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ABREVIATIONS

MIC Microwave Integrated Circuits (Circuits intégrés micro-ondes)

RFIC Radion-frequency Integrated Circuits (Circuits intégrés radio fréquence)
CPW Coplanar waveguide (Guide d’ondes coplanaire)
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TE  Transverse électrique
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DC  Courant Continu
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Introduction genérale

Le développement technologique considérable dans le domaine des circuits intégrés
micro-ondes a ouvert la voie vers la miniaturisation de ces circuits, permettant ainsi l'intégration
a grande échelle des composants microondes, dont la réalisation s'effectue a l'aide de la
caractérisation des lignes de transmission planaires. Ces circuits microondes planaires ont été
utilisés pour la premiére fois dans les années 1950. L’étude de ces lignes dans les années 60 a
introduit la notion de couplage et de résonateur, ces notions ont ensuite été appliquées a la
conception des fonctions électroniques telles que 1’émission par 1’intermédiaire des antennes

imprimeées ou le filtrage [1].

Bien qu'a I'neure actuelle la recherche sur les circuits monolithiques microondes soit dans un
état avancé, il semble inévitable que la demande pour les circuits hyperfréquences continue a
s'accroitre, dont la réalisation s’effectue a l'aide de la caractérisation des lignes de transmission
planaires microondes. Ces circuits intégrés sont connus pour de multiples avantages : facilité
de réalisation, possibilité de fabrication en série, faibles poids, encombrement moindre, rigidité
mécanique, fiabilité, économie, etc....Leurs inconvénients sont liés a leurs conceptions.

Une ligne de transmission est un outil technique pour assurer le transfert de 1’énergie d'un point
a un autre [2]. Faibles pertes, distorsion du signal négligeable, haute capacité de transfert de
puissance, compatibilité électromagnétique large bande de fréquence de fonctionnement et
I’immunité électromagnétique sont des exigences requises par tout type de ligne de
transmission.

Avec la croissance des fréquences d'opération, particulierement dans la bande des fréquences
millimétriques, l'utilisation de la ligne micro-ruban traditionnelle devient problématique a cause
de l'augmentation des pertes, de la présence des modes supérieures et des couplages parasites.
De nombreux efforts ont été faits pour surmonter les inconvénients de la ligne micro-ruban.
Une classe de structures des guides d'ondes combine une géomeétrie planaire et une autre non-
planaire, telle que celle des lignes suspendues blindées ou celle des lignes a ailettes furent
proposees [3].

La caractéristigue commune de ces configurations de guides d'ondes, est que I'utilisation d'un
boitier métallique enveloppant la structure guide d'onde, élimine ou adoucit les défauts propres

de la ligne micro-ruban. La structure a ailette en particulier, et les lignes blindées suspendues
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ont éte trés largement utilisées pour les premiers développements de composants divers en
bandes millimétriques, en technologie hybride [3].

Afin de reduire les pertes par rayonnement, la majorité des lignes de transmission sont
encastrées dans des boitiers métalliques qui servent également de support mécanique pour ces
structures, entrainant ainsi une modification des parametres.

Ces dernieres années, beaucoup d'efforts ont été effectués dans le développement de méthodes
numeériques capables de caractériser des structures guide d'ondes composites. Un grand nombre
de méthodes telles la méthode d'adaptation modale (Mode-Matching Method), la technique de
la résonance transverse, la méthode des lignes, et la méthode spectrale, ont été proposées et
raffinées selon les applications. En générale le choix de la méthode numérique est basé sur un
compromis entre la précision, l'efficacité, et I'adaptation a la structure étudiée, etc.... et ce choix
n'est pas forcément unique. Pour des lignes de transmission planaires, simples couches ou
multicouches de diélectriques, la méthode approuvée et utilisée est la méthode spectrale [4].
L'utilisation de la méthode des moments et plus particulierement de la méthode des Moments
via la procédure de Galerkin, permet d'obtenir un résultat précis bien que le déterminant associé

a I'équation caractéristique, soit de dimension faible.

La méthode est habituellement employée en choisissant un jeu de fonctions de base qui satisfait
les conditions de singularité sur le bord des conducteurs, pour I'approche du courant sur les

rubans ou des champs dans les fentes.

D'un point de vue mathématique, la méthode spectrale transforme un probleme d'équation
intégrale dans le domaine spatial en une équation algebrique dans le domaine spectral associé
a la théorie des transformations de Fourier. Son principal avantage est la simplification du

traitement analytique et numérique [4],[5].

Ces derniéres années, les matériaux complexes linéaires ont gagné beaucoup d'attention dans la
communauté électromagnétique, et parmi ces matériaux les bi-anisotropes sont bien
mentionnés. Les matériaux linéaires bi-anisotropes sont caractérisés par quatre tenseurs
constitutifs indépendants. Jusqu'a maintenant les recherches théoriques connaissent
d’importants progrés concernant les caractéristiques électromagnétiques et les applications

potentielles de matériaux bi-anisotropes [6] - [9].

Notre étude consiste a déterminés les différents paramétres caractéristiques de quelques
structures de lignes de transmission planaires a substrats bi-anisotropes, tels que: la constante

de propagation, ainsi que la constante d’atténuation. Ce travail a été mené selon un choix d'une
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des méthodes les plus rigoureuses. Cette derniére est la Technique de la Matrice Exponentielle
Généralisée dans le domaine spectral via la méthode des moments procédure de Galerkin.

Cette these est composée de quatre chapitres :

Le premier chapitre présente les différentes géométries de quelques structures des lignes de
transmissions en micro-onde avec leurs avantages et leurs inconvénients.

Le deuxiéme chapitre est une synthese des méthodes numériques, dans lequel nous présentons
de maniére plus détaillée la méthode des moments via la procédure de Galerkin et la technique

de la matrice exponentielle généralisée, outil mathématique essentiel, utilisé dans notre travail.

Dans le troisieme chapitre, nous citons les généralités sur les matériaux complexes en
électromagnétique. La modélisation et I’évaluation des caractéristiques de propagation pour des
lignes de transmission tels que la ligne microstrip, ligne microstrip suspendue, la ligne
coplanaire suspendue et la ligne multicouche implantée sur différents substrats bi-anisotropes
ont éte développées en utilisant la technique de la matrice exponentielle généralisee dans le

domaine spectral, combinée avec la méthode des moments via la procédure de Galerkin.

Le développement des calculs mathématiques présenté est une approche robuste qui utilise
exclusivement des formulations de la matrice a partir des équations de Maxwell jusqu'a la
dérivation d'une forme compacte du tenseur de Green des structures étudiées.

L'effet des éléments bi-anisotropes sur les paramétres de la ligne de transmission est étudié.
Une série de résultats concernant la détermination de la constante de phase et la constante
d’atténuation est donnée et commentée pour de nombreux cas des milieux complexes pour
différentes structures tels que : ligne micro ruban, ligne microstrip suspendu, ligne coplanaire
suspendu et ainsi que des structures multicouches implantées sur différents milieux bi-
anisotropes

Le quatriéme chapitre est consacré a application de la technique de I’exponentielle généralisée
pour le cas d’un résonateur piégé a substrat suspendu. Validation et résultats obtenus ont été
comparés et commentes.

Une conclusion genérale cloture cette etude, I’application et la généralisation de cette étude a
d’autres structures planaires ainsi qu'a d'autres cas de milieux plus complexes reste soumise a

d’autres futurs travaux, ce qui représente les perspectives de notre recherche.
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I.1.Introduction :

Les Circuits intégrés Radio Fréquence (RFICs) et les circuits intégrés micro-ondes
(MICs) sont tous les deux hybrides et monolithiques. 1ls ont progressé rapidement au cours des
deux derniéres décennies [1]. Ce progres a été accompli non seulement en raison de I'avance de

dispositifs a I'état solide, mais aussi a cause de I'évolution des lignes de transmission planaires

Les lignes de transmissions planaires constituent le point le plus essentiel dans les
circuits intégrés a micro-onde MICs. Les premiers travaux concernant les lignes de transmission
planaires en micro-ondes ont été effectués en 1952, lorsque Grieg et Engelmann ont, les
premiers, proposé la ligne micro-ruban qui fut utilisée comme un substitut des guides d'onde
non-planaires et des cables coaxiaux. Sa structure était hautement compacte mais a tres grande
rugosité. Elle ne fut pas acceptée facilement pour les utilisations dans le domaine des micro-

ondes a cause de ses pertes importantes [2].

A la fin des années soixante, avec la disponibilité de diélectriques dotés de hautes
constantes diélectriques, de matériaux diélectriques a faibles pertes et avec la demande
croissante de circuits micro-ondes miniaturises pour les besoins de l'aérospatiale et des
applications satellites, l'intensité de I'intérét pour les circuits micro-rubans fut renouvelée. 1l
résulta le rapide développement de l'utilisation des lignes micro-rubans. A cette époque, deux
autres types de lignes de transmission planaires furent aussi inventés : il s'agit des lignes a
fentes, et des lignes coplanaires (CPW), respectivement proposées par S. B. Cohn et par C. P.
Wen. Ces deux configurations utilisent seulement une seule face du substrat, et permettent une
réalisation aisée de terminaison de ligne en circuits fermés et une intégration facile d’un ou
plusieurs composants montés en paralléle [3] - [5]. Chaque ligne de transmission a ses propres
avantages et inconvénients, et en fonction de types de circuits, soit une ligne de transmission
individuelle ou une combinaison d'entre eux est nécessaire pour réaliser les fonctions du circuit
souhaité ainsi que des performances optimales. Le traitement des lignes de transmission
planaires nécessite 1’utilisation de méthodes d'analyses numériques afin de déterminer leurs
caractéristiques telles que I'impédance caractéristique, la constante diélectrique effective et les
pertes. La conception des circuits intégrés micro-ondes (MICs) dépend en partie d’une analyse

précise des lignes de transmission planaires [1].
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Il'y a deux approches dans l'analyse d'une ligne de transmission : statique ou quasi
statique et dynamique ou I’approches full wave. La statique ou quasi-statique générent des
paramétres approximés pour le mode TEM qui ne sont valables que a courant continu (DC).
D'autre part I'approche dynamique peut définir les parametres de la ligne de transmission pas
seulement pour le mode TEM, mais aussi pour les modes hybrides, qui sont des fonctions de la

fréquence.

Par ailleurs, la plupart des ingénieurs utilisent les résultats statiques jusqu'a des
fréquences au-dela de la fréquence 18 GHz. En fait, un certain nombre de circuits en ondes
millimétriques, fonctionnant jusqu'a W-bande (75-110 GHz) ont été concus a l'aide de résultats
statiques uniquement. Néanmoins, a de hautes fréquences, en particulier ceux de la région de
I'onde millimétrique, une approche dynamique doit étre employée pour une détermination plus
précise des parametres de la ligne de transmission. Le compromis principal entre I'utilisation
de méthodes statiques par rapport a celles destinées aux traitements des régimes dynamiques
est que les premiéres sont plus simplifiées et basées sur des calculs approximés donc elles sont

moins précises [1] - [5].

1.2. Analyse statique

L'analyse statique génere des paramétres de lignes de transmission, qui sont
indépendantes de la fréquence. Nous citons, dans ce qui suit, des expressions simples
respectivement pour l'impédance caractéristique statique, et la constante dielectrique effective

d'une ligne de transmission (figure 1.1).

€r2

€r1l

Figure.l.1. Coupe transversale d’une ligne micro-ruban
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L'impédance caractéristique de cette ligne de transmission est donnée par :

L
Z,=1¢ (1.1)

Ou L et C sont respectivement l'inductance et la capacité par unité de longueur d’une ligne de

transmission.
La vitesse de phase de I’onde quasi-TEM se propageant le long de la ligne de transmission est

donneée par I’expression:

vV, = (1.2)

8efr

Ou (c=3x108 m/s) : la vitesse de la lumiére dans I'espace libre.
geff: la constante dielectrique effective.

C
Eetr :C_ (|3)

a

Ca : représente la capacitance par unité de longueur de la ligne de transmission, lorsque les

diélectriques sont remplacés par I’air [1] [5].

La longueur d'onde est donnée par I’expression :

(1.4)

Ou A4, =c/ f : lalongueur d'onde dans 1’espace libre.

Toutes ces équations sont applicables pour le mode quasi- TEM dans toute ligne de

transmission.
1.3. Analyse dynamique :

L'analyse dynamique permet 1’évaluation de I’impédance caractéristique en fonction de
la fréquence et la constante de propagation tout en considérant les parameétres tels que :
I'atténuation et les constantes effectives des diélectriques de la ligne de transmission selon les
modes TEM et hybrides.
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Cette approche est entamée par la résolution des équations d’ondes qui sont fonction du
potentiel scalaire électrique et vectoriel magnétiques soumis a des conditions aux limites
appropriées, puis ces solutions évaluant les potentielles, scalaire et vectoriel, contribuent pour

exprimer les composantes des champs électriques et magnétiques.

Le processus de nos calculs méne également a I’établissement d’une équation en fonction de

la valeur propre, qui est la constante de propagation y =a + j#, Ol a et, B sont : I'atténuation

et la constante de phase, respectivement.

La constante de phase P sera par ailleurs utilisée pour calculer la constante effective du

diélectrique comme suit :

£ = [ﬂ] (1.5)
Ky

Ou (K, = my/g,4l, ) : est le nombre d'onde en espace libre.

Il serait important de souligner, que la constante de phase doit vérifier la condition :

O+ Eolty <P < 4/Eo1E, (1.6)

Ou (&r) : est la valeur la plus élevée des constantes dielectriques utilisées pour la ligne de

transmission.

Une fois les champs électrique et magnétique déterminés, nous pouvons calculer I'impédance
caractéristique (dynamique) en fonction de la fréquence de la ligne traitée. Il est bien connu que
I'impédance caractéristique pour le mode TEM est unique relativement aux modes de tension
et de courant préalablement définis de facon unique également. Pour un mode hybride,
toutefois, l'impédance caractéristique n'est pas unique. Il existe diverses définitions de
I'impédance caractéristique, relativement a la considération des notions couples : (tension,
courant), (puissance, courant) ou (puissance, tension) comme respectivement indiqué ci-

dessous :

(1.7)
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Zy' = A (1.8)
. :
o
2
PV |V0|
= 1Tl 1.9
o = op (1.9)

avg

Ou (Vo) est la tension entre la plaque conductrice et le plan de masse de la ligne traitée, (1o) est
le courant longitudinal et (Payg) représente la puissance, relative au temps moyen de
transmission, a travers la coupe transversale de la ligne de transmission. Ces trois impédances

caractéristiques sont liées par [1] [5] :

Z = (2577 (1.10)

L.4. Différents types des lignes de transmission :

Il existe différents types de lignes de transmission employées dans les systemes

microondes ou millimétriques [6]. Elles peuvent étre :
- Soit ouvertes : possibilité de rayonnement ;

- soit fermées : champs entiérement confineés a I’intérieur d’une enveloppe conductrice
(blindage) ;
- soit homogeénes : un seul milieu de propagation de la ligne. Il ne varie pas dans le plan

perpendiculaire selon le sens de la propagation ;

- soit inhomogenes : le milieu de propagation de la ligne contient plusieurs milieux de natures

différentes ou le milieu de propagation de la ligne varie de facon continue.

Dans notre recherche nous nous sommes intéressés aux types de lignes : micro-ruban (micro-

strip) simple et suspendue et la ligne coplanaire suspendue.

I.4.1.a. Ligne micro-ruban :

La ligne micro-ruban est la plus utilisée parmi toutes les lignes de transmission
planaires. Elle était concue durant les années 1950 par Grieg et Engelmann. Elle est composée
d’un substrat sur lequel est implanté sous la face arriére un plan de masse et sur la face avant

un ruban métallique (figure 1.2).
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Ruban(w) <

Diélectrique & <+ h

Plan de masse

a
Figure 1.2 : Coupe transversale de la ligne micro-ruban

La ligne de propagation micro-ruban (Micro-Strip ou MS) est constituée d’un plan de masse,

d’un substrat et d’un ruban métallique (Figure 1-2) [5], [6], [11].

Sur cette ligne, le mode de propagation est de type quasi-TEM. Son impédance caractéristique,
pour une permittivité donnée, est déterminée principalement par le rapport w/h (avec w : largeur

de la ligne et h : hauteur du diélectrique).

Plusieurs variantes de lignes micro-rubans existent, comme les lignes micro-rubans suspendues

et les lignes micro-rubans inversees [15] - [18].
1.4.1.b. Les avantages et les inconvénients de la ligne micro-ruban :

Elle est tres utilisée pour réaliser des circuits hyperfréquences. Cette ligne est la structure
la plus répandue, pouvant atteindre les 20 GHz. Ses principaux avantages sont : la technologie
bien maitrisée, I'implantation simple de dispositifs actifs tels que : les structures ouvertes, la

souplesse d'emploi qui permet d'associer facilement des circuits actifs et passifs [7], [10].

Aux fréquences les plus elevées, dans la bande millimétrique, les pertes dans le
diélectrique et dans le métal deviennent importantes, de méme que les pertes par rayonnement.

Des modes d’ordres supérieurs apparaissent et causent des problemes.

Avec ce type de structures, les pertes par rayonnement sont minimisées. Elles sont

principalement d’une faible dispersion et de trés faibles pertes en général [7].

Malheureusement, cette ligne micro-ruban présente aussi des inconvénients, parmi ceux-ci, la
nécessité de réaliser des trous métallisés pour réaliser la mise a la masse, ainsi que la difficulté
d’apparition de couplages intenses de proximité et la plage d’impédances caractéristiques
accessibles assez réduite sont les points les plus a sanctionner. Pour remédier a ces derniers

inconvénients, la technologie multicouche est recommandée.

10
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|.4.2.a. Ligne coplanaire :

La ligne de transmission planaire, communément appelée ligne CPW (i.e. « Coplanar
Wave Guide »), est la ligne pour laquelle tous les conducteurs sont situés sur un méme plan.
Elle est constituée d 'un conducteur central de largeur ‘W’ localisée entre deux plans de masse
via des fentes de dimension ‘S’, I’ensemble de ces derniers imprimés sur un substrat de

permittivité ‘g’ et d’épaisseur ‘h’. La Fig. 1.3 illustre ce type de ligne coplanaire [2][4] [11].

Les lignes coplanaires sont simples ou le conducteur et le plan de masse sont implantés
sur la méme face du substrat) ; ce type de lignes permet sa mise en circuiterie en une seule
sérigraphie. L’atout majeur de ces lignes est leur comportement en fréquence ; en effet, les
circuits a base de lignes coplanaires peuvent fonctionner jusqu’a 100 GHz. Cependant, ces
lignes présentent un encombrement relativement important et elles sont mal adaptées aux
applications multicouches. Les guides d’onde coplanaires sont trés utilisés pour des

applications aux trés hautes frequences. [11] [12]

Les lignes coplanaires proposees par C. P. Wen ; Comme illustré dans la figure (1.3)
sont constituees d’un ruban central métallique et d'une paire de plans de masses séparés par

deux fentes identiques situees sur la méme face du substrat.

Plan de masse Ruban

/

<o
h

Figure 1.3 La configuration d’une ligne coplanaire
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Cette structure fait apparaitre deux modes de propagation possibles :

- Un mode pair par rapport au champ électrique, quasi-TE dispersif.

- Un mode impair quasi-TEM peu dispersif.

1.4.2.b. Les avantages et les inconvénients de la ligne coplanaire :
Les avantages de la ligne CPW par rapport a la ligne micro-ruban sont :

- La structure est uni-planaire (un seul niveau de métallisation), ce qui implique que tous les
conducteurs sont au niveau de la méme surface du substrat. Cet avantage simplifie la fabrication

et permet des mesures rapides et peu codteuses :

- Intégration tres facile des composants en serie et en parallele [2][4];
- Pas de trous de métallisation a travers le substrat (Via hole) [2][4];
- Pertes par rayonnement réduites ;

- Structure CPW qui supporte le mode de propagation quasi-TEM qui offre moins de

dispersion;
- Couplage entre deux lignes adjacentes faibles ;

- Possibilité d'utilisation de substrat de haute permittivité donc un plus haut degré de

miniaturisation ;

- Parameétres électriques de la ligne coplanaire sont en fonction du rapport entre la largeur du
conducteur central (w) et la largeur totale de la ligne (W+2g) coplanaire. Ceci qui reste un
avantage considérable sur la ligne micro-ruban, car une méme impédance caractéristique peut

étre obtenue avec une infinité de combinaison possible pour W et g [5].

Le principal inconvénient de cette technologie est la difficulté de garder un mode TEM sur
I’ensemble du circuit. En effet, la présence de deux plans de masse et d’un conducteur pour
cette technologie fait apparaitre deux modes de propagation possibles, un mode quasi-TEM
(impair) recherché et un mode TE (pair) non désiré (figure 11.2). Des solutions pour éliminer ce
mode parasite existent (inclusion de ponts dans I’air reliant les deux plans de masse), mais elles

ne sont pas aisées a mettre en ceuvre et ne sont pas toujours efficaces.

12
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Le probléme de I’optimisation du nombre et la position des ponts n’est, a notre connaissance,

toujours pas completement résolu jusqu’a I’heure actuelle. [13].

l.4.3.a. Ligne a ailette (fin-line) :

Elle a été proposée par Meier [7]-[9] en 1973. La figure 1.4 illustre ses différentes
configurations : la ligne a ailettes peut étre bilatérale (Fig. | .4 a) ou unilatérale (Fig. I. 4. b)
suivant que les ailettes sont situées sur les deux faces du substrat diélectrique ou sur une seule
face. Le circuit est habituellement placé dans le plan E de symétrie du guide. La fente peut étre

centrée ou décalée par rapport a la position médiane.

Signalons que la structure dite opposée, ses deux rubans conducteurs sont placés

symétriquement par rapport a I'axe du guide (Fig. 1.4. c).

Les ailettes des lignes précédentes sont en contact avec les parois du guide. Pour assurer
la polarisation d'é1éments actifs, il est nécessaire d'isoler, au moins, un des rubans. Une
structure isolée totalement symétrique est illustrée par la figure 4.e. Cependant, il serait possible

de coupler plusieurs fentes comme le montre la figure (1.4. f) [19] - [21].

Les lignes symétriques (bilatérales centrées citées comme exemple) sont plus agréables pour la

conduite des calculs, alors que la structure unilatérale est plus facile a réaliser.
Les grandeurs électromagnétiques caractérisant la ligne sont [15] :

- Le déphasage linéique : B (oU efr =B2/ko),

- L'affaiblissement linéique : a

- La fréquence de coupure : f; (d'ou la longueur d'onde de coupure Ac),

Il est utile également de connaitre au moins la fréquence de coupure du premier mode d'ordre

supérieur et la carte des champs (ou la répartition de puissance) pour le mode fondamental.

13
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a) (b)
(c) (d)
(e) (f)

Figure 1.4 : Différentes formes de lignes a ailettes : a) ligne bilatérale ; b) ligne
unilatérale ; c) ligne en opposition ; d) ligne isolée ; e) ligne isolée totalement

symétrique ; f) ligne plusieurs fentes.

1.4.3.b. Les avantages de la ligne a ailette :

Utilisée aux ondes millimétriques :

« La largeur de bande du mode fondamental est plus elevée que celle du mode guide d’onde

correspondant

14
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* Pertes d’insertion plus faible que pour les autres circuits planaires

« Pas de probleme de rayonnement

* Insertion facilitée des composants actifs dans une technologie guide d’onde
« Elle utilise la configuration du mode dominant TE10

» Champ E propagatif est parallele a I’axe X, et est uniforme selon'y

« Compatible avec le champ électrique dans la ligne a fente. [14]
1.5.Conclusion :

Dans ce chapitre, nous avons tout d’abord présenté quelques structures de lignes de
transmission et cité leurs inconvénients et avantages. Nous avons pu voir que les lignes
planaires regroupent un ensemble de configurations assez différentes les unes des autres.
Toutefois, nous pouvons relever un ensemble de points communs : tout d’abord, les procédés
de fabrication sont relativement simples, bien maitrisés et peu codteux. Les circuits sont quant

a eux légers et compacts.

15
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CHAPITRE II Les méthodes numériques en électromagnétiques

CHAPITRE 11

I1.1. Introduction :

Le traitement et la caractérisation des lignes de transmission planaires, dans les MICs
(Circuits Intégrés Micro-ondes), nécessitent 1’utilisation des méthodes d'analyse pour
déterminer les caractéristiques des lignes de transmission comme l'impédance caractéristique,

la constante de propagation et la constante d’atténuation.

La technologie micro-ondes est en évolution rapide. Des méthodes d'analyse utiles pour
les lignes de transmission planaires micro-ondes et ondes millimétriques sont complétement

nouvelles selon les modifications de techniques existantes.

Chague méthode a ses propres avantages et inconvénients pour les problémes et les
besoins particuliers. Cependant, ils sont tous basés sur les équations de Maxwell, en général,
des conditions aux limites et des équations d’ondes, en particulier [1].

La complexité des systemes d'équations integro-différentielles ne permet pas de
trouver aisément une solution approchée. La résolution nécessite [l'utilisation de

méthodes numériques telles que [2] :

o La méthode des éléments finis (Finite EIément Method)
o La méthode des différences finis (Finite Différence Method),
o La méthode des lignes de transmission (Transmission Line Method),

e La méthode des moments (Moments Method).

Afin de choisir la méthode numérique qui répond a notre cahier des charges, nous présentons,
dans ce chapitre, les différentes méthodes numériques les plus utilisées en électromagnétisme
tout en mettant en évidence les avantages et les inconvénients de leurs applications en ce qui

concerne la compatibilité électromagnétique.

11.2. La méthode des éléments finis :

La méthode des éléments finis est une technique numérique pour résoudre beaucoup de
problémes en électromagnétisme. Elle a été proposée en 1940[3]. En électromagnétisme, cette

méthode est tres employée dans le domaine des basses fréquences.
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La premiere étape de la méthode des EF consiste a diviser I'espace a modéliser en petits
éléments ou pieces de formes arbitraires et qui peuvent étre plus petits la ou les détails de la

géométrie le nécessitent.

La taille de ces éléments est choisie en fonction des problémes physiques locaux. Dans chaque
élément, on suppose que la variation de la quantité du champ est simple (en général linéaire).

Le champ est donc décrit par un ensemble de fonctions linéaires

O

Structure géométrique Modele Eléments Finis

Figure 1. 1 - Exemple de modélisation a élements finis

La figure 11.1 présente un exemple de subdivision en éléments finis. Le modéle contient les
informations concernant la géométrie, les constantes des matériaux, les excitations et les
conditions aux limites. Chaque coin d'élément est appelé nceud. Le but de la méthode des

éléments finis est de déterminer la valeur du champ a chaque nceud.

La plupart des méthodes des éléments finis sont basées sur des techniques variationnelles c’est
a dire en cherchant a minimiser ou maximiser une expression considérée comme stationnaire
quand on a la bonne solution. Généralement, la solution est obtenue en minimisant une énergie

fonctionnelle associée au probleme et qui peut étre représentée par exemple sous la forme :

H g 3.
po | WML B S E Ly (11.1)

2 2 2jo

Les deux premiers termes de I'intégrale représentent I'énergie obtenue en champ magnétique et
électrique et le troisieme terme est I'énergie dissipée par les courants conduits. On exprime

ensuite H en fonction de E, on dérive la fonctionnelle par rapport a E et en prenant la dérivée
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égale a zéro, on obtient une équation de la forme f(J,E)=0. La fonction f est approximée a I'ordre k en
chacun des N nceuds et les conditions aux limites sont exprimées, afin d'obtenir un systeme d'équations

de la forme :

[B]=[V]IE] (11.2)

Les valeurs de (J) dans le membre gauche de I'égalité sont relatives aux termes de la source. Ils
représentent I'excitation connue. Les éléments de la matrice (Y) dépendent de la géomeétrie du
probleme et des conditions aux limites. Sachant que chaque élément est en liaison avec
seulement les éléments qui lui sont voisins, la matrice (Y) est généralement creuse. Les termes
du vecteur du membre droit de I'égalité representent les inconnues qui sont les champs
électriques en chaque nceud. Ces valeurs sont obtenues en résolvant le systeme d'équations. Les
autres parametres tels que le champ magnétique, le courant induit et la puissance dissipée
peuvent étre déduits de la connaissance des valeurs du champ électrique, afin d'obtenir une
solution unique au probléme, et il reste est nécessaire d'imposer toutes les conditions aux limites

du champ (les valeurs aux nceuds limites) [6].

La méthode des €léments finis est applicable aussi bien en 2D qu'en 3D. Elle est bien adaptée
aux matériaux composites périodiques, avec et sans pertes, linéaires ou non linéaires.
Cependant, pour des composites a distribution aléatoire, cette méthode n'est pas appropriée, car
elle n’est pas conforme pour résoudre un probléme avec une géométrie non définie ou complexe

a cause du nombre éleve de ses cellules élémentaires et leur répartition aléatoire [7].

11.3 Méthode des différences finies :

La méthode des différences finies (FDM) était la premiére a étre développée par A. Thom durant
les années 1920 sous le titre « la méthode des carrés », afin de résoudre les équations non
lineaires relatives au domaine de 1’hydrodynamique. Depuis lors, la méthode a trouvé des
applications dans la résolution des problemes au niveau de divers domaines. Les techniques des
differences finies sont établies sur des approximations qui permettent de remplacer des
équations différentielles par des équations des différences finis. Ces approximations des
différences finies sont exprimées algébriqguement. Elles notifient la valeur de la variable

dépendante en un point situé dans la région de la solution aux valeurs a certains points voisins.
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Donc une solution de la méthode des différences finies consiste essentiellement en trois étapes
[2], [4] :

1) Lasubdivision de la région de solution en une grille de nceuds.

2) A remplacer les dérivées partielles par des différences divisées ou combinaisons
de valeurs ponctuelles de la fonction en un nombre fini de points discrets ou
nceuds du maillage.

3) Resolution des équations des différences apres détermination des conditions aux

limites prescrites et / ou conditions initiales.

La méthode des différences finies dans le domaine temporel (DFDT) est devenue l'une des
méthodes numeériques la plus exploitée en modélisation dans le domaine d’électromagnétisme.
Cette méthode (MDFDT) a connu récemment un regain d’attention pour la modélisation des
matériaux anisotropes et non linéaires. Elle était suggerée pour la premiére fois par Yee en
1966, comme une technique numérique pour la résolution de I’équation de Maxwell dans le
domaine temporel. Cependant le champ électrique est résolu a un instant donne, ensuite le
champ magnétique résolu a I’instant postérieur (dans le temps) et la procédure est répétée
plusieurs fois [5], [6].

L’algorithme de la MDFDT dérive directement des équations de Maxwell dans le domaine
temporel. Il consiste a remplacer les équations de Maxwell par des équations de différences qui
peuvent étre intégrées numériquement. Pour cela, on introduit un maillage espace-temps et on

définit les champs sur ce maillage [7].

En établissant les équations de Maxwell comme suit:

= oH
roté = —-u— 1.3
h— (11.3)

(otH = oF + £ 25 (11.4)
ot

De maniére plus précise, la procédure de calcul est la suivante :

On représente la région a modéliser en deux grilles de points discrets ; la premiére représente
les points ou le champ électrique sera calculé et la deuxieme représente les points ou le champ
magnétique sera également calculé. Ensuite, on définit la source qui peut étre selon le probléeme
soit une onde plane, soit un courant de conduction, soit ou un courant de déplacement

(représenté par un champ électrique entre deux plaques métalligues).
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T/ Ey1
Exl

Hzo Ez4

Ezl

HxO

Figure 11.2 — Application de la DFDT sur un élément de base.

Un élément de base d'un treillis spécial est illustré en par la Figure I11.2. On remarque que chaque
composante du vecteur champ magnétique est entourée par quatre composantes du vecteur
électrique. On peut donc exprimer la différence centrée en approximation du premier ordre

comme suit:

B0+ B0+ B0+ By 0] =2 H ot 80 -H,o e~ )] (15)

Avec: A = aire de la face considérée pour le calcul de Hxo.

Dans I'équation précédente la seule inconnue est Hxo(t+At), car les autres valeurs sont connues
dans I'étape précédente. De la méme maniére, on écrit I'équation de différence centrée
correspondante a I'équation (Eq 11.4) pour trouver le champ électrique E a l'instant t+2At. La
procédure est répétée jusqu'a ce qu'on arrive a la solution recherchée. Pour simuler I'effet de

I'espace libre, on introduit les conditions aux limites absorbantes [6].

Les principaux avantages de cette méthode résident dans la formulation relativement simple, la
robustesse de 1’algorithme et surtout dans la possibilité de calculer des caractéristiques
électriques d'un dispositif sur une large bande de fréquence. Elle a en revanche quelques

défauts. Des besoins informatiques consequents sont également requis lorsque 1’on est
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confronté a des variations tres rapides du champ électromagnétique. Ces variations nécessitent

un échantillonnage temporel important ce qui peut conduire a des temps de calcul prohibitifs

Le second avantage de cette méthode est sa grande flexibilité permettant de modéliser des problémes
d'électromagnétiques avec des signaux arbitraires se propageant dans des configurations complexes de
conducteurs, de diélectriques et de matériaux avec pertes, non linéaires et non isotropes. De méme, cette
méthode permet la résolution de problémes internes et externes. Elle permet aussi d'obtenir directement

les champs E et H.

Cependant, lI'inconvénient majeur de cette méthode est I'importance de I'espace mémoire et du temps de
calcul demandes. En effet, tout le domaine a modéliser doit étre subdivisé en cubes qui doivent étre
petits, relativement a la plus petite longueur d'onde. De méme, ces cubes sont d'autant plus petits que la
géométrie est complexe ou "aigué" (cas de conducteurs fins et longs). Cependant, si on veut utiliser cette
méthode pour déterminer le champ a des distances assez importantes (a 10 métres du circuit par
exemple) il faut choisir un domaine d'étude excessivement large. De méme, si on veut éviter les
problémes de dispersion et obtenir un large spectre fréquentiel de rayonnement, il faut un pas de temps
tres faible et un temps d'observation assez important. Un autre inconvénient de cette méthode est qu'elle
permet de calculer seulement le champ propagé ; les autres paramétres tels que la distribution du courant

sont plus difficiles a calculer (cas des perturbations conduites) [6].
11.4. La méthode des lignes de transmission :

Elle est connue et définie par la matrice de ligne de transmission ou la méthode TLM.
Développé par P.B. Johns et ses collaborateurs de travail au début des années 1970, cette
méthode représente une simulation informatique des champs électromagnétiques dans un

espace a trois dimensions et le temps [13].

La méthode TLM repose sur I’analogie qui existe entre un réseau électrique, ses courants et ses
tensions, un milieu de propagation et le champ électromagnétique qui s’y propage. Pour la
méthode TLM, on numérise les dérivées temporelles et spatiales et on subdivise les dispositifs
en cellules élémentaires (maillage) [7]

La méthode des lignes de transmission est similaire a la méthode des différences finies du point
de vue capacités. Cependant, elle posséde une approche unique et propre a elle. Comme la
DFDT, l'analyse du probleme est réalisée dans le domaine temporel. La totalité de la région a
étudier est maillée ou subdivisée. Cependant, au lieu de subdiviser I'espace en intercalant champ

E et champ H, une seule subdivision est effectuée.
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La discrétisation est physique contrairement aux méthodes EF et DFDT ou la discrétisation est
mathématique. Les nceuds de cette subdivision sont virtuellement connectés par des lignes de
transmission. A chaque pas de temps, l'excitation a un nceud se propage aux nceuds Voisins a

travers ces lignes de transmission [6], [13].

L'avantage principal de la méthode TLM, est la facilité avec laquelle méme les structures les
plus compliquées peuvent étre évaluées. Par conséquent, il n'est pas necessaire de reformuler le
probleme électromagnétique pour chaque nouvelle structure ; ses parameétres sont simplement
entrés dans un programme sous forme de codes pour perméabilité, pertes, limites et permittivité,
et d'excitation des champs. De plus, en résolvant le probléme d'une maniere itérative gréce a la
simulation de la propagation des ondes dans le domaine temporel, la solution d'un grand nombre
d'équations simultanées est évitée. Il n'y a pas de problemes avec la convergence, et la stabilité

des résultats.

Un autre avantage de la méthode TLM réside dans la grande quantité d’informations générées
par un calcul simplifié. Cependant pour une excitation impulsionnelle d’une structure obtenue,
ca donne, a son tour, sa réponse, mais aussi les caractéristiques du mode dominant et celles
d’ordre supérieur qui sont accessibles dans le domaine fréquentiel et traitées par la transformée

de Fourier.

La méthode TLM peut étre appliquée aux problémes d'autres régions comme la
thermodynamique, I'optique et I'acoustique. Elle n’est pas seulement un instrument numerique
trés puissant et universel, mais a cause de son affinité avec le mécanisme de propagation de
I’onde, elle peut fournir de nouveaux apercus dans la nature physique et le comportement des
ondes [13].

I11.5. La Méthode des Moments :

La Méthode des Moments (MoM) est une technique numérique permettant de convertir les
équations intégrales en un systeme matriciel linéaire. L’appellation de cette méthode tire son
origine de la littérature scientifique russe et son utilisation en electromagnétique devient celebre
grace aux travaux de Harrington. Cette Méthode est utilisee pour résoudre numériquement les

problémes aux conditions limites.

Cette methode est trés bien adaptée pour résoudre les probléeme des intéréts pratiques dans le
domaine de électromagnétisme tels que : la diffusion, ’analyse des structures de propagation

micros-trips avec pertes, et les antennes ....Le terme générique de la Méthode des Moments
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recouvre pour nous 1’ensemble des méthodes numériques qui permettent la résolution d’une
équation intégrale aux frontiéres en s’appuyant sur une décomposition linéaire en fonctions de
bases, d’'une mise en équation par projection sur un ensemble de fonctions de test et sur la
résolution du systeme linéaire qui en découle. En pratique, une Méthode des Moments donnée

sera définie par : (1) le type des fonctions de base/test et (2) le type de maillage adopté.

Dans la technique standard de MoM, on utilise généralement des fonctions de base constantes
ou linéaires combinées avec un maillage linéaire. Nous verrons que cette technique standard
souleve des difficultés de traitement des problemes de diffusion électromagnétique lorsque la
surface considérée possede de fortes courbures. Pour améliorer la précision ainsi que la

convergence de calcul, nous avons envisagé d’utiliser les polynomes d’ordre supérieur.

La MoM peut s’appliquer a n’importe quel type de corps homogene, mais elle ne convergera
vers la solution exacte que si la taille des éléments discrétises est bien inférieure a la longueur
d’onde. Généralement, un maillage avec des éléments de dimension inférieure a A/10 permet

d’obtenir de bons résultats. [8] - [11].
11.5.1. Principe de la Méthode des Moments :

Les procédures standards de 1’utilisation de la Méthode des Moments (MoOM) peuvent étre

résumeées dans les trois étapes suivantes :

v Construction des équations intégrales pour modéliser le probléme posé.

v' Discrétisation des équations intégrales en utilisant les fonctions de base B et de test T
pour formuler un systéeme matriciel linéaire.

v" Résolution du systeme matriciel linéaire pour obtenir les paramétres inconnus du

probléme.

Selon le probleme posé, il existe plusieurs formes des équations intégrales. De maniere

générale, ces équations peuvent étre décrites sous la forme :
S=L(f) (11.6)

Ou (L) est I’opérateur intégral, S est la fonction connue et f la fonction inconnue. Afin de
discrétiser ces équations en utilisant la méthode MoM, premierement la fonction inconnue f est
approchée par une fonction pondérée fB. Cette fonction pondérée est construite par la

combinaison linéaire de la fonction de base Bbp.
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f~f®=>"1,B, (11.7)

avec b=1,2,....... ,B

Ou Iy sont les coefficients inconnus a déterminer. Le résidu de I’équation est défini par :

R=S—L(fB)=S—ZB:IbL(Bb) (11.8)

b=1
Une fonction de test est ensuite choisie pour annuler le produit scalaire suivant :

(T,,R)=0 a=(1,2,.0eoo N (11.9)

En substituant (11.8) dans (11.9), nous obtenons la relation :
B
(TS =D 1,(T,, L(B,)) (11.10)
b=1
Nous pouvons exprimer I’équation (11.10) sous la forme du systéme matriciel linéaire suivant :
V, =71, (11.11)

Avec les composants des matrices :
V, =(T,,5) (11.12)
» =(T,,L(By)) (1.13)

La résolution du systeme d’équation lin€aire est I’un des plus classiques en mathématiques.

L’équation (I1.10) peut se mettre sous forme matricielle telle que :

2, ]=[1,]=[V.] (11.14)
Avec :

(T,,L(B,) (T,,L(B,) .. I, (TS
[Z,]=1(T,.L(B,) (T,,L(B,) ..|[,]=|1, | [V,](T,.S) (11.15)

Si [Zab] est non-singuliére et que son inverse [Za’j]existe, alors les [Ib]sont donnés par :
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[1]=[z2Iv.] (11.16)

Et ainsi, la valeur de (f) est donnée par I’équation (I11.7). La valeur de (f) est exacte ou

approximée en fonction des choix pour les fonctions de bases Bb et pour les fonctions tests Zab.

[8] - [12]
11.5.2. Fonctions de base et fonctions de test :

Afin d’assurer la convergence des calculs dans I’utilisation de la méthode MoM, nous devons
choisir les fonctions de base et test dans un espace fonctionnel complet contenant la fonction
inconnue (f) a approcher. L'efficacité de la méthode repose essentiellement sur le choix

judicieux de ces fonctions [8] - [11].
11.5.2.a. Fonctions de base:

Les fonctions de base permettent de décrire la distribution du courant dans les conducteurs.
Choisir une fonction de base revient a définir un modéle de distribution du courant; ce modéle
peut dans certains cas donner une distribution discontinue du courant et/ou des charges. On
obtient dans ce cas une distribution du courant non physique qui vérifie les conditions aux
limites du champ tangentiel. Dans la plupart des cas, Cette distribution du courant permet un
calcul exact du champ rayonné. De nombreux travaux traitent la rapidité, la convergence et la
précision de la résolution en fonction du choix des fonctions de bases. Le choix des fonctions

de bases est donc tres important pour I'efficacité et la précision de la résolution [6].
11.5.2.b. Fonctions de test:

Le choix des fonctions de test ne dépend pas de la fonction de base. Nous pouvons donc
utiliser une fonction de test et une fonction de base différentes a condition qu’elles
appartiennent a un méme espace fonctionnel. Dans la pratique, trois types de fonction de test

sont souvent utilisés :
1.Collocation :
Dans le cas le plus simple, nous pouvons choisir la fonction de delta Dirac suivante :

Lr=r,

T,(=35(r-r)= (11.17)
O,rr,
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Cette fonction est valable pour traiter uniquement le cas des fonctions appartenant a 1’espace
WO2(espace des fonctions intégrables). Elle est bien appropriée pour un sous-domaine de petite
largeur. Cependant, lorsqu’elle est utilisée pour un sous-domaine plus large, elle provoque une

grande erreur de calcul.
2. Moindre carré :

Le choix de la fonction de test est obtenu en minimisant la valeur moyenne de I’intégrale carré

du résidu. Cette condition est remplie en choisissant la fonction de test suivante :
T, =L(B,) (11.18)

En effet, cette fonction de test est «la plus sure » pour garantir la convergence de calcul.

Cependant, elle impose une complexité algorithmique ce qui la rend moins pratique a utilise.
[8] - [12].

3. Meéthode de Galerkin

Dans le cas particulier ou les fonctions de bases et les fonctions tests sont identiques, on parle
alors de la méthode de Galerkin [4],[11].

La méthode de Galerkin dans le domaine de Transforme de Fourier a plusieurs avantages en

comparaison avec la méthode d'équation intégrale de domaine spatial :

1. La méthode est plus simple puisque la solution est extraite des équations
algébriques et pas des équations intégrales couplées

2. Lanature physique du mode pour chaque solution peut facilement étre reconnue
via la sélection correspondante faite pour les fonctions de base.

La méthode de Galerkin dans le domaine spectral est également applicable a une ligne micro-
ruban et ainsi a une ligne micro-ruban blindé, une ligne avec deux couches de substrats
diélectriques et aux lignes de transmission imprimées généralisées semblables qui contiennent

plusieurs couches diélectriques et conducteurs apparaissant a plusieurs interfaces diélectriques.

Une solution des équations pour les transformations des courants dans le domaine spectral sont
résolus en dérivant des fonctions de Green dyadiques basées sur le concept de circuit équivalent
transversales appliqué dans le domaine spectral en conjonction avec une simple regle de

transformation de coordonnées. [4].

28



CHAPITRE II Les méthodes numériques en électromagnétiques

11.6. Méthode spectrale:

Durant les dix derniéres années beaucoup d'efforts ont été effectués dans le développement de
méthodes numériques capables de caractériser des structures guide d'ondes composites. Un
grand nombre de méthodes telles que : la méthode d'adaptation modale (Mode-Matching
Method), la technigque de la résonance transverse, la méthode des lignes, et la méthode spectrale,
ont été proposées et raffinées selon les applications. En générale le choix de la méthode
numérique est basé sur un compromis entre la précision, I'efficacité, I'adaptation a la structure
étudiée, etc.... et ce choix n'est pas forcément unique. Pour des lignes de transmission planaires,
simple couches ou multicouche de diélectrique, la méthode approuvée et utilisée, et c’est la

méthode spectrale.

L'utilisation de la méthode des moments et plus particulierement de la méthode de Galerkin,
permet d'obtenir un résultat précis bien que le déterminant associé a I'équation caractéristique,

soit de dimension faible.

La méthode est habituellement employée en choisissant un jeu de fonctions de base qui satisfait
les conditions de singularité sur le bord des conducteurs, pour I'approche du courant sur les

rubans ou des champs dans les fentes.

D'un point de vue mathématique, la méthode spectrale transforme un probléeme d'équation
intégrale dans le domaine spatial en une équation algébrique dans le domaine spectral associé
a la théorie des transformations de Fourier. Son principal avantage est la simplification du
traitement analytique et numérique [7].

Notre étude consiste a déterminé les différents parameétres caractéristiques d'une ligne de
transmission multicouches, tels que: la constante de propagation. Ce travail a été mené selon
un choix d'une des méthodes rigoureuses. Cette derniere est la Technique de la Matrice
Exponentielle Généralisée dans le domaine spectral via la méthode des moments procédure de
Galerkin.

11.7. La Technique de la Matrice Exponentielle Généralisée (GEMT) dans le

domaine spectral :

La technique de la Matrice Exponentielle Géneralisée dans le domaine spectral parmi les
techniques traite l'interaction d'une onde électromagnétique avec des médias bianisotropiques

a structure multicouches. Cette technique et proposée par Tsalamengas[19].
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Elle est utilisée pour étudier le rayonnement de source et les problemes de propagation des

ondes dans des structures multicouches a médias bi- anisotropes [14] [15].

Cette technique est de formulation élégante et systématique. Elle a été développée en combinant
la transformée de Fourier avec des méthodes d'analyses des matrices. Cette technique est
adaptée et développée afin de traiter la présence des médias bi-anisotropes généraux définis par
quatre tenseurs sans aucune réduction de leurs éléments. Parmi les techniques utilisées qui
traitent l'interaction d'une onde électromagnetique avec des médias bianisotropiques a

structures multicouches

Les problemes des conditions aux limites correspondantes sont caractérisés, cependant, par une
formulation algébrique complexe établie dans le cadre des techniques classiques (pour

manipuler 1’équation d’onde du quatrieme degré assez difficile a traiter). [19] - [22].

Une formulation trés fructueuse, présentée par Berreman [16] - [20], et intensivement employée
ces derniéres années par beaucoup des chercheurs, servant a développer les équations de

Maxwell dans un systéme d’équations couplées du premier ordre de la forme [23], [24] :

dw =—
— =pwiz 11.19
L= Pw() (11.19)
OU Z est I'axe de stratification, w représente un vecteur et présente les composantes des champs
électromagnétiques selon les axes x, v, B c'est une matrice ou les éléments sont indépendants

de Z.

Dans l'analyse suivante la dépendance en temps exp ¢ "9, assumée pour toutes les quantités de

champ, est supprimées partout.

==p(xx,z<x,e,u,n,é)[§j (11.20)

La solution générale de 1’équation précédente peut étre écrite comme suit :

Et (@) :eXp(ZE{EZ(O)j (11.22)

E‘ (O)J (11.22)
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Selon le theoreme Calley-Hamilton, exp(zls) peut étre developpé comme suit :

exp(zz):T(z):cou+c1;+c2?+c3§ (11.23)

Ou les C;j sont des coefficients d'expansion (j =0, 1, 2, 3) peuvent étre déterminées, en résolvant

le systeme algébrique linéaire de Vandermode :

1ok, 2 % [col@)] [exp(hoz)
1y A A |a@) _ exp(,2) (11.24)
1 =% )‘20 _7“30 Cz(z) eXpO‘zZ)
1 -n A es@)] [en(sz)
3

exp(hz)=> (4)C,(2) (11.25)

k=0

Avec L (i=0, 1, 2,3) des racines de I’équation caractéristique suivante ;

det(Al, —P)=2* +a,2° +a,2* +ah+a, =0 (11.26)

Les coefficients a; (i= 1, 2, 3, 4) peuvent étre déterminés par les relations suivantes :

a, =—tr(P) (11.27.)
= |a,rr(P)+ r(P2 )} 2 (11.27.b)
[aztr( )+a tr( )+tr(P )]/3 (11.27.c)

a, = det(P) .(11.27.d)

Apreés Selon quelques propriétés de la matrice Vandermonde, ces coefficients peuvent étre

exprimeés explicitement via les relations extrémement symétriques :

Co(z) = _7“17‘2)‘3 Fo (Z)_ }‘07‘27‘3 Fl (Z)_ 7‘0%17‘3 Fz (Z)_ 7“0%17‘2':3 (Z) (11.28.9)
Cl(z) = (}‘17“2 +Ahohg + 7“37“1)Fo (Z)"‘ (7‘07‘2 +Aohg + A3, )Fl(z) (11.28.5)
+ (7\‘0;\’1 + Ay +Agh, )Fz (Z)"' (}\’0}\‘1 +0hy + A5, )Fs (Z) o

Cyl2) = ~(hy + 2, + 25 R (2) - (Ao + 2, + 25 )R (2) (11.28.)

—(hg + 1y + 23R, (2) = (hg + 2y + 2, )R (2)
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C.(2)=F,(z2)+F(2)+F,(2)+F(2) (11.28.d)
_ exp(hy2)
FO(Z)_ (7“0 _7‘1)(7‘0 _7”2 )(7”0 _7‘3) (11:29.2)

B exp(A,z)
)= G TN = Y —70) (1295)

_ exp(h,z)
F2 (Z)_ (7‘2 _7‘0 )(7‘2 _7‘1)(7“2 _7‘3) (“.29.(:)

exp(1,2)
7‘3 _}‘o)(xs _)\’l)(x?» _7‘2) (||-29-d)

F3(Z)= (

Ce qui a été jusqu'a maintenant réalisé est une description générale alliée aux champs a
I'intérieur d'une plague bi-anisotrope générale par les expressions de forme fermeées courtes,
remarquables et extrémement symétriques en termes de matrices (4 x 4), P, P? et P2 uniquement.
Notre algorithme est simple et économique par apport a d’autres approches matricielles
alternatives utilisées dans le passé. En outre, cette représentation est tout a fait adaptée a

I'application des conditions aux limites.

La matrice T (Kx, Ky, K7) est calculée dans la formulation du GEMT selon le théoreme de
Cayley Hamilton combinée avec la méthode du MULLER pour déterminer la fonction des
racines complexes. La méthode de Muller est une généralisation de la méthode sécante utilisée,
qui permet de calculer tous les zéros réels ou complexes d’une équation algébrique ou méme
d’une équation non linéaire plus générale a inconnues réelles et complexes (p, f(p)), (p1, f(pl)),
(p2, f(p2)). Sa convergence est presque quadratique. Ceci offre une convergence plus rapide

que la méthode de la sécante et aussi plus rapide que la méthode de Newton [25].

Elle se résume en la résolution de I'équation (I1.22) par la méthode des moments ou on
décompose les composantes de la densité de courant du ruban en fonction des fonctions de
base, avec l'application de Galerkin dans le domaine spectral ce qui méne a l'obtention du

systeme donnée au chapitre I1I.
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11.8. Conclusion:

Dans ce chapitre nous nous sommes intéressés a la description des méthodes numériques,
comme outils de calculs des résolutions numériques en genéral, et en méme temps pour citer la
méthode et la technique que nous avons adoptées et qui sont appropriées dans notre cas de
recherche. Elles permettent d’obtenir des résultats trés précis relativement aux pertes du temps
de calcul suffisamment long. Ce qui reste lié au choix du type de la discrétisation en volume
(cas complexes) ou en surface (cas avec complexité moyenne) a analyser, inconvénient qui sera
ajouté avec le temps alloué a la technique de calcul analytique utilisée, qui génére un trés grand
nombre d’inconnues. Parmi les méthodes sus cités dans ce chapitre, la technique de la matrice
exponentielle généralisée dans le domaine spectral combiné avec la méthode de moments
procédure de Galerkin, qui est 1’unique dans son efficacité qui permet de modéliser et évaluer
les parametres des caractéristiques de propagation pour différents types des lignes de

transmission.
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CHAPITRE 111

111 .1. Introduction :

La ligne de Transmission ou les structures a guide d'ondes utilisées dans les systémes
microélectroniques a haute fréquence sont fréquemment fabriquées par des techniques photo-

lithographiques sur des diélectriques multicouches ou des substrats semi-conducteurs.

Les lignes de transmission planaires sont des composantes essentielles des circuits intégrés
monolithiques MICs. Elles ont été utilisées pour réaliser de nombreuses fonctions d’un circuit,

comme, filtres, et coupleurs, mais aussi pour transporter tout simplement des signaux [1].

Pour des applications en bande millimétrique, les lignes de transmission fermées, tels que les
guides d’ondes ou les lignes coaxiales, satisfont a toutes les exigences suivantes : de faibles
pertes, la distorsion du signal négligeable, haute capacité de puissance transmise, compatibilité
électromagnétique, une large bande de fréquence de fonctionnement, résistance
électromagnétique élevée et la propagation de mode dominante pure, ce qui reste est le jeu

d'exigences sur n'importe quelle sorte de ligne de transmission.

Dans ce chapitre on s’intéresse a l'analyse des lignes de transmission qui sont uniformes et
homogeénes le long de la direction-z, et par conséquent pouvent étre soumis a l'analyse d'une

coupe a deux dimensions.

Les lignes de transmission planaires sont des assemblages de conducteurs déposés sur 1’une ou
les deux faces d’un substrat isolant(diélectrique). Les plus utilisées sont la ligne micro-ruban

(micro-strip), la ligne a fente (slotline) et la ligne coplanaire. [2].

Ces derniéeres années, I'attention prétée a I'étude de la propagation électromagnétique dans des

médias chiraux bi-isotropes et bi-anisotropes a particulierement augmentée [3].

Les propriétés électromagnétiques des matériaux sont définies par la permittivité (e ) et par la
perméabilité ( ) relatives complexes. La premiere décrit la réaction du milieu soumis a une
excitation électrique (E) et la seconde traduit le comportement face a une excitation magnétique
(H). Le choix des méthodes de caractérisation électromagnétique est étroitement lié d’une part
a la nature (magnétique ou diélectrique, transparent ou absorbant, isotrope ou anisotrope,
homogéne ou inhomogene) de 1’échantillon a caractériser, et d’autre part a sa forme (matériau

solide, liquide, gazeux, épais ou film mince) [4].
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Afin d’étudier la propagation d’une onde électromagnétique dans un milieu complexe, on doit
prendre en compte les interactions entre le champ électromagnétique et le milieu. Dans ce
chapitre, nous présentons quelques notions de base sur les ondes électromagnétiques et le milieu
de propagation. Les équations de maxwell sont résolues a I'intérieur de chaque couche et les

champs transversaux au-dessus et en dessous du milieu.
111.2. Milieux linéaires homogenes et isotropes :

Un milieu isotrope est un milieu dont les propriétés sont identiques quelle que soit la direction
d’observation. Pour permettre un calcul du champ associ¢, dans un milieu donné a une situation
¢lectromagnétique donnée, il convient d’ajouter des relations qui préciseront les propriétés

spéecifiques du milieu étudié.

Les relations entre les différents champs des vecteurs impliqués dans les équations de Maxwell

constituent ce qu’on appelle « les relations constitutives » du milieu étudié.

Nous nous limiterons ici au cas ou ces relations sont linéaires: on dit alors que le milieu est lui-
méme linéaire. La polarisation P et I’induction D sont paralléles au champ électrique E et le

vecteur de Poynting S est parall¢le eu vecteur d’onde k pour une onde plane.

De plus, si la permittivité diélectrique est constante d’un point a 1’autre, le milieu est dit

homogeéne [5].

D=¢E (-
1)

B =pH (11-2)
J=0oE (111-3)

Ou D: le vecteur d’induction (déplacement électrique) (C/m?).
B: I’induction magnétique (tesla).

J : la densité de courant (A/m?).

&: la permittivité électrique absolue du milieu.

W: la permeabilité magnetique absolue du milieu.

o: la conductivité.
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111.3. Milieu bi-isotrope :

Ces milieux présentent un couplage entre les quantités électriques et magnétiques, Par contre,
du fait de la propriété d’isotropie, la permittivité, la perméabilité et les paramétres de couplage

sont scalaires [6][7].

Dans ce cas Les équations constitutives ont les formes suivantes :

D=%E+E&H
. L (11.4)
B=pH+(CE
Avec
EZSI; rl:“i
g=¢l =l

I11.4. Milieu anisotrope :

Un milieu anisotrope est un milieu dont les propriétés varient suivant la direction de propagation

de I’onde ainsi, les « grandeurs de la matiére » qui donnent les propriétés du milieu sont en
réalité des grandeurs tensorielles. Ainsi, la polarisation P et I’induction électrique D ne sont

plus paralléles a E . La conductivité et I’induction électrique comme nous 1’avons déja définit
pour les milieux linéaires, les milieux non linéaires sont des milieux ou les relations
constitutives sont des relations non linéaires alors on dit que le milieu lui-méme est un milieu

non linéaire.

A lintérieur de tel matériau, les relations constitutives entre le vecteur induction électrique E

et le vecteur champ électrique E .[5],[8]-[9]

S’écrivent selon les expressions :
D=cE (111.5)
B = uH (111.6)

I11.5. Milieu Bi-anisotrope :
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L’électromagnétisme est une branche issue d’une science physique qui traite les relations
physiques entre I'électricité et le magnétisme. La bi-anisotropie concerne le sujet d'un
accouplement magnéto-électrique intrinséque dans les médias. Le concept d'un milieu bi-

anisotrope a été inventé en 1968 par Cheng et Kong [10].

Actuellement, les matériaux bi-anisotropes artificiels attirent I’attention de beaucoup de
chercheurs dans le domaine 1’électromagnétisme en raison de leur utilité potentielle dans telles
applications dans le domaine des micro-ondes et du systeme des guides d’ondes optiques en

tant que transformateurs de polarisation, coupleurs directionnels, et d'autres [11].

Les matériaux bi-anisotropes ont été d’un grand intérét durant de nombreuses années dans la
communauté scientifique qui s’était intéressait aux propriétés électromagnétiques des

matériaux.

A cause de leur diversité, ils ont trouvé beaucoup de leurs d'applications potentielles, dans une

tres large gamme d'ondes allant des, micro-ondes aux fréquences optiques.

Les propriétés particuliéres de ces médias proviennent d'un couplage entre les champs

électriques et magnétiques qui peuvent étre décrits par certaines relations constitutives.

D’aprés le formalisme classe A employé par Sihvola et Lindell, les matériaux bi-anisotropes

sont caractérisés par les relations constitutives suivantes [5][6][9].
D =[e]E + ([x]- jleDmoeo H (111.8)

B =[uJA + (] + ilEDVioe, E (111.9)

Ou E, H, D et B sontdes champs électrique, et magnétique, le vecteur d’induction électrique
(déplacement électrique) et le vecteurs d’induction magnétique, [€] et [|L] sont des tenseurs de

permittivité électrique et de perméabilité magnétique respectivement.
%, est le parametre de non réciprocité et & le parametre de chiralité du matériau.

Les matériaux bi-anisotropes est une géneéralisation de I'anisotropie et matériaux chiraux [13].

Différents types des médias sont possibles : anisotrope, uni-axiale, bi-axiale, gyrotrope ,, ...
Comme il est possible d'avoir qu'un seul élément non nul des éléments de la matrice 3x3 [14].

Dans [12] et [15] un cas spécial des I'eléments magnétoélectrique ci-dessus a eté traité.
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Un pas important dans la distinction entre méedias anisotrope vient par le fractionnement du
parametre (x) dyadique constitutive (x =7,%,¢,n) €en deux parties symétriques,

antisymeétriques et [7], [16].

Xy Xy Xy X, 0 0 0 X, Xy
— - 0 0 J (111.10.a)
X=X=|X, X, X, |= X, + Xy Xy,

Xp Xy X, 0 0 x, Xp Xy 0

—_— —_—
ssymétrique—uniaxiale,anisotrope biaxiale antisymétriques—anisotopiegyrotropigie

Cela peut étre simplifie en ::

X =X, 0,0, +X,0,0,+X,0,0,+ X0, xI (111.10.b)
%f_/
symmétrique antisymmétrique
Avec :
O Xxy Xz
X, =X, 0 X,
X, X 0
oo (111.10.¢)

Ou | est la matrice identité

La partie symétrique de la "x" a un axe principal dyadique en X, y ou z, et ces éléments

déterminent l'anisotropie uni-axiale et bi-axial. Les autres éléments X, définissent les

g9
antisymétriques anisotropes gyrotropes du milieu. Lorsque tous les paramétres constitutifs sont
scalaires, le milieu est dit bi-isotrope.

Selon la forme de tenseurs des éléments magnétoélectriques ¢ , v, il est possible de définir

plusieurs types de media.
Plusieurs cas de milieux complexe a été présenté [35-39] :

- Casl:¢g=m=o06etg=—-

- Cas2:¢g=m=0etg=n

111.6. Milieu chiral :

Au cours des dernieres années, la possibilité de fabriquer de matériaux bi-isotropique
réciproques (généralement connu sous le nom de médias chiraux) au micro-ondes et fréquences

millimétriques a soulevé un grand intérét théorique et technologique [17].
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L'interaction des champs électromagnétiques avec les matériaux chiraux a été étudie au cours
des années. Les meédias Chiral ont été utilisés dans beaucoup d'applications impliquant des
antennes et des tableaux, des raddmes d'antenne, des substrats de microbande et des guides
d'ondes. Les matériaux chiraux existent a I'état naturel on peut citer par exemple le quartz ou
les cristaux liquides ferroélectriques [18]. Un objet de chiral est, par définition, est un objet qui
ne peut pas étre superposé par translation ou rotation a son image issue d'un miroir. On parle
alors de latéralité droite ou gauche pour distinguer 1’objet de son image. Les charges chirales
sont des microstructures dissymétriques de taille millimétrique (hélices a un ou plusieurs tours
Fig I11.1) [19].

Les matériaux chiraux isotropes présentent un phénomene de gyrotropie, appelé activité
optique, qui, du fait de I'isotropie de la permittivité et de la perméabilité, ne peut avoir lieu que
si le matériau est décrit par des lois constitutives particulieres. Ces lois sont celles du milieu bi-
isotrope, pour lequel la loi constitutive électrique et la loi constitutive magnétique sont

explicitement couplées

Les chiraux en hyperfréquences sont principalement des composites constitues d’hélices

métalliques noyées dans une matrice diélectrique [20], [21].

L'équation d'onde pour le milieu chiral isotrope possede alors une structure plus complexe que

celle du milieu standard, ce qui en fait la différence fondamentale [18][23].

-&aq- Zax _L

‘N-.,‘ Pas
-l > T
— —
R IR
a) b)

Figure -111-1 Quelques objet chiraux: a) hélice modéle ou hélice de jaggard, b) Hélice a 4 tours a

enroulement a droite

Ces inclusions peuvent étre diélectriques, magnétiques ou conductrices et leur dimension n'est
pas limitée. Si leur taille reste faible devant la longueur d'onde, on peut parler de milieu effectif

et definir une permittivité, une perméabilité et un coefficient de chiralité pour le composite.
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En électromagnétisme la chiralité est un parametre supplémentaire pour la conception de

matériaux, et les matériaux chiraux sont supposés avoir des propriétés absorbantes particulieres.

Les milieux chiraux sont bi-isotropes réciproques (3=0, & #0), on retrouve les équations
suivants :

D =¢E + jx uogoﬁ

L . (111.12)
B =pH - jx 1, E
Ou (k) représente le paramétre de chiralité qui décrit le couplage entre les champs électrique et
magnétique, di a la forme chirale des objets inclus dans le matériau. De tels milieux présentent
des propriétés de biréfringence et de dichroisme circulaires. 1ls possedent deux modes propres

de propagation, une onde polarisée circulaire droite et une onde polarisée circulaire gauche.

L’équations (I111.11) est un cas particulier des relations constitutives des milieux bi-anisotropes,
dont les propriétés électromagnétiques ont été étudiées par Kong. Il faut rappeler qu'il existe
différents formalismes pour décrire les milieux chiraux. Ils sont tous équivalents et I'on peut
aisément trouver des relations pour passer d'un formalisme a I’autre. Toutefois, les paramétres

effectifs ont des significations différentes selon le type de relations utilisées [18][23].

111.7. Configuration et géométrie de la ligne microstrip simple et suspendue:

La figure (111.2) montre la coupe transversale d’une ligne micro-ruban suspendue blindé a

substrat bi-anisotropique.
Nous divisons cette structure en trois sous-régions Ri (i=1,2,3)

Ou R; et R3 sont I'espace libre et R» est le substrat bi-anisotrope est supposé diélectrique sans
perte, il a une constante diélectrique relative (gr). Les couches sont différentes épaisseurs

d1,d2,d3 et ont les constantes diélectriques &o, &, €0 respectivement.

La ligne micro ruban suspendu, constituée d’un ruban conducteur de largeur (2w) imprimé sur
un substrat diélectrique de largeur (2a) , le tout est enfermé dans un boitier métallique, pour
assurer un guidage sans pertes par rayonnement. Les conducteurs utilisés sont supposés des
conducteurs parfaits. Cette ligne présente divers avantages par rapport a une ligne micro ruban
ordinaire telle que la faible dispersion et les tres faibles pertes en ondes centimétriques et

millimétriques.
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. Az

Milieu
w Isotrope
ds <> g, M3

Substrat
d bianisotrope
2
€2, U2, &2, n2

milieu
Isotrope
€1, M1

X
N
>

Figurelll.2 : 1a coupe transversale d’une ligne micro-ruban suspendue blindé
Dans cette etude, nous avons développé une formulation mathématique a base GEMT pour une
ligne microruban suspendue a substrat bi-anisotrope a I'aide de la méthode de moments et la
procédure de Galerkin dans le domaine spectral. L'effet du milieu bi-anisotropique sur les
caractéristiques de dispersion est présenté et analysé. Les résultats sont comparés avec le cas
isotrope rapportés dans la littérature montrant de bons accords.

La nouveauté de ce travail réside dans une matrice complete de la formulation, le
développement de calcul a partir d'équations de Maxwell jusqu'a la dérivation de I'intermédiaire
du tenseur de Green en évitant les calculs inutiles. En plus de I'examen des pertes dans le
substrat diélectrique qui n'ont jamais été considérées dans notre travaux. Cette approche
formulation matricielle nous permet de surmonter les calculs lourds intermédiaires excessives

qui ne sont pas nécessaires dans cette approche, qui peut mener a d'éventuelles erreurs.
111.7.1. Géométrie du probléme par la Technique de la Matrice Exponentielle
Généralise :

Les matériaux bi-anisotropies, linéaires, stationnaires et dispersifs dans le domaine fréquentiel

peuvent étre décrits par leurs relations constitutives comme suit (ou la dépendance de temps

(eM") est assumée)

D = g [e(®)]E + 2ok, [E(w)H
B = o [1(w)]H + /o1, In(w)E

(11.12)

Ou (o) est la fréequence angulaire de fonctionnement, Et dans le systeme de coordonnée

Cartesien des tenseurs de la permittivité relative [e(w)],perméabilité relative [p(w)].et les
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tenseurs de magneétoélectriques[&(w)] et [n(w)] ont des formes de matrices pleines sont

représentés comme suit :

Ex Ex Ex My My My Ex &y Sx
[eo)]=|2, &, &, |@)]=|n, n, n,|Eo)]=|t, &, &,
(€x €y & Mo My Hy Ex &y &
Mo My M
Mm@)]=[n, ny 1, (111.13)
M My My

En utilisant la technique de matrice exponentielle généralisée dans le domaine
spectral,en partant les deux équations de Maxwell, on aboutit & une forme différentielle du 1

ordre des composantes transversales du champ électromagnétiques en fonction de leurs dérivées
[21]-[26]:

Alesz] o, o]

111.14.
= ( a)
Et
EV(wB.2)]
~ E(i)(a B Z)
() — y \k
[F(.p.2)]= e p) (111.14.b)
|HY(a.B.2)]
D’aprés 1’équation (111.12) en peut déduire :
[P]=[A]+[BICI[D]] (111.14.¢)
_nyx _nyy _ZOl'Lyx _ZOl'Lyy
. M My Lol Zoky [ [n] Zo[‘ﬁ]} (111.14.d)
Al= - 14,
[ ] JKO YOSyX Yogyy ayx &yy _YO[ST] _[EJT]
_Yogxx _Yogxy _éxx _éxy
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- j(Konyz + Kx) - jw/umuyz _(nyz +K>r<]) _Zoﬂyz
[B]: j(K-Osz _Ky - jwﬂo#xz _ jKQ (nxz _K;) ZO:uxz (“|14e)
Ja)gogyz J Kofyz _Kx> Y0‘("yz é:yz _K:
- ja)gogxz - J KoSx +Ky _Yogxz - §xz +K)r/]
[c] :ﬁ[zoﬂu Su } (111.14.)
A —1x _Yogzz
[D] = « Yoéy, Yoty (fxz _K;) (’:yz +K:) (111.14.1)
’ _(nxz +K)r/1) _(nyz _K:) _ZO/uxz _ZO:uyz

K=Y (" =X (1.14.j)

Cette matrice est la premiére forme qui caractérise notre milieu, dans notre étude matricielle,
on ne calcule plus les éléments de telles matrice, mais on I’insert telle qu’elle est. La solution

générale de I'équation (111.14.a) est donnée par :

EXEZ; Exgo;
E,(z E,(0
w0~ C ) e
) 4,0

EXEZ; Exgo;

E,\z “Tle .02 E, 10 '
H(2) =T (i, H(0) (111.16)
H,(2) H,(0)

(e, 8,2(0) =T (i, x,:2)T (v, B 2(i 1)) (11.17)

Selon le théoréme de Cayley-Hamilton, on exprime la matrice de transition par la forme

suivante :

T(2)=C, 1, +C,p+C,p° +C,p° (111.18)
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Ou le Cj sont des coefficients d'expansion (j =0,1, 2, 3), ces scalaires peuvent étre

déterminées, en résolvant le systeme algébrique linéaire de Vandermode. Nous avons
I’avantage d’introduire la technique, il suffit de connaitre les matrices de transition -?(KX,Ky;Z)

des extrémités de la structure, multipliant les matrices de transition selon le nombres de couches
et appliquant les condition entre les couches diélectriques contenants les conducteur, cela nous

permet d’avoir le tenseur de Green qui modélise la structure.

[T(2)]axa est calculé dans la formulaire de la matrice exponentielle au moyen du théoréeme
de Cayley Hamilton conjonction avec la technique de Mueller. Qui permet de déterminer des

racines des fonctions complexes.
111.7.2. Conditions aux limites

Selon les conditions au voisinage d’un conducteur parfait, les composantes des champs

électrique et magnétique pour les zone z <[o,D"]et Z < [d (2),d(3)] sont:

Ex(a,ﬂ,z)
" _|E,(@8.2) 11.19
f (a,ﬁ,z)— Irlx(a,[:’,z) ( . .a)
I—~|y(a,ﬂ,z)
&) Y
f (a,s,z)_l_l[e} (111.19.b)
4
fO(a,8,2)= LSFZ} (111.19.c)
3
Avec
[ _an70 H ]
g, B
_Bn i
L ws, 1 (111.19.d)
=
— jpcoth(y,D,) —i}“—/i/ocoth(yoDl)
0
janCOth(%Dl) _wfl COth(7oD1)
L 0 B
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an}/o Jﬂ
e,
b .
L s, Ja, (111.19.d)
- jﬂCOth(yoDa) MCOth()’oD3)
DLy
ja, COth(?’oDs) b COth(7oD3)
L DLy i
Avec :
¢, =¢,sinh (y,D,) (111.19.e)
¢, =¢,sinh (y,D;) (111.19.f)
¢, =c,sinn (y,D,) (111.19.9)
¢, =c,sinh (,D,) (111.19.h)

En appliquant la solution générale de la technique "Matrice exponentielle généralisée" et les

conditions imposées par les rubans conducteurs [27] :

E3] [E? 0

3 — 2

BB 2] @ (111,20)
A2l A2|T]-3¢

73 T2 72

Ae | (A2 |3

D’aprés les équations (I11,20), on obtient 1’équation matricielle qui relie les composantes

transversales des champs électrique et magnétique a ceux de la densité du courant [21], [28].

0
[T][Ll{gl} - [Lg{%} 30 (111.21.a)
3
[L]p =[THL ] (11.21.b)
_ _ 0
[L](4,2) |:gi:| = [Ls](4,2) |:(’:*zi|+ £ (I“ZlC)
-J

Nous dénotons par [L] et [Ls3] les matrices de transfert pour les structures qui contiennent les
couches avec (0 <Z <Dy) et (D< Z< D3).
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C, 0
Fm] S (2| 2 (11.21.d)
CZ Jy
3 - ‘Jx
[FM]..,) = [L(4,2) L3(4,2)] (I.21.e)
Le déterminant de la matrice [FM] est donné :
Det= det[FM] (1.21.1)

En utilisant la méthode de Cramer pour la détermination des constantes, obtenues lors de
I’évaluation des conditions aux limites au niveau de I’interface diélectrique-air est présentée

par la forme matricielle suivante :

[C.]=| FM(2,1) FM(2,2) FM(2,4) (111.22.a)

[C,]=|FM(2,1) FM(2,2) FM(2,4) (11.22.b)

[C.]=|FM(2,1) FM(2,2) FM(2,3) (11.22.c)

FM(@,1) FM(L,2) FM(1,3)
[C.]=|FM(2,1) FM(2,2) FM(23) (1n.22.d)
FM(3,1) FM(3,2) FM(4,3)

Avec :

[, ]est obtenu par suppression de la 3°™ ligne et 3°™ colonne dans [FM](M)

[c,] est obtenu par suppression de la 4°™ ligne et 3°™ colonne dans [FM](M).
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[c,] est obtenu par suppression de la 3*™ ligne et 4°™ colonne dans [FM](4,4).

[c,] est obtenu par suppression de la 4°™ ligne et 4°™ colonne dans [FM](M).

Cette formulation matricielle est impactée est a I’avantage d’étre plus simple a I’intégrer dans

notre programme Matlab élaboré.
A l'interface air-diélectrique on a une égalité les champs tangentiels, c'est-a-dire que z=d® .
111.7.3. Evaluation de tenseur de Green :

Aprés la déetermination des expressions des constantes C1, Co, C3z et C4 ce qui nous mene a
I'évaluation des expressions des champs électriques et magnétiques. Et par conséquent

I'obtention des éléments du tenseur de Green.

on peut donc évaluer ces champs dans le domaine spectral

EX =CaltaL +G”(a”’Y)~% (111.23.3)
E, =Gy (ay,7) i +Goleynv)y

:v: ):(L(l'l)'A[Cz];L(ll2)'A[C4]j (111.23.b)
Glz(an,v)=[L(l'l)'A[Cl]_AL(l’2)'A[C3]j (IN.23.c)
Gou(a,, y)=(L(Z’l)'A[Cz];L(Z’Z)'A[C4]] (111.23.d)
Gzz(an,Y):[L(Z,l)-A[Cl]—AL(Z,2)-A[C3]j (111.23.6)
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I11.7.4. Fonctions du courant pour ligne microstrip:
La résolution du systeme (I11.23.a) par la méthode de Galerkin nécessite le développement des

composantes transversale et longitudinale des courants ~jxet Jy en utilisant des fonctions de
bases |, et J,n telles que:

~

Zap o

p=1

z bq -jy’q

q:

3 (x)=
(111.24)

3, ()=

Les fonctions de base Lp et ~jy,q sont choisies telles que leurs transformees inverses

de Fourier existent seulement sur le ruban a, et bq sont des coefficients inconnus. En

substituant les expressions (111.24) dans (111.23.a) Sachant que le champ électrique est nul que
dans le ruban alors que la densité du courant est nulle en dehors du ruban, donc les produits

scalaires suivants sont nuls quelque soit X :

— G ‘ _ Y } —
2a o p=1 ' a -, g=1 ' (I | 25)

111.7.5. Evaluation de la caracteristique de dispersion :

En appliquant la technique de GALERKIN dans le domaine de Fourrier spectral discret,

on peut écrire le systeme décrit par les équations précédentes sous la forme matricielle

suivante :
o

[cB)]= Zp (111.26.2)
o,

Avec :

Cit (B)=2_Gu(en.B) 03y, (111.26.b)
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Ci? (B)= Zn:Glz(an B, 00 (111.26.0)
C2 (B)=2.Gale,,B) 3,3, (111.26.0)
C22 ()= Zn:Gzz(“n ,ﬂ)jyyqup. (111.26.¢)

En faisant respecter les conditions aux limites imposées sur les données de terrain et les
distributions actuelles a l'interface air-diélectrique, les équations intégrales sont converties en
un systeme homogéne d'équations linéaires. La résolution de I'éguation non linéaire
det (c(B)) = 0, s’effectue a I’aide de la méthode des moments, avec l'application de la technique
de GALERKIN dans le domaine spectral [22],[ [25]-[30]. Pour les médias complexe, constante

de propagation avec perte y = o + jB €st prévu.

111.8. La ligne coplanaire suspendue :

La ligne de transmission coplanaire suspendue a été proposée par C. Wen [29] en 1969. Elle est
constituée par 3 rubans métalliques déposés sur un substrat diélectrique (Figure 111-28). Le
conducteur central conduit le signal hyperfréquence et les Conducteurs latéraux constituent le

plan de masse de la structure.

Milieu izotrope

Bianizotrope &2, po, L2, M2

Milien izotrope
21,11

i
i
i
i
i
i
i
W

Fig 111.3 : La coupe transversale d’une ligne coplanaire suspendue
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111.8.1. Evaluation de tenseur Green pour la ligne coplanaire suspendue:

En utilisant la technique de matrice exponentielle généralisée dans le domaine spectral, pour la

ligne couplanaire.et ont appliquées les équations (111-12 jusqu’a I11-22)

L'analyse de la propagation de I'onde dans la ligne coplanaire suspendue a été realisée par Itoh
et Uwano [itoh]. Ces auteurs ont traité le probléme en utilisant la méthode de moments
procédure de Galerkin dans le domaine de la transformé de Fourier. Leurs travaux sont résumés

en termes d'un ensemble d'équations couplées de la forme [40] - [42] :

Gll(an’Y) GlZ(an’Y) Ex _ jx
=~ =2 (111.27)
Gzl(an'Y) Gzz(an’Y) E, )
Si la matrice de Green est inversée, on obtient une nouvelle matrice et une deuxieme série
d'équations couplées :

R -
= |=lel| 2 (111.28.a)
Ey ] J

= ZL{G”(G”’Y) _G”(a”’Y)FX (111.28.0)
Ey] Ac _GZI(an"Y) Gll(an’Y) ),

Avec

Ag =G5y, —G1,Gyy (111.28.c)

Dans I’équations précédente Jy et Jx sont les densités des courants et (Ey) et (Ex) les composantes
tangentielles du champ électrique a la surface du substrat, et la (Gjj) sont les éléments de la fonction de

Green. Ses é1éments peuvent étre exprimés analytiquement. Les inconnues sont Ey, Ey et Jy et JX.

la méthode de Galerkin (cas particulier de la méthode des moments) est appliquée pour déterminer les

valeurs de E et |

Les densités actuelles Jy (a) et Jx (a) peuvent étre développées dans une forme de série comme :

3= 00,0 8) | hK=2a,3,
i |:‘1 ) 3 p; 3 (|“29)
Jo=2.¢3,(e.B) J,(x)=>"b,J,,
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J,i et J,; sont des fonctions de base avec c; et d; des coefficients inconnue

En substituant les expressions (111.29) dans (I11.28-b) Sachant que le champ électrique
est nul que dans le ruban alors que la densité du courant est nulle en dehors du ruban, donc les
produits scalaires suivants sont nuls quel que soit x :

=~ 1] 1% < 1 2
<Ey,Jyvq‘>=— - [y, )Y, ., do, b [ Gn(an,B)qu 0, da, | =0

Ag (11.30)

=~ 117 = o, 17 N
<EX, nyp‘> = { J.Gzz(an,B)ZaprvpJx‘p‘dan o |G, B)Y b, Jyquxvpdan} =0

En appliquant la technique de GALERKIN dans le domaine de Fourrier spectral discret,

on peut écrire le systéeme décrit par les équations précédentes sous la forme suivante :

Cip(B)= 222G (et B)Iepd (111.31-a)
CyB)= _Zn: Goa(0n By 03, 4 (111.31-b)
CyL(B)= ‘;Gu (0, B) 33, (I11.31-c)
C22(B)=2Gule,.B) 3,0, (111.31-d)

En faisant respecter les conditions aux limites imposées sur les données de terrain et les
distributions actuelles a l'interface air-diélectrique, les équations intégrales sont converties en
un systeme homogéne d'équations linéaires. La résolution de I'équation non linéaire
det (c(B)) = 0, s’effectue a I’aide de la methode des moments, avec 1'application de la technique
de GALERKIN dans le domaine spectral [22],[ [25]-[30]. Pour les médias complexe, constante

de propagation avec perte y = o + jB €st prévu.

111.9. Structure multicouche a substrats chiraux:

La figure (II1.37) montre la coupe transversale d’une ligne microstrip suspendue blindé

implanté sur des substrats bi-anisotropes (chiraux).
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(2]

|
l€ e 1
i
----3 J.
Miliew
2 Isotrope
ds i-(—]b s, 5
1
N _4*—
d—"l A E.l., J-ua ‘;45 'l"
¥
ds I €3, 13, £3, )3
d I 2, . L. 1p
T Milieu
Isotrope
dy €1, 1
x

Figure.ll1.4. Ligne microstrip multicouche a substrats bi-anisotropes

Les caracteéristiques constitutives des milieux chiraux peuvent étre données sous forme de

relations constitutives généralisées suivantes [25] - [26], [29]:

Do Zgo[g(i)]g(i)+m[§(i)]|:|(i)
' B0 =Ho[u(i)]|:|(i)+m[ﬂ(i)]é(i)

Aveci1=1,2,3, ............... ,» N

(111.32)

ou @], [u®],[e®] et [n®] sont respectivement les tenseurs de permittivité relative et de

perméabilité relative, les paramétres magnétoélectriques pour la i*™ couche .

Et d’apres la technique de la matrice exponentielle généralisée dans le domaine spectral, les
composantes du champ transversal dans chaque couche du substrat bi-anisotrope (chiral)

peuvent étre représentées par 1’équation différentielle (équation 111-14)[43]-[44].

La solution générale de 1’équation différentielle sera donc sous la forme suivante :

[F (0 Bi2)|= [T 2)][F (. 3:0) (111.33)

La matrice [T“)(z)] doit relier les champs électromagnétiques tangentiels sur le plan z aux

champs tangentiels sur le plan z=0 dans la i¥™ couche
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Si on considére le cas d’une ligne microstrip multicouche avec blindage et a des substrats

chiraux de forme différents on trouve que la matrice [T‘”(z)] est donné comme suit :
[FO (i )| [ @)Ll (i) (11:342)

[T @)= [r @)} [T s« [1 (a, ) (111.34.)

Avec I’application des conditions aux limites, un ensemble d’équations matricielles peut étre
obtenu. Ainsi, on aboutit a une expression de la fonction d’impédance de Green (de 1’équation

(I11.19) a 1’équation (T11.26)).
111.10. Résultat et Commentaires pour ligne micro-ruban

Un programme Matlab est écrit pour calculer la constante de propagation sous sa forme
complexe d’une ligne microbande protégée, et implantée dans un diélectrique caractérisé par
les paramétres ¢ et tgd, tel qu’il est illustré par la Figue (II.2). On a pu valider le bon
fonctionnement du programme par des comparaisons de nos résultats avec ceux disponibles
dans la littérature [31] [46].

184 061
£=2.53
15 8r=2’35 0.5 gr:9'35
v £=2,35[31] £=20
12 4 £=9,40 25 0.4+
o + £=9,40[46] |
> _ )
gg _ £=20,0 §0.3_
- 57200 [45] |
64— 0.2
3- v v L 2 v v L1 — 01- -
T oqam® | @ s 00— - - - -
f(GH2) 10 20 {(GHz)3 40 50
(a) (b)
Fig.111.5 Le rapport (K—ﬁo)z (@), et le rapport (%)2 (b) de la structure micro-ruban présentés a la
Figurelll.2.(a=10mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=0 mm, w=1mm)

La figures I11.5, montre une bonne concordance de nos résultats, avec la considération du
parameétre «angle de perte » qui est le coefficient imaginaire d’une permittivité relative

complexe. Le reésultat de ce cas de chiralité n’a jamais été traité au paravent.
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Les résultats de la constante de propagation dépendent de la fréquence, sont en bon accord par
rapport & ceux rapportés dans la littérature [17], [31] - [46] (la Figue 111.5). Un changement

faible qui n'excéde pas 3 % est observe, ce qui est en raison de la considération des pertes

diélectriques.

Dans cette étude, nous tenons en compte les pertes combinées avec le milieu chiral avec une

anisotropie biaxiale, un cas qui n’a jamais été traité dans la littérature. Les résultats originaux
sont obtenus et discutés pour le cas d'une structure monocouche.

26 47774””4”7”‘””4+§XX:0 1,964 ——£ =0
s — (isotropic case) (isotropic case)
e e 0,
244+
%2,2'
\!o
< 2,0+

1,61
1,4 i T — T T : . T «iXX:-j 1.2(»)r 1,80 T T T
10 20 30 40 50
10 20 30 {(GH) 40 50 f(GHz)
(@) (b)
0,05+ e e g 0
%H}iiﬁiijijjf.,,7.7——07**’*’*' —* (isotropic case)
0044 —e—g =08¢,
M ——¢ =1.0¢,
0'03 B e S S S E_W:l.ZE’
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Fig.111.6.I’effet de chiralité &,,, le rapport (K—ﬁo)z (a,b) et le rapport (Kio)2 (c) de la structure
micro-ruban présentée par la Figurelll.2.(a=12.7mm, d1=11.43mm, d>=0.5mm, d3=0.mm,

w=0.5mm, &=2.53).
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Fig.111.7.L’effet de chiralité &, , le rapport (K—O)Z (@) et le rapport (KL;)Z (b) de la structure
micro-ruban présentée par la Figurelll.2.. (a=12.7mm, d1=11.43 mm, d2=0.5mm, d3=0.mm,
w=0.5mm, & =9.4)

Les figures suivantes présentent l'effet de la chiralité de paramétres & et n d'une ligne
microruban monocouche (structure d3 = Omm de la Fig.Il1. 2). Nous examinons en premier lieu

I'effet de la chiralité axiale, élément par élément.

Les valeurs des éléments magnétoélectriques, s'ils sont réels ou imaginaires, positifs ou
négatifs, influent immédiatement sur la constante effective ainsi que les pertes. Selon la figure.
(111.6(a)), la notion de non-réciprocité est remarquable en cas de changement de signe de
I'élément magnétoélectrique purement imaginaires, Exx avec une augmentation (B/x0)>

lorsqu'une valeur positive imaginaire Exx augmente et une diminution d'une valeur négative de
l'imaginaire quand &xx diminue.

En ce qui concerne (%)2 parametre, qui est clairement illustré par (Figue. 111.6 (c)).
L'augmentation des valeurs réelles de &xx cause une diminution faible dans (K’lo)z et une

augmentation significative dans le rapport (K%))z (Figures.111.6 (a) et (b)). Les valeurs positives

réelles de Exx ont plus I'effetque les négatifs.
Ces effets sur (a/ko)? et (B/xo)? sont inversés en ce qui concerne le signe du parametre Exx.

Les figures 111.6,7 et Annexe A présentent ’effet de chiralité pour &=2.53,9.4 et 20,
respectivement.

Nous observons que 1’augmentation de & induit une augmentation de I’effet de chiralité(Exx

. R 2
maintenue constante )sur les deux parametres (K—ﬂo)Z et (%) :
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Particulierement pour un élément magnétoélectrique imaginaire et négatif, nous observons une

apparence retardée du mode fondamental de plus en plus avec 1’augmentation de &r (5GHz pour
€r=2.53,15 GHz pour &=9.4 et 20GHz pour &=20).
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£1,88 D S
—— & =12, é ——§, 712
1,861 —— £, 08, ~ ——¢ 508,
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f(GH2) 10 20 30 f(GHZ)4O 50
(@) (b)

Fig.111.8. L’effet de chiralité fyy le rapport (K%)z (@) et le rapport (Kio)z (b) de la structure micro-
ruban présentés a la Figurelll.2. (a=12.7mm, d1=11.43 mm, d>=0.5mm, d;=0.mm, w=0.5mm, &

=2 53).
101 ——z0 0.25+ ——¢, =0
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— e;Z:-j 0.8;, &, L0,
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/ : TR 10,0001 4 '
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Fig.111.9. L effet de chiralité &, , le rapport (%)Z (a) et le rapport (K%J)Z (b) de la structure micro-
ruban présentés a la Figurelll.2. (a=12.7mm, d1=11.43 mm, d>=0.5mm, ds=0.mm, w=0.5mm, & =9.4).

La permittivitt effective commence environ de Ila

+=[0.5*(er+1)+Af(er,Exx)]) dans tous les cas traités.

référence (cas isotrope
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Quand I’élément magnétoélectrique&yy(figurelll.8 et annexe A),son effet les paramétres (K—ﬁ(;)z et

a

(K—O) est insignifiant en raison du choix de I’orientation géomeétrique de la structure traitée
(figurelll.1).
Figures (figure 111.9 et annexe A) présentent I’effet combiné de &;; avec & =2.53,9.4 et 20,

respectivement qui marque par des effets presque identiques quant a Exx.

Les élément magnétoélectrique nxx, Nyy €t 1zz, 0Nt les mémes effets que les paramétres (-Exx,-Eyy
et-&;;) figures 111.10 ,11,12 et Annexe A.
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. o v —a—a— G G S G S S . \
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= B e o B
Mo 088, T =j0.8e
4 " | 00003 WA
NI 10, ——n,i 1.0g,
n,= 1.2, —— 512,
v n,=i 08 —v—n,=j 08¢,
2 ! N
TN L0 — = 1.0,
=12, ——n,=J 12,
0 T T T T T
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f(GHz) f(GHz)
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Fig.111.10.L’effet de chiralité n,, le rapport (K—ﬁ[;)z (a) et le rapport (Kio)2 (b) de la structure
micro-ruban (a=12.7mm, d1=11.43 mm, d>=0.5mm, d3=0.mm, w=0.5mm, & =9.4).
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Fig.111.11. L’effet de chiralite 1,,,le rapport (%)z (@) et le rapport (%)Z (b) de la structure

micro-ruban présentés a la Figurelll.2.(a=12.7mm, d1=11.43 mm, d>=0.5mm, d3=0.mm,
w=0.5mm, & =2.53).
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Fig.111.12.L’effet de chiralité n,, le rapport (K—ﬂo)z (@) et le rapport (,f—o)z (b) de la structure
micro-ruban (a=12.7mm, d1=11.43 mm, d>=0.5mm, d3=0.mm, w=0.5mm, & =9.4).
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Fig.111.13.L effet de chiralité C, le rapport (K—ﬁo)z (a) et le rapport (Kio)2 (b) de la structure
micro-ruban (a=12.7mm, d1=11.43 mm, d>=0.5mm, d3=0.mm, w=0.5mm, & =2.53).
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Fig.111.14.L effet de chiralité C, le rapport (K—ﬁ[;)z (@) et le rapport (Kio)2 (b) de la structure
microruban(a=12.7mm, d;=11.43 mm, d>=0.5mm, d3=0.mm, w=0.5mm, & =2.53). .
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Fig.111.15.L effet de chiralité C,, le rapport (K—ﬂo)z (@) et le rapport (g—o)z (b) de la structure
micro-ruban (a=12.7mm, d1=11.43 mm, d>=0.5mm, d3=0.mm, w=0.5mm, & =2.53).

Selon les résultats obtenue dans (Fig. I11.13 Jusqu’a Fig. II1.15) pour différentes valeurs et signe

des parametres de chiralité :

On constante que la notion de non réciprocité est remarquable lorsque vous changez le signe de

I’élément magnétoélectrique. Comme illustré par la ligne micro-ruban.

maniére différente
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- Desvaleurs imaginaires positive ou négative de chiralité selon les trois axes influent sur
la constante de phase, tandis que les valeurs réelles positive ou négative de parameétres
de chiralité influent sur la constante d’atténuation.

- Lorsque I’influence est importante sur f, on remarque une faible variation sur a, et
inversement, lorsque o est tres important que f est pratiguement inchangée.

- L'effet de &y, &y- et Ex. doit augmenter a & de hautes valeurs, environ 25,100 et 1000 fois

comparées au cas isotrope.

I11.11. Résultats et commentaires pour les lignes microstrip suspendue et
coplanaire suspendue :

La deuxieéme étape de ce chapitre concerne une simulation comparative de 1’effet de la chiralité
sous sa forme tensorielle sur une ligne microstrip suspendue a une autre coplanaire suspendue,

les deux structures a comparées sont considérées a trois couches.

Nous essayerons aussi de valider notre programme multicouche, dans le cas d’une structure a

cing couches chiraux.

Les figures 111.16 et 111.17, montrent aussi une bonne concordance de nos résultats, des deux
structures examinées (microstrip et coplanaire) a trois couches, et continuellement avec la
considération du parametre «angle de perte » qui est le coefficient imaginaire d’une

permittivité relative complexe. De nouveaux résultats sont obtenus, comparés et commentés.
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Fig.111.16 Le rapport(’(ﬁo)z (), et le rapport (,f‘—o)z (b) de la structure micro-ruban présentés a la
Figurelll.2.(a=10mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=4.5mm, w=1mm)

- 2,0+
35— £=2,35 N 52253
) v 223531 . &3 [N
1 —¢=9,40 1,6 ~
o o040 [1T] W
£=9, 4
25 r 14
o —— =200 2]
¥ — o
20 <« £=20,0[17 ?
g ~200[17] 3 101
154 ¥°0,8-
3
0,6
10
0,4
Y S S )
51 e s sttt ¢ 024 e
Yy v v Vv v ¥ ¥ ¥ ¥V VY R
0 vlv T T : : . LU e e L B B m e B B e |
5 10 15 20 25 30 2 4 6 8 10 12 14f((136HZ)18 20 22 24 26 28 30
f(GHz)
(@) (b)

Fig.111.17. le rapport (%)z (@), etle rapport (K%)Z (b) de la structure coplanaire suspendue.
(a=20mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=4.5mm, w=2mm,s=2mm)

L’effet du parametre de chiralité &,, sur le rapport (K’lo)z , et (Kio)2 des deux structures est présenté

par la figure 111.18-19. Dans ce cas, on peut minimiser et commander ’effet dispersif des telles

structures. Ceci est bien exploitable pour &,, proche a 1j.
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Fig.111.18. L effet de chiralité {, , le rapport (Kii))z (@), le rapport (Kio)2 (b) de la structure
micro-strip suspendue..(a=12.7mm, d1=4.5mm, d>=1.0mm, d3=4.5mm, w=0.5mm, &=2.53).
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Fig.111.19. I’effet de chiralité &, pour le rapport (K%)Z (@), et (Klo)z (b) de la structure coplanaire
suspendue. (a=20mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=4.5mm, w=2mm,s=2mm, &=2.53)
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Fig.111.20. L’effet de chiralit¢C,,, le rapport (%)2 (@), le rapport (Klo)z (b) de la structure
microstrip suspendue.(a=12.7mm, d1=4.5mm, d>=1.0mm, d3=4.5mm, w=0.5mm, &=2.53).
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Fig.111.21. I’effet de chiralité &, pour le rapport (K—"Z)Z (), et( )2 (b) de la structure

o
Ko

coplanaire suspendue. (a=20mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=4.5mm, w=2mm,s=2mm,

Les figures 111.20-21 montrent I’effet du paramétre de chiralité &, sur le rapport (K—ﬂo)z , et (Kio)z

des deux structures étudiees. On remarque un effet négligeable du paramétre £, au niveau de

la partie réelle de la constante de propagation tandis que sur sa partie imaginaire 1’effet de ce

paramétre devient trés important.
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Fig.111.22. L effet de chiralité,,, le rapport (K—ﬁo)z (@), le rapport (,f—o)z (b) de la structure
microstrip suspendue. (a=12.7mm, di=4.5mm, d>=1.0mm, dz=4.5mm, w=0.5mm, &=2.53).
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Fig.111.23. I’effet de chiralité &,, pour le rapport (K’io)z (@), et (Kio)z (b) de la structure
coplanaire suspendue. (a=20mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=4.5mm, w=2mm,s=2mm,

D’aprés les figures 111.18-23 montrent I’effet des trois paramétres de chiralité £, , £ et &, sur

le rapport (%)2, et (%)2 On remarque que I’effet du paramétre &,, est proche a celui du &,

alors qu’il différe complétement de celui du paramétre &
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de la structure et la répartition des champs électriques. La deuxiéme remarque constatée est que

I’effet de la chiralité sur la constante de propagation des deux structures est presque le méme.
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Fig.111.24.L’effet de parametre de gyrotropieC,, le rapport (:io)z (@) et le rapport (Kio)z (b) de

la structure microstrip suspendue. (a=12.7mm, d;=4.5mm, d,=1.0mm, ds=4.5mm, w=0.5mm,

&=2.53).
194
—=—, =0 & =0
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Fig.111.25.1 effet de paramétre de gyrotropieC,, le rapport (%)2 (a) et le rapport (%)Z (b)
de la structure coplanaire. (@=20mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=4.5mm, w=2mm,s=2mm,
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Fig.111.26.L’effet de paramétre de gyrotropie G, le rapport (%)Z (@) et le rapport (Kio)z (b)

de la structure microstrip suspendue. (a=12.7mm, d;=4.5mm, d,=1.0mm, ds=4.5mm, w=0.5mm,

&=2.53).
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Fig.111.27.L’effet de paramétre de gyrotropieC,, le rapport (K—'”O)z (@) et le rapport (Kio)z (b)

de la structure coplanaire. (a=20mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=4.5mm, w=2mm,s=2mm,

&=2.53)
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Fig.111.28.L’effet de paramétre de gyrotropieC,, le rapport (%)2 (@) et le rapport (Kio)z (b)

de la structure microstrip suspendue. (a=12.7mm, d;=4.5mm, d,=1.0mm, ds=4.5mm, w=0.5mm,

&=2.53).
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Fig.111.29.L ‘effet du parameétre de gyrotropie(,, le rapport (f—o)z (a) et le rapport (K;‘O)Z (b)

de la structure coplanaire. (a=20mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=4.5mm, w=2mm,s=2mm,

8r:2.53)

D’apres les figures 111.24-29, on remarque que :

L’effet de la chiralité gyrotropique sur la constante de propagation des deux structures est bien
distingué. Pour des fréquences au-dessous des 10 GHz I’effet de la chiralité sur la constante de

propagation de la ligne coplanaire est négligeable contrairement a la ligne microruban.

La forme et les dimensions de la structure que ce soit microstrip ou coplanaire ont imposé sur

la chiralité de forme gyrotropique comment réagit. Chaque paramétre a un effet différent de
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Iautre, les paramétres C,, et C,, alterne leur effet, c.a.d. I’effet quand C,, est réel proche a celui
quand {,, est imaginaire. Quant a I’effet du paramétre C,, est bien remarquable et ne ressemble

ni en forme ni en valeur aux autres parametres (G, et C,, ).

Les deux parametres C,, et ,, ont un effet améliorant la structure microstrip suspendue, ou
pour C,, =jl.2¢ le rapport (K’io)z varie de 5GHz-30GHz de 1,5513 a 1,56612 et pour {,,=0.8er

le rapport (K’io)z a varié de 1,5513 a 1,5698.

111.12. Résultats et commentaires pour ligne microstrip multicouches :

Afin qu’on puisse vérifier le programme multicouche élaboré sous Matlab, deux structures a 5
couches ont été traitées. Ces couches sont considerées comme milieux chiraux, dotés d’une
anisotropie axiale et gyrotrope. Les parameétres magnétoélectriques ont été tirés de la littérature
[25],[29],[43].

La difficulté de la solution, qui est de forme complexe(a+jp), réside dans la nature complexe
du milieu en termes de nombre de couches et parametres constitutifs associés. Cette complexité
a été soigneusement traitée par [’utilisation de la technique de la matrice exponentielle

généralisée et la technique de Muller, qui n’a jamais été utilisé auparavant avec cette technique.
Les résultats commentés et comparés ont permis la validité de notre programme.
a) Premier cas:
La premiére et la troisieme couche ont une anisotropie non diagonale de différents
tenseurs, tandis que la deuxiéme couche est dotée d’une anisotropie bi-axiale. Les

parameétres constitutifs des trois couches chiraux sont données comme suite [25] :

£®]= 2531, [u®]=1, [z;“)]z —[n(‘)]avec i=1.2.3

0 0 0 0 05 0
k®]=lo o o03[[®]=|-05 0 o
0 -03 0 0 0 0
o5 0 0
a [t®]=- 0o jo3 o |
0 0 jo4
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Fig.111.30. L’effet de chiralité, le rapport (K%)Z (@), le rapport (,%0)2 (b) de la

multicouche .(a=12.7mm, di=4.5mm, d>=0.4mm, d3=0.3mm
ds=0.3mm ds=4.5mm, w=0.5mm, &=2.53).
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Fig.111.31. L’effet de chiralité, le rapport (K’lo)z (@), le rapport (K;‘;)Z (b) de la
structure multicouche .(a=12.7mm, d:=4.5mm, d>=0.4mm, d3=0.3mm ds=0.3mm
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b) Deuxiéme cas:

[s(i)]: 2,531 ,[p(i)]:i , avec i=1.2.3
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Fig.111.32. L’effet de chiralité, le rapport (%)Z (@), le rapport (%)2 (b) de la

structure  multicouche .(@a=12.7mm, di=4.5mm, d>=0.4mm, d3=0.3mm
ds=0.3mm ds=4.5mm, w=0.5mm, &=2.53).
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Fig.111.33. L’effet de chiralité, le rapport (:io)z (@), le rapport (Klo)z (b) de la
structure multicouche .(a=12.7mm, d1=4.5mm, d>=0.4mm, d3=0.3mm ds=0.3mm
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Les figures 111.30-33 montrent un effet important de la chiralité dd que ce soit de la premiere,
de la deuxiéme ou de la troisieme couche suivant différentes anisotropies. La nécessité de
structures multicouches dans certaines applications nous accorde un nombre important de

parametres magneto-électriques permettant de mieux commander la constante de propagation.
111.13. Conclusion :

Dans ce chapitre, Un développement analytique détaillé des équations de Maxwell pour la
caractérisation de différentes structures des lignes de transmission implantées sur un milieu
complexe est présenté. Cette étude est basée sur la Technique de la matrice en exponentielle
généralisée, combinée avec la méthode des moments et procédure de Galerkin. Une formulation
analytique du probléme est s’effectuée grace a une approche exprimée sous forme matricielle
qui exclut toute complexité de calcul et évite des développements excessifs des éléments

intermédiaires.
Il en résulte une expression d’une matrice compacte du tenseur de Green.

Les résultats obtenues pour différentes structures avec différents parametres de chiralité ainsi
que les changements des valeurs de permittivité, permettant d’avoir d’importantes influences

sur la constante de phase et la constante d’atténuation ont été présentés.
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CHAPITRE IV

IV.1. Introduction :

Durant ces dernieres années, les résonateurs ont pris une place trés importante grace a
I'évolution quotidienne des systemes de téléecommunication, ou actuellement le but visé est de
réduire sans cesse la taille et le poids des systémes, et d’augmenter la fréquence et la bande

passante.

De nos jours, les résonateurs trouvent leur application dans différents systémes, aussi bien

passifs, qu’actifs, tels que les oscillateurs, les dispositifs de filtrage et les antennes [1]-[3].

Il existe plusieurs types de résonateurs dont les plus connus sont les cavités résonantes

(résonateurs a guides d'ondes), les résonateurs diélectriques et les résonateurs planaires.

Chacun de ces résonateurs possede leurs avantages ainsi que leurs inconvénients.
IVV.2. Résonateurs de types guides d’ondes et cavités résonnantes :

Ces résonateurs sont généralement de tres bonnes qualités. Leurs pertes sont tres faibles et ainsi
ils peuvent avoir des facteurs de qualités tres élevés. De plus, leurs caractérisations
mathématiques, est relativement simple comparativement a celle des deux autres types de
résonateurs. D'autre part, ces résonateurs peuvent supporter des puissances tres élevées. Par
contre, le colt et les dimensions de ces résonateurs font en sorte qu'il est presque impossible de
les utiliser dans les systémes de communications mobiles destinés au grand public. En outre, il
est tres difficile d'intégrer ces résonateurs avec le reste du circuit qui est généralement congu en

technologie planaire [4], [5].
IVV.3. Résonateurs diélectriques:

Quoique leurs performances puissent se rapprocher de celles des résonateurs de type guides
d'ondes tout en ayant des dimensions et des poids plus raisonnables [1], leurs colts constituent

toujours un obstacle majeur pour leurs intégrations dans les systemes mobiles grand public [2].
IV.4. Résonateurs planaires :

A cause de leurs tailles réduites et leurs tres faibles codts de fabrication, les résonateurs
planaires, constituent le choix par excellence pour les systemes mobiles. Cependant, leurs

performances sont de loin inférieures a celles des deux catégories précédentes, donc, a cause de
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leurs pertes. Ils ont une capacité d’insertions élevées (faible facteur de qualité). Il serait difficile

de concevoir des filtres & bande étroite avec ce type de résonateurs.

Dautre part, les résonateurs planaires peuvent étre congus a l'aide de plusieurs technologies.
Parmi celles-ci, mentionnons les lignes micro-rubans, les lignes a fentes et les lignes
coplanaires. Cependant, a cause de leurs tres grandes popularités, de leurs facilités de
fabrications et de leurs colts peu élevés, ce sont les lignes micro-rubans qui ont été retenues le
plus. [4].

IV.4.1. Les résonateurs planaires micro-rubans :

Ces résonateurs sont apparus durant les années cinquante et ont surtout été développés au cours

des années soixante-dix. Ils ont a la fois de petites tailles, simplicités, facilités de fabrications

et une mise en ceuvre pratique [4].

Les résonateurs planaires micro rubans peuvent étre employés comme antennes ou d’autres
composants tels que : les oscillateurs, les filtres, utilisées dans les circuits intégrés micro-ondes
(MIC).

L’un des paramétres important qui influe sur les caractéristiques des résonateurs microbandes
est la permittivité diélectrique et les parametres constitutifs [6], pour le cas des milieux
complexes. C’est un facteur trés sensible lors de 1’estimation des performances des résonateurs
imprimés

IVV.4.1.a. Structure technologique :

Les résonateurs micro-rubans sont constitués d'une couche métallique (patch) d'épaisseur tres
fine, ce dernier déposé sur un substrat diélectrique limité sur sa face inférieure par un plan de

masse comme représenté sur la figure (1V.2)

élément rayonnant (patch)

“«—> L
Substrat «— W Plan de Masse

Figure IV.1 : Résonateur micro-ruban
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L'élément rayonnant (patch) est géneralement fabriquée a base d’un matériau conducteur tel
que le cuivre ou l’or et il peut prendre n’importe quelle forme possible, cela peut étre :

rectangulaire, carrée, circulaire ou un simple dipdle [6].
1VV.4.1.b. Principe de fonctionnement :

Le mécanisme de rayonnement d’un résonateur a patch rectangulaire est explicité
aisément a partir de sa forme géométrique. Lorsque son excitation est effectuée par une ligne
d’alimentation dotée d’une source RF, une onde électromagnétique se propage sur cette ligne
puis alimente 1’élément rayonnant, de largeur plus grande que celle de 1’épaisseur de la ligne,
qui sera apte a rayonner. Une distribution de charge va s’établir a I’interface substrat-plan de

masse, sur et sous 1’élément rayonnant.

En pratique, les formes des éléments rayonnants les plus utilisés sont montrés sur la Figure
IV.3, leurs dimensions sont faibles de 'ordre de A /2 a A. [5], [7]

mosriO @

Rectangle Disque Triangle Anneau Ellipse

Figure 1V.2: Divers types d’éléments rayonnants
IVV.4.1.c. Techniques d’alimentations :

A T’origine, les résonateurs micro-rubans sont alimentés d’une ligne microruban ou coaxiale
via une sonde [8],[9]. L’adaptation est souvent nécessaire entre la ligne d’excitation et la plaque
résonatrice. Elle peut &tre assurée par un choix convenable de la position de la ligne d’excitation
au niveau de la plaque [10].
Les résonateurs micro-rubans peuvent étre alimentés selon plusieurs techniques, que l'on peut
classer en deux catégories.

- Avec contact: ou I’alimentation est liée directement a la plaque rayonnante en utilisant

un élément de connexion tel qu’une ligne micro ruban [10];
- Sans contact: ou le couplage du champ électromagnétique garantit le transfert de la

puissance entre la ligne micro ruban et I'élément rayonnant.

Les quatre techniques d’alimentation les plus utilisées sont la ligne micro ruban, la sonde

coaxiale, le couplage par ouverture et le couplage par proximité.
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a) Alimentation par ligne micro ruban :

L’alimentation par ligne micro ruban peut se faire par connexion directe dont le point de
jonction est sur I’axe de symétrie de 1’élément (Fig. IV. 4). Cette technique est sans doute I’une
des moins colteuses et des plus facilement réalisables du fait que 1’¢lément rayonnant et sa
ligne d’alimentation micro ruban sont imprimés sur la méme face du substrat, Elle a

I’inconvénient de générer un rayonnement parasite[5], [7], [11].

Bande rayonnante
—

Ligne micr}én

| Substrat

Plan de masse

Figure IV.3. Alimentation par ligne micro ruban
b) Alimentation par une ligne coaxiale :

L'alimentation par ligne coaxiale ou I’alimentation par sonde est une technique tres utilisée pour
alimenter les antennes micro rubans (Figure 1V.5). Dans ce cas le conducteur intérieur du
connecteur coaxial traverse le diélectrique et est soudé au patch, alors que le conducteur externe

est relié au plan de masse [7].

L'avantage principal de ce type d'alimentation est qu’elle peut étre appliquée a
n'importe quel endroit choisi a I’intérieur du patch, avec une facilité de fabrication, et son

inconvénient principal est qu’elle fournit une bande passante étroite [5], [12].

Bande rayonnante

Soudure

[
'
; 1
Substrat !

Plan de masse Ligne coaxiale
an g€ masse | I <

Figure.lV.4. Alimentation par sonde coaxiale
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c) Alimentation a travers une ouverture dans le plan de masse :

Dans ce type d’alimentation, 1'é1ément rayonnant et la ligne micro ruban d’alimentation sont
sépareés par le plan de masse (figure 1V.6). Le couplage entre les deux est assuré par une fente
ou une ouverture dans le plan de masse. L’ouverture est centrée sous la plaque conductrice, la

quantité de ce couplage étant déterminée par la forme, la taille et I’emplacement de I’ouverture.

L'avantage de ce type d’alimentation est de minimiser le rayonnement parasite. Cependant
I’inconvénient majeur de cette technique est qu’elle présente des difficultés au niveau de la
fabrication [5], [7], [11].

Bande rayonnante Substrat 1

Fente(ouverture)

% Plan de masse

Ligne micro ruban

N
A

,” ,7 Substrat2 /

Figure IV.5. Alimentation par fente (ou par ouverture)

d)Alimentation couplé par proximite :
Ce type d'alimentation est illustré par la figure IV.7, deux substrats diélectriques sont employés
tels que la ligne d'alimentation est entre les deux substrats et le patch de rayonnement est sur le
substrat supérieur [5].

Les avantages principaux de cette alimentation sont I'élimination du rayonnement parasite et
élargissement de la bande passante.

Parmi les inconvénients de cette méthode d'alimentation nous citons la difficulté de

fabrication a cause des deux couches diélectriques nécessitant un alignement approprié, ainsi

que la difficulté d’intégration de dispositifs actifs [13].
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Ligne microruban Bande rayonnante

Substrat 1

Plan de masse

Figure 1V.6. Alimentation couplée par proximité.

IV.4.1.d. Avantages et limitations des résonateurs microrubans :

Ce type de résonateurs couvre une bande fréquentielle importante allant de 100 MHz a
300 GHz.

Ses principaux avantages sont [14,15] :

« Légereté;

« Encombrement réduit;

« Facilité de réalisation par la technique du circuit imprimé ;

* Réseau d’alimentation et I’adaptation fabriqués simultanément avec le résonateur;
« Faible co(t de fabrication, et production en masse possible;

« Résonateurs multi-bandes, multi-polarisations possibles.

Ces résonateurs présentent cependant quelques inconvénients qui peuvent rendre, dans certains

cas, leurs emplois difficiles. Entre autres :

« Largeur de bande réduite;

« Rendement moyen;

« Pertes de rayonnement par ondes de surfaces.
IVV.4.1.e. Applications :

Pour de nombreuses applications, les avantages des résonateurs micro-rubans I'emportent

largement comparativement a leurs limitations.

Initialement, cette technologie du résonateur s’est avérée fortement répandue dans les systemes

militaires de haute technologie.
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On retrouve principalement ces résonateurs dans les systemes de haute technologie suivants
[14, 15]:

* radar embarqué;

* La liaison avec des mobiles (avions, fusées, missiles, navires, véhicules routiers...);

* Les systémes portables de radiolocalisation par satellite (GPS);

* Les résonateurs pour la téléphonie mobile (stations de base);

* Les badges et étiquettes électroniques;

* Les applicateurs biomédicaux (hyperthermie).

IVV.5. Approche spectrale pour résonateur a substrat suspendu:

IVV.5.1.Introduction :

La géométrie du résonateur blind¢é a substrat suspendu considéré et 1’orientation des axes de la
structure sont montrées sur la Figure 1. Une bande conductrice rectangulaire de largeur 2w et
de longueur L est imprimée sur le substrat suspendu séparé du plan de masse par une couche
dair.

On suppose que I'épaisseur de la bande conductrice est négligeable et que tous les supports et
conducteurs sont parfaits et sans pertes. Le guide d’ondes de blindage a des dimensions de 3,2

mm x 1,575 mm x 100,0 mm, ce qui correspond a un systeme réel.

La fréguence de fonctionnement est choisie inférieure a la fréquence de coupure du guide
d'ondes de blindage partiellement rempli afin d'éviter toute interaction avec les résonances de
fonctionnement en mode guide d'ondes. Les fréquences de coupure de la structure de la Figure
IV.8 sont indiquées dans le Tableau IV.1[17].
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Figure 1V.7. Résonateur piégé a substrat suspendu [17]

Tableau IV.1. Fréquence de coupure du guide a substrat suspendu

Constante Fréquence
diélectrique (&) de coupure (GHz)
2.2 (Duroide) 44.76

9.8 (Alumine) 43.33

IVV.5.2. Méthode de solution pour la fréquence de résonance :

L’analyse des équations de champ sur les lignes de transmission microstrip ont ét¢ développées
dans le domaine spectral en appliquant la méthode des moments de Galerkin. En conséquence,

les éléments du tenseur de Green dans le domaine spectral sont déterminés selon le systeme

d'équations suivant.

z

il
M
il

(IV.1)

mi
!

_I_

XX “z ZX °X

2, (IV.2)
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)QJZ+
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!

x —

Ou E, et E, sont les composantes du champ électrique tangentielles a la surface du substrat.

J, et J, sont les transformées de Fourier des composantes transversales de la densité de courant
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sur le patch. Il en résulte des equations mathématiques qui ménent aux expressions des

composantes tangentielles du champ électrique E évaluées a I'interface entre les deux milieux,

exprimées en fonction des composantes J (x,z) et J,(x,z) de la densité de courant sur le ruban
conducteur.

Afin de caractériser la structure résonatrice multicouche de la Figure 1, des parois électriques et
magnétiques verticales additionnelles a z=xb sont a considérer et la transformee de Fourier finie

est utilisée dans la direction longitudinale.
La premiére étape consiste a développer les densités de courant sur le ruban conducteur J (X, z)

et J,(x,z) en termes de fonctions de base[17]- [18]:

J,(X,2) = iai\]zi (x,2) (IvV.3)
J, (X,2) = ZN:ijxj (x,2) (IvV.4)

Les fonctions de base doivent étre attentivement choisies pour bien approximer les

distributions des courants sur la bande conductrice.

Il est & noter que le systeme d'équations obtenu est homogene. Pour avoir des solutions non
triviales le déterminant de la matrice doit étre zéro. De la, la fréquence de résonance est

obtenue.

La précision de la solution peut étre systématiquement améliorée en augmentant le nombre
de fonctions de base N et M ce qui revient a résoudre une équation matricielle a grandes
dimensions. Toutefois, si les fonctions de base sont choisies de maniere a bien approximer la
distribution de courant réelle inconnue, la taille nécessaire de la matrice peut étre réduite pour
une précision donnée de la solution, ce qui donne une efficacité de calcul numérique. Par
conséquent, le choix des fonctions de base est important du point de vue numérique. Dans

nos calculs pour le mode dominant elles ont été choisies de la forme [17] - [18]:
‘le(x1 Z) = Jl(x)‘]z(z) (|V5)
350 (X,2) = 33(X)J,(2) (IV.6)

Ou les fonctions J1, Jz, J3, J4, sont données par :

3} (IV.7)

X
w

J, (%) :i(l+
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1 V4
J,(2) = ICOS(ZJ (Iv.8)
3,00 = %sin (%Xj (IV.9)
1@)=57 (IV.10)

oy -
E X / \ z
+W

1
1
1
[}
1
1
-w

J3(X) ./4(2)

-w +W L +L

Figure 1V.8. Présentation des fonctions de base pour densités de courant
IVV.5.3. Résultats et discussions :

IVV.5.3.a. Méthodes de résolution numériques :

Le calcul numérique du résonateur a base de ligne microstrip suspendue est effectué en
considérant des parois électriques et magnétiques verticales a z=xb. Ce qui rend la
transformation de Fourier finie dans la direction longitudinale avec un nombre de Fourier dans

cette direction g, =(m-0.5)z/b.

Les calculs sont effectués par compilation selon les caractéristiques suivantes :

Processeur Intel Core 15-3470, 3.20GHz, Mémoire : 16.0Go, en utilisant le langage Matlab
R2015a.

Vue la complexité du milieu, de trés lourdes expressions mathématiques ont été manipulées
résultant en un programme de calcul trés complexe. La procédure de calcul consiste a gérer des
matrices de grandes dimensions ce qui influe d'une part sur le temps de calcul et d'autre part sur

la précision. Cette derniére est directement proportionnelle au temps de calcul. Les méthodes
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numériques utilisées pour la résolution du systeme d'équations linéaires partiellement complexe
(cas isotrope) consiste a calculer le déterminant de matrices issues de la sommation de Fourier
sur a, et g, , avec N=360 et M=6000. Ce qui résulte, dans notre cas de travail, a des matrices de
grandes dimensions a éléments complexes. Ce qui nous a imposé I'utilisation de la méthode de

Muller pour la recherche des solutions complexes.
IVV.5.3.b. Test de convergence :

Nos calculs mathématiques sont développés principalement pour des structures complexes
composées de 5 couches avec des substrats de milieux complexes bianisotropes (chiraux), afin
de tester la convergence de notre code de calcul, nous avons considéré le cas d'un résonateur de
la structure multicouche, constituée de 3 couches, a substrat isotrope présentée sur la Figure

IV.8. Avec le résonateur, caractérise selon les paramétres, indiques par le Tableau 1V.2 [17].

Tableau IV.2 Paramétres du résonateur piégé a substrat suspendu

Longueur et largeur de la cavite 2L.x2b=200mmx10mm

Epaisseur des deux couches supérieure et inferieure h=d=0.66mm

Longueur et largeur du patch 2ax2w=1.6mmx2mm,
Epaisseur du milieu isotrope t=0.255mm
Permittivité milieu & =22,

Le résultat de test est donné sur le Tableau IV. 3 avec une erreur relative de 0.587%.

Tableau V. 3 Résultat de test

Fréquence de résonance

Nos calculs 13.101 GHz

Littérature [17] 13.024 GHz

I\V.5.3.c. Effet de la chiralité sur la fréquence de résonance :

Deux cas de test du code de calcul, pour un cas de résonateur multicouche a substrats complexes,

ont été effectués et présentes par les Figures IV.3-6, soulignant 1’effet de la chiralité et de
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I’antichiralité (milieu tellegen). La structure est composee de cing couches, ayant les propriétés

données ci-dessous.

Tableau 1V. 4 Récapitulatif des parametres structuraux du résonateur multicouche

Couche 1l et5 Air
Couche 2 Epaisseur de la couche t>=t/3;
g =22

Cas01:&,, =-—,, (Figure IV.10)

Cas02 : j&,, =—]jn,, (Figure IV.11).

Couche 3 Epaisseur de la couche to=t/3;
g =22
Cas01 :-&,, =mn, (Figure 1V.10)

Cas02 : — j&,, = jn,, (Figure IV.11).

Couche 4 Epaisseur de la couche to=t/3;
g =22
Cas01 :&,, = -, (Figure 1V.10)

Cas02 : j&,, =—jn,, (Figure IV.11).

Dans cette étape de notre travail, nous avons essentiellement travaillé sur la convergence de
notre code de calcul. Cependant, compte tenu de la durée d’exécution, un travail supplémentaire
sur I'amélioration du temps de calcul est a prévoir dans de futurs travaux. Notons qu'un temps
de calcul de plus de 24 heures a été cumulé sur une machine avec les caractéristiques
mentionnées ci-dessus.

Pour &, réel (Fig. IV.10), nous remarquons une diminution importantes de la fréquence de
résonance (possibilit¢ de miniaturisation) accompagnée d’une augmentation de la partie
imaginaire (pertes). Le cas &,, imaginaire (Fig. 1V.11) présente un effet inverse avec une

augmentation de la partie réelle et une légere augmentation de la partie imaginaire.
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réelle (b) partie imaginaire.

IVV.6) Conclusion :

Un code de calcul sous environnement Matlab a été élaboré traitant des structures résonatrices
multicouches complexes, a parameétres constitutifs de formes tensorielles ayant au total 36
éléments (partie réelle et partie imaginaire). Les résultats indéniables, que nous avons obtenus,
d’un seul cas nous ont servi a la possibilité de caractériser certaines applications de structures

miniaturisées de filtres microondes.

Le défi d’industrialisation est de pouvoir concevoir des matériaux présentant de fortes
permittivité, mais qui répondent également aux exigences de faibles pertes diélectriques. Ceci
sera dans nos perspectifs, notre cible de choix adéquats des éléments magnétoélectriques,
servant a la conception de diélectriques ayant de meilleures caracteristiques pour la réalisation

de filtres.
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Conclusion générale

Notre objectif dans ce travail était, en premier lieu, de maitriser la technique de I’exponentielle
généralisée et ses applications. Sachant que la formulation systématique de cette technique est
exprimée dans le domaine spectrale, et spécifique pour traitement de 1’interaction de 1’onde
électromagnétique avec des médias bi-anisotropes a différents types de ligne de transmission,
a eté utilisée pour étudier les problemes de rayonnement et de propagation des ondes dans des
lignes de transmission a substrats complexe. Elle a été combinée la transformée de Fourrier

avec des méthodes d’analyse de matrices.

En second lieu est la mise en application de cette technique, pas uniquement sur les lignes de
transmission implantées sur substrats complexes, mais également la considération de
caractérisations des résonateurs microondes. Car ce dernier cas n’a jamais été traité par la
technique de I’exponentielle généralisée, avis confirmé par 1’auteur Tsalamangas.J de cette

technique. Ce qui a été mené a notre étape avec succes.

La nouveauté de ce travail est dans une formulation matricielle complete de tous les calculs,
partant des équations de Maxwell, jusqu'a la dérivation du tenseur de Green sans aucuns calculs
intermédiaires inutiles. En outre, la prise en compte des pertes diélectriques, inexistantes dans
littérature, ont été pris en considération, lors de la résolution de 1’équation intégrale. Cette
approche de formulation matricielle nous a permis de surmonter de lourds et excessifs calculs

intermédiaires, inutiles dans cette approche, et qui peuvent causer des fautes nuisibles.

Plusieurs cas de milieux complexes sont analysés et une série de résultats obtenue concernant
I’effet de chiralité selon les éléments magnétoélectriques diagonaux et gyrotropiques sur les
parameétres caractéristiques de différents types de lignes de transmission blindées telles que :
ligne miro-ruban, ligne micro-strip suspendue et la ligne coplanaire suspendue, mono et
multicouche a savoir le rapport de constant de propagation et I’angle de perte en fonction de

fréquence pour différent valeurs de permittivité relative.

Dans cette étude, nous tenons en compte les pertes combinées avec le milieu chiral avec une

anisotropie bi-axiale, gyrotropiques, un cas que I'on n'a jamais traité dans la littérature.
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Conclusion geneérale

Nous examinons en premier lieu I'effet de la chiralité axiale, élément par élément.

Un programme développé sous environnement Matlab Professionnel 2013, a été élaboré, en
utilisant la fonction de Muller qui permet de calculer la fonction non linéaire complexe, traitant

une diversité importante des structures modélisées a été exécuté.

Les résultats de la constante de propagation en fonction de la fréquence, sont en bon accord
avec les résultats reportés dans la littérature pour les trois structures planaires isotropes avec
une faible erreur qui n'excede pas 3 % qui est en raison de la considération des pertes

diélectriques.

Dans les trois structures de transmission les valeurs des éléments magnétoélectriques, réels ou
imaginaires, positifs ou négatifs, influent immédiatement sur la constante effective ainsi que les
pertes. Faisant la comparaison entre les trois structures planaires, on constate que ’effets de
chiralité est nettement distingué selon les cas de structures étudiées. L’important en remarques
dans cette partie de notre travail est qu’il nous est possible de concevoir des cas de lignes a

faibles dispersions.

Ce travail de thése nous a ouvert un nouvel horizon a la recherche spécialement le cas non
exploité du résonateur. Nous tenons alors, explorer d’autres composants microondes tels que
les filtres, les dispositifs multiports comme les circulateurs et d’autres formes géométriques

telles que les structures cylindriques.
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Annexe A

Les figures suivantes présentent I'effet de la chiralité parametre & et n d'une ligne microruban

monocouche, selon ces figures sont commentees celles de chapitre (I11).

et =0[3g]

(isotropic case)
e g,08,

—e =0 [38]
(isotropic case)

—— ¢, 708e

—e—g =105,

AL

(a)

(b)

Fig.A.1. L’effet de chiralité &, le rapport (KLZ)Z (@) et le rapport (g—o)z (b) de la structure
micro-ruban présentés a la Figurelll.2.. (a=12.7mm, d1=11.43 mm, d>=0.5mm, d3=0.mm,

w=0.5mm, &r =20).
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& J B 30,00020 —e—¢ =8,
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T T T T 0,00010 % —.i1.2
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f(GHz) 10 20 30 40 50
f(GH2)
(a) (b)

Fig.A.2. L’effet de chiralit¢ & , le rapport (,%)Z (a) et le rapport (Klo)z (b) de la structure
micro-ruban présentés a la Figurelll.2.. (a=12.7mm, d1=11.43 mm, d2=0.5mm, d3z=0.mm,

w=0.5mm, &r =9.35).
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Fig.A.3. L’effet de chiralit¢ €, le rapport (%)2 (@) et le rapport (K"—O)Z (b) de la structure
micro-ruban présentés a la Figurelll.2. (a=12.7mm, d;=11.43 mm, d>=0.5mm, dz=0.mm,
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Fig.A.4. L’effet de chiralité &

7z

le rapport (K’io)z (@) et le rapport (Kio)z (b) dela structure
microruban. (a=12.7mm, d1=11.43 mm, d2=0.5mm, d3z=0.mm, w=0.5mm, &=20).
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5. L’effet de chiralité n,, le rapport (%)Z (a) et le rapport (Kio)z (b) de la structure micro-ruban.
(a=12.7mm, d;=11.43 mm, d>=0.5mm, ds=0.mm, w=0.5mm, & =2.53).
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A.6. L’effet de chiralité¢ n,,, le rapport (K%)Z (a) et le rapport (Kio)z (b) de la structure micro-
ruban. (@=12.7mm, d1=11.43 mm, d>=0.5mm, d3=0.mm, w=0.5mm, & =20).
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Fig.A.7. L’effet de chiralit¢ n,,, le rapport (K%)Z (@) et le rapport (Klo)z (b) de la structure
micro-ruban présentés a la Figurelll.2. (a=12.7mm, d;=11.43 mm, d=0.5mm, dz=0.mm,

w=0.5mm, & =9.35).
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Fig.A.8. L’effet de chiralit¢ n,,, le rapport (,%)Z (a) et le rapport (Klo)z (b) de la structure
micro-ruban . (a=12.7mm, d1=11.43 mm, d>=0.5mm, d3=0.mm, w=0.5mm, & =20).
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Fig.A.9. L’effet de chiralité 1,,, le rapport (f—o)z () et le rapport (K“—O)z (b) de la structure micro-
ruban. (a=12.7mm, d;=11.43 mm, d>=0.5mm, d;=0.mm, w=0.5mm, & =2.53).
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Fig.A.10. L’effet de chiralité n,,, le rapport (K’io)z (a) et le rapport (Kio)z (b) de la structure
micro-ruban . (a=12.7mm, d1=11.43 mm, d>=0.5mm, d3=0.mm, w=0.5mm, & =20).
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Annexe B

Les figures suivantes présentent I'effet de la chiralité paramétre & et n d'une ligne coplanaire, selon ces

figures sont commentées celles de chapitre (I11).
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Fig.B.1. L’effet de chiralite C, , le rapport (K’io)z (@), le rapport (Kio)z (b) de la structure microstrip
suspendue.(a=12.7mm, d1=4.5mm, d>=1.0mm, d3=4.5mm, w=0.5mm, &=9.35).
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Fig.B.2.I’effet de chiralité &, pour le rapport (K’io)z (@), et (Kio)z (b) de la structure coplanaire
suspendue. (a=20mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=4.5mm, w=2mm,s=2mm, &=9.35)
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Fig.B.3. L’effet de chiralité C, , le rapport (%)Z (@), le rapport (,f‘—o)2 (b) de la structure microstrip

suspendue. (a=12.7mm, d;=4.5mm, d>=1.0mm

, d3=4.5mm, w=0.5mm, &=20).
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Fig.B.4.I’effet de chiralité &, pour le rapport (%)Z (@), et (Kio)z (b) de la structure coplanaire
suspendue. (a=20mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=4.5mm, w=2mm,s=2mm, &=20)
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Fig.B.5. L’effet de chiralit¢C,,, le rapport (K’io)z (@), le rapport (,f‘—o)z (b) de la structure microstrip
uspendue. (a=12.7mm, d1=4.5mm, d>=1.0mm, d3=4.5mm, w=0.5mm, &=9.35).
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Fig.B.6.I’effet de chiralit¢ &, pour le rapport (K%)Z (@), et (Kio)z (b) de la structure

coplanaire

suspendue. (a=20mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=4.5mm, w=2mm,s=2mm, &=9.35)
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Fig.B.7. L’effet de chiralitégyy, le rapport (%)Z (@), le rapport (K%)Z (b) de la structure microstrip
suspendue. (a=12.7mm, d;=4.5mm, d,=1.0mm, ds=4.5mm, w=0.5mm, &=20).
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Fig.B.8.I’effet de chiralité¢ &, pour le rapport (

)Z (@), et (Kio)z (b) de la structure coplanaire

suspendue.( a=20mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=4.5mm, w=2mm,s=2mm, &=20)
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Fig.B.9. L’effet de chiralité C,, , le rapport (’%)Z (@), le rapport (,f‘—o)2 (b) de la structure microstrip
suspendue.(@a=12.7mm, d1=4.5mm, d>=1.0mm, d3=4.5mm, w=0.5mm, &=9.35).
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Fig.B.10. I’effet de chiralité &,, pour le rapport (K’io)z (@), et (Kio)z (b) de la structure coplanaire
suspendue.( a=20mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=4.5mm, w=2mm,s=2mm, &=9.35)
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Fig.B.11. L’effet de chiralité¢ {,,, le rapport (K’io)z (@), le rapport (,f‘—o)z (b) de la structure microstrip
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Fig.B.19. L effet de chiralitén,, , le rapport (%)2 (@), le rapport (%)2 (b) de la structure microstrip

suspendue. (a=12.7mm, d;=4.5mm, d,=1.0mm, ds=4.5mm, w=0.5mm, &=2.53).
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Fig.B.20. I'effet de chiralité n,,, pour le rapport (K’io)z (@), et (Kio)z (b) de la structure coplanaire
suspendue.(@=20mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=4.5mm, w=2mm,s=2mm, &=2.53)
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Fig.B.21.L effet de chiralit¢ n,,, le rapport (K’io)z (@), le rapport (Klo)z (b) de la structure microstrip
suspendue.( (a=12.7mm, di=4.5mm, d>=1.0mm, d3=4.5mm, w=0.5mm, &=9.35).
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Fig.B.22.I’effet de chiralité n,, pour le rapport (K’io)z ratio (a), et (Kio)z ratio (b) de la structure
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Fig.B.23. L effet de chiralité 1,y le rapport (%)2 (@), le rapport (%)2 (b) de la structure microstrip
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Fig.B.24.I’effet de chiralit¢ n,, pour le rapport (
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suspendue.( a=20mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=4.5mm, w=2mm,s=2mm, &=20)

112




(B/k,)’

1,4
9090090 9090090090000

e e —
1,24 R AH—

—X

—&—1,,=0
(cas isotrope)
—&—n,=08¢
—A—n, =g
Vo, =12
& n,=8
——n,=le,
—»—n,,=12¢
—&— 1,8,
e, e,
—@ 1,512,
—9—n,, =8¢,
il
=126,

T T T T T T T T T T T T T T T
2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30

f(GHz)

32

(ak,)’

0,04

0,02

0,00

—&—1,,=0
(cas isotrope)
—&—n,,=0,8¢
—A—n,,=le,
—v—n,=12¢
—&—n,,=8¢
—4—n,,=le
b, =12
—e—n,,=i8¢,
—*—,,=le
—®—n, 51,2
—o—n,,=j8¢,
o =ile

—<—m,,=j1,2¢,

T LI T T T T T T
8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32

f(GHz)

(@)

(b)

Fig.B.25. L’effet de chiralitén,,, le rapport (f—o)z (@), le rapport (
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Fig.B.26.1’effet de chiralit¢ m,, pour le rapport (K—O)Z (@), et (K—O)Z (b) de la structure coplanaire
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Fig.B.28. ’effet de chiralité m,,pour le rapport (K’io)z ratio (a), et(,f’—o)2 ratio (b) de la structure
coplanaire suspendue.(@=20mm, d1=4.5mm, d2=1mm, d3=4.5mm, w=2mm,s=2mm, &=9.35)
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Fig.B.29. L’effet de chiralitén,,, le rapport (K%) (@), le rapport (ﬁ)z (b) de la structure microstrip
suspendue. (a=12.7mm, d;=4.5mm, d>=1.0mm, ds=4.5mm, w=0.5mm, &=20).
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Résumé :

Dans ce travail de recherche, la modélisation de quelque type de lignes de
transmission blindées telles que : ligne micro-ruban, ligne micro-strip suspendue et ligne
coplanaire suspendue implantées sur un substrat ayant des propriétés
électromagnétiques complexes a été effectuee en utilisant la Technique de la Matrice
Exponentielle Généralisée dans le domaine spectral combinée avec la procédure de

Galerkin.

Une nouvelle approche de formulation matricielle analytique pour Ila
caractérisation des structures planaires imprimées sur un substrat complexe bi-
anisotrope est exposée en deétails. L'approche est fondée sur la Technique de la Matrice
Exponentielle Géneéralisée (GEMT) combinée avec la méthode des moments procédure
de Galerkin. C'est une approche robuste qui utilise exclusivement des formulations
matricielles déebutant par les équations de Maxwell jusqu'a la dérivation d'une forme

compacte du tenseur de Green associé a la structure étudiée.

La complexité réduite et la fondation de simplicité de calcul de I'approche
appliquée nous ont vraiment incité a étudier le cas de substrats complexes bi-anisotropes
(chiraux). La complexité du milieu est exprimee par une forme de tenseurs pleins des
quatre parameétres constitutifs : permittivité, perméabilité et paramétres
magneétoélectriques chacun est représenté par une matrice de neuf éléments. Avec

consideération, pour la premiére fois, des pertes diélectriques dans les substrats.

Une multitude de résultats divers et intéressants a été obtenue et est en bonne
concordance avec la littérature. Parmi lesquels on a interprété uniquement les cas

d’applications exploitables.
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Abstract :

In this research work, the modeling of some type of shielded transmission lines
such as: microstrip, suspended microstrip and suspended coplanar line on a substrate
having a complex electromagnetic property has been developed using the Generalised
Exponential Matrix Technique in the spectral domain combined with the Galerkin
procedure.

A new analytical matrix formulation approach for the characterization of a planar
structure printed on a complex medium is presented in details. The approach is based on
the Generalized Exponential Matrix Technique (GEMT) combined with the method of
moments and Galerkin's procedure. The presented mathematical calculation
development is a robust approach that exclusively uses matrix formulations starting
from Maxwell's equations until the derivation of a compact form of the Green's tensor

associated to the studied structure.

Reduced complexity and calculation simplicity foundation of the applied approach
have actually incited us to consider the case study of a complex lossy bi-anisotropic
substrate medium transmission lines. Moreover, we successfully applied it to the case
of multilayer structures including resonators. A full tensor form of all four constitutive
parameters expresses the complexity of the medium: permittivity, permeability and
magneto-electric parameters; each one is represented by a nine-element tensor, taking

into account, for the first time, the substrate dielectric losses.

A multitude of diverse and interesting results has been obtained, which are
consistent with the literature. Among them, only the cases of exploitable applications

have been interpreted.
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