Ynngenga - Unngson, (3.78)
3 Se Ms Mi
T _
o= b Doy Ty Trgnget = Trongens, Trgngeng 1 Taon o, (3.79)
%{_/
S S Mg M;

Il a été précédemment montré que les surfaces @guijelles sont, dans un conducteur,
paralléles a la section transversale. Nous en dédsiique les extrémités des boucles concentriques
sont équipotentielles et donc que les tensionsbames des anneaux d’'un méme conducteur sont
égales. Le vectedd a par conséquent la structure particuliére inddge@ (3.80). Notons des a
présent que les tensions aux bornedgdet M; sont identiques. En effet, les inductances inggré
sont caractérisées a l'aide de pointes GSG ("Gr@&igdal Ground") qui comportent, comme leur
nom l'indique, deux pointes de masse. Celles-curasd, & chaque port, la méme référence de
potentiel de part et d’autre du plan de mabkeet M; peuvent en conséquence étre traités comme
un seul et méme conducteur, nbtév;.

T _
U' =|Up-Up U gy Yimna Ynns Unngss Unngn - Unonga (3.80)

S S Mg M,

Soit le vecteuJ;, de dimensiomg+1, contenant les tensions aux bornes med spires
internes, de la spire externe et du plan de mas#&.uLes ns+1 courants circulant dans ces
conducteurs composent le vectdyr lls sont calculés en sommant toutes les contdbst
microscopiques, c'est-a-dire I'ensemble des cosrdrdversant les anneaux élémentaires d'un
méme conducteur. L'expression générale des vectdurst |, est donnée ci-dessous. Leur

formulation particuliére, dans le cas de l'inducth, est explicitée Figure 19, pour exemple.

T _
U, ‘[Ul"'U<ne—1)N1+1UneN1+1] (3.81)
Ny NN, NeN, +2N,
T _
1T= >0 0 DL D (3.82)
k=1 k=(ng—1)N;+1 k=ngN; +1
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Figure 19 : Définition des vecteurs réduitdJ; etl,, cas de l'inductance L.

Nous devons identifier la relation (3.83) lidntet U,, c’est-a-dire renseigner la matrice
d’interaction [v;], de dimensiomc+1. Cette opération nécessite quelques maniputatiwatricielles
qui, bien que relativement simples, sont difficikesclairement décrire par le verbe seul. Nous
ferons donc par la suite référence au Tableau Pexpose les grandes étapes du processus de

calcul deZs{f) et donne, pour l'inductande, la structure des matrices intermédiaires.
1, =[v, ], (3.83)

La matrice impédanceZ[] des anneaux circulaires une fois obtenue (étapeelle-ci est
inversée pour donner la matrice admittant¥g [étape 2). On démontre que I'élément &F [
couplant le conducteuA au conducteuB, (A, B) O {S, S, MSMi}Z, est égal a la somme des
éléments des sous-matrices o] [couplant les anneaux d& aux anneaux d8. Par exemple,
I'admittanceYs,-u.m, €ntre la spire externe et le plan de masse el éda somme de toutes les

admittances élémentaires liant ces deux conducteurs

ngN; neN; +2N,

YSre—MsM. = (Yr )ne,ne+l = Z Z(YL )k,l (3.84)

k=(ng-1)N;+1 [=nyN;+1
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Cette étape, numérotée 3 dans le tableau synoptgugarfois appelée étape de réduction

car elle conduit, a partir d'une matrice de dimensi.N;+2N,, & une matrice de dimensiog+1,

beaucoup plus petite.

Description
Etape Exemple de l'inductance L
Résultat
Construction de la matrice X N Na N N
impédance Ni | [Zss]  [Zs-s] [Zsw]  [Zs-w]
1 Ni | [Zss]  [Zas] [Za-w]  [Zsow]
Matrice impédancéZ, | Ne | [Zw-s] [Zwes] [Zwew]  [Zuow]
No | [Zu-s] [Zw-s] [Zwew]  [Zwom]
X N]_ Nl N2 NZ
Inversion de la matrlc{aZL] N, [Ys —s] [Ys —se] [Ys—Ms] [Ya _Mi]
2 Ni | [Yas]  [Yas]  Deowd]  [Yaow]
Matrice admittance, | No | Mues] Mues] Mmoo ]
No | sl Dwes] Daow] Mow]
, . X 1 1 1
Réduction de la matrlcb(L]
3 1 Ys-5 Ys-s Ys-mm,
1 Ye -s Ye, - Ye -
Matrice impédance réduify; | > > ML
1 YW oM, -5 YoM, -s. YV -MaM,
Inversion de la matric{?(r] X ! ! !
4 1 Zs-s Zs s, Z5 -,
1 Zs, - Zs, - ZS v,
Matrice impédance réduif, | > ST S
1 Zii oM -5 VARV Z\ M, -M oM,
Réduction de la matric[aZ,]
5 Zanlf) = Renl(f)+ 2l ()01
ImpédanceZs{f)

Tableau 9: Synopsis du processus de calcul de I'imdgance équivalent&g(f).

Rappelons que I'analyse est, pour l'instant, limiux seuls conducteurs curvilignes. La
tensionUg, appliquée a I'un des ports de cette inductancatramte” est liée au couraly; injecté

par la relation de proportionnalité suivante :

Um = Zaml(F) [l (3.85)
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Le coefficient de proportionnalité, en d’autresmes I'impédance des conducteurs
curvilignes Z,{f), est déterminé en appliquant les régles élémestale la théorie des réseaux
électriques. Ainsi, d’aprés le premier lemme decKiiroff, la tensiorJs, est égale a la somme des

tensions aux bornes de chaque spire et du plaradsem
U= U, ), (3.86)

Les courants circulant dans chaque spire sont sgicement égaux, de par le second lemme
de Kirchhoff relatif a la conservation du courantiat I, Le plan de masse assurant une fonction

de retour de courant, il est également parcourwpaourant,.
Itot:(lr)lz'”:(lr)n :(Ir)ne+1 (3.87)

La matrice admittance réduit¥] est inversée lors de I'étape 4. Son invergg, st assez
logiquement nommé matrice impédance réduite. It pdors étre prouvé, a l'aide des relations
(3.86) et (3.87), qués(f) est égale a la somme des élémentZdddtape 5).

Z(1)=>(z,), (3.88)

La procédure de réduction et d’assemblage a étgapp aux conducteurs{ S,, M:M;}
afin de détailler la maniére dont le plan de massentégré. Elle n’en reste pas moins valable pour
une structure multiconductrice quelconque. Ainsimpédance z(f) des lignes assurant
I'alimentation de la spirale peut étre calculéevant le méme principe. Notons que son évaluation
est indépendante de celle dg(f) du fait que le couplage mutuel entre les ligrtda spirale a été
négligé. L'impédance équivalen#f) de l'inductance n’est alors finalement que I'asston en

série de ces deux impédances.

2(f) =" 2()=2,(f)+2,(1) (3.89

3.4.3. Inversion de la matrice impédance

L’obtention de la réponse fréquentielle d’'une indnce nécessite I'inversion de la matrice
impédance,] qui lui est associée et ce, pour plusieurs frégas. Nous devons nous assurer que

ce probleme peut étre résolu avec précision etidémss pour cela I'inductance de testEn

138



Chapitre3 : Modélisation d'inductances par la méthode PEEC.

adoptant un maillage constaM, tel quet=0,5um, =2 et W, =W, nous obtenons une
discrétisation de la structure avidc= 300 filaments par spire Bk = 358 filaments dans les plans
de masse supérieur et inférieur. La matri¢ fésultante, de dimensidw = nN;+2N, = 1316, est

déja de belle taille.

Le conditionnemenp d’'une matrice X] est un nombre réel mesurant la sensibilité&Xdes-
a-vis de linversion réalisée par un calculateuett€ notion complexe sera abordée en détail au
chapitre 4, et retenons pour l'instant qu'une reatdont le conditionnement est supérieur & 10
n'est pas numériqguement inversible. La Figure 3frésente, dans le cas de l'inductahcele
module des éléments d& [ normés par rapport a I'élément dont le modulelegius faible. Elle
fait clairement apparaitre I'étendue, sur deux esdide grandeurs, de lintervalle contenant les
éléments de la matrice impédance, ce quiagiriori, de mauvais augure pour la suite. Aussi
étonnant que cela puisse paraitre, le conditionnerde la matrice impédance est faible : il
n'excéde pas TGsur la plage de fréquences [0, 6] GHz. A titredmparaison, le conditionnement
d'un carré magique [82] d’ordre huit (matrice8} est supérieur a 10 La matrice Z,] est
numériqguement saine et son inversion ne pose eseqaence aucune difficulté. Bien que cela ne
soit pas critique, remarquons néanmoins que lthtotion d’'un plan de masse n’est pas sans
incidence sur la qualité numérique du problémesiifadjonction d’'un plan de masse autour de

l'inductanceL multiplie le conditionnement de la matricg& ] par 30 environ.

800 1000 1200

200
400

T
600

L {40
800 -

1000

1200

Figure 20: Importance relative des éléments de laatrice [Z,].

139



Chapitre3 : Modélisation d’'inductances par la méthode PEEC.

Nous pouvons employer la méthode LU [83] convemt@le pour inverser la matrice.
L’inversion de la matriceZ ] adjointe a l'inductancé., réalisée ici sur un ordinateur personnel
cadencé a 1,7 GHz et équipé de 700 Mo de mémoue wiécessite 1,5 minute par point de
fréquence. Ce temps, loin d’étre négligeable, rpest prohibitif. Notons cependant que I'omission
des effets capacitifs nous cantonne aux inductashaesle nombre de tours n’excede pas 4,5. Leur
prise en compte permettra de traiter des structbeasicoup plus importantes conduisant a des
matrices impédances de trés grande dimension. éragon matricielle peut alors devenir
problématique, ce que soulignent d’ailleurs cegtanteurs. M. Kamoat al.[50] mentionnent que
I'inversion directe d’'une matrice n’est plus nungéement viable dés lors que la dimension de
celle-ci excéde quelques milliers. On doit aloreiavecours a des algorithmes d’inversion itératifs
raffinés, tel que Il'algorithme GMRes ("Generalizétinimum Residual method") [84]. Ces
algorithmes sont intéressants car ils acceptenergrée une matrice candidate qui, au fil des
itérations, tend vers linverseY] tant recherché. Ainsi, la convergence se trouwe é
considérablement accélérée des lors que l'invesisdéterminé pour le premier point de fréquence,
ce dernier pouvant alors étre utilisé comme maitnitile a la fréquence suivante. Cette approche
n'est évidemment efficace que si la matrigg] [n'évolue pas de maniére trop brusque, ce qui

implicitement suppose des points de fréquencessuffiment rapprochés.

Lorsque cette condition n’est pas remplie, il ésdmmoins possible d’améliorer la vitesse de
convergence en reformulant le probléme a l'aidene’'matrice dite de pré-conditionnement [50].
Cette matrice, qui n'est rien d’autre qu'une appration de l'inverseY,], est déterminée d’aprés
une analyse structurelle d&,.]. La Figure 20 fait en effet apparaitre, au sei ld matrice
impédance, des blocs qui refletent l'intensité desiplages entre les différents conducteurs
macroscopiques, S, Ms et M;. Celle-ci peut varier de plusieurs ordres de geandl’un bloc a
l'autre, les différents conducteurs étant clairenistincts. On parle pour cette raison de probléme
physiquement localisé. La matrice de pré-conditeznent peut étre obtenue en négligeant lors de
I'inversion les blocs correspondant aux couplages plus faibles. Nous présumons ici
implicitement gu'il est possible de construire Varse d'une matrice d’apres les sous-matrices qui
la constituent et c'est dans ce but précis que rems implémenté un algorithme un peu
particulier, que I'on doit & V. Strassen [85]. SWns arbitrairement la matrice impédance en

quatre blocs comme suit :

[2,]= {[Zn] [212]} (3.90)

[221] [222]

La procédure mise au point par Strassen, donttéggee sont précisées dans le Tableau 10,

est récursive au sens ou elle permet l'inversiofZdedans I'hypothése ou l'inverse dg;[] est
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connu. Elle a été légérement modifiée par rappola &ersion originale afin de traiter plus
efficacement- et exclusivement le cas des matrices symétriques, ce que vérifiadtice ¢ ]
comme somme de matrices elles mémes symétrigiiggatagraphe 3.2.2). On démontre en effet,
a l'aide de l'algorithme de Strassen d’ailleurs,eqglinverse d’'une matrice symétrique est
symeétrique. Les matriceX{], [Y22] et [Y11] sont ainsi symétrisées a I'aide de la fonctio®13 lors
des étapes 1, 3 et 6 respectivement. L'inversiameal’'matrice de grande dimension n’étant pas

exempte d’erreurs d’arrondis, cette opération pemmemoins une correction qualitative de leurs

effets.
syn{x) = X+—2XT (3.91)
Etape Opération Etape Opération
1 [Xl] = Syrr([zll]_l) 4 [le] = _[Xz] X [Yzz]
2 [Xz] = [Xl] x [le] 5 [Y21] = [le]T
3 [Y,.] = synl [2,.)- [z.] <[] | 6 [¥,.] = syn{(,]- X, 1x[,4)

Tableau 10 : Etapes de I'algorithme de Strassen apg# aux matrices symétriques.

La construction d’'une matrice de pré-conditionneest des lors aisée. La procédure ci-
dessus est appliguée récursivement a la matriceédamze, subdivisée ehth+3 blocs
correspondant aux conducteurs macroscopiques. ueh#ération, une seule matrice nécessite
une inversion directe (a I'étape 3), réalisée fegdrithme LU (notéA.y). Les blocs que I'on
désire négliger sont remplacés dans les calculsiparmatrice nulle de mémes dimensions. Le
pseudo-inverse peut étre construit trés rapidenserjui est primordial, car le résultat d’'un pradui

impliqguant une matrice nulle est immédiat.

Si l'algorithme de Strassen opérant par blégg) fut initialement codé en prévision de
I'emploi d’algorithmes d’inversion itératifs, il &it preuve de qualités justifiant largement son
utilisation directe pour inverserZ[. Le conditionnement maximum observé lors des egtap
d’inversion (1 et 3) est en effet inférieur d’emrirl0 % au conditionnement d&J. De plus, bien
gu’ayant recours &, I'algorithme Agg se révele lui étre numériqguement supérieur, COmMOEs
allons le montrer a présent. SupposonsAjyeéalise I'inversion d’'une matrice de dimensiden
un tempst,y et requiertny opérations arithmétiques élémentaires (additiemjstractions,

multiplications et divisions)Agg inverse, quant a lui, la méme matrice en un tetgpapresnsg
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opérations arithmétiques. L’efficacité arithmétigetel’'efficacité temporelle désg par rapport a

Ay sont alors respectivement définies par :

e (N) = ely(N)="1 (3.92)

Ngg tsg

L’algorithme Agg sera plus avantageux relativement & I'une de éésitions si le rapport
associé est supérieur a 1. La Figure 21 reprodsigtandeurs; et €; en fonction deN. On
constate quesl; = 075 pour toutN, ce qui signifie que I'algorithm@sg nécessite, pour inverser
une matrice, 33 % de calculs de plus dqdg. La tendance s’inverse cependant lorsque 'on
considére I'efficacité temporelle puisqel; >1 dés queN > 500 et croit lorsqull augmenteAsg
permet ainsi un gain en temps d’environ 15 %. litegiae les deux critéres d’analyse ne conduisent
pas a la méme conclusion est quelque peu étonNaos devons en déduire que la complexité
d'un algorithme ne peut, en pratique, étre pleingna@préciée par la seule évaluation du nombre
d’opérations arithmétiques engendrées par cellbd&inombreux facteurs, comme I'encombrement

meémoire par exemple, doivent étre pris en compte.

=y
L=z

=
=

-
N
"

-

e
o

Cobetiede oo P Feoemi e & o

e
o

« Efficacité arithmétique de AEE

= Efficacité temporelle de A, ||

-- Efficacité arithmétique de Ay
T

o
Y

Efficacité de l'algorithme de Strassen

e
]

10° 10*
Dimension de la matrice

Figure 21 : Efficacité de I'algorithme de Strassen.

Si I'algorithme d’inversion originellement propopér V. Strassen (no#sp) est également
basé sur une application récursive de la procédétaillée dans le Tableau 10, il se distingue de
son homologudsg par la subdivision adoptée pour les matrices arser. Soit une matric&,[] de
dimensionN =mx 2 m etk entiers, que I'on désire inverser. A la premiééeaition deAsp, [Z.]
est scindée en quatre matrices de dimension2<t. A la i®™ itération, i 02, K], les matrices a
inverser, a savoirMy] = [Z14] et [MJ] = [Z22] — [Z12]" % [X2], sont divisées en quatre matrices de
dimensionm x 2. Agp opére donc en quelque sorte par dichotomie. Api@sations, le cas limite
est atteint et les matricedl{] et [M,], de dimensiomm, sont traitées a I'aide de I'algorithrdegy.

L’algorithme Asp est trés intéressant car le nombgg d’opérations arithmétiques nécessaires a
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linversion de ] est proportionnel &*® alors quen,, O N? Lefficacité numérique dé\sp
relativement @y, représentée Figure 21, est en conséquence ungoforcroissante d&l. On
remarque immédiatement qued, est supérieure &, pour N > 2000 et dépasse I'unité lorsque
N > 7500. Ces valeurs seuils sont toutefois suffieant élevées pour ne pas justifier, en I'état
actuel, I'implémentation d@sp. En conclusion, nous retiendrons par la suitgéathmeAsg pour

inverser la matrice impédance.

La Figure 22 représente, en fonctionNleles tempd, ett; nécessaires a notre ordinateur
personnel pour respectivement construire et invefdd. S'il est vrai que ces variables sont
directement liées aux caractéristiques de la magiyy GHz de fréquence d’horloge et 700 Mo de
mémoire vive), les abaques ci-dessous ont au ni@imegrite, en précisant les ordres de grandeurs,
de donner quelques repéres a lutilisateur potenBar exemple, le maillage constant de
inductance L, défini au début de cette partie, impliqde= 1316 mailles. On en déduit
immédiatement que le temps de calcuR({® et deL(f), évaluées en = 31 points de fréquence, est
d’environ 23 minutes. Ces graphiques font égalerapparaitre la nature des lois reliant les temps
t. ett; & la dimensiom. Ceux-ci vérifient approximativemettld N***ett; 0 N*™, ce qui signifie
gu’il existe une dimension limit®\, au dela de laquelle le temps d’inversion prédonsine le
temps de construction. Ainsi, lorsqoe= 31, N, vaut 2200 environ. Enfin, notons que la relation
liant le temps de constructidna la dimensiomN de la matrice impédance est trés dispersée, ce que
'on peut expliquer en remarquant que la varialelépend également fortement du maillage
retenu. La convergence de I'algorithme de Landéh ¢8t, en effet, d’autant plus lente que plus le
maillage est fin. L’évaluation de l'intégrale efigue incompléte- est alors plus délicate car la

singularité de cette fonction est approchée (1).
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y=96510%** 1 1 . L | T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T

|
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Figure 22 : Temps de construction, et d’'inversion t; de la matrice [Z,] en fonction de sa dimension.
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4. Validation du simulateur

4.1. Lignes de transmission

Il ressort de la partie 3.2 qu’un simulateur bagda méthode PEEC peut étre codé pour une
grande part indépendamment de la décompositionsighoiNous avons donc développé
conjointement au programme principal une variamécgiquement dédiée a la simulation de
structures rectilignes [86]. Ce module de test#acénfronté au logiciel commercial InCa [52]. Les
résultats sur la résistanB¥f) et I'inductance équivalentgf) ne différent pas de plus de 0,16 % et
0,04 % respectivement. Ces légeres dissemblancasemte d'ailleurs s’expliquer par des
considérations informatiques. InCa est en effet lémenté en Fortran [87], langage de
programmation qui ne manipule pas explicitement nesnbres complexes contrairement au
langage scientifique Matlab [88], auquel nous avemsecours. L'inversion de la matricg J est
en conséquence autrement complexe, et s’accompaghdétablement d’imprécisions plus
importantes. Cette limitation structurelle du Famtrn’est d’ailleurs pas sans incidence sur
I'efficacité d’'InCa puisque les temps de simulatioanstatés sont, a maillage identique, en
moyenne 4 fois plus longs.

Nous allons tenter de vérifier, sur un exemple &ngue la modélisation du plan de masse
est correcte, et en particulier de confirmer I'nym@se relative au retour du courant. Cette
validation est indirecte : elle est réalisée s ligne et non pas sur une inductance, cela paw de
raisons. D'une part, le plan de masse est prisanpte de la méme maniére pour ces deux
composants (les conclusions relatives aux lignesrpot donc étre extrapolées aux inductances).
D’autre part, la méthode PEEC conventionnellejsétl pour modéliser les lignes, est exempte
d’approximation. Un défaut de représentation dun pla masse sera donc identifié sans ambiguité.
Nous simulons dans ce but la ligne de transmissiéfinie par les paramétréd/ = 50um,
T=3pum, | =2 mm,§; = 10um, etW, = 400pum. L’espacement au plan de masse est faible afin
gue l'effet de ce dernier soit sensible. Le madlag utilisé est tel quéVop =W, w=1t=0,5um

dans la région 2D et = 3um dans la région 1D.
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Figure 23 : Résistance et inductance équivalente deeligne de transmission.

La Figure 23 représente, en fonction de la frégadnda résistancedr(f) et I'inductance
équivalenteL(f) de la ligne. Les résultats mesurés et simulés &énitablement trés proches, ce
dont témoignent les erreurs relatives moyennes™€ 2,05 %, €= 1,64 %) et maximales
(eR¥=12,1 %, €"=3,64 %). Un tel accord, s'il ne constitue évideemin pas une preuve
irréfutable, n’en est pas moins un argument dexchoifaveur de notre représentation du plan de

masse.

4.2. Qualité de I'approximation de Simpson

La Figure 24 ci-dessous représente la valeur absidu’erreur relativel,), en fonction du
modulek, introduite par I'approximation de Simpson lorsldwaluation du couplage magnétique
entre des filaments appartenant aux conducteutygpedS,, Mg, Mi}. La référence a été obtenue en
calculant numériquement l'intégrale (3.40) d'apdés méthode des trapézes [73], telle que
l'intervalle d'intégration soit subdivisé en 20 pas égales. Les interactions impliqguant une spire

interne §) n'apparaissent pas dans ce qui suit car les ssiores produites dans le Tableau 2 sont
rigoureusement exactes.

Nous avons retenu pour le plan de masse une owwexhgulaired = 5° et pour la spire
externeg = 180°, ce qui correspond typiquement aux induwaarmont nous disposons. Deux fibres
sont d'autant plus proches que le moduésst proche de 1. A titre d’exemple, si I'on cogsaldes
fibres coplanaireds = 0,8 signifie que les rayons de ces fibres sansdin rapport quatre. Dans la
quasi totalité des cas que nous aurons a thaifef0,8 , 1]. Remarquons que plus le modkilest
faible et plus les spires sont éloignées et pag deiconséquence, moins leur couplage magnétique
mutuel est important. Ainsi un défaut de modél@atura d’autant plus de poids que le modiule

sera proche de l'unité.
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Figure 24 : Erreur introduite par I'approximation d e Simpson pour les différents types de couplage.

Si les résultats sont tout a fait acceptables dasscas des couplag& - S, S — M,

Ms — Mg etM; — M, puisque les erreurs observées sont de I'ordee5ieo, il n’en est pas du tout de
méme dans le cas des couplages-M; et Mg—M; avec des erreurs relatives pouvant
respectivement excéder 50 % et 20 %. A la singsalaque fait artificiellement apparaitre la
représentation logarithmique, correspond un chaegérde signe dé&,. Ainsi, au-dela d’'une
certaine valeur du module dépendante du couplage et comprise dans l'inter{@92 , 0,95],
I'approximation de Simpson sous-estime systématigue la valeur vraie. Il s’agit ici d'un défaut
de modélisation bien inquiétant, et il convientsgssurer que son influence sur le résultat final
reste faible. Pour cela nous comparons, Figureleé¥brésultats de la simulation de I'ensemble
d’'inductances\, défini au paragraphe 3.4.1, obtenus en ayantireatune part a I'approximation

de SimpsonAy) et d’'autre part a I'intégration numérique) (
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Figure 25 : Analyse statistique de I'erreur relative introduite par 'approximation de Simpson.

Aussi étonnant que cela puisse paraitre, I'effeAglsur 'impédance équivalentgf) est
beaucoup moins important que ce que l'analyse iddalle des couplages laissait présager :
Ex™=0,73 %, Ex*= 1,29 %, E["”'= 2,06 %, E["= 2,09 %. Si I'on considére la résistarikié),

90 % des inductances de I'ensembl@résentent un écart moyen par rapport au calauérique
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inférieur & 1,5 %. L'effet sut(f) est un peu plus marqué avec un écart de 3 %adciidn de
population égale. Comment expliquer que les erneapsrtantes précédemment relevées au niveau
microscopique ne se répercutent pas avec plus geewi a I'échelle macroscopique ? En
remarquant tout simplement que les différents aggs ne participent pas pour la méme part a la
réponse finale. Ainsi, la Figure 20 fait clairemapiparaitre que les couplages de tgpe M; et
Ms— M;, pour lesquels I'approximation réalisée est (ni@wypas peur du mot) mauvaise, sont aussi
les plus faibles. Nous atteignons ici les limitasne étude par segmentation, qui vise a décrire le
tout par l'analyse de ses parties. Certaines @istijues se transmettent néanmoins lors du

changement d’échelle. Ainsi, I'inductance équiveadrff) est systématiquement sous-estimée.

L'erreur surL(f) n'est pas négligeable devant lincertitude expértale,As est donc en
toute rigueur insuffisante. La solution entieremeamérique, quant a elle, n'est pas pleinement
satisfaisante d’'un point de vue conceptuel. ENgerdg en effet a reporter au niveau du calcul de
l'interaction magnétique la discrétisation azimetedks conducteurs, inhérente a la description par
barreaux rectilignes et dont nous nous sommesnatiia au paragraphe 3.3.2.1. On perd alors tout
l'intérét d'une représentation par anneaux circaki De nouveau, force est de constater que la
complexité globale d'un probléme semble demeurerstamte. Seule sa répartition entre les
différentes étapes nécessaires a la résolutioritparanger suivant la méthode retenue. Notre
démarche est-elle vaine pour autant ? Non, bieanent L'approximation de Simpson, bien que
grossiere, donne des résultats d’ores et déja esod#l,, ce qui révele une vitesse de convergence
élevée et démontre I'efficacité numérique de napproche. Si les contraintes I'exigent, on pourra
retenir a profit une approximation un peu plus étéb ou encore adopter une démarche mixte
alliant As et I,. La Figure 26 consigne I'erreur moyenn&r(”, E”) et I'erreur maximale
(ER®, E™) ainsi induites par rapportlalorsque les couplages reportés en abscisse dontésa
numeériquement, les autres étant évalués d'afgel est clair, a la lueur de ces résultats, qse le

efforts de modélisation devront en priorité poger les couplages de tyfe— S..
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Figure 26 : Erreurs relatives introduites par I'utilisation conjointe deAs etl .

4.3. Confrontation a I’'expérience

4.3.1. Etude statistique

La comparaison entre données expérimentales etlé@muconcerne I'ensemblé,
comprenant 40 inductances aux caractéristiques étfiopnes variéesc{ Tableau 7). Deux plages
de fréquences sont retenues pour la confrontatianméesure Af; = [0, 3] GHz etAf, = [0, 6] GHz.

Il a été montré au paragraphe 3.1.3.2 que la métR&EC n’intégre pas, entre autres, les effets de
capacité, qui interviennent a plus haute fréquemoe les effets magnétiques. En se limitant a
l'intervalle Af;, nous évaluons la méthode PEEC sur un domainedrggl ou les phénoménes
gu’elle est censée représenter sont prépondélaggscomparaisons réalisées sur l'intervaife

donnent, quant a elles, une idée du travail qeste a réaliser...

Les résultats relatifs a la résistariR(), représentés Figure 27, sont trés encourageants.
seulement 30 % des inductances présentent une enmenne inférieure a 10 % sur la plage de
fréquencesAf,, ce pourcentage atteint 92 % sfif;. On vérifie d'ailleurs que les données
statistiques générales associées sont bonrg5”= 5,40 %, Ef*= 18,19 %. Elles sont ici
obtenues en "moyennant”, pour I'ensembile les erreurs relatives moyennes et maximales
calculées suf;. Remarquons qu&R™ reste Iégerement supérieure a l'incertitude erpémiale
estimée a 4 % environ au chapitre 1. Ainsi, s'tl@air que nous approchons les limites de notre
banc de caractérisation, celui-ci reste en tougeexir suffisamment précis et nous pouvons
conclure que les écarts constatés sont effectivechena un défaut de modélisation. Les résultats
plus discutables observés lorsque I'on consid&fse peuvent étre partiellement imputés aux

incertitudes de mesure. En effet, I'incertitudecase aR(f), produite au chapitre 1, est une
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grandeur moyenne sif,. Une étude plus poussée aurait sans aucun doutgéngpe celle-ci doit
croitre avec la fréquence. La résistance devigrnideanent tres faible devant la réactance lorsque la
fréquence augmente, elle est par conséquent plicatdéa déterminer avec précision. Ainsi,
I'erreur maximale sur l'intervall&f, n’est pas, a notre avis, un parameétre d’'analystnpet. Elle

est précisée a titre indicatif mais ne sera paswemée.
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Figure 27 : Analyse statistique de I'erreur relative surR(f), comparaison a la mesure.

Les résultats sur l'inductance équivaleb(®, Figure 28, sont également prometteurs. Ainsi,
67 % des inductances présentent une erreur moysemid, inférieure a 5 % pour dépasser 90 %
sur la fenétre fréquentiell&f;. Les erreurs globalesE("”= 2,33 %, E™= 3,60 %) restent
cependant largement supérieures a l'incertitudemxentale estimée a 0,3 %. Analyser l'erreur
en fonction de la géométrie des composants simolést pas un exercice ais€, le nombre
d’éléments de I'ensemblk étant relativement faible pour ce type d’'étudenshin’avons-nous pu
tirer de conclusion susceptible de mettre catégerntgnt en cause telle ou telle phase de la
procédure de modélisation. Tout au plus pouvonsnaffirmer que I'erreurE™ peut étre
corrélée, au premier ordre, au nombre de tours latdistance au plan de masse. La valeur de
l'inductance semble ainsi étre systématiquemensg-sstimée lorsque le plan de masse est proche.
Le recours a I'intégration numérique n'améliore [esrésultats £"”'= 2,83 % etE"**= 3,85 %,

ce qui signifie que certaines des erreurs intreduibivent se compenser.
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Figure 28 : Analyse statistique de I'erreur relative surL(f), comparaison a la mesure.

4.3.2. Etude de cas

Nous allons clore ce chapitre par deux exemples.ptamier graphique, Figure 29,
représente les réponses électrige@setL(f), mesurées et simulées, d’'une inductahge dont les
paramétres géométriques soniV.=30um, S=20um, T=3um, R, =75um, N;=3,5, et
S =50um. Le second graphique, Figure 32, traite le caslidductance IL,) définie par:
W=10pum, S=10um, T =3um, Ry = 125um, N; = 2,5 ,§, = 150um. Il s’agit la de deux cas
typiques, correspondant cependant a des géomeéigasdistinctes. Notre objectif avoué est de
fournir au lecteur une représentation visuellesbeigr aux erreurs précédemment annoncées, afin

gu'il puisse jugede visudes performances du modele proposeé.
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Figure 29 : Résistance et inductance équivalente dianductance L;.

Si I'on fait abstraction du décalage sur I'inductaréquivalenté.(f), les courbes ci-dessus
démontrent indubitablement qu’il existe un réelaadcentre I'expérience et le modéle développé.
On remarque, a I'examen de la composante résiR{flede I'impédance équivalente, que la

mesure de celle-ci est fortement bruitée au-del® @d1z. Cela explique en partie le niveau des
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erreurs relatives moyenne et maximale, notéE¥ et ef**dans le Tableau 11, lorsqu’elles sont
calculées sunf,. Par ailleurs, notons que si les erregfs’ et €' excedent leurs équivalents
statistiques (calculés au paragraphe 4.3.1), ceesaméanmoins a mettre au bénéfice de la
procédure de modélisation développée, lintégratmmmérique conduisant ici a d’excellents
résultats. Cet exemple permettra au lecteur, nespdrons, de relativiser la valeur de certaines
erreurs mentionnées précédemment et qui, a n'endpager, ont pu lui paraitre quelque peu
alarmantes. Ainsi, méme s'il est clair que la sitioh deR(f) surestime la mesure en haute
fréquence, les similarités sont telles qu’elles liqyent une description convenable de la

distribution de courant dans les conducteurs.

A chacun des plis de la fine draperie, représehigere 30, correspond I'amplitudede la
densité de courant traversant la section de chggjue de I'enroulement§(etS). Le courant total
injecté dans l'inductanck; est d'intensitd,; = 1 mA et de fréquenck= 1 GHz. La dimension
verticale a été dilatée afin de faire apparaitnes ptlairement la répartition de celui-ci dans
I'épaisseur du conducteur. On remarquera, toutatthlgue la localisation du courant suivant cette
dimension est négligeable. Nous corroborons dondei conclusions de l'analyse simpliste
réalisée au paragraphe 4.1 du chapitre 2 : I'edffetpeau est anisotrope lorsque la section de
conduction est rectangulaire. Avec une profondearpdaud de 2,19um a 1 GHz, linégalité
0>T/2 est vérifiee. L'effet de peau ne peut, en consaqge, étre bidimensionnel. On notera
également que le courant se concentre sur la f@aégdaure des spires internes, prouvant ainsi que

notre simulateur est capable de représenter I'dégiroximité.
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Figure 30 : Répartition du courant a 1 GHz dans chque spire de I'inductance L.

La Figure 31 est obtenue a la fréquehee6 GHz, les autres conditions étant par ailleurs
identiques. Si la localisation radiale du courdmtansifie et donne lieu a des profils trés absupt
suivant le rayon, elle reste encore relativemeifildadans I'épaisseur, ce qui se traduit par une
fonction J variant mollement verticalement. Les résultats pduagraphe 3.4.1, ayant permis
d’établir les regles de maillage des conducteugsy@ent donc étre confirmés. On remarque
également que la répartition du courant dans lee spiterne &) se distingue qualitativement de
celles ayant cours dans les spires inter®s En effet, seul le courants (cf. Figure 19) est
concentré sur le bord extérieur de la boucle. Gamiplique simplement a la lumiere des lois
comportementales suivantes, consécutives a I'difeproximité. Les courants traversant, dans le
méme sens, deux conducteurs voisins ont tendaseer@pousser, alors que les mémes courants
circulant en sens contraire s'attirent. Il en réswjue le courant g , fluant dans chaque spire
interne, repousseg sur le bord externe d& et le courantly, , dans le plan de masse supérieur

(Mg), accentue ce phénomeéne en l'attirant.
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Figure 31 : Répartition du courant a 6 GHz dans chque spire de l'inductance L.

Le temps d’exécution total, inférieur a cinq mirgjtest relativement court pour ce niveau de
précision. Il est d'ailleurs loin d’étre minimal."ihe part, I'algorithme de Landen, implémenté
pour évaluer les intégrales elliptigues incomplétagne un calcul itératif supposé convergent
lorsque I'écart entre deux itérations est inféri@um certain seuil. La tolérance retenue, a sd&oir
précision machine 2,26.16 est infime ce qui augmente notablement le tetnpgcessaire a la
construction de la matrice impédangg][ Cette valeur a été choisie par sécurité cant@années
les nombreuses approximations déja réaliséesus aosemblé judicieux d’éviter dans un premier
temps une autre source d'erreurs potentielle. Lediionnement deZ ], extrémement faible,
laisse néanmoins supposer que la contrainte ssanfgergence peut étre relachée sans pour autant
impacter de maniére significative les résultatse @tude préliminaire, menée sur I'ensemhble
montre d'ailleurs qué. se trouve étre diminué de 12 % en moyenne lorEgt@érance est fixée a
10*, avec une perte de précision inférieure & 0,0D%utre part, nous n'avons pas encore mis a
profit toutes les symétries du probléeme. La stnecprésente par exemple, dans le cas d’un substrat
homogéne, un plan de symétrie horizondaY)( Certaines parties de la matrice impédance sont

donc identiques, ce qui diminue, de fait, le nomdtwealculs a réaliser.
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Figure 32 : Résistance et inductance équivalente danductance L.

La modélisation de la composante inductive_déFigure 32) est bonne, étayant I'idée que
notre simulateur, développé autour de la méthode mpus avons introduite au cours de ce
chapitre, est un outil de prédiction intéressatintégration numérique conduit a significativement
majorer la valeur de I'inductance, ce qui nous mrdillustrer par I'exemple la compensation des
erreurs que nous avons évoquée au paragraphe enécéd Iégére remontée observée sur la
mesure de l'inductance au-dela de 3 GHz est duectfats capacitifs, que le simulateur ne peut
représenter par construction. Une fois de plusargoons que le modéle surestime la résistance en
haute fréquence. Celle-ci croit quasiment linéagmatravec la fréquence et ce comportement se
distingue notablement du cas précédent. Le fackediormeW/T est en effet plus proche de I'unité,
ce qui en d'autres termes signifie que la sectiercahduction dé , est plus symétrique que ne
I'est celle deL;. Ainsi, en accord avec les résultats établis apitte 2, nous en concluons que
I'effet de peau 2D doit étre plus marqué pour lliothncel , que pour ;. Ceci est effectivement

confirmé par I'expérience.

Inductance | Intervalle ex” (%) en’ (%) e"” (%) el (%)
Afy 2,77 10,60 3,74 4,07
L:
Af, 10,06 51,26 4,06 5,19
Afy 2,27 8,32 2,55 2,79
Lo
Af, 6,65 30,75 2,02 2,80

Tableau 11 : Erreurs relatives moyennes et maximasesur R(f) et L(f), calculées pour les inductances;let L.

5. Conclusion

Nous avons développé dans ce chapitre une versida théthode PEEC spécifiquement

dédiée aux composants a symétrie quasi circula@txquels appartiennent les inductances
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spiralées. Cette alternative a été retenue carsélecompagne d’'une diminution drastique du
nombre de mailles nécessaires a la discrétisagsrcdnducteurs. L'économie descriptive réalisée
peut alors étre allouée a la modélisation d’'un glarmasse coplanaire. La méthode approche les
conducteurs a symeétrie quasi axiale par des boutdteslaires concentriques, complétes ou
incompletes, ce qui autorise ensuite une disctiéisa 'aide d’anneaux circulaires de section
rectangulaire. Cette transformation radicale démeent de décomposition a nécessité une refonte
complete de la méthode avec, en particulier, leutanalytique de I'interaction magnétique entre
anneaux. Ce calcul n’a pu étre mené sans fairaineg concessions a la rigueur mathématique. La
premiere approximation ("Lyle") remplace chaque emn circulaire par deux filaments, et la

seconde ("Simpson") évite une colteuse intégrationérique.

Décrire la mise en ceuvre pratique de la méthodeCPé&iEUlaire fut notre leitmotiv tout au
long de ce chapitre. Cela s’est sans doute failépend de la concision, mais il nous a semblé
primordial que l'utilisateur dispose de donnéedisaifites lui permettant de se forger sa propre
opinion quant a la pertinence de notre approcheisNvons, par exemple, présenté en détail la
technique retenue pour subdiviser les conductdasee sur une simulation préliminaire 1D de
I'inductance. Ce maillage est "automatique" carellnécessite pas de connaissance préalable sur la
répartition du courant. Le traitement numérique as® qu’il soit fini, ce qui se traduit par un
échantillonnage de la fonction associée au coutast.conséquences de cette approximatiet
des précédentesont été longuement discutées et nous nous sonttaebés a estimer les erreurs

qui en découlent. Celles-ci sont récapitulées taisbleau 12.

Approximation

ER® (%)

ER™ (%)

EM (%)

EM™ (%)

Maillage vertical a 0,%m 0,63 1,71 0,01 0,02
Maillage physique a 15 9% 0,48 1,10 0,01 0,02
Simpson 0,73 1,29 2,06 2,09

Tableau 12 : Récapitulatif des erreurs introduitespar les différentes approximations.

Les réelles qualités démontrées par le simulatesoiant, a notre avis, ce dernier dans le
role que nous lui avons assigné : prédire efficasene comportement d’une inductance spiralée
munie d’'un plan de masse coplanaire. Jusqu’a 3 Gétzeur relative moyenne est statistiquement
inférieure a 6 % sur la résistanB) et 3 % sur I'inductance équivalenitéf). Les résultats sont
évidemment perfectibles et il est clair que le neddevra en particulier intégrer les effets
capacitifs si nous désirons une représentatiosfas@ante jusqu’'a 6 GHz. Nous avons montré qu'il
était possible de les prendre en compte sans menggttcause ce qui a déja été réalisé. Des limites

sont également apparues d’'un point de vue magmépgisque I'erreur suc(f) semble pouvoir
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étre liée a la distance au plan de masse et aurneodebtours. En déterminer les causes exactes
n'est pas chose aisée, mais nous pouvons cependastessayer a livrer quelques pistes de
recherche possibles. Peut-étre avons-nous toutesimept atteint les limites de I'approximation de
la spirale par des boucles concentriques. Le cgapiaagnétique entre la spirale, le pont et les
lignes d'acces, est d’autre part négligé. Enfieffét magnétique d’'un substrat stratifié pourra

également étre exploré.

Affiner ou encore étendre le simulateur est ungirtuable et nécessaire a terme. Il n'est
cependant pas prioritaire a ce stade de nos traRappelons, en effet, 'objectif initial de ce
travail de these, a savoir la synthése d'un modé&lductances paramétré en fonction de la
géométrie. Nous devons en conséquence nous adedat tout a la construction d’'un modéle

analytique a partir des modeles numériques progaitée simulateur.
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Chapitre4 : Synthése de modéles électriques paramétrés.

1. Introduction

Nous avons, au chapitre précédent, mis en placgnumateur issu de la résolution partielle
des équations de Maxwell par la méthode numéridtledP("Partial Element Equivalent Circuit").
Elle permet d’obtenir, a partir des caractéristgyg@omeétriques d’'une inductance, la valeur de
'impédance équivalent@,{f). Cet outil, quoique fort utile, implique des tesngde calcul non
négligeables, ce qui interdit son intégration deetans une bibliothéque de modele. Les modéles
comportementaux que nous avons établis au chapiteeprennent en compte qu’un nombre limité
de variables géométriques, et sont en conséquencaptes a la prédiction. On préte a Paul Valéry
une citation qui semble ici particulierement adaptéTout ce qui est simple est faux, tout ce qui

est complexe est inutilisable".

a

Une alternative reste la production a partir du eébedphysique d'un modéle
comportemental, c'est-a-dire I'obtention a partiurd modéle discret, d’'un modéle continu
paramétré en fonction de la géométrie. Plusielapest sont nécessaires a la génération d’un tel
modéle. La premiére consiste a projeter la réparsdréquence discréte sur un ensemble de
fonctions continues. Ainsi, la description du comiement fréquentiel de l'inductance se résume a
la connaissance de ses coefficients de projedtions débuterons ce chapitre par une présentation
succincte des divers concepts utilisés pour réaltsite projection. En particulier, nous
rappellerons dans les grandes lignes les prindigela méthode des moindres carrés, bien que
celle-ci soit largement traitée dans la plupart desuels d’analyse numérique. Cette entrée en
matiere nous est apparue nécessaire afin d’'intredesiiformalisme que nous utiliserons ensuite au
cours de ce chapitre, mais surtout afin de mettravant les problématiques numériques relatives a

I'extraction d’'un modéle expérimental ainsi quenésonses que nous y avons apportées.

Plusieurs bases de projection sont dans un seeomuktévaluées, dans le but de déterminer
une représentation comportementale efficace etggrédous traiterons par la suite de la robustesse
de I'extraction réalisée, I'objectif de cette étustant de juger, par des moyens statistiques, de la
pertinence des coefficients extraits relativementna incertitude sur I'impédancg,{f). Cette
approche peut apparaitre quelque peu surprenanteeaier abord, sachant que nous travaillons
sur des données numériques. Elle permet néanma@nsodserver toute la généralité de la
démarche, celle-ci pouvant tout aussi bien étrdiqge a des mesures expérimentalé¥. De
plus, nous verrons que dans le cas de simulatiomgriques, I'analyse réalisée, qui s'apparente a
une analyse de sensibilité, est trés informativecgtduit a la mise en place d'une procédure
d’'affinage du modéle. L'idée sous-jacente, qui se¢aeloppée plus avant, est que le banc de

mesures hyperfréquences permet une caractérisa¢igrinductances avec un certain niveau de
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précision, évalué au chapitre 1. 1l est par conséguinutie de compliquer le modeéle
comportemental au-dela d’'une certaine limite, neasons de toute maniére incapables d’en

apprécier la finesse. Le modele obtenu peut, deits aptique, étre qualifié de minimum.

La derniére étape a la synthése d’'un modéle comperital paramétré consiste a relier les
coefficients précédemment extraits aux parametem@triques. Cette partie fait appel aux plans
d’expériences dont nous rappellerons rapidemehbjdtcet la théorie. Nous mettrons en particulier
I'accent sur les spécificités propres aux planxmeiences numériques. Le modéle géométrique
obtenu sera validé dans un premier temps par caigparaux simulations numériques dont il est

issu, puis par confrontation a la mesure.

2. Modéele expérimental

Nous débuterons cette partie avec quelques coowsniile notation. Le processus de
modélisation développé ci-aprés pouvant étre ap@ligdépendamment a une mesti® ou bien
a une simulation numériqu&{f), ces deux variables seront désignées par le ndémeutif Z(f)

lorsque la distinction ne sera pas nécessaire.

2.1. Introduction

La méthode PEEC nous permet d’évaluer I'impédaneetréque Z d’'une inductance
spiralée, grandeur dépendant de la fréquéndes’agit cependant d’'une méthode numérique et
comme pour la mesure, nous n'‘avons acces qu’'a samdrle fini den valeursz;, i O[1,n],
calculées aux points de fréqueric&Jn modéle de regressidn(f) vise a établir une relation entre
la réponseZ et la variable de prédictioh en approchant la fonctiod(f), connue uniguement

partiellement, par une somme finiegénctionsX(f), k 0 [1, p], ce que I'on peut encore écrire :

p

Zieo(F)=D 2 X, ()= 2(f) (2.1)

k=1

L'objectif est donc de déterminer I'ensemble desicfons de projection X}, des
coefficients de pondératioa,, et I'ordrep du modéle, qui permettent de reproduire fidélement
toutes les observation§, ). En toute rigueur, il est possible de détermiesip coefficients du
modéle d’'aprég points expérimentaux. Nous entendons par poinggrgrentaux des points
effectivement issus de la mesure, ou bien dansaseqei nous concerne plus directement, des
résultats de simulations numériques. Il est cepenglas judicieux d’extraire le modeéle d’apnes
observations indépendantes, awee p. En effet, imposer un nombre de contraintes sapgéru

nombre de degrés de liberté du systéme permetedart, de s’assurer que le modéle extrait est
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suffisamment précis, et d'autre part, de produineintervalle de confiance sur les parametres
extraits comme nous le verrons par la suite. Ont pdars interpoler, d’apres le modéle de
régressionZ.g le comportement de la variable pour toutf O [f;, f)]. La représentation de
I'impédance sur toute la plage de fréquences sgitrathsi a la connaissance gdonctionsX, et

de leurs parameétres asso@gs

Il est important de clairement distinguer les pates de structur&,, qui définissent
'ensemble des comportements que peut atteindrenddéle expérimental, et les parameétres
d’ajustement, qui déterminent un modeéle particulier parmi tsutes possibilités. Les méthodes
mathématiques ne permettent pas d’'accéder a letwgteudu modeéle, qui en conséquence doit étre
imposéea priori. L'identification du modéle complet se réduit aloa la détermination des
coefficients a,, probléme d'estimation largement traité en analpsenérique. La nature des
fonctions X, retenues pour projeter est évidemment primordiale, un choix judicieux @lifrant
considérablement la solution au probléme d’'ajustenten effet, pour un ordne fixé, différentes
familles de fonctions donneront lieu a une erra@sgiduelle plus ou moins grande. En d'autres
termes, pour une erreur résiduelle donnée, I'omine modele, etipso factole nombre de
coefficientsay, sera d’autant plus faible que le systeme générf¥q} respectera la structure de la

fonctionZ(f) a représenter.

Notons que les fonction§ peuvent présenter une dépendance a la fréquerieenémt non
linéaire. En revanche, la relation liant la répodsaix coefficients, que I'on cherche a identifier
est linéaire. Cette propriété fondamentale du nedélrégression autorise une résolution directe a

I'aide des outils de 'algébre linéaire.

P
Zoo(f)=D a X, (f)=2 +¢ OiO[1,n] 2.2)

k=1

Le coefficientg introduit ci-dessus correspond au résidu de I'étithan i, c’est-a-dire a
I'écart entre la valeuZ(fi) prédite par le modele de régression et la vadeservee. Il integre
'erreur liée aux insuffisances du modéle a laguedlajoute, dans le cadre d’'observations
expérimentales, l'incertitude intrinséque a la mesréalisée. En exprimant cet ensemblende
relations sous forme matricielle, plus compacte,obtient finalement I'équation (2.3), dont la
résolution fera I'objet du paragraphe suivant. LatnmeX, de dimensionaxp, est appelée matrice
d’expériences et lie la répongk,, a la variable de prédictioh Le vecteurf contient lesp

coefficients du modele et le vecteyrles n observations de I'impédancg Enfin, le vecteurs

regroupe I'ensemble des résidus, également a détrm
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X[f=z+¢ (2.3)

ou X=| : : B=|: z=| : e=|: (2.4)

2.2. L'analyse de régression

L'objectif de l'analyse de régression est d’'estinles vecteursf et & a savoirn+p
inconnues. N'ayant a notre disposition quéquations, le probléme estpriori sous déterminé.
Remarquons que si le vectefiétait connu, les composantes du terme d’eregaourraient étre
directement déduites de I'équation (2.3). Ce né&sstlemment pas le cas et en conséquenae,

peut étre qu'estimé d’apres le vecte[&rqui minimise la somme des résidus au cafré
X (B)=|xB-1, (2.5)

B= mﬂin[)( 2(5)] (2.6)

2.2.1. La méthode des moindres carrés

La minimisation d’une fonction scalaire gevariables peut étre réalisée a I'aide de méthodes
d’optimisation itératives [1,2]. Dans notre cas emgant, elle se raméne a une simple inversion
matricielle : la méthode des moindres carrés. Omaére en effet queS vérifie I'équation

normale (2.7), qui traduit I'annulation des dériv@eemiéres dg’ par rapport .
X"XB=X"z @2.7)

La matrice C=X"X est une matrice carrée de dimensjpp, et le vecteur colonne
¢ =X" [ comprendp composantes. Si la matri® est réguliére, c'est-a-dire inversible, on

aboutit treés simplement a la solution :
p=ctwy (2.8)

La matriceC est symétrique et définie positive. Il s’agit l& gropriétés numériques tres
intéressantes qui donnent acces a de nombreusesquees de résolution, comme par exemple la
décomposition de Choleski [3]. En pratique malhesesnent, cette matrice est souvent presque

singuliére et il n'est pas rare que les méthodesseision conventionnelles échouent. Le degré de
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singularité de la matric€ est mesuré par son conditionnempnscalaire corrélant l'incertitude

relative sur I'estimation dgé’ aux incertitudes relatives sGret ¢ :

;NN Y .
E Aol oo

Notons qu'il s’agit la d’'une inégalité et que darestains cas [4], le conditionnement peut
largement surestimer le facteur reliant effectivetnees incertitudes. Cependant, d’'une maniére
générale, plus le conditionnement de la matriceimpbrtant, plus le traitement numérique que
représente l'inversion est délicat et plus le m@ubbtenu s’en trouve biaisé. Typiquement, un
conditionnement de 1Dreprésente la limite & ne pas dépasser pour dmsdseéalisés en double
précision. On peut interpréter la singularité numér deC comme une sensibilité exacerbée du
probléme d’identification aux perturbations de &susortes, qu'il s’agisse d’erreurs d’arrondis ou
d’erreurs expérimentales. Le comportement pathglegides équations normales s’explique du fait
gue les observations réalisées ne permettent pas, de nombreux cas, de clairement distinguer
les effets des fonctions de projection. Ainsi, @ifntes combinaisons de fonctiotisreproduisent
de maniére quasi identique I'ensemble des obsensateZ. Il s'ensuit une détermination ambigué
des parameétreg. Le lecteur objectera sans doute que la méthoglenindres carrés est utilisée
sans précaution particuliere dans de nombreux dwsasans pour autant donner des résultats
aberrants. Il faut ici garder a I'esprit que nous cherchons pas a produire un modéle de
représentation mais un modéle expérimental. Lefficeats a, devront étre, dans un second
temps, corrélés a la géométrie et si I'identificatia ce stade est équivoque, il n'y a guére de

chance que nous puissions établir une relatiosfagante ensuite.

2.2.2. Décomposition en valeurs singulieres

La qualité numériqgue du systeme (2.3) a résoudwd @we considérablement améliorée
grace a un équilibrage de la matrice d’expériefiggui vise a égaliser la norme euclidienne de
chaque ligne et de chaque colonne XleCette transformation, qui n'est rien d’autre qu’u
changement de variable, conduit & un probléme a@iimilau traitement numérique plus aisé [6].
L'équilibrage de la matrice d'expériences ne solutie cependant pas les difficultés liées a
I'équivalence numérique des fonctiodg et une méthode de résolution plus robuste doit en

conséquence étre employée.

L’'approche retenue est basée sur la décompositionageurs singulieres de la matrice

d’expériencesX. Cette décomposition est tres souvent désignédgmonyme SVD, emprunt a
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I'anglais "Singular Value Decomposition"”, et nousus conformerons a l'usage dans ce qui suit.
La décomposition SVD, introduite par Beltrami ervy3§7] et Jordan en 1874 [8], s'inscrit dans le
cadre d’'une approche qui a révolutionné le calcatritiel [9]. Elle a en outre donné lieu a de
nombreuses applications dans les divers domainkssiéence ou le traitement du signal intervient
[10]. L’algorithme de calcul associé [11], fort cplaxe, est réputé pour sa grande stabilité et peut
étre appliqué quel que soit le niveau de singédadié la matrice. La décomposition en valeurs

singuliéres de& est donnée par la relation :

X=UBWV’ ol S= (2.10)

La matrice S de dimensionpxp, est diagonale et contient les valeurs singuligs
kO [1, p], de X. Les matricedJ et V, de dimensions respectivesp et pxp, sont toutes deux
orthogonales, ce qui signifie que leurs colonnepeaetives sont normées et orthogonales entre
elles. Nous ne détaillerons pas ici I'ensembleptepriétés remarquables de ces matrices. Notons
simplement que le conditionnementXi@st donné par le rapport de la plus grande aus pktite
valeur singuliére. Une matrice mal conditionnéedtgndonc a une ou plusieurs valeurs singuliéres
trés faibles par rapport a la plus forte. D’autagtpla décomposition en valeurs singuliéres permet

de résoudre I'équation (2.3) au sens des moindmépuisque I'on a :
L=X"[& avec X' =vE W’ (2.11)

La matriceX est appelée pseudo-inverse de Moore-Penrose[li2]. En effet, la matrice
d’expériences, de dimensioxp, est rectangulaire et n'admet pas d’inverse etetagueur. L'un
des nombreux avantages de cette formulation esllguh’'implique pas la matric&€ mais
directement la matrice d’expériencédeaucoup mieux conditionnée. Les conditionnemeatses

deux matrices sont en effet liés par la relation :

o(C) = p(x)? 2.12)

La matriceS, également diagonale, est construite en appliglaaptocédure (2.13). Il y
apparait gu’une valeur singuliere ne sera invegs@esi elle excéde un certain seuuiDu point de
vue de la résolution, cela revient a exclure unakinaison linéaire de I'ensemble des équations
que l'on tente de résoudre. Cela peut sembler pashdmais I'on peut se convaincre de la
pertinence de cette procédure en remarquant qoeétarte ainsi une combinaison d’équations si

sensible aux erreurs qu’elle est au mieux inutile.
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* -1
X >S:S‘jk_a4‘ kO[1,p] (2.13)
w<s=>5, =0

La notion de seuil reste somme toute relativemeabfestive, et fait a ce titre I'objet de

nombreux articles. Nous retiendrons pour notre lpadt&finition suivante [11] :

s=nx maxla, )xA ou A est la précision du calculateur
maxe) P (2.14)

2.3. Structure de la modélisation

Nous avons mis en évidence I'importance de la &tracdu modéle tant au niveau de
I'efficacité de ce dernier, assimilée au nomprde paramétres nécessaires a une représentation
correcte, qu’au niveau de la résolution numériquieeg résulte, les effets des fonctioisdevant
étre aussi distincts que possible. Nous allons darmui suit présenter les deux modélisations que
nous avons étudiées. La premiére utilise une fonctationnelle polynomiale, encore appelée
fonction de transfert, et la seconde, basée surcdesidérations d’ordre physique, implique un

développement en série de fonctions "puissance".

2.3.1. Fonction de transfert

2.3.1.1 Modélisation de I'impédance

L'extraction fiable des coefficients d'une fonctiamtionnelle polynomiale d’aprés la
réponse fréquentielle d’un dispositif, qui fait app la méthode d’interpolation de Cauchy [13], a
fait I'objet d'études approfondies. Cette repréatah, naturelle en électronique, est en effet
prolifique. La connaissance des poles et des zBure fonction de transfert permet par exemple
I'étude de la stabilité d'un systéme bouclé. Laction de transfert est également nécessaire aux
algorithmes de synthése de circuits électriquesivalmnts [14]. Soit w= 21, la pulsation
angulaire et = j la variable de Laplace. L'expression généraleé’tonction de transfeH(s)

est donnée par :

siMe
Q)
b

H(s)=ko (2.15)

o
s

=~
I}
o
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Les coefficientsy, k I [0, pa], etby, kI [0, py], sont complexes. Notons ici que les variables
a, et by sont redondantes, puisqu’'une seule dentre elstsnécessaire a la description du
comportement statique de la fonction a interpddérNaintenir les deux variables conduirait & une
formulation équivoque du probléme d’interpolatior,qui se traduit généralement par une matrice
d’expériences numériquement singuliere. Il s’engdéivitablement une détermination ambigué des

parametres, ce que I'on doit éviter autant que fedr peut. Nous posons pour cette raisonl.

ao+ZakEﬁ
|_|($)_k—1_zi +& Oidl[L, n] (2.16)

k
1+Zkaﬁ
k=1
La simple observation de la formule ci-dessus mlairemment en évidence la nature

intrinséquement non linéaire de ce probléme d'edton. Ces équations peuvent néanmoins étre

linéarisées en multipliant chacune de leurs comptesaar le dénominateur :

pﬁ
{ao +Y a E‘k"} Z +¢€ E%Zbk E‘sk}=2i+£i 2.17)
k=1

En supposant que pour taufl [1, n] le résidug est faible devant la répon@g condition d’'une

modélisation suffisante, vérifiabkeposteriorj il vient :

{aﬁzak E‘Bk} E%ZDK E%k} Z +¢ (2.18)

k=1

On retrouve ensuite une formulation conforme auatgpn (2.3) en exprimant cet ensemblende

équations sous forme matricielle.

. - a
1s - s -z - -z, :
: : : a Z &
X=1§ - s* -z - -ZG» L= b"l z=| e=|: (2.19)
: : : : Z, &n
_1 Sh e Sr?a _Zn&n _an%pb_ b
L

Cette procédure, initiée par Lévy [15], impliqueeljjues concessions aux postulats sous-
jacents a la méthode des moindres carrés. Aingiggevemarquer, au regard de I'équation (2.18),
gue tous les parameétres a estimer ne sont plusadenis puisque les coefficierttg k [ [1, py],
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sont pondérés par la réponse que I'on chercheegpwier. De plus, les résidugs i [0 [1, n], ne
représentent plus directement I'erreur sur la répdren raison de I'approximation conduisant a la
relation (2.18). La fonctiony’ perd en conséquence sa qualité de crittre de raxime
vraisemblance. L'estimation s’en trouve biaisée],[1Bais pas de maniére significative pour le

probléme qui nous occupe.

La procédure d’'extraction en l'état présente I'imeénient d'impliquer des nombres
complexes (rappelons qu=ja@), ce qui impose I'utilisation d’un logiciel de cal spécifique.
Nous mentionnons a ce titre une solution altereatiléveloppée par K. Choi et M. Swaminathan
[14], et n’engageant que des grandeurs réellese @atiante est obtenue en modifiant [égérement

la formulation du probleme :
R ).

2.3.1.2 Application de la méthode

Nous sommes restés jusqu’a lors tres généralfd@dalans le formalisme employé et dans
les remarques que nous avons faites. Cette appeoé@té retenue a dessein, afin que le lecteur
puisse aussi facilement que possible appliquerdthadologie que nous venons de décrire au cas
qui le concerne. Malheureusement, la généralisas®nfait trop souvent au détriment de la
compréhension, et cet ouvrage n'échappe pas aregtie Un petit exemple d'illustration ne nous
parait pas superflu a ce stade, afin d’éclairerelgsits. Considérons a cet effet une inductance
(notée L) dont les caractéristiques géométriques sont legastds :W = 100um, S=50um,
T=3pum, Ry =150pum, Ni=1,5, §=20pum, W, =400um. Rappelons pour mémoire qu'il
correspond a la variabM, la largeur des pistes de I'inductance, a la wigi&, la distance inter-
spires, ar, I'epaisseur des pistes Ry, le rayon interne, &, le nombre de tours, &, la distance

au plan de masse et enfig, la largeur du plan de masse.

La réponse électriqug,,.{f) de cette inductance est dans un premier tempslégnpar la
méthode PEEC en 31 points de fréquence uniformémigatrtis de 0 a 6 GHz. En interpolant
Zun(f) par une fonction rationnelle d'ordm =p, = 2, a l'aide de la méthode SVD exposée en
2.2.2, on obtient la fonctiokl(s) ci-dessous. Elle comporte cing coefficients carpsb, c’'est-a-

dire dix coefficients réels.
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H(5) = {237+ 07403)107 + (159~ 012(3) 10 x5+(020- 38043) 107 x&°
1+ (0,14— 2430 ) M0 P¥xs- (636+ 7030 ) (1024 x 52

(2.21)

La Figure 1 démontre, s'il en est besoin, I'exadll@ccord existant entre la fonction
d’interpolation et la simulation initiale. L'erreumaximale est trés faible et n’excéde pas 0,25 %,
que ce soit pour la résistance ou l'inductance dgmte. Nous pouvons donc considérer en
premiére analyse que les parametres extragsa{, a, ; by, by} sont représentatifs de la fonction
interpoléeZ,,{(f).

0.7

1.64

Extraction SVD

Extraction SVD

- Simulation PEEC ‘ « Simulation PEEC {
|

o.ssl

P 1.63
- )
Ul / 1.62
~0.55 P = \
I
g " L 1.61
g 05 Pt ry \
5 // £ 16
F0.45 g \
3 / £1.59

=)
e w 2
w &
~
o o
o
N ®

4

.

o
\.__N"‘-O—o-o_‘w—o—._._"—o—-—.—.ﬁ
0.25 1.56,
0 1 2 3 4 5 6 0 1 2 3 4 5 6
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 1 : Interpolation de I'impédance équivalenteZ, ,(f) par une fonction rationnelle complexeH.

2.3.2. Fonction "puissance"

Une fonction rationnelle polynomiale, si elle aigerune description précise de I'impédance
équivalenteZ(f), reste néanmoins délicate a interpréter. Il serahl effet difficile, pour ne pas dire
impossible, d’'associer aux différents paramétrdsags une guelconque signification physique.
Nous parlerons donc dans ce cas de modéle de eepatisn et non pas de modeéle expérimental.
Ne perdons pas de vue l'objectif de ce chapiteesyhthése d’'un modéle paramétré en fonction de
la géométrie, a partir d'un ensemble d’extractiofalisées sur des simulations. Un tel modéle se
veut prédictif, ce qui signifie qu’il ne peut senlter & une représentation mathématique correcte
des simulations dont il est issu. Cette derniergramte, trés forte, impose en toute logique @se |
fonctions d'interpolation aient un sens physiquégstea-dire qu’elles refletent au moins
partiellement les différents phénoménes impliquaéssda réponse électrique. Il est légitime de
penser, au regard de la Figure 1, que la résisffiret I'inductance équivalentgf) ne pourront
étre décrites par les mémes fonctions d'interpmiatiCes deux grandeurs sont donc traitées

séparément.

R(f)=RdZ(f] L(f)=%w(f)] 022
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2.3.2.1 Modélisation de la composante résistive

Il a été démontré au chapitre 2 qu’en premiére @ppration, I'évolution fréquentielle de la
résistanceR(f) d’'une inductance spiralée peut étre structuredl@meprésentée par la fonction
{\/T} ou bien la fonction f}, suivant que la conduction est dirigée par l'effde peau
unidimensionnel (1D) ou bidimensionnel (2D). Nowsrss également évoqué I'apparition dans le
cas d'inductances spiralées d'un phénomeéne éleagnétique plus complexe, l'effet de
proximité, qui se traduit par une localisation dwmnt sur la face interne des spires intérieures.
Lopez-Villegaset al. [17] donnent, pour les inductances rectangulairas, expression analytique
de la résistance imputable a l'effet de proximliés travaux réalisés mettent en évidence une

dépendance quadratique de la résistance a la frégue

De nombreuses études expérimentales sur ce tygéateétrie rapportent un comportement
fréquentiel de la résistance d'une inductance kgrde la forme f{°}. La plage de variation de
I'exposanta différe suivant les sources. Ashby al. [18] ont pris le parti d’'une représentation
globale, ils associent au coefficiamt’ensemble des phénomenes physiques décrits préoadnt.

Ce paramétre d’'ajustement appartient alors a timatée [0,5 , 2]. Le modéle, retenu par Patlal.
[19], distingue clairement I'effet de peau unidim&mnel des autres phénoménes pour obtenir
a1]0,5, 3]. Ces divergences ne sont pas fondamenédine doivent pas nous faire perdre de vue

le plus important, résumé dans le Tableau 1 cialess

Parameétre a Phénomeéne physique
0,5 Effet de peau 1D
1 Effet de peau 2D
=2 Effet de proximité

Tableau 1 : Dépendance fréquentielle de la résistaa d’'une
inductance spiralée et sa justification physique.

Des lors, la famille de fonctions que nous devailser pour représenter physiquement la
résistance est clairement identifiée. Nous retiemsli’ensemble {4}, ol k est un entier compris
entre 0 epr. La décomposition qui en découle ainsi que le lgrab d’identification associé sont
respectivement donnés en (2.23) et (2.24). Cefiroahe constitue, a notre avis, un outil d’analyse
puissant permettant une compréhension plus profatedda relation intime liant la réponse
électrigueR(f) aux phénoménes électromagnétiques sous-jacamntse Bens, il s'agit bien la d’'un

modéle expérimental de connaissance. Par exeniplen sravaille en fréquences normalisées, la
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comparaison des valeurs des coefficiegRtsest une mesure directe de linfluence relative des

différents processus de conduction sur la réponse.

Pr k Pr k
Reg(f)=D R(F2=Ry+) R F2=R(f) (2.23)
k=0 k=1
S .
1 f2 f, 2
L Re Rdz) ‘
X=|4 2 e > LB=| : z=| e=|: (2.24)
. : R, Re(Z,) £,
1 Pr
11 f2 f,2 |

Il est encore possible de simplifier I'énoncé césles en remarquant que la résistance en
continu, Ry, est aisément et précisément calculable analytigné Ce paramétre est donc d’ores
et déja exprimé en fonction de la géométrie, et pauconséquence étre écarté du processus de

modélisation. Le probléeme d'identification est alfwrmulé Iégérement différemment :

1 Pr
f,2 f, 2
1 Ep R Re(zl)_ Ric &
X=g2 ... fiTR B=| : z= : e=| (2.25)
RpR Re(zn)_ Rdc &n
1 Pr
f,2 f,2

2.3.2.2 Modélisation de la composante inductive

La démarche résolument empirique adoptée au chapitx également révélé la nature
mathématique des variations de l'inductance égeintal directement liées a l'annulation de
I'inductance interne. Aindi(f) est-elle descriptible a I'aide de la fonctiﬂ;ﬁ/?. Ce résultat n’est
évidemment valable que dans le cadre quasi stat@ysar-la méme dans un domaine fréquentiel
ou l'effet des charges surfaciques est négligedbde méthode numérique PEEC s’insere par
essence dans ce cadre, I'extraction peut doneélisée sur une simulation PEEC sans précaution
aucune. On devra par contre s'assurer, et cettarger s’applique également a la composante
résistive, que I'hypothése quasi statique est i¢ériforsque I'extraction porte sur des données

expérimentales.
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Nous allons a présent généraliser la loi de Whesést-a-dire supposer, par analogie avec

le modele résistif, que le comportement fréquerdell'inductancel(f) peut étre décrit par la

—k/2},

famille de fonctions ou k est un entier compris entre Opet La décomposition di(f) ainsi

gue le probléme d’identification ont alors pour egsions respectives :

PL _k P _k
Lreg(f)= I‘kDf 2 :Lac+ZLkDf Z:L(f) (2.26)
k=0 k=1
_ B N
2 2
1 f fl. Im(Zl)
. :p L.c W, &
X=l1 t72 ... 2 B=| : z=| e=|: .27
I ' L Im(Zn)
PL gn
1 e “h
_l fo 2 f, 2 i

Le raisonnement intuitif ayant conduit a la relati(2.26) pourra sans aucun doute étre
qualifié de spécieux, au sens ou il ne justifie plenement le choix des fonctions de projection.
Le calcul de l'inductance interne d'un conducteusedtion rectangulaire est malheureusement
extrémement complexe et nous n'avons pas pu exttaie forme analytique exploitable méme
dans le cas le plus simple de la section de commdtueffective, présentée dans le chapitre 2. Les
résultats obtenus sont cependant suffisammengesgénts pour justifier notre choix comme nous

allons le voir maintenant.

2.3.2.3 Application de la méthode

La méthode d'extraction décrite précédemment aapfdiquée a l'inductance (notéde;)
suivante W= 10pum, S=10pm, T = 3pm, Ry = 225pum, Ny = 1,5 ,§, = 20pm, W, = 400pm. Le
modele extrait, défini papr =p. = 4, comprend dix coefficients réels. Les deuxrapimations
(2.28) et (2.29) sont excellentes, comme le mdatfégure 2, avec une erreur maximale de I'ordre
de 0,15 % sur la résistance et de 0,02 % sur litathece.

Reg(f)=151- 004x Y2+ 235x f, - 091x f*? + 010x f. (2.28)

87810 18410 15110™° 99810
f¥2 f f¥2 f2

Lieg(f)= 219107 + (2.29)

r
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Les fréquences ont été réduites afin de faire afpan’effet des différentes composantes du
modele :f, =f/fna OUfnax=6 GHz. Une fonction de projection sera d’autalots influente que
son coefficient multiplicateur sera grand. Ainsi, constate que la résistanRff) est en premier
lieu influencée par la fonctioflf. Nous en concluons que sur la plage de fréquesamesidérée, la
conduction est dominée par l'effet de peau bidirmel. Cet exemple met également en
évidence un résultat fort ennuyeux. Nous remarquemsffet, la présence dans la décomposition
de coefficients négatifs qui ne peuvent avoir dgnification physique. Ce probléme réduit
considérablement au premier abord nos ambitiongSales, et sera abordé plus en détall
ultérieurement.

3.2

: : 2.28 r :
¢ Simulation PEEC ¢ Simulation PEEC
Extraction SVD Extraction SVD

w

2.326

2.24 \
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N N
(=] &
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2.2
e -~ \\
2 2.3
- b
18 //
2.28
1.6+ \N
1'40 1 2 3 4 5 6 2'260 1 2 3 4 5 6
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 2 : Interpolation de la résistanceR,,n(f) et de I'inductance équivalentd.,,(f)
par des fonctions "puissance”.

2.4. Génération d'un modele comportemental

Nous allons tenter dans cette partie de détermimee représentation optimale de
'impédance équivalente, c’est-a-dire le modélglles simple possible nous permettant d’obtenir
des résultats fidéles. L'Histoire a en effet moneéré diverses occasions, qu’un certain minimalisme
en sciences était souvent fécond. Plus sérieusemaus nous sommes précédemment attachés a
souligner, s’il en était besoin, toutes les diffiéa liées a I'extraction des paramétres d’'un model

de régression lorsque sa complexité augmente. Ediestituent autant d’écueils qu'il serait sage
d’éviter.

L'optimalité est une notion des plus relativesg@&pend des criteres de comparaison que I'on
veut bien se donner. La définition que I'on en doest souvent trés générale, tellement générale
d’ailleurs qu’elle en devient vide de sens en deltbun cadre appliqué. Nous commencerons donc
par préciser le contexte de I'étude, ce qui noumptra dans un second temps de choisir entre les

différentes représentations que nous avons pré&senfdous tenterons ensuite d'évaluer la
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robustesse de la modélisation retenue par une eppsiatistique, ceci dans le but de critiquer la

pertinence des coefficients extraits.

2.4.1. Contexte de I'étude

Quatre modéles d'interpolation de la foncti@(f) ont longuement été discutés dans la
précédente partie. Récapitulons pour mémoire lgocipale caractéristique. Le premier, que nous
appelleronsRationnelle 1, utilise une fonction rationnelle a coefficien@mplexes, et le second
(Rationnelle 2, une fonction rationnelle a coefficients réels.tkoisieme Wheeler 1) traite quant
a lui indépendamment la résistance et l'inductaégaivalente et fait appel aux fonctions de
Wheeler. Le dernier modéle enfikvbieeler 2, n’est qu’'une variante du précédent et ne differe
gu’en fixant la résistance en contingg. Nous chercherons, dans ce qui suit, a donneolliéen
de la précision de ces représentations en foncéoleur complexité, c’est-a-dire en fonction du
nombre totalp de coefficients impliqués dans le modéle. Cettelétdoit nous permettre ensuite
I'estimation, pour chacune d’entres elles, du namdbe réponses nécessaires a l'obtention d’'une

description correcte de 'impédanz).

Il convient avant toute chose de préciser ce qus eratendons par "correct”, terme qui dans
I'absolu n’a guére de sens, une fois de plus. Eet,ed partir de quelle précision pouvons-nous
retenir une représentation comme étant satisf@sahe juge de paix le plus fiable en la matiére
reste a nos yeux l'expérience et nous allons esémurence adopter la définition suivante : une
régression sera acceptée lorsque l'erreur qu'efizoduit sera inférieure a [lincertitude
expérimentale. Ainsi, bien que travaillant sur msemble de simulations humériques, par essence
reproductibles, nous leur associerons désormaigeltitude expérimentale déterminée au
chapitre 1 et rappelée dans le Tableau 2. Ceti@éderconstitue en effet un critére objectif nous
permettant de discuter plus finement de la perfagaad’'un modéle. Rappelons que lincertitude
sur l'inductance équivalentgf) est quasiment identique a l'incertitude sur laipamaginaire de

Z(f).

Incertitude Résistance équivalente Inductance équalente
Cas typique (%) 2 0,2
Pire cas (%) 4 0,3

Tableau 2 : Incertitude expérimentale sur la résistince et I'inductance équivalente.

La complexité de chaque modele, c’est-a-dire le brerp de paramétres impliqués, est

complétement caractérisée par la connaissance cbuple d’entiers définissant I'ordre des
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polynémes employés p4, py) dans le cas des modéRationnelle 1 et Rationnelle 2 et (g, p.)

dans le cas des modelégheeler 1 et Wheeler 2 Le Tableau 3 lie, pour chaque représentation,

I'ordre & la complexité.

Rationnelle 1 Rationnelle 2 Wheeler 1 Wheeler 2

p =4k, k entier p =2k, k entier p =2k, k entier p =2k, k entier
P =K P, =k Pr=k-1 Pr =k
P, =k-1 p,=k-1 p, =k-1 p,.=k-1

Tableau 3 : Relation entre le nombre totap de parameétres et I'ordre des différents modéles.

Ces lois de répartition ne sont évidemment pasu@siet les critéres ci-aprés ont pour notre
part été retenus. Nous avons cherché a établinedhart, un partage aussi équitable que possible
des p variables entre les différents polynbmes et daytart, a assurer les comportements

asymptotiques imposés par I'hypothese quasi s&tiqu

lim RZ(f)]=oo

f o +o0

lim |m[Z(f)]:oo

f . oo (2.30)
L'étude que nous allons mener porte shr=199 simulations d'inductances aux

caractéristiques diverses. Les plages de varialimnparameétres géométriques libres, a savoir : la

largeur des pisted\(), I'espacement inter-spireS)( le rayon interneR;.,), le nombre de tourd\(),

et enfin 'espacement au plan de masyg éont spécifiées dans le Tableau 4. Le dom#raénsi

balayé couvre approximativement I'ensemble desdtahces pouvant étre correctement décrites

par un modele inductif uniquement.

W (um) S (um) Rin (HM) N S (um)
Minimum 10 10 75 1,5 20
Maximum 100 50 275 4.5 200

Tableau 4 : Domaine de définition de I'ensemble diductancesW¥.

Les simulations sont réaliséesmen 31 points de fréquence, uniformément distritgiésla
plage Af = [0, 6] GHz. Nous reprenons ici la procédure deparaison appliquée au paragraphe
3.4.1 du chapitre précédent. Les erreurs moyenglg, (€"”) et maximales €7, €") induites
par les approximationRationnelle 1, Rationnelle 2 Wheeler 1 et Wheeler 2 sur la résistance et
I'inductance équivalente, sont calculées pour chag@ment de I'ensemble et pour un nombre

de paramétres allant croissant. Les résultats goésici-aprés portent sur la moyennaotée
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Ex”, E", ER™, E™ suivant le type d'erreur de toutes ces extractions, afin de mesurer la

gualité globale de celles-ci.

2.4.2. Evaluation des modeéles retenus

La Figure 3 reproduit la moyenne sW de I'erreur relative moyenne résiduelle sur la
résistance EZ*”) en fonction du nombre de parametpesu modele considéré. On remarque que
cette grandeur, quel que soit le modéle, diminuec de nombre de coefficients et donc avec le
nombre de fonctions impliquées dans la représemtatinsi, pour un nombre de parameétres
supérieur a six, le défaut de modélisation sualade de fréquencés est inférieur a 1 %. Lorsque
p devient grand, la base de Wheeler semble légétgphesperformante. Ceci n'est cependant pas
un argument décisif en faveur de cette dernieérdocaque I'on confronte I'erreur de modélisation
ER” a lincertitude expérimentale, il apparait qu’ellevient trés rapidement négligeable. Notons
également que le modéRationnelle 2 donne des résultats légerement supérieurs au enodel
Rationnelle 1L Cette différence a probablement une origine da®rdumérique. En effet, les

conditionnements matricieja(X) observés sont, a nombre égal de réponses, hienfgible pour

Rationnelle 2

Erreur relative moyenne sur R (%)

Nombre de parametres du modéle

——Wheeler1 ——Wheeler2 —A— Rationnelle1 —<—Rationnelle2 =—Incertitude expérimentale

Figure 3 : Influence du nombre de parameétres sur Erreur relative moyenne commise sur la résistande.

Les mémes remarques prévalent lorsque I'on corssiti@ductance équivalente, Figure 4.
L'erreur relative moyenne observég (™) est faible, et n’excéde pas 0,1 % dans tousdsgpour
p = 6. Cette valeur est a mettre en relation aviecdttitude expérimentale de I'ordre de 0,2 %.
Notons qu'il n’y a aucune différence entre les miesl®/heeler 1 et Wheeler 2 qui ne différent

que par le traitement de la résistance. Nous pauigrconclure gu’au regard de I'erreur relative
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moyenne, toutes les bases de projection étudiéess efficaces et équivalentes. Cet outil de
comparaison ne se montre pas suffisamment sé&atdus I'abandonnons en conséquence pour le
critere plus strict que constitue I'erreur relativeximale observée sur la résistané&g (). Les

différences entre modeles apparaissent alors bepystos marquées.

Erreur relative moyenne sur L (%)

Nombre de parametres du modéle

——Wheeler1 —&—Wheeler2 —aA—Rationnellel —<—Rationnelle2 =Incertitude expérimentale

Figure 4 : Influence du nombre de parametres sur Erreur relative moyenne commise sur I'inductanceé..

La moyenne sur I'ensembl’ de l'erreur relativeEZ™ est représentée Figure 5 comme
fonction de la complexité. Elle diminue faiblemeec le nombre de réponses et nous pouvons
retenir que pas moins de huit réponses sont némesss I'on désire assurer une erreur de
représentation inférieure a l'incertitude expéritadn Les différentes méthodes se démarquent ici
légérement. AinsiEZ™ stagne rapidement dans le cas des modRdé&snnelle 1etRationnelle 2

et ne semble pas pouvoir descendre en dessou%deelque permettelitheeler 1etWheeler 2

Erreur relative maximale sur R (%)

0.01 T }

Nombre de parametres du modéle

——Wheeler1 —4—Wheeler2 —A—Rationnellel —<—Rationnelle2 =Incertitude expérimentale

Figure 5 : Influence du nombre de parametres sur Erreur relative maximale commise sur la résistanc®.
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Les choses n'en vont pas du tout de méme en ceagerne I'erreur maximaleE"™)
commise sur I'inductance. En effet, seule la basé\heeler permet de descendre en dessous de
I'erreur expérimentale. Il est important que I'emrede représentation soit faible devant I'erreur
expérimentale. En effet, lorsque cette conditianresiplie, le modéle extrait peut étre considéré

comme un équivalent de la simulation initiale. hjg® d’extraction est alors parfaitement

transparente.

€
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©
£
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|
0.001 T t T
4 6 8 10 12
Nombre de paramétres du modéle
——Wheeler1 ——Wheeler2 —A— Rationnelle 1 —<—Rationnelle 2 =——Incertitude expérimentale

Figure 6 : Influence du nombre de parametres sur Erreur relative maximale commise sur I'inductancel.

Pousser la complexitp d’'un modéle lorsque le critére de la précision ssisfait n'a
d’'intérét que si la liaison a la géométrie des rﬂm,@k, kO [1,p], est ensuite plus aisée.
Considérons I'ensemble d’inductand€sdéfini au paragraphe précédent, et s@it le coefficient
,@k associé a 1#8™ inductance de I'ensemble. L'étape de corrélaties kponses a la géométrie
se feraa priori d’autant plus facilement que les coefficients aﬂmrﬁ’ki , 1 O[1, N], seront groupés.
Nous devons, pour nous en persuader, anticiperdégnt sur la suite. Cette étape a en effet
recours a linterpolation, qui sera en général tHat plus aisée que la plage de variation de la
fonction & interpoler est faible. Il ne s’agit ésmdment pas d’'une régle absolue et le lecteur
incrédule pourra toujours trouver un contre-exenmgplg opposer. Cette affirmation se vérifie
néanmoins dans de nombreux cas pratiques. La dispedes coefficients d'un modéle de

complexitép est mesurée sW a l'aide des estimateuts,qy et gmax définis ci-apres :

— N ~ N ~ —
By :% D;,Gki 0= ﬁ%(ﬁk. _/3k)2 (2.31)
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9

P o,
DZ— Omax = ﬂfﬁ (fkj (2.32)
: k

'O|H
hl

La Figure 7 qui en découle est tres intéressamtelleamontre qu’il n’y pas diminution de la
dispersion normalisée sur les coefficients avesdmbre de réponses. Nous n’avons donc pas a
espérer une simplification de la représentationngddque lorsque le nombre de réponses
augmente. En d’autres termes, il est importantrdadgre le modele le plus simple possible et nous
retenonsp = 6. Notons enfin que poyr =6, c'est le modeldationnelle 2 qui est le moins
dispersé ce qui devrait le rendre, d'aprés les rgues précédentes, plus simple a lier a la

géomeétrie.

Dispersion normalisée moyenne
Dispersion normalisée maximale

Nombre de parameétres du modéle Nombre de parametres du modéle

—&—Wheeler 1 —4— Wheeler 2 —— Rationnelle 1 —— Rationnelle 2 -m— Wheeler 1 —+— Wheeler 2 —4— Rationnelle 1 —x— Rationnelle 2

Figure 7 : Influence de la projection sur la dispesion normalisée moyenne et maximale des réponsesraites.

Nous concluons que la base de Wheeler constitubouncandidat a la représentation de
'impédanceZ(f). En particulier, le model/heeler 2donne d’excellents résultats lorsque 6, et
nous retiendrons cette représentatiopn=3, p. = 2) par la suite. Les différences entre les mexlel
sont apparues bien ténues et nous faisons ici lpiél& critere de la précision. Il est importarg d

by

noter a ce stade que notre démarche se veut pblissive qu’exclusive, et qu’il ne s’agit
évidemment pas d’écarter définitivement l'interpiala par une fonction de transfert. De nhombreux
travaux ont eu recours avec succes a ce type désmpation, dont le principal avantage reste la

tres grande diversité comportementale qu’il augoris

2.4.3. Sensibilité de I'extraction

Nous ne nous sommes intéressés, pour le momet |ajdétermination de I'estimatey®
qui permet de minimiser le critére quadratigye sans nous soucier de la qualité de cette

estimation. Nous avons, au point précédent, assamcké simulations une erreur expérimentale
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fictive, ce dans le but de corréler la complexité dodéle a l'incertitude expérimentale. Nous
allons pousser plus loin I'analyse et tenter dewdal, pour chacun des parameétres extr,éj(ts un
intervalle de confiancé\/}k, k O [1, p]. Il nous sera ainsi possible de juger plus objeatent de la
pertinence d’'un paramétre, c’est-a-dire de la redigede l'intégrer au modele. Celui-ci comporte
désormais deux parties. La premiére composaﬁt& ¢st déterministe, elle prévoit la valeur
moyenne de l'estimateur. La seconde,[?() mesure l|'effet des innombrables perturbations
susceptibles de dispersﬁ’r. Cette approche probabiliste de la régression)'qngeut comparer a
une analyse de sensibilité, peut sembler quelque grtficielle dans le cas de simulations

numeériques, mais elle s’avere riche en enseignenoemime nous allons le vérifier.

2.4.3.1 Intervalle de confiance

Considérons une extraction réalisée a partin geints expérimentaux;(z), i O [1, n]. Ces
données ont par essence une composante aléatotenfirent au vecteunﬁ’ un caractére
également aléatoire. L'intervalle de confianﬁﬁ sur I'estimation de,@’ peut étre défini comme
une région de I'espace des paramétres qui contiemtproportiona [ [0, 1] de la distribution de
probabilité de/}, ce que l'on peut traduire en ces termes : il yna probabilitéa pour que la

valeur vraief des parameétres d’'ajustement vérifie :

A

B-DB<B<B+Dp (2.33)

Une estimation sera donc d'autant plus précise apie région sera petite. Lorsque les

erreurse sont aléatoires, indépendantes, et suivent unelonale de moyenne nulle et de variance
constantec?® connue, le critére quadratiqyé est un estimateur de maximum de vraisemblance
des parametres d’ajustemefit On démontre que l'intervalle de confiané¢$ suit une loi de

probabilité normale multidimensionnelle [20] :

_AgT o' g

1 2 (2.34)

Plod)- (27" Jaelco)

La matrice Col est appelée matrice de covariance, elle conlésntnoments d’ordre deux de
la distributionP. Au terme diagonaldo]., ouk [J [1, p], correspond la variance du paraméﬁke.
C’est une mesure de la variabilité statistique,fi;jeet donc de lincertitude sur I'estimation de ce
paramétre. Le terme non diagon&lofy, ou , |) O[1,p]> et k#I, donne la covariance des

paramétres,@k et ,@l Cette grandeur caractérise la corrélation ergse dstimations de ces
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paramétres : une erreur sur I'estimation gg implique alors une erreur sur I'estimatigh et

réciproquement. La matrice de covariance est dopaék formule [21] :
Co=o? EﬂxT X)_l =g?Cc? (2.35)

L’expression ci-dessus n’implique que la variancgéeimentale o® et la matrice
d’expériencesX. La matrice de covariance est donc intimement dié¢emodéle retenu et par la
méme a la variable explicatiie On pressent ici que des points expérimentauxciguasement
choisis doivent permettre, pour une variance erpgmtale donnée, de minimiser les termes de la
matrice de covariance et donc d’améliorer la géatie I'estimation. On voit d’autre part de
nouveau apparaitre la matric€ = X' X introduite en (2.8), annonciatrice de problémes
numeériques. Une fois de plus, la décompositionaaurs singuliéres nous sort de ce mauvais pas.

On peut en effet écrire que :
2 < 2\, T
Co=a?v(s fv (2.36)

Il existe, pour un niveau de confianee donné, une relation de proportionnalité entre

I'intervalle de confianceﬁ,@k et la déviation standard d’un coefficieﬁ; ;

AB(a)=u, @, avec : 2.37)

o= vvai(,gk ) = ([Co]kk)]/z kO[1,p]

Oy=0 i (S*ivki )2

i=1

(2.38)

Le coefficient de proportionnalitd, est appelé fractile d'ordre de la distribution normale. Il
vérifie la relation suivante, cgrf * est la réciproque de la fonction Erreur [22]. lablBau 5 donne

l'intervalle d’incertitude pour quelques niveauxamfiance couramment employés.

u, =2 erf *(a) erf(z)= % EJ'OZe'Xde (2.39)
T
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Le chapitre 1 démontre, entre autres, que l'intelé expérimentale est en toute rigueur
fonction de la fréquence et de l'inductance congiééSon estimation rigoureuse nécessite une
modélisation complete du banc de mesures ce qu§ Fevons dit, dépasse le cadre de cette these.
Nous avons néanmoins détermicé Tableau 2) une incertitude expérimentale relath@yenne,
c’est-a-dire correspondant a une mesure typiquéte Galeur, notée iCEypique NOUS permet

d’approcher la déviation standard par :

Dzn: Z (2.40)

i=1

o= Etypiaue[z zZ=

S|

Sous cette approximation, nous obtenons finalererf2.41) I'expression de l'intervalle de
confianceA,[ABk (@), attaché au paramét;lé(, en fonction de l'incertitude relative moyenfque
sur la réponse. Ces deux grandeurs sont liéesnmatoil de proportionnalité dont le coefficient
Ek(a) fait apparaitre deux composantes. La premiereiepét) ne dépend que de la loi de
distribution de la variabilité naturelle, et la eede (2) dérive de la matrice d’expérienkest donc
de la modélisation retenue. Ainsi, l'intuition éwmge page précédente se vérifie ici. Elle sera de la

premiere importance lors de la synthése de mogelesnétrés.

~ p * 2
Aﬁk (O’) = Q(k (O’) |:IEtypique Ek (0’) = Eﬁ z (Sivki ) [z (2.41)
o JI=

@

On définit Ty(a) comme le rapport du coefficient (signal) a I'intalle d’incertitude (bruit),
calculé pour un niveau de confiangeCe quotient est trés intéressant car il constitueritére de
comparaison de la qualité de la détermination ddé8rdifts parameétres. L’estimation est d’autant
plus précise que l'intervalle de confianA;é}k (a) est faible devan]@’k et donc que le rappofi(a)

est élevé.
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(2.42)

Nous avons montré au point précédent qu’'une repidtsen correcte au sens de l'erreur
expérimentale était possible a l'aide du modéfbeeler 2 comportant six réponses, ce qui
impliqgue pr=3 et pp=2. Les résultats de I'extraction pour les indnces L; et L,
(respectivement définies aux paragraphes 2.3.123e2.3) sont reportés dans le Tableau 6. On
peut d’ores et déja noter que I'approximation deékstance et de I'inductance équivalente est trés
bonne avec une erreur moyenne d’environ 1 % suédsstance et 0,1 % sur Iinductance. On

remargue ainsi que ces erreurs sont inférieurgsraur expérimentale que nous avons évaluée au

chapitre 1.
Résistance équivalente Inductance équivalente
Erreur L L4 Ls L4
moyenne (%) 0,49 0,13 1,37.10 6,87.10°
maximale (%) 4,73 0,64 6,37.10 2,77.10

Tableau 6 : Erreurs de modélisation dans le cas duodéele Wheeler 2.

Le Tableau 7 donne, pour chaque inductance, leficiesft T, au niveau de confiance
a=0,95 et ce, afin d'apprécier la sensibilité dextraction relativement a [lincertitude
expérimentale. L’incertitude dans I'estimation g@sameétres n’est pas négligeable et dépend de la
géométrie de l'inductance. Ainsi, pour I'inductande largeur 1um (L4), l'incertitude sur la
détermination du coefficieri®, est trés grande. Il en est de méme pour l'indwetade largeur
100pum (L3) concernant la détermination du coeffici@t Ceci s’explique facilement d’aprés ce
que I'on a vu précédemment, le coeffici@atétant associé a I'effet de peau unidimensionnkd et

coefficientR, étant associé a I'effet de peau bidimensionnel.

Résistance équivalente Inductance équivalente
Fonction Coefficient Ls L, Fonction Coefficient Ls L,
f 2 Ry 6,60 0,06 1 Lo 245 240
f R, 1,53 3,08 f 12 L; 1,12 6,66
f 32 Rs 1,29 1,45 f L, 1,16 3,82

Tableau 7 : CoefficientsT associés aux paramétres des modeles Wheeler 2 aitf.
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Bien que I'équivalence n’existe sans doute paseas ges mathématiques, il est néanmoins
possible de relier qualitativement la sensibilité ochodele expérimental a ses parameétres et
l'incertitude (fictive ou réelle) sur I'estimatiode ces derniers. Supposons un paramgtre
kO [1, p], dont la déterminatior]fi’k est de mauvaise qualité, c’est-a-dire telle queolefficient
T«(a) associé soit faible. Cela signifie que de |égeeefations sur les points expérimentatixZ),

i O[1, n], se traduisent par une forte variation sur leapatre ,[3,( estimé.A contrarig, il est
nécessaire de faire varier le paramﬁeen de larges proportions pour observer une matiific
significative de la réponse du modéle expérimen@h montre donc ici que le modele
expérimental est d’autant moins sensible a un patrani que l'intervalle de confianceé\,@k est

large. Cette remarque, si elle parait pour I'instarodine, sera par la suite lourde de conséquences

2.4.3.2 Affinage du modele

La variabilité naturelle fausse la déterminatios deefficientss, k O [1, p], des fonctions
du modeleWheeler 2 et peut conduire notamment a justifier une vanate la réponse qui n'est
due gu’au hasard. Nous avons ainsi montré quenietifm ﬁ participe peu a I'explication de la
résistance dans le cas de l'inductabgeEt I'on peut en conséquence se demander sifoettéon
ne pourrait pas tout simplement étre écartée dmddélisation. En d’autres termes, peut-on
considérer que le coefficient asso&¢ soit nul ? Il est possible de tester cette hymzhén
calculant sa probabilité d’occurrence. La probébitiour qu’'un coefficienfi soit nul est en effet

donnée par :

Al

Oy

(2.43)

P(B, =0)=1-erf (%j ol t, =

Cette expression est valable a la condition quepédficientt, suive une loi de probabilité
normale, ce qui implicitement signifie que I'on poage connue la déviation standardLorsque
cette derniere n’'est qu'estimée, les expressionsasapliquent considérablement puisque le
coefficientt, suit alors une loi de Student [23] et la prob&bH est directement liée a la fonction
Béta incompléete normalisée [24]. Cependant, lordguaombreN, d’échantillons utilisés pour
estimer la variance dépasse 60, ce qui est nasr@Nga 100), I'approximation par une loi normale

est tout a fait justifiée.

Le Tableau 8 donne, pour les inductance®t L4, les probabilités de nullité associées aux
différents paramétres extraits. On vérifie ce doe pressentait précédemment en ce qui concerne

I'inductancel 4 : le coefficientR, a une probabilité non négligeable d’étre nul.
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Résistance équivalente Inductance équivalente
Coefficient L L4 Coefficient Ls Ly
Ry 0 91 Lo 0 0
Ry 0,27 1,53.10 Ly 2,77 0
Rs 1,17 0,46 L, 2,34 7,42.1%°

Tableau 8 : Probabilité de nullité des coefficientextraits (%).

On met alors en place la procédure d’'affinage suwezaUn modéle préliminaire est tout
d’abord extrait. Ce modéle comporge priori suffisamment de réponses pour représenter
correctement les divers comportements observépralzabilité de nullitéd® de chaque coefficient
est ensuite calculée. Une fonction sera écartéenddéle lorsque la probabilité de nullité du
coefficient associé est supérieure a un certaiih, sgue I'on appelle seuil de risque. Il représdate
risque (dit de premiére espéce) de refuser I'hygmeh3 = 0 alors que celle-ci est vraie. Si
plusieurs fonctions sont susceptibles d'étre éwncéseule la fonction ayant la plus forte
probabilité d’exclusion est effectivement écartée effet, les coefficients étant en général costélé
une éviction influe sur la probabilité d’'exclusioies fonctions restantes. Le test doit donc étre
répété aprés chaque exclusion et l'algorithme abtest de ce fait itératif. En appliquant cette
procédure a l'inductande,, avec un seuil de risque égal a 0,05, on obfieatement le modéle

suivant ;

Reg(f)= 151+ 218x f, — 069x f ¥ (2.44)

54510 530107
f¥? f

r r

Leg(f)= 219107 + (2.45)

Ce modéle est a comparer au modéle donné en (238)28). En particulier on pourra
remarquer que le nombre de réponses nécessaires défigation est passé de dix a six, alors que

I'erreur maximale n’est que de I'ordre de 0,5 % suekistance et de 0,3 % sur l'inductance.

On a appliqué la procédure d’'affinage a I'ensenmbld’'inductances que nous avons défini
au paragraphe (2.4.1). Les résultats sont synthétiséseRgget Figure 9. Ainsi, qu'il s’agisse de
l'inductance ou de la résistance, il peut étre noglgs modeles affinés donnent, en comparaison a

I'erreur expérimentale, des résultats tout a fait\vélants aux modéles bruts tout en impliquant un
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nombre de réponses moins grand. Cet affinage gsirtamt du point de vue de l'interprétation

physique car il permet d’éliminer certains effet@ significatifs.
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Figure 8 : Analyse statistique de I'erreur introduite par I'affinage sur la résistanceR.

15

En effet, si notre base de projection a été établiaide de considérations physiques, elle

n'est évidemment pas parfaite. Il a par exempledét@ontré [25] que I'effet de peau et I'effet de

proximité sont orthogonaux, c’est-a-dire que lezostributions a la résistance peuvent se sommer,

lorsque lintensité du champ magnétique di auxeautonducteurs est constante sur la section du

conducteur considéré. On peut cependant |égitimesedemander si cette propriété est toujours

vérifiée dans le cas général. A I'inverse, nousrsesisirs que I'effet de peau 1D et I'effet de peau

2D ne peuvent étre sommés. En effet, bien que sfworelant physiquement a un seul et méme

phénoméne, ils s’excluent mutuellement d’'un pomtvde descriptif. On observe I'un ou l'autre,

mais pas les deux simultanément.
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Figure 9 : Analyse statistique de I'erreur introduite par I'affinage sur I'inductance L.

0.5

On voit ici les limitations d’'un modeéle linéaireuigsuppose implicitement des effets

concomitants et sommables. L'une des conséquerstd&apparition dans le modéle de termes

négatifs, artefacts résultant de compensations ngoes. L'affinage permet d’éliminer certains
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termes négatifs, non significatifs par rapport iackrtitude expérimentale fictive ou effective.
Quelques uns subsistent malheureusement, commeuligrent les formules (2.44) et (2.45).
Notre salut pourrait venir de I'utilisation de E@rithme NNLS ("Non Negative Least Square")
[26] qui, comme son nom l'indique, permet la résolu d’un systéme linéaire d’équations au sens
des moindres carrés, sous la contrainte que ldi@oloe comporte pas d’élément négatif. Cette
méthode d’extraction est appliquée au modélbeeler 2, en reprenant le protocole d’étude

introduit au paragraphe 2.4.1. Les résultats olstsout consignés Figure 10.

6 0.5 T T
| |
I | |
T ! !
— ~ 0.45 4 | |
& S5 I |
x - 4 ! !
R — —— — —— —— — — ! !
- = 0.4 | |
=1 3
) ? | |
o i E ! . !
. 2035 ————-- N .
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w w : :
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4 6 8 10 12 4 6 8 10 12
Nombre de parametres du modéle Nombre de parametres du modéle
—&— Wheeler 2 (NNLS) — Incertitude expérimentale —o— Wheeler 2 (NNLS) — Incertitude expérimentale

Figure 10 : Influence du nombre de paramétres surérreur relative maximale commise
sur la résistanceR et I'inductance L.

La moyenne des erreurs relatives maximales, peas&mble¥, observée sur la résistance
(ER™) et I'inductance E™*) est supérieure a l'incertitude expérimentale| que soit le nombre
de paramétres impliqués. Nous pouvons donc en édwi’il est impossible de représenter
correctement ces deux grandeurs a l'aide du modéieeler 2 a coefficients exclusivement
positifs. Nous démontrons ainsi que l'origine dolgeme se trouve dans la structure méme de la
base de Wheeler. Il faut se résigner ici a conaure les coefficients négatifs sont inévitables et
gu’en conséquence, seuls les termes prépondérantsieo maniére certaine une signification
physique. Faut-il pour autant abandonner la bas@/leeler ? Non bien entendu, cette derniére
allant se révéler étre particulierement performdats de la génération de modeles paramétres,

I'objet de la prochaine partie.

3. Génération d’'un modele paramétré

Nous avons présenté une méthode générale de naidéliexpérimentale. Elle a nécessité
l'introduction de concepts mathématiques sophigsggui ne doivent néanmoins pas en cacher la
finalité, synthétisée par la relation (3.1) : ureprésentation efficaceRgg, Lieg) de la réponse

électrigue R, L) d'une inductance. L'impédance équivalente estr@agpte a l'aide d'un petit
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nombre de fonctions dont la forme tente de repredaiu mieux les divers comportements

observés.

Z(f)=R(f)+ jalL(f)

Z(f)=Reg(fiRy Ry )+ j o (5L, Ly 1o Ly) 3.1)

La description qui en résulte n'implique que quekjwariables qui dépendent évidemment
de la géométrie de l'inductance. Malgré tous lésref que nous avons dus fournir pour I'obtenir,
elle ne constitue qu’'un intermédiaire vers I'obiemtd’un modele paramétré. Il nous faut en effet
encore établir une relation analytique entre lesampatres électriques et les parametres

géométriques :

{R = WS R NS, ) 0100, pl etj T [O, pi] 2

L; :ng1S’Rint’Nt’Sg)

Ainsi, les parametres du modéle expérimental égum-mémes représentatifs de la
caractéristiqgue électrique de I'inductance, noutemnsipso factoun modéle géomeétrique, par
transitivité. On rappelle une fois de plus diveest la largeur des pistes, gqBest I'espacement
inter-spiresRi,; le rayon internelN; le nombre de tours, et enfff 'espacement au plan de masse.
Il est illusoire d’espérer déterminer des lois @giation comportementales pour un tel nombre de
paramétres sans une méthode systématique, et mons &i recours a une puissante technique

d’analyse : la méthodologie des surfaces de réponse

3.1. Modéle polynomial

Il est important avant toute chose de détermirersémble sur lequel nous travaillons. Nous

avons pr =5 variables explicatives que nous regrouponss star forme d'un vecteur

I =[W, S Rn, Ni, §]. Nous avons égalemepgt+p.+1 réponse¥ O{ R ,..., RpR i PR LpL }. La
réponseR, =R,. a d’ores et déja été exprimée en fonctiorh dei chapitre 2cf. 8 5.1), elle est de

ce fait exclue de I'étude. Ainsi, les observationg, correspondent dans notre cds gésultats de
simulation, peuvent s’exprimer sous la forme deptesi (5, Y;), i O[1,N]. La procédure
d’extraction, détaillée au paragraphe 2.3, estjtarhent applicable a une mesure expérimentale et
nous retiendrons en conséquence, afin de qualdecouplesI(, Y;), le terme "expérience" qui

devra étre compris dans son acception la plus gknér

Le modéle retenu afin d’interpoler I'ensemble da&pégiences est polynomial. L'idée de

base présidant a ce choix étant qu’au voisinage paint toute fonction peut étre développée en
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série de Taylor et donc remplacée par un polyn@edui-ci dépendant de plusieurs variables, le
terme "surface de réponse" est également souvéiseuia complexité du modele est liée a
I'ordre p du polynbmeP et a la prise en compte ou non des interactions.

Y, (ri)= Pp(ri):Yi * & (3.3)

geo

Py Py Py
Pp(ri)=y0 +Zyj1 [Di(Jl)+ Zyjljz [ﬂ_i(ll)ri(lz)+---+ Z Vi, D]-i(Jl)"'ri (Jp)
=1 =1 =1 (3.4)
i2=h { :
jp:jpfl

Cette écriture peut étre synthétisée sous formeadaiadie.
Xly=y+e (3.5)

On retrouve la matrice d’expériencisle vecteur des coefficients du modéjde vecteur
réponsey, et le vecteur résida En donner I'expression générale serait trop laindous préférons
illustrer notre propos par un exemple. Soit un nwdkEpendant de deux variabMset S. On a
I = [W, § et doncpr = 2. Le modéle retenu est un modéle quadratigwe?) avec interactions, il

a en conséquence l'expression suivante :
Vaeol M1 S )= Vo + /1 T + 1y 08 + 1y 2 + 3, TS, + )y, (87 d'ou il vient ; (3.6)

Yo
/4
V> . .
X =|: y= y=| : E=| (3.7)
Vi
Vio

| V22 |

3.2. Les plans d’'expériences

La théorie des plans d’expériences est a I'expérinmientae que le taylorisme [27] est a
I'organisation du travail. Elle a été développéedabut du siécle dans le but de rationaliser la
méthode expérimentale, c’est-a-dire d’en accroitreffitacité. Initialement appliquée a
I'agriculture [28], cette science de I'expériencess naturellement étendue a des domaines aussi
divers que la médecine [29], la mécanique [30], ehieroélectronique [31,32]... En outre, bien
que faisant appel a des outils statistiques trés élabardsorie des plans d’expériences n’en reste

pas moins trés appliquée, ses motivations étant priecigalt d'ordre économique.
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3.2.1. Choix du type de plan

Un plan d’'expériences peut étre défini comme I lis, i O [1, N], des combinaisons de
niveaux de facteurs, pour lesquelles la répondeit étre observée. Le but des plans d'expériences
est de déterminer, dans un nombre minimum d'esssssyaleurs prédites des coefficients du
modele Yy, aussi proches que possible des valeurs vraiesjétieter facilement le manque
d’adéquation du modeéle, et de présenter une certagensibilité a la non normalité éventuelle de
I'erreur expérimentale [33]. Il est important demarquer qu'un plan d’expériences est
spécifiguement concu pour le modéle qu'il renseide plan factoriel complet & deux niveaux
permet par exemple l'identification d’'un modéleélre avec interactions. Un plan composite
centré ou encore un plan de Box-Behnken n’'est egigk que dans le cas de modéles
quadratiques. Si I'on excepte les plans de Kos3@l qui malheureusement ne remplissent aucune
condition d’optimalité, il n’existe aucun plan ci&gue des lors que I'ordre du modele polynomial

est supérieur a deux. La seule alternative rests Bs plans algorithmiques.

Notre objectif est ici de déterminer un ensemble Nlesimulations nous permettant
d’identifier les parametres du modele polynonilalL’équation (2.35) met clairement en évidence
que si l'incertitude sur I'estimation est évidemmignputable a I'incertitude expérimentale, elle est
également intimement liée au protocole expérimem@hématiquement représenté par la matrice
d'expérienceX. On démontre ainsi que la région de confiancdasdétermination des coefficients
du modéle est un ellipsoide dont les axes pringipsant proportionnels au carré des valeurs
propres de la matrice de covaria®e= ¢*(X".X)™. Par conséquent, pour accroitre la précision de
la prédiction de réponse, il faut réduire le voludeI'ellipsoide de confiance, donc réduire les
valeurs des axes principaux et par suite minimevaleurs propres. Il existe plusieurs critéres
permettant d’atteindre cet objectif et 'on peuéecie critére d’optimalité\ qui consiste a optimiser

la trace de la matrice covariance, ou encore térefD qui consiste a optimiser son déterminant.

3.2.2. Algorithmes de construction du plan

Une expériencé; peut étre définie comme un point de I'espace detelirs de dimension
pr. Il s’agit ici de trouver le minimum du déterminade Co - c’est-a-dire le maximum du
déterminant d&X — dans I'espace des plans possibles, de dimemsipp. C’'est un probleme trés
compliqué car les facteurs d’'une maniére génémliwgnt varier de facon continue. Il est possible
de réduire la complexité du probleme en limitamisppace des facteurs a un ensemble discret
d’expériences. La génération du plan d’expérierizgamptimal [35] est réalisée a l'aide de deux
algorithmes distincts qui vont automatiquement sihpiparmi cet ensemble d’expériences
candidates, les plus pertinentes pour 'identifaratiu modéle polynomid?,.
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3.2.2.1 Algorithme de Galil-Kiefer

Soit x(I") le vecteur des termes du modeéle, de dimengiprcontenant I'ensemble des
combinaisons des éléments du vecteur des facfeimgpliquées dans le modeRy("). Si I'on
reprend I'exemple présenté en (3x8);) = [1, W, S W, WS . L'algorithme de Galil-Kiefer [36]
génére un plan d’expériences minimal. Il consttaitmatrice initiale de dimensions,xp, de
maniére itérative en ajoutant a chaque itératigmoiet de I'ensemble des candidats qui permet de
maximiser le déterminant. Une fois que la mat{aomprencp, expériences, I'ensemble de points
choisi est alors capable de déterminer le modédesNbouvons calculer en conséquence la matrice
covarianceCo du plan et en déduire, d’'aprés I'équation (3.8% uariance de prédictionl") pour

chaque point candidat

<S
—
=
~
I}

X" (r)Cox(r)

v(r)= o2 o (r) x " x [ (r) @)
(6] )

Sont finalement ajoutés au plan d’expériences\igs points de I'ensemble des candidats
ayant la variance la plus élevée. Ces points sénirables car en les incluant, on diminue la
variance de prédiction dans leur voisinage c'edir@- l'incertitude locale sur les résultats du
modele paramétrig,. La variance de prédictionl") est, en effet, le produit de deux contributions :
une contribution que I'on pourrait qualifier de wale (1) traduisant I'effet de la variabilité
expérimentales et une contribution structurelle (2) révélantflirnce du plan d’expériences. On
peut donc interpréter la variancé) comme la sensibilité de la prédictibilité du miedB, au
plan, au point d’expériendg et pour une variabilité naturelle donnée. Cette propriété est mise a
profit par I'algorithme de Johnson-Nachtsheim [3J0i permet d’augmenter et d’affiner le plan

d’expériences.

3.2.2.2 Algorithme de Johnson-Nachtsheim

L'algorithme de Johnson-Nachtsheim est égaleménatif et détermine a chaque itération
lesk points,k O [1, p,], dans le plan d’expériences qui ont la variane@eédictionv la plus faible,
qui sont en quelque sorte les moins informatifaldorithme considére alors tous les échanges
possibles entre ces points et 'ensemble des carsdifii I'un de ces échanges permet d’augmenter
le déterminant, il est retenu. Cette procédureapsliquée tant que les variations relatives du
déterminant sont significatives c’est-a-dire supdnés a un certain seujl Le nombre maximum
d'itérations (may est fini, ce qui offre une condition d'arrét gjila divergence des résultats. Nous

avons retenu pour cet algorithme la configuratiomante .k = 3,7 = 103 etnymay = 100.
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3.2.3. Considérations statistiques

La variance de prédictiom(I") du modéleP, en un point d’expériencE est calculée en
supposant que les résidasont statistiquement indépendants et suivent istghdition normale
de variance constante Considérons un ensemble de réponéegsultat d’'une extraction réalisée
sur une mesure expérimentale. L'incertitude swidgermination des répons¥svarie d’un point
d'expériencd” a l'autre. Nous avons, si ce n'est démontré atertion, du moins rassemblé un
faisceau d'indices en ce sens au paragraphe 2.4 Bypothese de la variance constante est donc
mise & mal et I'on peut s'interroger sur la pentices de la variance de prédiction produite. Bien
gu’'approximative dans ce cas précis, cette hypethéste la seule alternative possible. On ne peut,
en effet, déterminea priori la variance d’'une expérience sans la réalisedgbtéhme peut de
toute maniére étre employé, le seul critere decBéte d'une expérience candidate étant
'augmentation du déterminant de la matrice d’eigréres. Toutefois, son efficacité s’en trouve

sans doute affectée.

Le vecteur résidue est justifié, d'une part, par le défaut de moddim, c’est-a-dire
I'incapacité du modele a représenter les obsemsid d’autre part, par I'incertitude expérimentale
associée aux observations. Lorsque les observasions issues de simulations numériques, la
seconde explication se trouve étre automatiquereeciue. Il vient que la variance, estimée
d'apres le vecteur résidu, n'a pas d'interprétatipiysique et I'on peut en conséquence
légitimement se demander quel est le sens a da@nlewariance de prédiction. Il faut remarquer
que les contributions naturelle (1) et structurgl® intervenant dans la relation (3.8) sont
clairement séparées. Quelle que soit la valeur,d€l") reste un estimateur de la sensibilité de la
prédictibilité du modéle aux expériences du plaimsh si I'algorithme de Johnson et Nachtsheim
devient dans le cas d’'un plan d’expériences numérign peu plus artificiel, la démarche n’en
demeure pas moins valide, a notre sens. Il ne grewffet y avoir de contre-indication a mailler

plus finement un domaine de I'espace des expéremzda prédictibilité du modele est moindre.

4. Application et résultats

4.1. Processus de modélisation

Le processus global de génération du modeéle parédreét rappelé dans le Tableau 9. I
synthétise les grandes phases de la modélisatimnhqus avons présentées tout au long de ce
chapitre ainsi que dans le chapitre précédent. i@graimme synoptique est accompagné d'un

exemple illustratif qui, nous I'espérons, permetteafaciliter sa compréhension. Il peut d'ores et
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déja étre noté que le plan d’expériences progratoreéle la deuxieme étape est numérique. Ainsi,
les facteur$™ sont parfaitement maitrisables, par essence, icestjintéressant lorsque le procédé

technologique de fabrication des composants edéealoppement.

Description
Etape Exemple
Résultat
L R 10<sW <100um
Définition des parametres 10< S<50um

1 75< R, £275um

_ 15<N, <45
Ensemble d’intervalles 205 S, <200um

Simulation W S R S N;
Génération d’'un plan dd
o M 10 10 175 50 2,5
expériences
2 r, 50 50 125 200 3,5
Arbre de simulations
(Y 90 40 100 160 3

Simulations numériques par |a

i Z,(f)=R(f)+ L (f)w
méthode PEEC

Z,(f) =R(f) + JL(f)w

3 i O[1,n]
Ensemble de modéles discrets ' .
_ i Zy () =Ry (f) + jLy (fw
n points de fréquence
Extraction d’'un modéle {Rl(f )} _ {RM, R, ng}
expérimental L(f)] Lo Lk,
4
Ensemble de modéles {Rz(f )} _ {Rﬂ, Ry, RB}
électriques Lz(f) [ e S
Analyse du plan d'expériences :
. R,=26110"°-25510°N, +199.10° W +...

L, =19310°+ 65610 [N, - 218107 "W +...
Modele géométrique :

Tableau 9 : Diagramme synoptique du processus de mélisation.

Le modelePy(I") que nous avons retenu pour corréler les coeffisidu modeléVheeler 2

YO{R,..., RpR Ly e LpL } & la géométrid = [W, S R, N, §], est un modéle cubique € 3)
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avec interactions. Les éléments du vectelii) définissant le modeéle, au nombre de 57, sont
détaillés dans le Tableau 10. Il y a, par consér@@ncoefficients par réponse a déterminer, ce qui
signifie qu'autant de simulations sont nécessairiglentification du modéle. On comprend mieux

deés lors I'objet des attentions portées, chapit@ud temps de simulation. Ce paramétre, crucial,

exclut a cette étape les méthodes numériquementawodes, aussi précises soient-elles.

Modéle quadratique complet Modéle cubique incomplet Modeéle cubique complet

X |1 |W[S|Ru|N|S[W | F |Ri|N|S*| NW| NS |NRy| WS| WRy | SRy
1 [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ]

W [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ]

S ° ° ° ° . . ° ° ° °
R!nt [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ]

Nl [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ]

S_) [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ]

Tableau 10 : Ensemble(I") des termes du modéle polynomial cubique.

Afin de s’assurer de la prédictibilité de notre mlej nous considérons un ensemble de
simulations plus large comprenasit= 200 éléments, soit un nombre de contraintes quigstrois
fois supérieur au nombre de degrés de libertélibd®s du sous-espace des facteurs (G)téur
lequel le modéle géométrique est défini, sont gés dans le Tableau 11. Les différents pas de
discrétisation d&€ y sont également mentionnés. L’ensemble des carsdgii en résulte, noté,

comprend 32400 simulations.

Facteur W (pm) S (um) Rint (MmM) N Sy (bm)
Minimum 10 10 75 15 20
Maximum 100 50 275 4,5 200

Pas 10 5 25 1 20

Tableau 11 : Définition des bornes du domaine étuédiQ et de I'ensemble des candidat¥.

Les algorithmes de génération d'un plan D-optimahplémentés dans le logiciel
commercial d'analyse de données Cornersfori@8], sont appliqués afin de choisir parmi toutes
ces simulations celles qui sont les plus infornegtivis a vis de notre modéle. Il n’est pas possible
de représenter graphiquement, dans sa totalitdalkage D-Optimal obtenu, tout simplement car
'espace des facteurs est de dimengpr 5. Nous devrons donc nous contenter des deux vue

parcellaires de la Figure 11, qui correspondent expériences du plan vérifialN;, = 2,5 et
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S = 200um, ou alorsN; = 4,5 etS§; = 200um. Chaque expérience est repérée par un pointldans
sous-espace a trois dimensions généré par les paemW, S et Ry. La ligne verticale issue de
chacun de ces points a pour seule fonction de lambiguité relative a leur localisation spatiale,

ambiguité qui est inhérente a la représentatidimansionnelle.

225) 47

175

Ry )

125

75,
50

100

10
S (um) W (um) S (um) W (um)

Figure 11 : Représentation des coordonnée®/( S, Ri,;) des expériences du plan D-Optimal,
pour N; = 2,5 etS; = 200um (a gauche) ainsi que pouN; = 4,5 etS; = 200um (a droite).

Le maillage obtenu est loin d’étre uniforme et l'p@rcoit ici toute la complexité des plans
d’expériences algorithmiques. Le sous-espace,ueNg= 2,5 etS, = 200um, contient seulement
10 expériences, alors que son homologue, définNpar4,5 etS, = 200pum, en comporte 27. Ceci
traduit une augmentation de la densité d’expériemae bordure de domaine. En effet, toutes les
zones de l'espac® ne sont pas équivalentes du point de vue de lkerrdiétation du modéle.
L'algorithme de Johnson-Nachtsheim, par exemplgutrdans le plan d’expériences les points de
'ensemble des candidat¥ présentant la plus grande variance de prédictianvariance de
prédiction, en un point d’expériendg traduit I'effet, en ce point, de I'incertitudeidive ou
effective) quant a l'identification des coefficisndu modele. Il est clair que ce dernier sera
déterminé erd” avec d'autant plus de précision, que le nombrealdraintes au voisinage de
directement lié au nombre d’expériences a proxineisé important. Or, la densité d’expériences en
un point situé a une extrémité @eest, de par la position méme de ce point, pluddajue la
densité autour d’'un point central. Les algorithnpeécités compensent, en quelque sorte, cette

iniquité topologique, ce qui conduit a mailler pfirement I'espace des facteurs sur ses bords.

4.2. Modeéles obtenus

Nous venons de présenter la chaine de procédure®gs a permis, a partir d'une mesure
ou d'une simulation, de produire un modele paragéfiet édifice s’appuie sur deux piliers:

I'extraction de paramétres électriques, basée asumdthode SVD, et la génération d’'un modéle
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géométrique, ayant recours a la théorie des plamspériences. La présentation des divers
concepts aura pu paraitre quelque peu rébarbatilecteur. Notre objectif, ici, était de lui donner
toutes les clés lui permettant de produire un tebdée et de faire clairement apparaitre les
nombreuses difficultés que nous avons pu rencotdtgrau long du processus de modélisation. I
convient a présent d’évaluer ce modéle, évaluatatisée en plusieurs étapes. Nous débuterons
avec le calcul des erreurs aux points de I'enseméecandidats pour ensuite vérifier I'aptitude a
la prédiction du modéle grace a des essais derpmtfon. L'aptitude a la prédiction se fait en
deux phases. On génére tout d’abord un ensemisiendéations aléatoires contenues dans I'espace
des candidats afin de calculer, ensuite, I'errgucces points qui statistiquement n’appartiennent

pas au plan d’expériences initial. Le modéle gédmé est enfin confronté a la mesure.

4.2.1. Comparaison a la simulation

4.2.1.1 Le modeleNheeler 2

Considérons le modeWheeler 2tel quepg = 3 etp. = 2, conformément aux conclusions de
I'étude précédemment menée. Les erreurs introdddas ce chapitre au paragraphe 2.4.1, dans le
but d’estimer sur I'ensemble du plan la qualité néfuextraction, sont faibles EZ'= 0,44 %,
Ef™= 3,83 %, E"=0,03 %, E"™*=0,11 %. Ainsi, nous en déduisons que chaque ju d
paramétresRy, Ry, Rs ; Lo, L1, Lo} peut étre considéré comme un équivalent de lalsition Z,,{f)
dont il est issu. Ce modéle expérimental donneigneaissance au modéle param&y@ui relie,

rappelons-le une fois de plus, les fonctiol®, R, Rs ; Lo, L1, Lo} aux variables géométriques

=W, S Rn, Ni, §].

Le Tableau 12, page suivante, précise chacun désc88fficients définissant le modéle
géometrique complet. Les variables homogéenes adistence \V, S R, §) sont exprimées en
microns. Si une lecture détaillée de ce tableatoésiement dénuée d’'intérét, un rapide coup d’ceil
sur celui-ci permettra néanmoins d’apprécier laglexité du modéle produit. On pourra d’ailleurs
se remémorer les formules comportementales établieshapitre 2, a titre de comparaison. |l
devient alors évident qu'une représentation fing cractéristiques électriques d’'une inductance
est illusoire sans une démarche systématique,odggjlie le nombre de variables descriptives est

grand. Le recours a la méthodologie des surfacegmmses est, en ce sens, pleinement justifié.
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Structure Modeéle Ryeo Modeéle Lgeo
. R R R L L L
Monomes | oo | ozl | (@HZM ) (H.HP9) (H.12)

1 3,939.1C | -3,887.10° | 4,260.10° | -9,714.10° | -2,036.1F 8,120.1C°

W 1,002.10 | 3,032.10% | -8,193.10" | 1,563.10" 3,287.1¢ | -1,030.1C¢

S 2,615.10 | -4,760.10% | 1,583.10 | 1,048.10" | -2,970.1C 4,100.10"

Rint -4,948.1C | 4,103.10% | -2,594.107 | -4,242.10° 2,543.1C 3,790.1C

N, -2,397.1¢F | 1,942.10° | -2,426.10° 1,138.10 3,785.10 | -9,520.10

5 S -1,534.10 | 2,740.10” | -1,880.10" | 5437.10° | 8,102.10 | -2,630.10"

g W -1,275.1¢ | 2,389.10° | 1,506.10° | 1,491.10° 1,152.1¢ | -2,710.10

3 WS -4,333.10° | -8,082.10“ | 4,956.10° | 9,288.10“ | -1,054.10° | -3,410.1C¢

Q WRy 2,660.10 | -8,915.10* | 4,805.10° | -7,335.10" | -6,379.10° 7,450.10

g WN 3,003.10 | -7,196.10 | 3,610.107 | -1,584.10" | -4,379.1CF 8,190.1¢'
©

5 WS 7,555.10° | -1,110.10"* | 5,550.1¢° | -5,365.10* | -9,237.10" 1,250.10

g g -1,384.1C¢ | 4,755.10° | -2,148.10° | 1,247.10° 2,907.10 | -2,190.1¢

o SRt 9,368.10° | -2,334.10“ | 5,017.1¢' | 3,754.10° | -2,456.10° 1,620.1F

’% SN 2,678.1C¢ | -3,501.10% | 2,228.10 | -1,596.10" | -2,007.1C 6,130.10

= SS 1,005.1¢ | -2,531.10* | 2,408.10° | -3,700.10“ | 8,168.10" 2,740.10

Rint” 2,070.10° | -1,908.10* | 1,372.10° | 1,547.10* | -8,447.10" | -8,280.10

RintN; -8,734.10 | 1,376.107 | -7,144.10° | 2,354.10° 1,870.1¢ | -7,850.1C

RSy -4,835.10° | -1,228.10° | 1,980.10° | 6,749.10* | -1,868.10° | -3,660.10

N? -1,198.1¢F | 8,824.10% | 4,337.10° | -3,574.10° 3,377.10 | -2,660.10

NS, -7,194.10 | -5,655.10° | 5524.10° | 1,263.10° | -1,591.1¢ | -2,880.1C

S/ 1,507.10 | -8,635.10° | 2,081.10° | -1,048.10° | 3,101.10° 2,060.10°

W 1,158.10°° | -2,619.10° | 4,639.10" | -2,375.10° | -1,395.10" 2,720.10

ws 5,414.10" | -7,080.10° | 6,147.10¢" | -4,757.10° | 1,960.10° 4,430.1C°

WR, -4,738.10" | 8,467.10° | -2,283.10°° | -7,603.10" | 3,074.10* | 5,320.10°

WN? 2,784.10 | -3,746.10° | 1,968.10° | 4,070.10° | -2,370.10" 6,830.10

ws? -4,361.10° | 9,347.10° | -2,159.10° | 1,902.10° | 2,450.10° | 4,470.10

SW 3,255.10 | 7,843.10° | -3,587.1¢" | -1,657.10° | 2,957.10° 2,740.1C°

s 6,150.10" | -6,233.10° | 3,092.10° | 1,377.10° | -4,344.10" 1,790.10

- SR -7,380.10° | -5,987.10" | 8,249.10° | -9,263.10" | -2,911.10° | 1,090.10°

2 SN? -1,364.1¢ | -1,979.10° | 3,741.10° | 5,175.10° | -5,380.10 4,210.10¢

S S’ -2,050.10° | 9,464.10" | -8,419.10° | 2,638.10° | -3,617.10° | -9,490.10

2 RinW -2,596.10" | 7,856.10° | -3,737.10¢" | 1,313.10° | 5,075.10% | -6,940.1C

o RS 7,836.10° | 3,810.10° | -2,374.10" | 7,044.10° | 3,074.10° | 8,780.10

g2 Rii -4,289.10° | 3,922.107 | -2,829.16° | -4,134.10" | 1,936.10° | 1,110.10

3 RN 1,508.10 | -7,412.10° | 3,834.10° | 2,059.10° | -3,924.10° 6,870.10

o RS 1,195.10” | 5,250.10° | -4,393.10* | -3,426.10° | 7,064.10° | 1,610.10

3 NW2 -2,620.10 | 6,922.10* | -3,119.10° | 7,053.10“ | 4,735.10° | -8,310.1C¢

= NS 2,003.10C | 8,340.10“ | -6,213.10° | 3,277.10" | 9,089.10° | -1,560.1C

NiRn® 1,185.10" | 1,237.10° | -4,149.1¢° | 5,990.10° | 9,532.10° 4,290.1C¢

N? 1,355.10 | 2,025.10% | -6,700.10" | 3,060.10" 3,191.1C¢ 5,470.10

NS, 9,698.10" | 4,968.10° | -7,892.1¢* | -3,016.10" | 7,554.10" 3,390.10

SW -5,904.10° | 7,849.10" | -9,058.10° | 3,787.10° | 8,156.10* | -9,810.10

SS 3,192.10” | -2,586.10° | 1,283.1¢" | -7,203.10° | -3,600.10° 2,030.10

SRt 2,087.10° | 2,192.10° | -6,356.10° | 3,563.10" | -3,544.10" | 9,950.10°

SNC -2,784.10 | 8,064.10“ | -7,520.10° | 1,027.10” | -4,598.10° | -1,120.1C

S’ -4,608.10% | 8,784.10° | 1,265.10° | 5,233.10° | -1,536.10° | -7,740.10

= SNW -1,040.10 | -1,448.10" | 5,949.1¢' | 8,330.10" | -2,750.10° 8,870.10

= RindNeW 4,369.10° | -1,616.10" | 9,140.10° | -5,165.10“ | -1,363.10° 1,280.10

% RinNiS -3,527.10° | -4,638.10° | 4,088.10° | -4,647.10* | -1,458.10" | -5,170.10

@ RinWS -7,565.10% | 3,069.10° | -2,527.10* | 1,195.10° | 3,240.10° | -1,370.1C°

g SNW -4,830.10" | -1,835.10° | -1,301.10" | 2,635.10° | -1,726.10% | -2,780.10

3 SNS -2,681.10° | 4,672.10° | -2,225.16° | 2,296.10* | 3,965.10" | -4,500.10

Q@ SNRint -2,620.10" | 7,885.10" | 1,570.1¢" | 2,375.10“ | -2,672.10" | -2,220.10

% SWS 8,051.10° | -4,556.10" | -4,923.1¢° | 2,781.10° | -1,691.10° | -5,080.10

= SWR 1,426.10% | -2,018.107 | 2,229.10° | -3,122.10° | 3,028.10° | -5,300.10°

SSRu -1,899.10° | 7,171.10" | -4,782.10° | -1,663.10° | 1,309.10° | -4,040.10

Tableau 12 : Ensemble des coefficients du modéleopéétrique (Ryeo Lged-
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Mesurons, dans un premier temps, I'aptitude desesspns polynomiales précédentes a
représenter les paramétres électriquBg Ry, Rs; Lo, Ly, Lo}. Nous produisons, Figure 12, les
résultats de cette évaluation. Les courbes ci-dassonta priori trés inquiétantes. Ainsi, si I'on
excepte le coefficientto, I'erreur sur les paramétres des modeéles expétaurmRqq(f) et Lieq(f)
excede 15% dans au moins 10 % des cas étudiésplide les fonctions de répartition
complémentaires décroissent lentement, ce quifi@ggu’'une fraction non négligeable du plan

d’expériences est entachée d’erreurs élevées.
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Figure 12 : Analyse statistique de I'erreur de modésation sur les paramétres
électriques de la résistanc®.4 (& gauche) et de l'inductance équivalente,q (a droite).

Et pourtant, lorsque I'on compare le modele géoingdr aux simulations numériques
originelles €f. Figure 13), il apparait que 90 % des élémentspldim présentent une erreur
moyenne inférieure a 5 %, qu'il s'agisse de last@siceR,,{f) ou de l'inductance équivalente
Lnn(f). Cet étonnant résultat, confirmé par les paragsétd’évaluation globale du plan
d’expériences EZ”= 1,93 %, E;®= 4,82 %, E["”'= 1,82 %, E™*= 1,94 %), nécessite de toute

évidence quelques éclaircissements.
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Figure 13 : Analyse statistique de I'erreur relative surR,,m (& gauche) et (& droite), modéle Wheeler 2.
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Une premiére remarque nous permet de modérer pingier élan alarmiste. Car en effet, si
I'erreur sur un parametre du modeéle peut étre itapée, comme le souligne la Figure 12, il est
cependant beaucoup plus rare qu’une telle situatiorterne simultanément tous les coefficients.
L’'analyse statistique réalisée traite indépendaninies variables Ry, Ry, Rz ; Lo, L1, Lo} et ne
permet donc pas d’apprécier cette nuance. On compdes lors aisément que le défaut de
représentation de la résistan&,{f) ou de linductance équivalente,{f) ne peut étre
directement et simplement relié a I'erreur surdesfficients des modeles expérimentdrix(f) et
Leg(f). Il serait héatif de tirer des conclusions saneiaevalué au préalable la sensibilité de ces

deux fonctions aux variations sur les paramétrels & etL,, ou , 1) O [1, prIX[O, p.].

Nous allons pour cela faire appel a I'analyse Mdbslo, méthode a lagquelle nous avons

déja eu recours au chapitre 1, et I'appliquer adét@Nheeler 2dans le cas des inductanteset

L 4, qui nous sont désormais familiéres. Cette teahnpt trés intéressante car relativement simple
a mettre en oeuvre. Elle consiste a affecter aushaqgefficient du modéle expérimental une erreur
relative aléatoire uniformément distribuée dansntervalle [, +€] (%), la variablee déterminant
I'amplitude de la perturbation appliquée. On en unegnsuite I'effet sur les réponses du modéle,
en l'occurrence la résistand®ey(f) et l'inductance équivalentk.(f), par comparaison a une
référence : le modeéle expérimental non "bruité'lleca est effectuée sur la totalité de la plage de
fréquences [0, 6] GHz. Une réponse sera d'autam$ gkensible qu’une perturbation aura des
répercutions importantes. L'analyse Monte Carloprecéde donc pas d’une démarche inductive
mais déductive, ce qui oblige a effectuer cetteatp#n un grand nombre de fois, afin de balayer
au mieux l'espace des réalisations possibles. Essltats de la Figure 14 correspondent a la

moyenne des effets observés sur 1000 échantillons.
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Figure 14 : Sensibilité de la résistancR(f) et de I'inductance équivalente.y(f)
a l'erreur sur les parameétres du modéle Wheeler 2.

Une erreur contenue dans l'intervalte2p, +20] % engendre statistiquement kug(f) une

erreur de 10 %, qu'il s'agisse de l'inductariceou L4. Les répercutions d’'une erreur drigy(f)
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sont également faibles, confirmant ainsi ce quesrmvinions auparavant : le modele expérimental
Wheeler 2 est relativement peu sensible aux erreurs, et @omcincertitudes si I'on traite des
données expérimentales. La Figure 14 fait de phpsuaitre de significatives différences entre les
composants ; etL, lorsque I'on considérB.(f), puisquee = 20 % implique dans le premier cas
une variation de 9 % alors que celle-ci n'excéds p&o6 dans le second cas. Notons que la
résistance en continu de I'inductance(Ry. = 1,51Q) est largement plus forte que la résistance de
l'inductancel s (Ryc = 0,24Q). Les paramétresR;, R;, Rs} contrblent I'évolution en fréquence de
Reg(f), ils auront par conséquent d’autant plus d'impet Ry est faible. On peut donc en toute
logique s’attendre a ce que le modéle paraméttéssmisa composante résistive, moins performant

pour les inductances dont les pistes sont larges.

Rappelons enfin que l'incertitude expérimentaldedéinée au chapitre 1, est de 4 % sur la
résistance et de 0,3 % sur l'inductance. A la luenide ce résultat, nous concluons que I'étape de
corrélation a la géométrie n’est pas transpareot@rairement a I'étape d’extraction. Elle intradui
une erreur non négligeable devant l'incertitudeéeixpentale, erreur qu’il convient de justifier.
L’ordre p du modele polynomiaP, peut étre trop faible par rapport a I'étendue dmdine de
facteurs Q) que l'on cherche a couvrir. L'augmentation derdi®@ du modéle géométrique
s'accompagne malheureusement de problémes d'itigtamnimérique, la matrice d’'expériencés
définie en (3.7) ayant tendance a devenir singuliBine autre source d’erreur, plus insidieuse, a
été mise a jour lors de I'étude statistique mené@.4.3.1. Il ressort en effet de cette étude que
I'incertitude sur I'estimation d’'un paramétre du déte expérimental varie d’'une inductance a
l'autre. On en déduit que la sensibilité du mod&tpérimental n'est pas constante dans I'espace
des expériences. Les points d’expérience présentantsensibilité élevée devraient faire I'objet
d’attentions particulieres lors de la génératiomuhdele géométrique. Une erreur de modélisation
y sera en effet plus lourde de conséquences. Lieidb@ornerstong [38], auquel nous avons
recours pour réaliser I'analyse du plan, identdé® paramétregdu modéle géométrique d’'aprés la
méthode des moindres carrés. Cette méthode n'seitpas une pondération des expériences, et

I'estimation deys’en trouve en toute rigueur biaisée.

4.2.1.2 Le modeleNheeler 2affiné

Il a été démontré au point 2.4.3.1 qu’en certaib&sasions, une partie des parametres du
modeleWheeler 2 se révélent étre peu robustes, au sens ou ilgiparit peu a I'explication des
observations. Ces considérations d’ordre statistignt débouché sur une procédure permettant
d’écarter ces termes dont les effets sont négligeatelativement a l'incertitude expérimentale.
Considérée indépendamment, I'étape d'affinage ptésede nombreux avantages, mais il est

important a présent de vérifier si cette briquanéétaire s’intégre harmonieusement a I'édifice
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global que constitue le processus de modélisalons allons discuter pour cela de la qualité d’'un

modeéle géométrique consécutif a I'affinage, a pdds résultats de la Figure 15.
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Figure 15 : Analyse statistique de I'erreur relatie surR,,, (& gauche) et (& droite), modéle Wheeler 2 affiné.

Si I'on s’en tient a la composante inductive, led@éle géométrique déduit du modele
expérimentalWheeler 2 affiné est équivalent a la version issue du mod#leeeler 2 brut
(E™=1,78 %, E"™= 1,97 %). Il se révele, par contre, étre légerémemins performant en ce
qui concerne la résistanc&l®= 3,63 %, EZ>*= 6,73 %). En effet, seuls 80 % des éléments du
plan d'expériences présentent une erreur moyenfégigare a 5%, a comparer aux 90 %
précédemment obtenus. Les écarts observés regtennins minimes et une analyse plus fine

nous semble ici nécessaire afin de mieux révésediféérences entre les deux modeéles.

Nous introduisons dans ce but en (4.1) les ermeidescriptione®* et e°, respectivement
relatives a la résistance et l'inductance équitaleh’erreur de description, en soustrayant aux
grandeurs a comparer leurs valeurs moyennes résgegbermet d’apprécier la part de variabilité
d’'une réponse qu'un modéle est capable d'expligkie peut en ce sens étre rapprochée du
coefficient de corrélation [39], souvent produitdal’'une analyse de régression, tout en étant a

notre avis plus facile a interpréter.

N | X geol F1) = X
e;:i(eszlli geo( J) _geo_ XD{R,L} 4.1)
n ‘Xnum(fj)_xnum

=

L'erreur de description mesure, dans la sombreraftpui nous occupe, I'aptitude du modéle
géométrique a représenter le comportement frégledtune inductance. Nul n’est besoin
d'analyse chiffrée pour faire clairement apparaltresupériorité dans cet exercice du modéle
géométrique brut. Un simple regard a la Figure st6a amplement suffisant. L'échec, relatif, de

la procédure d'affinage peut s’expliquer en notgné la génération d'un modéle géométrique
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implique un nombre de réponses constant : le nomérparameétres électriques extraits doit étre
identique pour toutes les inductances du plan @&g&pces. L’affinage, dans cette optique, ne
consiste donc plus a exclure un parametre identii(me étant non significatif, mais a le

considérer nul. Cette opération est binaire au seralle n’est effectuée qu’au dela d’une certaine
limite, appelée seuil de risque. Elle peut, en éqonence, introduire des discontinuités qui seront

ensuite difficilement reproduites par un polynoioes de I'étape de corrélation a la géométrie.
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Figure 16 : Analyse statistique de I'erreur de desption sur la résistanceR,,, et I'inductance L pym.

En conclusion, si I'affinage permet indéniablemaatrenforcer la signification physique du
modeéle expérimental, cela se fait au détrimentateaptitude au paramétrage. Nous préconisons,
par conséquent, I'intégration du mod&heeler 2 brut dans le processus global de modélisation,

et réservons sa version affinée aux extractiorlsé&s au cas par cas.

4.2.1.3 Le modeldRationnelle 2

Il ressort du paragraphe 2.4.2 gu'il est bien difi de faire ledistinguoentre les modeles
Wheeler 2 et Rationnelle 2 les deux représentations donnant des résuleggptoches. Le choix
du modéléWheeler 2a pu, en ce sens, apparaitre quelque peu arbithaus allons ici démontrer
gu’il n’en est rien, et mettre en évidence lesétdhces marquées qui apparaissent entre les deux
modéles lors de I'étape de corrélation a la géaméNous reprenons pour cela la démarche
retenue au paragraphe 4.2.1.1. Une extraction dle® expérimentaux de typationnelle 2 est
réalisée par projection sur I'ensemble des fonsetida transfert telles qui = 3 etp, = 2. Certes
légérement inférieur a la base de Wheeler, I'engerdbs fonctions de transfert n’en reste pas
moins tout a fait acceptableER®= 0,47 %, ER**= 3,52 %, E["”= 0,05 %, E"™= 1,09 %. Le
modeéle géométriquB; consécutif est tout d’abord comparé, Figure 1%, @aramétres extraits du

modeéle comportemental dont il découle.

209



Chapitre4 : Synthése de modéles électriques paramétrés.

Z100 . z100
< — a, < —_ b1
o i H L 90 H
-E %‘ """ 2, 'ji: \'.‘ """ b,
g J— :23 1 E 80 \'.
& 70 2 70
2 ol b -l
5 601-{-- g 60
A g
§ 50 \z § 50 \ i
= % = i
t 40 ‘r\ 5 40 \‘.‘
g L £ 113
= 30 : = 30 b
& ) 4
- T \ by
c 20 c 20
8 S \ 3
2 10 2 10
<] % ] s
£ 4 ~ S B 5 S [ .
1] 5 10 15 20 25 30 0 5 10 15 20 25 30
Erreur sur les coefficients (%) Erreur sur les coefficients (%)

Figure 17 : Analyse statistique de I'erreur de modésation sur les coefficients de la
fonction de transfert H, au numérateur (a gauche) et au dénominateur (a dite).

Quelle que soit la réponse {ao, a1, @, as ; by, by}, dans 90 % des cas étudiés I'erreur
n’excéde pas 15 %, ce qui est bien faible a laduvendes résultats établis au paragraphe 4.2.1.1. Le
modéle géométrique construit d’aprés le modesionnelle 2 est donc supérieur au modéle
géométrique issu du modeWheeler 2 ce que nous laissions présager au paragraphe @{4.
Figure 7). La base des fonctions rationnelles cergd est a ce stade trés prometteuse. Bien
évidemment, nous n’envisageons ici que l'aptitude rdodéle paramétré a représenter les
coefficientsY du modéle comportemental, ce qui doit étre disnde sa capacité a représenter la

résistanceR,«(f) et I'inductance équivalente, {f), comme nous allons le voir a présent a l'aide

de la Figure 18.

=100 = z100
S e —— Erreur moyenne s 'y —— Erreur moyenne
¢ g0 A ---- Erreur i e goH-t ---- Erreur i
5 g [\
é 80 g E el \
& —— & i
570 - s 70 \
.. 60 kY
g 60 = g \
5 v 5 s0 L
R A s -\ g N\
g 2 £ 40
& 40 £ a0 \
3 3 N
c 30 c 20 ‘\
= o T
g 20 g 10 i
S S Smmmsnczzis
“ 10 “ 0
0 50 100 150 1} 5 10 15 20
Erreur sur la résistance (%) Erreur sur I' inductance (%)

Figure 18 : Analyse statistique de I'erreur relative surR,m etL,um, modéle Rationnelle 2.

Les résultats concernant I'inductance équivaléntg(f) sont satisfaisants puisque 85 % des
inductances du plan ont une erreur moyenne infériaus % €= 2,90 % etE™*= 4,17 %).
Par contre, si I'on considére la résistance égentalR,{f), il apparait que seules 40 % des
inductances présentent une erreur moyenne inféri@d0 % Ex~'= 84,6 %, Ex**= 176 %). De

telles erreurs sont rédhibitoires et le modéle $'enve rejeté sans appel. Cet échec ne peut étre
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directement imputé au modéle géométrique, et I'oit dn chercher la cause dans la structure
méme de la fonctioil, définie en (2.15). Etudions la sensibilité ddezel aux variations sur les

paramétres réebg ethy, ot k, 1) O [0, pa]*[1, po].
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Figure 19 : Sensibilité de la résistancR(f) et de I'inductance équivalentd.4(f)
a 'erreur sur les paramétres du modéle Rationnell@.

Le modeleRationnelle 2 se révele étre, sur sa composante resiRjyg beaucoup plus
sensible aux erreurs que le mod®#iheeler 2 Une erreur aléatoire contenue dans lintervalle
[-20, +20] % s’accompagne en effet de variationslayrartie réelle dél qui peuvent largement
dépasser 100 %. Ainsi, I'erreur de modélisatiorouiite par I'étape de corrélation a la géométrie,
bien que faible relativement au modéle comporteademttrait, n’est pas du tout négligeable du
point de vue du processus global de modélisatfn Tableau 9). On observe les mémes
différences entre les inductandesetL 4 que celles déja mentionnées au paragraphe 4.21ll4,

méme argument explicatif prévaut ici.

La représentation d’'une impédard) par une fonction de transfert est globale au sens
une seule fonction (complexe) est utilisée powermtler la partie réelle et la partie imaginaire de
Z(f). Il y a en conséquence six coefficients agissanR.(f) = ReH(s)] lorsqueRationnelle 2 est
employé, alors qu’ils ne sont que trois a agirsur équivalent dans le cas du modaeeeler 2
Le nombre de sources d’erreurs, plus importantyrpdiexpliquer les résultats obtenus. Les erreurs
ont en effet une facheuse et désagréable tendargejouter... Si nous avons effectivement
observé une augmentation de la sensibilité derizepgelle deH avec le nombre de perturbations,
cette explication ne peut étre retenue car la b#itSiest tres élevée deés lors que le nombre de
paramétres "bruités" est supérieur a un. Nous trousons donc confronté, une fois de plus, a un
probléme d’'instabilité numérique, I'erreur sur EefficientsY étant en quelque sorte "amplifiée"

par la fonction de transfert.
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La sensibilité de I'inductance équivalentgy(f) a I'erreur est approximativement la méme
pour les deux modéles expérimentaux considérési &gdique que les modeles paramétrés
résultants soient, en ce qui concetng(f), de précisions comparables. Expliquer la difféeen
comportementale entiB(f) et Lie(f) vis-a-vis de I'erreur résiduelle, nécessiterait tanalyse
mathématique fine de la sensibilité de la fonctibrCette étude ne s'inscrit pas dans le cadre de ce
travail mais le lecteur intéressé pourra avantageest consulter, pour plus de détails, les
références ci-apres [40,41,42]. Nous ne retiendpons notre part que la conclusion suivante : un
modele paramétré issu de fonctions de transfertinestpable de représenter correctement la

résistance équivalenk,q{f), ce qu’autorise les fonctions "puissance".

4.2.2. Aptitude a la prédiction

4.2.2.1 Simulations aléatoires

Si les résultats obtenus jusqu’ici a I'aide du mled&heeler 2 brut sont encourageants, ils
ne nous permettent pas encore de statuer quanpertiaence de la méthode de modélisation
retenue. En effet, nous avons pour linstant dénéoitaptitude du modéle géométrique a
représenter correctement I'ensemble discret d'itahaes dont il est issu, ce qui est somme toute la
moindre des choses. Ce dernier doit plus généralieétee capable de prédire le comportement de
toute inductance contenue dans le domaine d'infér@ff. Tableau 11). Nous critiquons, dans ce
qui suit, les performances du modéle en interpmiadiaprés I'étude d’'un ensemble d'inductances
comprenantN = 200 échantillons aléatoirement répartis dansldenaineQ, selon une loi de

distribution uniforme.
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Figure 20 : Analyse statistique de I'erreur relative surRym, etLn,m Simulations aléatoires.

Les erreurs extraites, Figure 20, sont quasimegrttigues a ce gue nous avons pu observer

sur le plan d'expériences avedEy™”= 2,44 %, Ex®= 5,54 %, E"”= 1,86 %, E"**= 1,95 %.
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Ceci tend a prouver que ce dernier discrétisesaurffiment finement I'espace des expériences. On
ne s'étonnera pas d'obtenir parfois de meilleursultéts en interpolation que pour le plan
d’expériences initial. Ce qui, a premiére vue, peaaitre paradoxal, s’explique facilement a la
lumiere de la remarque suivante. L’estimateur deximiam de vraisemblance utilisé par la
méthode des moindres carrés porte sur les résidugsaleur absolue et non pas relative. |l
défavorise donc, si I'on considére un critére dléaton lui-méme relatif, les zones de I'espace des
facteurs ou la réponse prend les valeurs les g@lidet. Or, il n'est pas rare qu’'un paramétre
électrique extrait atteigne son minimum aux limitks domaine de I'espace des facteurs étudié.
C’est par exemple le cas de linductance hauteufdgel, =L,, d’autant plus faible que le
nombre de tourbl; décroit. Or, les algorithmes de Galil-Kiefer ehdson-Nachtsheim conduisent,
nous I'avons montré, a une augmentation de la tled@xpériences aux bords du domahédJne
erreur de modélisation en limite de domaine sevecaidonc amplifiée lors de I'évaluation globale

du plan, du simple fait que le nombre d’expériencest plus important.

En conséquence, les résultats de la Figure 205 dsutirage aléatoire d'un grand nombre
d’échantillons, sont sans doute plus représentdtfs performances du modéle géométrique en
utilisation courante. L’erreur moyenne n'excéde @a% sur la résistancB,{f) et 12 % sur
I'inductance équivalente,{f). Ceci valide 'ensemble du processus de mod@isatéveloppé au
cours de ce chapitre et constitue un argument dé @n faveur du modele paramétré qui en
résulte. Ce dernier décrit, rappelons-le, le congmoent fréquentiel d’'une inductance en fonction
de cing variables géométriqued/, (S R, Ni, §) ce qui est, a notre connaissance, sans équivalent

antérieur.

Nous parachevons la validation du processus de lisatién avec I'analyse de la répartition

des des

statistique, représentée Figure 21, des erreudesiaiptione;” et - précédemment définies. Il

ressort de cette étude que 85 % des échantillanfiené e’ < 10 %, cette proportion tombant &
70 % sous la conditior%®® < 10 %. L’erreur de description maximale observée’snsemble des
échantillons du tirage aléatoire est de 15 % emjuieconcerne l'inductance équivalente, pour
atteindre 40 % sur la résistance. Ces résultatblsamindiquer que le modéle cubique;)( est
sans doute légérement insuffisant pour représdid&ement, sur la totalité du domaigg les

variations en fréquence de la résistance.
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Figure 21 : Analyse statistique de I'erreur de desiption sur la résistanceR,ym
et 'inductance équivalentelL ,,,, simulations aléatoires.

La solution la plus évidente est d’augmenter 'erdu modéle, ce qui nous confronte par la
méme aux probléemes numériques évoqués au paragtabliel. Cette éventualité n’est cependant
a envisager que si I'on identifie I'étape de conoex la géométrie comme étant le facteur limitant
la précision finale du modele paramétré, ce qustnpas fait. En effet, le modéle géométrique est
issu de simulations numériques qui, nous lI'avonsawu chapitre précédent, sont également
entachées d’erreurs. Il est donc nécessaire, aeapbusser plus avant I'étude, de soumettre notre

modeéle au jugement d’'airain de I'expérience...

4.2.2.2 Confrontation a la mesure

Le modéle géometriqu@,(I'), p=3, est comparé a la mesure sur I'ensentblde 40
inductances auquel nous avons déja eu recoursaguitreh3. Cet ensemble d’évaluation est valide
car ses bornes sont contenues dans le donaiteidié ¢f. Tableau 11). Le modéle géométrique
est donc bien utilisé en interpolation, seul emploforisé. Le chapitre 3 a mis en évidence les
limitations de la méthode PEEC au-dela de 3 GHegslien particulier a 'omission des effets
capacitifs. Le model®, étant issu de simulations numériques PEEC, ilgmésintrinséquement
les mémes défauts et nous allons en conséquentiguapp pour son examen, le méme mode
opératoire qu'au chapitre précédent. L'évaluatias ¢performances du modéle géométrique,
réalisée sur les deux plages de fréquendsfs= [0, 3] GHz etAf, = [0, 6] GHz, est consignée

Figure 22 et Figure 23.

Notons dés a présent la ressemblance frappantrargxentre les deux figures ci-dessous et
les Figures 27 et 28 du chapitre 3. Ceci confirneeixdrésultats successivement établis aux
paragraphes 4.2.1.1 et 4.2.2.1. D'une part, la acpadu modéle paramétré a représenter

fidélement les simulations numériques et d’autng, s@n aptitude a la prédiction. En effet, seule
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une partie des inductances de I'ensemblappartiennent égalementYa et a fortiori au plan

d’expériences.

=2
(=]
o

a
=]
=]

B

-
nH
o
7]
X
N

(=B
=]
T
3
B

Pt

_____ f =3 GHz ||
X

[{=]
[=]
e
'3
g
n
w
[]
-
N

«©
(=

70

70 L. \

60

i

Fonction de répartition complémentaire (%)
(3]
(=]
-
Fonction de répartition complémentaire (%)

T

50

40

B
=
ek
Pt

30

R
-
H

20

e

10 s

10 = \

0 10 20 30 40 50 60 0 20 40 60 80 100
Erreur moyenne sur la résistance (%) Erreur maximale sur la résistance (%)

Figure 22 : Analyse statistique de I'erreur relative surR(f), comparaison a la mesure.

Il découle de cette similitude que les remarquetedaau chapitre précédent prévalent
également ici. La modélisation de la résistaR(fe est correcte sur I'intervallsf, : EZ*= 7,52 %,
ER?*= 20,08 %. Les trois quarts des inductances tegiésentent une erreur moyenne inférieure
a 10 %. Comme nous l'avons déja constaté, lestatside dégradent lorsque la comparaison est

réalisée sur la plage de fréquenbés

Les performances exhibées par le modele param@tié sur I'inductance équivalentgf),
inférieures au modéle numérique. Ce qui appartdtlamiére des erreurs globales calculées sur
lintervalle Af; (E["”'= 5,1 %, E["™= 6,34 %) se confirme lorsque I'on s'intéresse #olection de
répartition complémentaire, Figure 23. Ainsi, 70l&& inductances présentent une erreur moyenne
inférieure a 5 %, contre 90 % pour le modele nuqueéri€f. Figure 28, chapitre 3). C’est donc
I'étape de corrélation a la géométrie qui limitepfécision du modéle géométrique en I'état actuel,

et non la simulation numérigue initiale.

Au fil des améliorations apportées au simulateuE@Enous nous sommes cependant
apercus qu'un modéle paramétré pouvait étre légarenplus précis que les simulations
numériques dont il résulte. Trouver une explicatiooet étonnant résultat n’est pas chose aisée
mais I'on peut néanmoins s’essayer a quelques ciom@s. Il est clair que I'impact d’'un défaut de
modélisation sut,{f) dépend de la valeur des paramétres géométrigned,autres termes de
I'inductance considérée. Par exemple, I'erreuroidiite par I'approximation de Simpson est
d’'autant plus importante que le nombre de toMrsest faible. Considérons la fonctiag

—j O[O0, p.] — définie par I'équation (3.2), qui lie les coeféaits extraitd; & la géométrie. L'erreur
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de modélisation se reporte égalementgaupar transitivité. Il ne s'agit que d’une hypotadsien
entendu, mais supposons qu'un défaut du simulateutraduise sug; par des discontinuités.
L'interpolation polynomiale, de par ses limitatiam&mes (en I'occurrence I'ordpedu polynéme),
aura alors pour conséquence de lisser ces imperisciet donc de diminuer I'effet de la lacune

initiale. Vice, parfois, devient vertu...
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Figure 23 : Analyse statistique de I'erreur relative surL(f), comparaison a la mesure.

Nous concluons cette partie en reprenant I'exerdpieinductanceks; etL ,, introduites au
chapitre précédent, afin, d’'une part, d’apprécesr aptitudes du modeéle géométrique et d'autre
part, d'illustrer graphiqguement les analyses digtiss réalisées. La premiére inductance a,
rappelons-le, les caractéristiques suivant® = 30um, S=20um, T=3um, Ry =75um,

N =3,5, et§ = 50um. LinductanceL, est, quant a elle, définie pakW= 10pum, S= 10um,
T=3pm, R = 125pm, N; = 2,5 ,5,= 150um. Les courbes associées a chaque inductance sont
respectivement reproduites Figure 24 et Figure BX&fin, les erreurs relatives moyennes et
maximales calculées sur la résistanef™(, ex™*) et I'inductance équivalentee{'”, ¢") sont

données dans le Tableau 13, reporté a la fin ge@graphe.

) 4.75 :
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_______ —— Modéle paramétré
2.5 B U S B Modeéle numérique

N
=
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et
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b
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-

Inductance équivalente (nH)
S
)
o

4
T —
0.5 Mesure i
—— Modeéle paramétré
————— Modeéle numérique
0O 1 2 3 4 5 6 3'75() 1 2 3 4 5 6
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 24 : Résistance et inductance équivalente dinductance L;.
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Le cas de l'inductanck; est plutdt défavorable au sens ou le modéle dagab/ia quelques
difficultés a reproduire fidelement le modéle nuigpde. L'erreur commise suR(f) reste
néanmoins comparable a ce que nous avions étabkiapitre 3 ave@y”™ = 6,77 % sur la plage de
fréquencedf;. La croissance de la fonctidedf) est trop faible, ce qui laisse entendre une sous-
évaluation du coefficient pondérant la fonctiof fle la base de Wheeler. On vérifie ainsi que
R = 1,77.10° Q/Hz alors queR®® = 2,36.10° Q/Hz. Le défaut de modélisation Hé) atteint
g"” = 8,56 % suif;. S'il est vrai que le modéle paramébigf) sous-estime clairemehtn(f),
on relévera également que les variations de cetietibn sont parfaitement respectées ce qui
démontre la capacité du processus de corrélatidm géométrie a reproduire fidélement un

comportement fréquentiel.
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Figure 25 : Résistance et inductance équivalente disnductance L.

L'exemple de l'inductance., est beaucoup plus probant. Il est en effet bidficitk de
discerner le modele géométrigRg{f) de son géniteur numériqiRa.(f). La précision du modéle
final n'est pas ici limitée par la capacité de eenier a copier la simulation numériqgue PEEC, mais
par I'aptitude de celle-ci & représenter la mesurerapide coup d’ceil au Tableau 13 nous indique
qgue l'erreur relative moyenne, calculée pour l'icdunce équivalente sur l'intervall¥;, est de
0,84 %, ce qui est proche de l'incertitude expénitake. Il n’est donc pas abusif de conclure par la
validation de notre modéle paramétré, ce qui déraantplicitement la pertinence de la technique
de modélisation ici mise en place. Celle-ci conduitdes résultats certes améliorables mais

néanmoins satisfaisants a ce stade de I'étude.

217



Chapitre4 : Synthése de modéles électriques paramétrés.

Inductance | Intervalle ex” (%) en (%) e (%) el (%)
Afy 6,77 11,09 8,56 8,92
Ls
Af, 7,72 34,73 8,86 9,92
Afy 3,52 10,86 0,84 1,08
Lo
Af, 9,61 34,42 0,66 1,39

Tableau 13 : Erreurs relatives moyennes et maximasesur R(f) et L(f), calculées pour les inductances;let L.

5. Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre une méthobalglde représentation d'impédance.
Ce type de modélisation, basé sur des simulatibpsigues PEEC, est réalisé en deux étapes bien
distinctes. La premiére étape consiste a projatepédance équivalente sur une base de fonctions
gue nous avons établie d’aprés les travaux de \Whe@ktte base de projection est certes moins
générale que I'ensemble des fonctions de transfeis permet cependant une compréhension plus
intuitive des phénomeénes impliqués dans la répahsecomposant. D’autre part, nous nous

sommes attachés a démontrer que cette base prdsemtglleures propriétés numeériques.

La seconde étape tente une corrélation d’'un ensedibktractions a la géométrie. Elle est
basée sur la théorie des plans d'expériences. fen & diversité des comportements observés,
fonction des caractéristiques géométriques de Utdtehce, nécessite des modeéles complexes, ce
d’autant plus que la structure retenue pour cesielsrest polynomiale. Les plans d’expériences,
s'inscrivent dans un cadre théorique rigoureuxpreposent une réponse adaptée a ce type de
probléme. Nous avons pu ainsi produire un modgbenidant de cinq parametres géométriques : la
largeur des pistes, I'espacement inter-spires,alomn interne, le nombre de tours, et enfin
I'espacement au plan de masse. La précision ohteleuéordre de 8 % sur la résistance et 5 % sur
l'inductance équivalente, en fait un outil de pofidin performant. Nous avons fait figurer dans le

Tableau 14 un récapitulatif des résultats obtenus.
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Plan
Wheeler 2| E™ o Interpolation | Mesure (6 GHz) | Mesure (3 GHz)
d’expériences

<5% 91 % 92 % 0% 32%
Ryed)

<10% 98 % 100 % 30 % 75 %

<5% 89 % 91 % 42 % 70 %
Lged)

<10% 97 % 99 % 97 % 97 %

Tableau 14 : Récapitulatif des performances du modi& géométriquePs.

Il a été démontré, dans ce chapitre, qu'il étagisilde de produire un modele précis intégrant
de nombreux parameétres géométriques. Le modélengtnéaest, de plus, complétement analytique
et peut donc en conséquence étre facilement intégymé une bibliothéque de modéles. Certaines
évolutions peuvent étre a ce stade envisagées.ffef) k& prise en compte au niveau de la
simulation des phénomeénes capacitifs permettraigppliquant cette méme méthode au quadripéle
obtenu, I'obtention d’'une représentation comportaiade compléte. Notons que le raffinement de
notre simulateur s’accompagnera inévitablemenedgs de calculs plus élevépour ne pas dire
beaucoup plus élevésqui peuvent s’avérer problématiques dans le cdéelda détermination d’'un
modéle expérimental paramétré. L'expérience acqlases le domaine de l'interpolation pourra se
révéler d’'une grande aide en limitant au maximumdembre de simulations numériques nécessaire
a la production d’'une réponse large bande [43,@4].travail peut donc également constituer le
point de départ d’'une nouvelle étude qui s’inscdaanplétement dans la lignée de thémes de

recherche tres actuels [45].

Du point de vue numérique enfin, nous avons déraanie la variance relative a I'extraction
d'un paramétre du modéle comportemental varie d'imtkictance a l'autre, ce qui a pour
conséquence de biaiser I'estimation des coeffisiadit modéle géométrique. Une technique
commune de "stabilisation" de la variance consistéaliser une transformation de la répoviseu
YO{R,... RpR 1 P LpL }. Elle n'est pas applicable ici car les transfotimas usuelles (Ir,

JY , ..) exigent que la réponse soit strictement positive. La qualité de la déieation du
modéle géométriqgue doit néanmoins pouvoir étre iand&l en intégrant la variance lors du
traitement du plan d’expériences. Ceci revientgigper non plus la méthode des moindres carrés
mais la méthode dite du Chi-deux [46]. Le logidiEhnalyse de données employé jusqu’alors,
Cornerstong, est inadapté et il doit en conséquence étre ag&ibutilisation d'un outil d’analyse

de régression plus évolué.
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Conclusion

"Le mal de prendre une hypallage pour une décoeyerie métaphore
pour une démonstration, un vomissement de motsipotarrent de

connaissances capitales, et soi-méme pour un greeleal nait avec
nous."

P. Valéry, Oeuvres, I.






Conclusion.

1. Bilan des travaux

Au moment de conclure, il nous semble importantaggeler dans quel esprit a été réalisé
ce travail, et d’énoncer un peu plus explicitement peut-étrdes quelques régles ayant guidé la
rédaction de ce mémoire. Ainsi, bien que cela pupEaitre paradoxal pour un travail de thése,
I'approche que nous avons retenue se veut avanhtgéngraliste. Notre seule ambition fut de
"trouver notre chemin a travers le labyrinthe datsfobservés" [1], pour tenter d'établir quelques
liens de causes a effets, en insistant tout péistiement sur les difficultés et les limitationsequ
notre étude a pu mettre au jour. Elaboré dans unplaspectif, un modéle est en effet une
représentation provisoire, dont I'accord avec h&oties admises est bien souvent imparfait. Les
résultats que nous avons obtenus portent sur éaslgs étapes essentielles a I'établissement d'une
bibliotheque de modéles, chacune faisant I'objaindchapitre dont nous allons a présent

rapidement rappeler la teneur.

Le premier chapitre est expérimental et décritdaneillage ainsi que le processus complexe
nécessaires a la caractérisation de composanisspdenss le domaine des Radio-Fréquences (RF).
La chaine de mesure comporte en effet de nombreatafaces, chacune amenant son lot de
parasites perturbateurs dont il convient de temmnpte. Ainsi, la mesure est loin d’étre directe et
requiert plusieurs corrections successives. Nouss smmmes en particulier intéressés, dans ce
chapitre, a I'étape de correction des parasite®doits par le motif de mesure. L'étude des
différentes techniques de compensation ayant cenrmétrologie RF a permis de dégager une
méthode plus économe, car elle s'Taccompagne d’'imiewation de la surface allouée sur plaquette
aux structures de test. Si cette derniére n’esbptisale dans sa version actuelle, elle n’en ast p
moins trés prometteuse. Ses principales qualitéefeuts ont été déterminés d’aprés une analyse
statistique comparée, qui a donné lieu, par la méomasion, a une estimation de la précision

expérimentale de notre banc de mesures hyperfrégaen

Le second chapitre présente le modéele comporteirgsgacié aux inductances spiralées qui
est actuellement implémenté dans la bibliothequendééles. Cette représentation est paramétrée,
la seule connaissance des caractéristiques géguedrid’une inductance spiralée est suffisante
pour en déduire sa réponse électrique sur la plegééquences [0, 6] GHz. L'architecture du
modéle est un circuit électrigue compact dont lésnénts sont extraits grace a une démarche
expérimentale impliquant I'optimisation paramétequCes éléments sont ensuite reliés aux
variables géométriques par I'intermédiaire de fdamwanalytiques qui, bien que trés simples, font
preuve d’'une étonnante précision. L'optimisatiopli&jue, pour une grande part, les performances

des modeéles comportementaux. C'est également elleegt a l'origine de leur principal
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inconvénient. Les possibilités de variation desapstres géométriques qu'ils intégrent sont en

effet limitées, ce qui entrave considérablemenafggudes a la prédiction de tels modéles.

Nous nous sommes, en conséquence, orientés vedgvieloppement d’'un simulateur
électromagnétique, introduit dans le chapitre suiv&elui-ci est basé sur la méthode PEEC,
technique de résolution numérique de la composamgnétique des équations de Maxwell
intégrales. Elle permet la modélisation des carstigues électriques en transmission d’une
structure conductrice. La spécificité de ce travail de profiter de la symétrie quasi axiale de
I'inductance spiralée pour adopter une décompaosities conducteurs a l'aide de filaments
circulaires. Cette approche originale nécessite refermulation analytigue compléte de la
méthode, travail qui s’avére néanmoins payant. Léthode résultante, trés spécifique, est
également particulierement efficace. Une structitendue, comme le plan de masse coplanaire
entourant l'inductance par exemple, peut ainsi ftedement et rapidement traitée. Les modeles
que nous avons obtenus sont trés corrects jusqGBZ I'erreur relative moyenne observée par

rapport a la mesure étant alors de 5,4 % pousiatedce et 2,3 % pour I'inductance équivalente.

Bien gu'un intérét tout particulier ait été poriéxaemps de simulation, ces derniers restent
néanmoins trop longs pour permettre une implémentatiirecte du simulateur dans la
bibliothéque. Le dernier chapitre de ce mémoiréetrdonc de la génération, a partir du modéle
numeérique, d’'un modeéle analytigue paramétré entimmade cing variables géométriques : la
largeur des pistes de l'inductance, I'espacemedat-gpires, le rayon interne, le nombre de tours et
'espacement au plan de masse. Si la problématgtidondamentalement identique a celle du
chapitre 2, la réponse apportée est en revanchecdaa plus élaborée. En effet, le nombre de
variables explicatives impliquées est tel, que adélisation comportementale serait par avance
vouée a I'échec, sans une démarche rigoureuseet@uve, dans les grandes lignes, les étapes de
modélisation introduites au chapitre 2. Cellestti seulement, si I'on peut dire, été généralisées.
Nous retiendrons que I'extraction paramétrique daipel a I'inversion matricielle SVD ("Singular
Value Decomposition") ainsi qu'a des techniquetistiques d’analyse de robustesse. La liaison a
la géométrie, quant a elle, s’inscrit dans le caldriet de la théorie des plans d’expériences. Le
modéle final, polynomial, est représentatif des étesl numériques dont il émane. L'écart a la
mesure est, en moyenne et jusqu’a 3 GHz, de 7,896 |p résistance et 5,1 % pour l'inductance
équivalente. Nous conclurons cette étude en prétcegdil s’agit 1a d’'un résultat trés positif. Un
modéle électrique d’'une grande souplesse est, fety pfoposé au concepteur. |l est propice a
I'optimisation et conduit a des résultats tout & tammparables a ceux donnés par des outils

beaucoup plus complexes.
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2. Perspectives

Si l'ossature globale du processus de modélisasgtra présent bien établie, ce dernier est
encore loin d'étre finalisé et requiert & présem indispensable phase d’affinage. De nombreux
approfondissements seront nécessaires dans chesuihéines que nous avons effleurés et certains
ont d'ailleurs été évoqués a la fin de chaque ¢repgParmi les pistes de recherche s’offrant & hous
la trace la plus marquée semble se diriger vargljration dans le simulateur des effets capacitifs
C’est en effet 'omission de ces phénoménes quidinaujourd’hui, la précision du modéle final
proposé. Une fois cette étape réalisée, le cidadtrique équivalent sera considérablement étendu
par rapport a ce que fournit actuellement le siteula comme le montre la Figure 1. Il modélisera
en particulier les couplages a la masse et délerirésonance du composant. D’'un point de vue
théorique, la résolution de I'équation intégralecélique demande I'expression des fonctions de
Green associées [2], pour des cellules élémentdispesées sur un substrat stratifié. Le traitement
numérique en lui-méme peut étre réalisé en ayaotre a une méthode des moments (MoM) et ne
devrait pas impacter significativement les tempgaleuls. En effet, les couplages capacitifs sont
liés aux charges surfaciques. Par conséquent,usenhaillage supplémentaire a la surface des
conducteurs est nécessaire, ce qui est évidemmeznicbup plus Iéger numériquement qu’un

maillage volumique.

Figure 1 : Modéle complet intégrant les effets indetifs (PEEC) et les effets capacitifs (MoM).

Il est important de remarquer que le couplage dtpawituel entre le pont et I'enroulement
spiralé ne peut en aucun cas étre néglige, leacsfen vis-a-vis étant importantes. Ainsi, les
conducteurs rectilignes que sont le pont et leselgd'accés apparaitront a terme dans la matrice
admittance réduite du modéle complet. Quoique @rla ne soit pas primordial, une certaine
cohérence descriptive impose que nous prenionserdgalt en compte le couplage mutuel
magnétigue entre ces pistes et les boucles coiedrqui représentent I'enroulement spiralé et le
plan de masse. Deux types de décomposition deatorst cohabiter, I'une impliquant des anneaux

circulaires de section rectangulaire et la secaledebarreaux rectilignes. Ceci revient a développer
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une méthode PEEC mixte, donc a déterminer une gsipre analytique, exacte ou approchée, de

linductance mutuelle entre un barreau et un anneau

L’implémentation des effets capacitifs ne sera pass conséquence sur la procédure
d’extraction du modele paramétré, assurément. €eldevra, d’'une part, faire I'objet d’'une
généralisation puisque qu’il y aura alors troisoflss a traiter, correspondant a chacune des
branches du circuit équivalent en et non plus un seul. D'autre part, si 'on seal®e sur
'impédance de transmissiafiy(f) = Rodf)+ Xit(f) qui fut au centre de ce mémoire, la premiére
des taches a réaliser portera de toute évidend&dantification des composantR{L, R, C}. Il
s’agit 1a d’'un problémea priori fort complexe car tous ces parametres soeftfectivement ou
potentiellement variables avec la fréquence, ce qui exclut uneaetibn par optimisation. La
méthode PEEC néglige par construction les couplégesriques. Elle nous donne par conséquent
uniguement acces aux paramefRé etL(f). La simulation globale (PEEC+MoM) retourne, quant
a elle, les grandeurs globalRg(f) et X;(f). Ces deux simulations permettent donc, conjoietem
une détermination univoque des varialdRd) et C(f), comme le soulignent les équations (2.1) et
(2.2). La fréquencéd a été omise dans les expressions ci-dessousdafime pas alourdir outre
mesure la notation. Remarquons que cette simpleagvite le recours a I'optimisation, profitant
des possibilités de découplage des phénoménesgpkgsoffertes par la simulation numérique.

Elle leve, de fait, toute ambiguité quant a lamééin des paramétres électriques.

R'= Rt (R +Laf) - REth%t + Xt%t)
(Rot =R+ (X — L@)? 2.1)

:1[! (R(ot_R)2+(xtot_Lw)2
@ LwdRZ +X2) = X AR + L°af) (2:2)

La résistancdr’ a été placée dans le modéle afin de garantirél@@rmlité de l'extraction.
Cependant, notons qu’'a de rares exceptions préla[@lande majorité des modéles compacts ne la
prennent pas en compte. Cette résistance peudtedl@égligée ? De plus, comment lier la capacité
C a la géométrie, c'est-a-dire quelle base compenttaie utiliser ? Celle-ci peut-elle étre béatie a
partir de considérations physiques ou doit-on réc@uune base de projection mathématique ?
Dans ce dernier cas, les fonctions d’interpolatonventionnelles sont-elles satisfaisantes ou doit-
on impliquer une base plus exotique, comme par plema base de Turblington [4] ? Tant de

questions en suspens et si peu de temps...
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Annexe :

Résistance d'un ruban conducteur

"Pour expliquer un brin de paille, il faut démonteut I'univers"

Rémy de Gourmont, Le chemin de velours






Annexe : Résistance d'un ruban conducteur.

1. Introduction

Supposons un ruban de largat d’épaisseur infinitésimaleTdet de longueul >>W
(cf. Figure 1). Cette barre présente une conductitéespace est considéré homogene et isotrope
de perméabilités et de permittivitée. Nous nous proposons ici de déterminer la résistale ce
ruban pour un signal d’excitation harmonique desgtibnw— se propageant dans la directipn
pour en déduire ensuite le comportement fréquentilrésolution de ce probléme scolastique

d’électromagnétisme requiert plusieurs étapes :
» Etablissement de I'équation régissant le champréee dans le conducteur.
* Résolution de cette équation, ce qui hous donmeplitude du champ.

» Expression analytique de la résistance équivalaetitmrés le calcul de la puissance

électromagnétique fournie au conducteur et deeffisité du courant le parcourant.

/

w
2

o X

Figure 1 : Caractéristiques géométriques du ruban.

2. L’équation de diffusion

Le champ électromagnétique en un pdihtquelconque du conducteur est défini par un
couple de vecteurs : le champ électriciiM ,t) et le champ magnétiquB(M ,t). Ces grandeurs

sont liées par les équations de Maxwell, qui darieercas prennent la forme suivante :

FIOEM 1)= -% I B(M 1) =0 e
()= 20 B 08(M 1)= ,,{j(m ,t)+£%} 22
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ol o(M,t) est la densité volumique de chargeJém t) la densité de courant au poMt
Les problemes impliquant des équations aux déripéeselles sont en général trés complexes et |l
existe bien peu de cas ou ils admettent une solatialytique exacte. On se place dans le cadre de
I'approximation des régimes quasi stationnaires Q@SR explicitée en détail au chapitre 3. En ce
qui nous concerne, seules nous intéressent les ldgaotheses suivantes, a savoir : le terme de
déplacement négligeable d'une part et donc la aktdtrélectrique volumique dans le conducteur,
la loi d’Ohm locale vérifiée d’autre part. Dans @amditions, on obtient une équation de diffusion

valable en tout poirl du conducteur :

AE(M t)- ya@am =0 (2.3)

ot
Les conditions d’excitation imposent quant a elles

0
E(M,t)=| E(M,t) (2.4)
0

Le ruban est supposé suffisamment long pour ométteeffets de "bord"L(>>W) et
I’ARQS nous autorise a négliger le temps de propagau signal le long de la ligne. L'étude peut
alors étre limitée au plarx@z). De plus, le ruban étant d'épaisseur infinitédande champ
électrigue ne dépend dans la section de condugtierde la variablg. Il s’ensuit en conséquence

I'équation scalaire suivante :

9°E(xt E(xt
(3)52 )—,uaE@ (gt )=0 (2.5)

Il s’agit d’'une équation couramment rencontrée leysfgue— en thermique par exempteet
I'on montre qu’une solution non triviale et non geacente doit étre de forme sinusoidale. Ainsi, la
résolution de I'équation différentielle passe paehtification d’'une amplitudeﬁ(x) et d’'un terme

de phased(x) :

E(xt) = E(x)eogdat + d(X)] (2.6)

Il est parfois surprenant en mathématiques de iumearque la résolution d'un probléme
plus général est parfois plus simple que la résmlutlu probléme particulier. On peut prendre
I'exemple du théoréme des résidus, qui calcule ta®maine complexe une intégrale afin d'en
déduire la solution réelle. Nous allons, afin deilfi@r I'analyse, avoir recours au formalisme
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cissoidal. Celui-ci, en scindant explicitement ddes calculs les composantes spatiales et
temporelles de I'expression du champ, simplifie sid@rablement la résolution du probléme. On

pose :
E(xt)= E(x) ik @.7)

De par la linéarité de I'opération de différentiati on démontre que I'équation ci-dessous

est équivalente a I'équation initiale (2.5).

2
E(t) _ ,, JEME) .

ox* ot
La solution est ensuite simplement déduite en nafae :
E(xt)=0dE(xt)] 2.9)

L’équation (2.8) peut encore étre simplifiée enasapt explicitement dans I'expression du

champ complexeg(x,t) les composantes spatiale et temporelle :

E(x) = E(x) e/*® = E(xt)=E(x)@“ (2.10)

On passe alors d'une équation différentielle hét@ne, au sens ou elle fait intervenir deux

opérateurs, a une équation homogeéne :

9°E(x)

v juowE(x)=0 2.11)

Cette équation admet une solution générale deaefo

() -(1+])E 2
e 9J+Ae o avec o= |— (2.12)
UOwW

E(q)=A
La grandeur, homogéne a une distance, est appelée profondeueall. Dans la mesure ou

elle pondére la variable spatiale dans I'expression du champ électrique, elle gfianta

pénétration de celui-ci dans le ruban. Les conssaAt et A- sont déterminées d'apres les

conditions aux limites du conducteur, qui imposama distribution symétrique du champ :
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oW e
xliTﬂE(X) = E(?) & =E, (2.13)
Cela nous permet de déduire la solution partiosltér notre probléme :
) cos{(1+ J)Eﬂ
E(x)=E, 3 W (2.14)
cosh (1+ j) B~
20

Enfin, d'aprés la définition deE(x) donnée par la relation (2.10), la composante agadiu

champ électrique a pour expression :

(0=E,0 oA 5 ) et ) o

0 avec E,=E
w W
cosh — |+cos —
V{OJ {JJ

Notons que si I’argumentD(x) est nécessaire a la détermination compléte du gham

Wj (2.15)
> .

électrique, sa connaissance n’est en revanchespasse lors du calcul de la résistance équivalente

comme nous allons le voir a présent.

3. Calcul de la résistance équivalente

Quoique conceptuellement trés simple, le calculadegsistance du ruban conducteur est
quelque peu fastidieux et remplit quelques pagas.sBuci de clarté, nous nous contenterons ici
d’en donner les grandes lignes en insistant sumé&hode employée. Ainsi, la puissance
électromagnétique instantanée fournie, au temm@six charges contenues dans un élément de

volume infinitésimal autour de la positiara-t-elle pour expression :
(3.2)

Soit 7 la période du signal d’excitation qﬁ(x) la puissance électromagnétique moyenne

fournie aux charges a la positign
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A0 =1of plx.)ret =%2(X) @2

La puissance électromagnétique moyeriiefournie au ruban de conducteur est donnée

quant a elle par la relation :

P= qu j x) [l = OLZdT 22 () (3.3)

-W
2

Il faut remarquer que I'ordre dans lequel on réales étapes de calcul (3.2) et (3.3) importe peu,
I'intégration étant une opération commutative. Ndaims en réalisant dans un premier temps la
moyenne temporelle, on fait disparaitre le terqu)lutased)(x) ce qui simplifie le probléeme. On

obtient finalement :

sm)-( Jrsif j@EZd o y
cos}{ Jreof ]

On s’intéresse a présent a l'intensité du coutéhtcirculant dans le ruban. Salfxt) la

01\2

P=

I\)|l—‘
SIS

densité de courant a I'abscisset au temps Dans le cadre de I'ARQS :
J(xt)= o LE(xt) (3.5)

Il vient immédiatement :

dT[j xt [dix= Ul]qu )EHX (3.6)

Une fois de plus, les calculs se trouvent étre dgarent simplifiés si I'on a recours au
formalisme cissoidal. On introduit en (3.7) la gtenr complexel (t) d’aprés E(x,t). Ceci nous
permet de calculer d’aprés son module, explicitd38), la valeur moyenne du carré du courant

I(t), notéel ?, sans avoir & faire intervenir explicitement lerte (D(x).

1{t)=cm@T Effg(x,t)@jx 3.7)
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|L(t)|:ﬁm\/5inh2( ]+Sm (W] [BE,A(dT) (38)

cos) |+cof % |

On démontre, en effet, qLE est donnée par :

S _1eroey o 1O
| _rqol (t)Ed:lt-—2
S|nh2(WJ+sm (Wj (3.9)
2 o 2
| > [{oE,adT)

{cosr[ j+co{wﬂ

On en déduit la résistance equivaleRigdu ruban de largeur et d’épaisseur infinitésimale

dT:

| ol

Req =

N

sin){wj + sir{w] (3.10)
L 0 o 1)

Ra = St ’ij {Wj
cosn— [—C0s§ —
1o o

Sil'on poseezg , 'expression de la résistance équivalente devient

smh(9)+sin(9) . L
Req = Ruc 5 COSI(H) odd) ou Rie =——— (3.11)

owdT

Il est surprenant de constater a quel point latfondz.q est concise en fin de compte, ce que
ne laissait pas présager les développements indéires. L'étude du comportement a l'infini de
cette fonction nous conduit a faire la méme coneatugjue lors de I'analyse phénoménologique
réalisée au chapitre 2. Ainsi, dans le cas d’'uatafé peau unidimensionnel (ce qui suppose une

section de conduction d’épaisseur infinitésimadee)ésistance d’un ruban conducteur présente, au

premier ordre, une dépendance a la fréquenc\éTen
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— +00

lim Ry, =Ry Bg
(3.12)

lim Req=Rdcﬂ/2! %OD\/Z)

W — +0o
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Caractérisation et modélisation prédictive d’inducances spiralées intégrees

Une bibliotheque de modéles décrivant, dans laepldgs Radio-Fréquences (RF), le comportement
électrique de composants passifs intégrés est @liiou essentielle a la simulation et I'optimisatide
circuits complexes. Nous nous sommes, pour notre ipéeressés a la modélisation jusqu’a 6 GHz des
inductances spiralées déposées sur un substraren e travail présenté dans ce mémoire s’organis
ainsi autour de trois axes complémentaires. Le jremoncerne la mise en place d'un banc de
caractérisation hyperfréquence opérant de 30 kBG&lz. La métrologie RF requiert, en particulier, |
correction des erreurs introduites par le motifnsesure, dont la réponse électrique est non nédligea
Diverses techniques, dites de compensation, onététfiées afin d’identifier une méthode réalisamt u
bon compromis entre précision et nombre de strastde test impliquées. Le travail de modélisation e
lui-méme porte sur la synthése de modéles éleesigparamétrés”, permettant de prédire rapidenasant |
caractéristiques d'une inductance, a partir desesespécifications géométriques et technologigues d
celle-ci. Cette adaptabilité implique que les élgtaalu circuit équivalent soient explicitementé&slaux
grandeurs définissant le composant étudié, cengoudse un lien intime a la physique sous-jacenteuD’
I'implémentation d’un outil de simulation numériqugasé sur la méthode PEEC, dans le but d'extraire
un modéle inductif en transmission de linductanGette méthode, particulierement adaptée aux
structures planaires, a été appliquée au cas degosants a symétrie quasi axiale, ce qui donneilie
simulateur efficace autorisant la prise en compiplke d’'un plan de masse coplanaire. Enfin, nousav
établi une procédure de génération d’'un modéle cotemental a partir du modéle physique, c’est-a-dir
I'obtention d’'un modéle analytique paramétré pagémmétrie d’apres un ensemble de simulations. La
procédure comprend l'extraction de variables dpsuas équivalentes a la solution numérique catgulé
ainsi que la corrélation de celles-ci a la géoraéduii fait appel, entres autres, a la théorie dassp
d’expériences.

Mots Clés : analyse vectorielle sous pointes, calibrage, nu&hod épluchage, Radio-Fréquences,
inductances spiralées intégrées, méthode PEEC lisatitin comportementale, plans d'expériences.

Characterization and predictive modeling of integrded spiral inductors

A library of models describing the electrical beioavof integrated passive components in the radio-
frequency range is essential today for the simuba#ind optimization of complex circuits. As for use
were interested in the modeling up to 6 GHz ofapirductors manufactured on a glassy substrate. Th
work presented in this thesis is organized arotmeet complementary axes. The first one concerns the
development of a hyper frequency measurement bameking from 30 kHz up to 6 GHz. The RF
metrology specifically requires the correction bk terrors introduced by the measurement dummy
structures whose electrical responses are notgiglgli Several techniques, known as de-embedding
techniques, have been studied in order to iderdtifjnethod that carries out a compromise between
accuracy and the number of test structures implied. modeling work, by itself, deals with the syatls

of electrical parameterized models, enabling tddtgppredict the characteristics of an inductor)yon
from the geometrical and technological specificaiof the latter. This adaptability implies thae th
elements of the equivalent circuit be explicitifated to the variables defining the component under
study, what imposes a close link to the underlyphgsical phenomena. Hence, a numerical simulation
tool, based on the PEEC method, has been implethenith the aim of extracting an inductive
transmission model of the inductor. This method leen extended to the case of components presenting
a quasi-circular symmetry, what gives rise to dicieht simulator allowing taking into account, &
simple manner, a coplanar ground plane. Lastly,es&blished a procedure in order to generate a
behavioral model from the physical model, thatdsobtain an analytical model parameterized as a
function of geometry. The procedure includes thragkion of descriptive variables equivalent to the
numerical solution calculated, as well as theireation to the geometry that, among others, redotd

the design of experiments theory.

Keywords : vector network analysis, calibration, de-embeddimghods, Radio-Frequencies, integrated
spiral inductor, PEEC method, behavioral modeldgsign of experiments.
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