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Introduction générale :

Ces dernières années, un intérêt important est orienté sur l’étude du comportement des

matériaux complexes, par exemple : diélectriques anisotropes, ferrites magnétisés,

matériaux chiraux, etc. sur la réalisation des MIC (Microwave integrated circuit) et des

APC (Antenna printed circuit). Certains milieux anisotropes standards sont employés

comme substrats pour résonateurs imprimés microondes [1]. Pozar a prouvé que

l'anisotropie diélectrique d’un substrat devrait toujours être tenue en compte lors de la

conception des résonateurs planaires microruban, sinon les structures risquent de

fonctionner hors bande fréquentielle prévue [2].

Les ferrites magnétisés appartiennent à la classe des matériaux complexes qui se sont

avérés avoir l'application potentielle comme substrats pour des MIC et des APC. Par

exemple, les mesures ont confirmé que les fréquences de résonnance des structures

microruban imprimées sur des substrats ferrites peuvent être fixées selon un choix divers

de fréquence, il suffisait d’ajuster le champ magnétique de polarisation [3]. Cependant les

ferrites peuvent être employés pour réduire la surface des résonateurs microrubans [4], [5]

et aussi pour réaliser les antennes circulairement polarisées par application d’une

alimentation simple [6]. Récemment, la possibilité d'employer les matériaux chiraux a été

mentionnée par Lindel [7] comme substrats pour la conception des MIC et des APC. Par

contre Pozar [8] a souligné les inconvénients sérieux dus à l’emploi de ces matériaux

comme substrats à cause des pertes dues à l'excitation des ondes de surface et à l’apparition

importante des pôles. Alors que, Toscano et al. [9] ont récemment, prouvé que les substrats

chiraux peuvent avantageusement êtres employés pour augmenter la directivité et la bande

passante des antennes microruban. Ces deux derniers résultats indiquent que l’implantation

des antennes microruban sur des substrats chiraux doit encore être étudiée plus en détail

[10], ceci qui est le motif de l’objectif de notre recherche.
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Cette thèse est l’étude de la modélisation et la réalisation des résonateurs implantés sur

milieux anisotropes avec l’objectif d’optimiser ces structures selon leurs applications.

Notre travail est scindé en quatre parties, structurées comme suit :

La première partie est une introduction, présentant les différentes applications des

structures planaires microruban, et les avantages quant à l’utilisation des structures

anisotropes multicouches.

Une deuxième partie où l’on traite l’effet de l’anisotropie sur la propagation du mode

dominant d’une ligne microruban blindée. Cette partie est sectionnée en deux chapitres, le

premier concernant une ligne microruban imprimée sur un milieu doté d’une anisotropie

magnétique, et le second, traite le cas de ligne, implantée sur milieu bi-anisotrope. Des

résultats importants ont été obtenus et comparés avec ceux de la littérature, pour diverses

applications.

La troisième partie concerne l’étude d’un résonateur microruban implanté sur un milieu

bi-anisotrope. Elle est structurée en trois chapitres, dont chacun traite un cas de structure.

Dans le premier chapitre, nous exposons la modélisation des structures planaires

monocouche implantées sur le chiral, traité grâce à un formalisme mathématique, basé sur

la résolution d’une équation intégrale. La modélisation consiste à déterminer le tenseur de

Green, afin d’avoir après, l’application de la méthode des moments via la procédure de

Galerkin sur le système à résoudre. La résolution de ce dernier permet de déduire les

solutions sous forme complexe de la fréquence de résonance de la structure étudiée.

Ensuite, le facteur de qualité, l’impédance d’entrée et le paramètre S11 seront déterminés.

Des résultats originaux ont fait l’objet d’une publication dans la revue IET (Microwave

Propagation and Antenna).

Le second chapitre, traite l’effet d’un superstrat chiral, placé sur un résonateur planaire

microruban. Il est considéré comme moyen de protection de la structure lors des
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intempéries (la pluie, le brouillard, et la neige, le verglas…), la fréquence de résonance en

ce cas est décalée. Par conséquent, un programme de calcul (sous fortrant90) a été élaboré

pour la détermination des fréquences de résonance de ces structures. Et des résultats ont été

obtenus, afin de commenter les effets du superstrat utilisé. Ces derniers ont été combinés

avec ceux, du substrat, traité dans le chapitre précédent. Des résultats intéressants ont été

obtenus, et ont fait l’objet d’une publication, acceptée et publiée en Janvier 2011, dans la

revue IET (Microwave Propagation and Antenna).

La dernière partie, est une simulation et réalisation d’une structure planaire, implantée

sur un diélectrique magnétique. Des mesures ont été menées et commentés.

Et d’une conclusion générale.
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I.1. Introduction :

Les résonateurs planaires microrubans présentés par la figure I.1 sous la forme la plus

simple, peuvent être employés comme antennes [1] ou d’autres composants tels que : les

oscillateurs, les filtres, utilisés dans les circuits intégrés à micro-ondes (MIC) [2]. Puisque

la bande passante d’un tel résonateur autour de ses fréquences de résonance est très étroite

[2]. Il est important de développer des algorithmes précis pour le calcul de ces fréquences

de résonance et leurs bandes passantes appropriés.

I.2. Différentes applications de résonateurs planaires microrubans :

I.2.1. Antennes planaires

Depuis les années soixante dix, on constate un essor considérable des micro-antennes ou

antennes plaques, favorisées par le progrès de la technologie micro électronique dans le

domaine de la miniaturisation et de l’intégration électronique.

Dans les applications aéronautiques, aérospatiales et militaires, où le faible volume, le

faible poids, le faible coût, les hautes performances et la facilité de mise en œuvre, sont les

principales exigences, ce qui rend les antennes miniaturisées d’une nécessité importante.

Aujourd'hui, les antennes microrubans ont été proposées pour répondre aux exigences

sus citées. La décennie passée a été témoin d’un usage rapide de ces antennes en

communication et en système radar. Elles ont reçu beaucoup d’attention ces dernières

années, et trouvent plusieurs applications dans une large gamme de fréquence. Elles allient

à la fois petite taille, simplicité, facilité de fabrication et de mise en œuvre. En outre, elles

s'adaptent facilement aux surfaces planes et non planes et présentent une grande robustesse

lorsqu'elles sont montées sur des surfaces rigides. Elles sont également très performantes

en termes de résonance, de polarisation, d'impédance d'entrée et de diagramme de

rayonnement [3]-[6]. Les inconvénients majeurs des antennes microrubans résident dans
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leur faible pureté de polarisation, une bande passante étroite qui est typiquement de l'ordre

de quelque pour cents [7]-[12].

I.2.1.a. Antenne d'intérieur

Les antennes de réception classiques sont volumineuses et ne possèdent aucune

flexibilité. Elles sont sensibles seulement à une polarisation à la fois. Par conséquence,

elles présentent une réception minime.

En outre ce type d’antennes ne peut pas être utilisé dans des configurations à entrées

multiples (MI multi-input), applicables pour la diversité de l'espace et/ou de polarisation.

Afin d’éviter ces problèmes, Une multitude de variétés d'antennes (parmi lesquelles

figurent le cas d’antennes planaires) pour réception d'intérieur de TV ont été développées,

et éditées comme dans les références [13]-[16].

De ce fait dans [17], un réseau d'antennes planaires microrubans a été étudié.

Dans [13], l’auteur s’est intéressé sur la réalisation des antennes microrubans à base de

EBG (Electromagnetic Band Gap), où l’antenne réalisée couvre une largeur de bande de

plus de 60%. Elle résonne de 470 MHz à plus de 900 MHz.

I.2.1.b. Réseau d'antennes planaires pour télécommunication sans fil

En restant dans l’innovation, ou l’utilisation du réseau d’antennes cela fait l’objet de

diverses recherches telles que : dans [18], où un nouvel type d'antenne microruban est

présenté dans cet article. Elle est constituée seulement de deux couches en métal, ce qui

sensiblement réduit son coût de fabrication en comparaison avec d'autres antennes. Les

résultats présentés par [18] est une illustration d'antennes proposées, d’une largeur de

bande suffisamment élevée, d’un isolement élevé entre les ports d’alimentation, un niveau

bas de polarisation croisée, et d’une efficacité élevée de rayonnement.

Alors que dans [19], a été montré que le réseau d'éléments microrubans dans un plan

diélectrique dirigé pour la réception de télévision par satellite (TNT) de bande C peut être
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conçu en augmentant le nombre de ses pièces conductrices de 16 à 256. Alors qu’un réseau

de 16 éléments peut fonctionner dans la même bande [19].

I.2.2. Oscillateurs planaires microbandes

Une antenne active présente dans sa constitution une circuiterie d'amplification : en

réception pour adapter l'impédance (en BF par exemple), ou en émission afin d’améliorer

son diagramme de rayonnement. Comme applications ce type d’antennes réseau à

commande de phase sont utilisées pour les radars d'observation spatiale ou aéroportés, les

radars de détection stratégiques, et sont parfois constituées d’un millier d'éléments actifs.

Figure I.1 : Oscillateur microruban.

Une classe importante d'antenne active intégrée est l'oscillateur à patch microruban. Où

la conception d'oscillateur microruban était proposée la première fois et discutée par

Birkeland et Itoh [20]. Le drain d'un transistor à effet de champ est relié à la pièce

rayonnante au point d'alimentation indiqué dans figure I.1, et des lignes de transmission de

court-circuit sont reliées à la grille et la source.

L'oscillateur peut ainsi avoir la rétroaction dans la source telle qu'une résistance

négative possible à la connexion au niveau la grille [21]. La ligne de transmission liée à la
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grille présente alors la réactance demandée pour obtenir l'oscillation à une fréquence

particulière. Les détails de cette approche de conception sont décrits dans un certain

nombre d’articles.

I.2.3. Filtres planaires microbandes

Aux fréquences micro-ondes et millimétriques, les dimensions des circuits ne sont plus

négligeables devant la longueur d'onde. Il n'est plus possible de réaliser les circuits avec

des éléments localisés dont les paramètres ne varient pas avec la fréquence. Ainsi, dans

cette gamme de fréquences, les circuits sont réalisés avec des éléments distribués dont le

comportement dépend de la fréquence.

La réalisation des filtres micro-ondes fait appel à divers types de technologies, parmi

lesquelles la technologie des structures planaires [22]-[24], qui se sont surtout développées

au cours de ces dernières années, notamment avec l'avènement des circuits intégrés

monolithiques micro-ondes (MMIC). Ces technologies sont moins onéreuses et plus

compactes et s’apprêtent bien à une intégration en masse.

Il y a une grande différence entre les résonateurs filtres et les antennes quant aux

caractéristiques : largeur de bande, facteur de qualité et des applications, ceux-ci sont

définis ci-dessous :

Les filtres hyperfréquences sont employés couramment dans les radars, les satellites, et

les systèmes de communication mobile. Ce sont généralement les dispositifs, passe-bandes,

ou à bande passante sélective, avec des caractéristiques rigoureuses pour les pertes par

insertion. Ils sont normalement construits en arrangeant les circuits résonnants couplés

(résonateurs) pour réaliser une fonction de transfert fréquence-sélective spécifique [25].

Dans notre contribution, le milieu chiral permet selon les éléments constitutifs une

augmentation de la largeur de bande comme avantage dans des antennes de microruban, et

une diminution importante de la largeur de bande comme avantage dans les filtres [12].
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I.3. Structures multicouches :

Les structures multicouches se sont avérées avoir une application comme des substrats

MIC et des APC. Par exemple, au sujet des antennes microrubans : un superstrat placé sur

une antenne planaire microruban peut être employé d’une part pour protéger cette antenne

des intempéries [26]. Et d’autre part pour améliorer ses performances, notamment : sa

bande passante peut être augmentée jusqu’à 70% en utilisant une configuration

multicouche ou en superposant plusieurs éléments rayonnants séparés par du diélectrique

ou de l’air.

I.4. Milieux complexes :

De nombreux résultats intéressants ont été obtenus pour le comportement des

résonateurs microbandes de géométrie rectangulaire, implantés sur des diélectriques

anisotropes [27]-[30]. Et pareillement pour la circulaire, implantée sur les diélectriques

anisotropes, tels que les ferrites magnétisés [30]-[32], où l’élargissement de la bande

passante du résonateur était le résultat le plus important. Cependant ces chercheurs n'ont

pas considéré le phénomène de l'existence d'une région de fréquence de coupure parmi les

fréquences de résonance des résonateurs microbandes implantées sur ferrite magnétisé, ce

qui sera mis en évidence au chapitre I de la première partie, lors de l’étude de la ligne

implantée sur ferrite.
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II.1. Introduction [1]

Deux types de méthodes permettent d'analyser les antennes imprimées. Les méthodes

analytiques sont issues d'une approche physique du phénomène ou des hypothèses

simplificatrices permettant d'obtenir des équations assez simples mais en contrepartie, on

obtient des résultats approchés [2]. Ces méthodes sont généralement basées sur les

courants magnétiques équivalents le long des bords du patch.

Les méthodes numériques (full wave) donnent des résultats plus précis au détriment de

la perte de la signification du phénomène physique. Elles nécessitent l'utilisation

d'algorithmes numériques puissants et un temps de calcul plus élevé que les méthodes

analytiques. Elles sont généralement basées sur l'obtention des distributions de courants

électriques sur le patch et sur le plan de masse.

Nous pouvons rajouter que lorsque les antennes à analyser possèdent des géométries

simples, elles peuvent être facilement modélisées par des méthodes analytiques mais

lorsque leur forme devient complexe et non intuitive, il faut alors utiliser des méthodes

numériques [3].

II.2. Méthodes analytiques [1]

Deux méthodes analytiques permettent de décrire simplement le fonctionnement des

structures imprimées résonatrices :

 le modèle de la ligne de transmission (valable surtout pour l'élément

rectangulaire);

 le modèle de la cavité électromagnétique (valable pour tout élément résonant de

géométrie quelconque simple).
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Ces modèles permettent une étude simplifiée avec des formules directement utilisables

et des résultats satisfaisants. Cette approche fut celle utilisée par les premiers chercheurs à

s'intéresser aux résonateurs imprimés dans les années 1970 [4] [5].

Ces modèles ne sont pas tous équivalents. Certains permettent de décrire plus

facilement le fonctionnement du résonateur (cas de l'antenne) en termes d'impédance

(modèle ligne de transmission, [4]) ou bien plus facilement en termes de rayonnement

(modèle de la cavité et des fentes rayonnantes, [5]).

Globalement, le modèle de la ligne de transmission est le plus simple mais aussi le

moins précis; le modèle de la cavité, plus précis, permet également une bonne approche

physique du fonctionnement.

II.3. Méthodes numériques (full-wave) [1]

Il existe principalement quatre familles de méthodes numériques pour analyser les

antennes imprimées. Elles sont issues des méthodes utilisées en électromagnétisme :

• la méthode des moments (MoM) ;

• la méthode des éléments finis (FEM) ;

• la méthode des différences finies (FDTD) ;

• la méthode de la matrice des lignes de transmissions (TLM).

Ces méthodes permettent d'obtenir des résultats très précis au détriment du temps de

calcul long car il s'agit de discrétiser le volume ou la surface à analyser mais aussi le temps

selon la méthode utilisée, ce qui conduit à un très grand nombre d'inconnues. Les temps de

calculs peuvent cependant être réduits si l'on possède une puissance de calcul conséquente

de la machine.

Parmi ces méthodes, une des plus utilisées dans le domaine des antennes imprimées est

la méthode des moments [6]. Il s'agit de résoudre les équations intégrales qui relient les
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courants inconnus sur le patch à l'excitation à l'aide des fonctions de Green relatives à la

structure à analyser [7]-[8]. Cette résolution s'effectue soit dans le domaine spectral en

utilisant les modes propres des géométries des plaques conductrices choisies, soit dans le

domaine spatial en discrétisant l'espace à l'aide de petits triangles, rectangles, polygones,

de dimensions de l'ordre de /10 à /20. Une fois le courant obtenu, on peut facilement

calculer l'impédance d'entrée du patch ainsi que les champs électriques et magnétiques [9].

La méthode peut être étendue à des structures multicouches.

Le principal avantage réside dans le fait que seulement les parties conductrices sont

maillées. Un des principaux inconvénients originels réside dans le fait que, les substrats et

les plans de masse des antennes imprimées sont considérés comme infinis, ce qui génère

des approximations notamment sur les diagrammes de rayonnement. De plus, il est délicat

de modéliser des structures 3D avec des courants verticaux. Cependant, aujourd'hui de plus

en plus de logiciels intègrent cette possibilité ainsi que la prise en compte de substrats et

plans de masse finis, ce qui augmente le temps de calcul et qui rend cette méthode

utilisable pour l'analyse de structures 2,5D voire 3D sous certaines conditions [3] [7].

II.4. Conclusion

La méthode intégrale dans le domaine spectral, pour les lignes et les résonateurs

microbandes multicouches, sera présentée dans les chapitres qui suivent ; Où le noyau de

l’équation intégrale est représenté par le tenseur de Green associé à la structure traitée. La

procédure de Galerkin est un cas particulier de la méthode des moments qui est un outil

mathématique menant à la résolution numérique de l’équation intégrale du champ

électrique en termes de courants. Cette dernière nous fourni les paramètres caractéristiques

de ce type de structures.
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Résumé :

Avant de procéder à la modélisation des paramètres des structures résonatrices

microbandes, implantées sur des milieux magnétiques (cas du ferrite) et bi-

anisotropes (cas du Chiral), il est intéressant de définir au préalable les

caractéristiques de la dispersion modale des modes dominants dans des lignes

microrubans, implantées sur ces substrats. Ce chapitre est une partie de nos

résultats obtenus et comparés avec ceux de la littérature. La méthode adoptée était

celle du concept de la modélisation dans le domaine spectral selon la méthode des

Moments procédure de Galerkin. Cette dernière nous a fourni des données

numériques caractéristiques de la constante de propagation du mode fondamentale

en fonction de la fréquence de travail.
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I.1. Introduction :

De nos jours, il est devenu indispensable de pouvoir caractériser la propagation du

champ électromagnétique dans un milieu complexe pour garantir la qualité des systèmes

mais également pour faire face aux inquiétudes face à la multiplication des antennes de

station de base. En matière de communication et d’information de la population, il est

important de disposer d’outils permettant de quantifier les niveaux de champs

électromagnétiques [1].

Par ailleurs, depuis l’apparition de ces nouvelles technologies de communication, la

tendance est à l’accroissement de la complexité aussi bien au niveau structurel qu’au

niveau environnemental [1].

D’un point de vue structurel, les antennes et certains composants hyperfréquences sont

de plus en plus couramment multi-bandes, adaptatives ou encore intégrées. Et d’un point

de vue environnemental, on ne peut plus se limiter à l’étude des caractéristiques, la

variabilité du milieu de propagation qui doit impérativement être prise en compte [1].

I.2. Structures de transmission :

Beaucoup de lignes de transmission et de guides d'ondes ont été utilisés pour des

fréquences micro-ondes et d'ondes millimétriques. Les plus utilisés généralement sont : le

guide d'ondes rectangulaire, la ligne coaxiale, et la ligne microruban. La ligne coaxiale n'a

aucune fréquence de coupure, peut être rendue flexible, et peut fonctionner à partir du

court circuit aux fréquences suscitées. Le guide d'ondes rectangulaire a une fréquence de

coupure et une basse perte par insertion, mais il est encombrant et exige l'usinage de

précision [2].

La ligne microruban est la plus utilisée généralement dans les circuits intégrés à micro-

ondes (MIC) et des circuits intégrés monolithiques à micro-ondes (MMIC). Elle a

beaucoup d’avantages, incluant le coût bas, la petite taille, aucune fréquence de coupure, la
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facilité de l'intégration active de dispositif, l'utilisation de la méthode photolithographie

pour la production de circuit, la bonne reproductibilité, et facilité de production en série

[2].

Le choix des lignes et des guides d'ondes de transmission dépend des applications et des

gammes de fréquence d'opération.

La ligne microruban peut également être simplement modelée comme filament du

courant constant placé près du bord de la pièce conductrice, puisque la ligne microruban et

la ligne coaxiale ont la distribution semblable de champ autour du point de l’alimentation.

En outre, si le point de l’alimentation de la ligne coaxiale est proche du bord de la plaque

conductrice, l’impédance d'entrée des résonateurs microrubans, qui sont alimentés par une

ligne microruban et alimentés par une ligne coaxiale sont très semblables [3]-[5].

I.3. Dispersion de la ligne microruban :

Quand une onde radiofréquence (RF) se propage en bas d'une ligne microruban, tous les

courants longitudinaux et transversaux sont excités. Ces courants causent des modes d’une

section longitudinale électrique indépendante (LSE) et des modes d’une autre section

longitudinale magnétiques (LSM), pour coupler, en produisant de ce fait une configuration

en mode hybride [6].

La dispersion dans une ligne microruban peut être expliquée en examinant la constante

diélectrique efficace, εeff. Dans la microruban la constante diélectrique efficace est une

mesure des champs confinés dans la région sous la bande conductrice. Dans le cas des

lignes très étroites ou très basses fréquences le champ est presque également partagé par

l'air (εr=1) et le substrat de sorte que, à cette extrémité on a :

εeff=½ (εr+1) quand f→0.

où εr est la constante diélectrique relatif du substrat.
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Pour des lignes très larges ou à une fréquence très élevée les champs sont confinés au

substrat diélectrique, et donc à cette extrémité, on a :

εeff=εr quand f→∞.

L'exactitude du calcul de dispersion dépend de l'exactitude de la mesure de la fréquence

et de toute la longueur du résonateur. Jusqu'en 1969, des mesures de fréquence ont été

faites en utilisant les résonateurs linéaires [7].

I.4. Matériaux :

Le paramètre le plus sensible dans l'évaluation des performances d'antenne, filtre,

oscillateur etc…, est la constante diélectrique du matériel de substrat. La constante de

propagation d'une onde électromagnétique se propageant dans le substrat du microruban

doit exactement être aussi bien connue [8].

Les petites variations de la constante diélectrique du substrat ou des changements

dimensionnels dus aux fluctuations de la température peuvent avoir comme conséquence le

déplacement de fréquence. Par conséquent les substrats utilisés dans la conception des

dispositifs microruban doivent être d'une qualité en termes de stabilité dans leurs propriétés

mécaniques et électriques [8].

Dans [8] l’auteur a essayé de concevoir des composants rayonnants en employant des

paramètres d'un substrat très commun, connu sous le nom «Duroid 5880» pour des

antennes dans des applications de WCDMA (Wide-band Code Division Multiple Access)

qui devront avoir une largeur de bande essentiellement grande, ceci nous mène à dire que

le milieu doit être bien sélectionné pour des dispositifs ayant des applications bien

déterminées.

Par conséquent, il est important de prévoir le comportement électromagnétique d'un

milieu bi-anisotrope; en plus des études fondamentales contenues dans [9]-[10], la relation

de dispersion de tels médias a été étudiée [11], les structures à couches bi-anisotropes
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stratifiées ont été prises en considération dans [12]. Le comportement non-réciproque des

classes particulières de tels matériaux a été également étudié [13]-[16].

I.5. Microbande implantée sur ferrite :

I.5.1. Historique :

Dès les années trente des recherches systématiques sur les ferrites ont été menées. Ces

milieux présentent des compositions chimiques diverses, conduisant à des propriétés

magnétiques variées. La faible conductivité des substances ferrimagnétiques permet une

pénétration d’une onde haute fréquence dans le matériau. La possibilité de contrôler la

propagation de l’onde dans un tel milieu par l’application d’un champ magnétique, a

permis la réalisation de plusieurs dispositifs hyperfréquences indispensables à la réalisation

de fonctions de traitement du signal. Selon la fonction visée, des dispositifs sont

réciproques (filtre, déphaseur pour antennes à balayage, etc.) ou non réciproques

(circulateur, isolateur, etc.). Ces derniers constituent la catégorie principale des circuits

hyperfréquences à ferrites. Ils exploitent le fait que l’onde électromagnétique se propage

différemment selon son sens de propagation dans la matière ferrimagnétique aimantée [17].

Une revue plus générale des dispositifs hyperfréquences passifs existants peut être

trouvée dans les références [17]-[21]

Les ferrites sont également employés en tant qu’absorbants, pour la réalisation de lignes

à retard et dans deux catégories principales de dispositifs hyperfréquences passifs

réciproques : les filtres accordables en fréquence et les circuits accordables en phase, ou

déphaseurs. Ces deux derniers types de dispositifs remplacent souvent les éléments

localisés actifs (comme exemple les diodes PIN qui ne supportent pas des niveaux de

puissance élevés) [18].

Les ferrites sont employés dans divers domaines et plus particulièrement en

électromagnétisme, pour leurs deux propriétés importantes : la perméabilité magnétique
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élevée ainsi que la valeur importante de la résistance électrique. Cette dernière propriété

diffère de manière significative de celles de certains métaux, tels que le fer, qui certes

possède des propriétés ferromagnétiques semblables à le ferrite, mais il est d'une

conduction plus élevée [22].

Par ailleurs les propriétés d'anisotropie des ferrites magnétisés sont aussi employés dans

la conception des dispositifs micro-ondes [23].

La ligne microbande que nous considérons, est présentée par la figure I.1. Cette

structure a un support magnétisé selon l'axe des y. La modélisation et la problématique ont

été détaillées dans [24].

Figure I.1 : Structure microruban dans un boîtier métallique (cas du ferrite).

I.5.2. Ferrite :

Cependant nous considérons le tenseur de perméabilité du ferrite i selon l’axe des Oy

[23]-[25], (annexe A).
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Où:

  est le coefficient d'amortissement.

  la pulsation de l'onde hyperfréquence,

 0=Hi.

 Et m=Ms.

Dans le modèle de Polder, le coefficient d'amortissement  est nul.  et k sont donc

purement réels:

22
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





 m (I-4)

22
0 







 m (I-5)

Les expressions de l’élément diagonal (μ) et de l’élément non diagonal (κ) du tenseur de

perméabilité précédent ont été établies par Polder en fonction de la fréquence (f) du signal

propagé, de la fréquence de résonance gyromagnétique (fi) et de la fréquence (fm) qui est

proportionnelle à l’aimantation de la saturation du milieu Ms (fm=γg.4πMs) [25]. Dans les

relations de (μ, κ) de Polder, la présence d’un terme extra-diagonal (±jκ) dans la matrice de

perméabilité de second rang ci-avant est due à une quadrature de phase entre le champ

magnétique selon la direction de propagation du signal dans le milieu oz et celui suivant la

direction ox du repère cartésien.

Cette quadrature de phase est liée au temps mis par le moment magnétique (M) autour

de la direction d’application du champ magnétique. Les éléments (+jκ) et (-jκ)

représentent, respectivement, la non colinéarité entre les perméabilités du matériau selon

les axes ox et oz du repère cartésien puis selon les axes oz et ox de ce même repère. Ils
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traduisent l’anisotropie induite du milieu, sous l’action du champ magnétique extérieure, et

sont responsables du comportement non réciproque de la propagation d’une onde

électromagnétique dans un matériau ferrite. Ce comportement est notamment à la base du

fonctionnement des isolateurs à résonance ferrites [23] [26].

Après élaboration du programme en fortran F90, traitant la constante de propagation de

la ligne suscitée, ses allures et tracées sont obtenues en fonction de la fréquence de travail.

I.6. Résultats :

Pour mieux désigner le comportement du ferrite, nous avons considéré trois valeurs

différentes de magnétisation externe H0 et de la saturation magnétique Ms. Ensuite une

comparaison a été faite entre la constante de propagation calculée dans le cas d’une

microbande avec diélectrique, et celles dans le cas d’une microbande avec ferrite, le cas

isotope est évalué par Mirshekar dans [27].
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Figure I.2 : Variation des éléments du tenseur de perméabilité du ferrite.
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Figure I.3 : Constante de propagation avec une magnétisation selon l'axe des y.

(Ms=1.4 105 A/m, w=0.635mm, a=6.350mm, h=12.7mm, d=1.27mm, εr=16).

D’après les figures précédentes, les propriétés du ferrite font apparaître trois zones dans

la constante de propagation de la microbande, qui déterminent la valeur effective ou

relative de la perméabilité. Le spectre des modes est distingué dans ces trois gammes de

fréquence sous citées. Elles sont simplement identifiées (figure I.3) par le signe de la

perméabilité effective et relative µeff, µr.

µr<0 pour f=f0.

µr=0, µeff faible pour f=f1= f0+fm

Ces zones sont :

1. 0<f<f0 : La perméabilité effective tend vers des valeurs grandes en se rapprochant à

la fréquence de résonance du ferrite, et c’est la cause de la magnétisation externe H0. Pour

ce cas c’est une région où un nombre infini des modes sont excités.
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2. f0<f<f1 : Dans cette deuxième région les modes sont complètement arrêtés (µeff<0),

mais seulement un mode complexe non-réciproque, dominant est possible.

3. f1<f : Cette région est considérée comme une région quasi-isotrope, avec des effets

très faibles du ferrite. Ce dernier se comporte presque comme un matériel diélectrique

[28]-[29].
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Figure I.4 : La variation du rapport  2
0

 pour une magnétisation selon l'axe des y.

 Dans le cas du champ important magnétique appliqué ou d’une fréquence plus

élevée, le ferrite se comporte comme un diélectrique avec des pertes relativement faibles

001.0tan  et une permittivité relative entre 9 et 16 [23] [30].

 A des fréquences suffisamment élevées on a eff qui tend vers , ce qui mène à

eff inférieure à l’unité.

 La définition de la perméabilité effective eff pour une micro ruban par analogie est

semblable à celle de la permittivité effective, et dans [23] on trouve une formule empirique
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semblable à celle du diélectrique, présentée par une courbe limitée par un max qui est

l’unité comme valeur limite à ne pas dépasser.
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Figure I.5 : Constante de propagation avec ferrite magnétisé selon différent sens de magnétisation externe.
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I.7. Conclusion :

Tenant compte des commentaires sus cités on déduit que:

L’introduction du ferrite peut améliorer les caractéristiques de la microbande, car ce

dernier ne diffère pas du diélectrique mais présente surtout de faibles pertes, une constante

de permittivité atteignant 16 et une perméabilité au voisinage de 20000 ce qui élargie la

plage de fréquence de travail du microruban. Ce matériau est doté d’une anisotropie dont la

variation dépend uniquement et simplement d’un changement de la magnétisation et de ses

propriétés [30] [31].

Les dispositifs tels que les isolateurs, circulateurs, antennes a polarisation circulaire sont

largement utilisés du à leur non-réciprocité, définie dans la plage quasi-diélectrique du

ferrite. Où le sens de la magnétisation n’influe pas sur la direction de propagation de

l’onde. Les propriétés du circuit dans ce cas dépendent du sens d’insertion du dispositif

micro-onde. Si ce dernier est fixe, c’est le sens de propagation de l’onde, et donc son
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vecteur d’onde, qui déterminera le comportement de l’ensemble. C’est cette propriété qui

est la plus utilisée dans les dispositifs non réciproques usuels [23] [30].

Quant aux dispositifs réciproques tels que les filtres et les déphaseurs pour antennes à

balayage le sens de polarisation est indispensable, dans la région de la résonance

gyromagnétique. Ce mécanisme confère au matériau son aptitude à répondre différemment

à l’onde électromagnétique suivant sa polarisation.

I.8. Référence

[1] E. Conil, “Propagation électromagnétique en milieu complexe du champ proche au

champ lointain”, THÈSE de doctorat de l’INPG, Spécialité : Optique et Radiofréquences,

en Nov. 2005.

[2] K. Chang, L. H. Hsieh, “Structures Microwave Ring Circuits and Related

Structures”, 2nd Edition, 2004, John Wiley & Sons, Inc.

[3] E. H. Newman, and J.H. Tehan, “Analysis of microstrip array and feed network”,

IEEE Trans. Antennas and Propagat., Vol. 33, No. 4, pp. 397-403, Apr. 1985.

[4] Z. Sipus, J. Bartolic, and B. Stipetic, “An approach to microstrip patch elements and

array design”, Proc. of COST ESA Workshop on Active Antennas, Noordwijk, The

Netherlands, 1992, pp. 1-8.

[5] Z. Sipus, J. Bartolic, and B. Stipetic, “Input impedance of rectangular patch antenna

fed by microstrip line”, Electro. Lett., Vol. 28, No. 20, pp. 1886-1888, Sep. 1992.

[6] P. Daly, “Hybrid-mode analysis of microstrip by finite-element methods”, IEEE

Trans. Microwave Theory and Tech., Vol. MTT-19, No. 1, pp.19-25, January 1971.

[7] T. S. Martin, “A Study of the Microstrip Ring Resonator and Its Applications”, M.S.

thesis, Texas A&M University, College Station, Dec. 1987.



Chapitre I Ligne microbande implantée sur ferrite

36

[8] V. Azman, “Conformal Antenna Arrays for 3G Cellular Base Stations”, M.S. thesis,

The School of Information Technology and Electrical Engineering, University of

Queensland, Brisbane, Australia, 2002.

[9] J. A. Kong, “Electromagnetic Wave Theory”, New York, Wiley-Interscience, 2nd

Edition, 1990.

[10] T. H. O’Dell, “The Electrodynamics of Magnetoelectric Media”. New York North-

Holland, 1970.

[11] R. D. Graglia, P. L. E. Uslenghi, and R. E. Zich, “Dispersion relation for

bianisotropic materials and its symmetry properties”, IEEE Trans. Antennas Propagat.,

Vol. 39, No. 1, pp. 83-90, Jan. 1991.

[12] R. D. Graglia, P. L. E. Uslenghi, and R. E. Zich, “Reflection and transmission for

planar structures of bianisotropic media”, Electromagn., Vol. 11, pp. 193-208, 1991.

[13] P. L. E. Uslenghi, “Theory of certain bianisotropic waveguides”, in Proc. URSI Int.

Symp. Electromagn. Theory, Sydney, Australia, Aug. 1992.

[14] H.-Y. Yang and P. L. E. Uslenghi, “Planar bianisotropic waveguides”, Radio Sci.,

Vol. 28, No. 5, pp. 919-927, 1993.

[15] J. D. Ali, “Theory of parallel-plate waveguides partially filled with

magnetoelectric materials”, Doctoral dissertation, Univ. Illinois, Chicago, 1994.

[16] P. L. E. Uslenghi, “TE-TM decoupling for guided propagation in bianisotropic

media”, IEEE Transactions on Antennas and Propagation, Vol. 45, No. 2, pp 284-286,

Feb. 1997.

[17] S. Mallegol, “Caractérisation et application de matériaux composites

nanostructures a la réalisation de dispositifs hyperfréquences non réciproques”, Thèse De

Doctorat En Electronique, Déc. 2003



Chapitre I Ligne microbande implantée sur ferrite

37

[18] M. Pardavi-Orvath, “Microwave applications of soft ferrites”, Journal of

Magnetism and Magnetic Materials, Vol. 215-216, No. 1, pp. 171-183, 2000.

[19] L. R. Whicker, and D. M Bolle, “Annotated Literature Survey of Microwave

Ferrite Control Components and Materials for 1968-1974”, IEEE Trans. Microwave

Theory Tech, Vol. 23, No. 11, pp. 908-918, Nov. 1975.

[20] R. F. Soohoo, “Microwave Ferrite Materials and Devices”, IEEE Trans. Magn.,

Vol. MAG-4, No. 2, pp. 118-133, June 1968.

[21] E. Schloemann, “Advance in ferrite microwave materials and devices”, Journal of

Magnetism and Magnetic Materials, Vol. 209, pp. 15-20, 2000.

[22] S. Mallégol, “Theoretical and Experimental Determination of the Permeability

Tensor Components of Magnetized Ferrites at Microwave Frequencies”. IEEE Trans. On

magnetics, Vol. 24, No. 4, July 2003.

[23] L. Thourel, Dispositif à ferrites pour micro-ondes, 1976, Masson.

[24] C. Zebiri, F. Benabdelaziz, et F. Djahli, “Les caractéristiques dispersives d'une

microbande avec ferrite magnétisé suivant les axes transverses”, 3rd International Conf.,

Technologies of Information and Telecommunications March 27-31, 2005, TUNISIA.

[25] D. Polder, “On the theory of ferromagnetic resonance”, Philosophical magazine,

Vol. 40, No. 4, pp. 99-115, Jan. 1949.

[26] E. Schlomann, “On the Theory of the Ferrite Resonance Isolator”, IRE Trans.

Microwave Theory Tech, pp. 199-206, March 1960.

[27] D. S. Mirshekar, “Spectral domain method for microwaves integrated circuits”,

1990, John Wiley & Sons Inc.



Chapitre I Ligne microbande implantée sur ferrite

38

[28] A. Soydan Akyol and L. Edward Davis, “The Ferrite dielectric interface and its

applications”, 31st European Microwave Conference, London, 25-27 Sept.2001. Proc. Vol.

1, pp 229-232

[29] S. G. Diamantis, G. A. Kyriacou, A. A. Mavrides and J. N. Sahalos, “Investigation

of Eigen Backward and Leaky Waves Modes of an Axially Magnetized Lossy Cylindrical

Ferrite Substrate”, XXXIIth, General assembly of the international union of radio science,

Maastricht, Netherlands, No. 1270, pp. 17-24, Maastricht, Aug. 2002.

[30] T.C. Edwards, “Conception des circuits micro ondes”, Ed. MASSON, Paris, 1984.

[31] R. A. Pucel, D. J. Masse, C. P. Hartwig “Losses in microstrip”, IEEE Trans.

Microwave Theory Tech., Vol. 16, No. 6, pp.342-350, June 1968.



Résumé :

En ce chapitre une analyse des caractéristiques de dispersion du mode fondamental

d’une ligne de transmission planaire implantée sur une forme plus complexe du

chiral. La constante de dispersion est calculée après la détermination des zéros de

l'équation intégrale résultante de l'application de la méthode de Galerkin dans le

domaine spectral. Les résultats numériques ont prouvé que la nature chiral du

substrat ajoute fondamentalement un paramètre additionnel pour commander les

caractéristiques de propagation des lignes analysées et, rend généralement les lignes

plus dispersives dans une région à basses fréquences et moins dispersives pour les

plus hautes fréquences.
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II.1. Introduction :

Les lignes de transmission classiques peuvent être utilisées dans la conception des

circuits actifs micro-ondes notamment dans les amplificateurs ou encore les oscillateurs.

Ces circuits sont toutefois confrontés à un problème majeur de réponse linéaire. Cela a

orienté les chercheurs à essayer de trouver d’autres techniques et lignes dans le but de

minimiser le bruit induit par les signaux parasites en sortie d’un dispositif passif ou actif.

La ligne microruban associée à des substrats tels que le quartz, le Duroïd ou encore

l'alumine montre une atténuation linéique dominée par les pertes métalliques provenant du

ruban. Sur ce type de technologie, la permittivité effective varie de manière importante

avec la fréquence, ce qui est équivalent à une forte dispersion. Ce point est un des

principaux inconvénients des lignes microrubans aux fréquences millimétriques.

Le concept de la chiralité, a été un sujet d'intérêt pour une série de domaines, tels que la

chimie, la physique de particules, le système optique et les mathématiques [1].

Les investigations originales sur l'effet de la chiralité sur la polarisation légère, connu

sous le nom d'activité optique, remonté au 19ème siècle. Arago a découvert que le plan de

la polarisation de la lumière linéairement polarisée traversant un cristal de quartz a été

tourné par le cristal quand la direction de la propagation était le long de son axe optique.

Ces dernières années, la possibilité de fabriquer des matériaux réciproques bi-isotropes

(généralement connus sous le nom de milieux chiraux) pour les micro-ondes a suscité un

grand intérêt théorique et technologique. Ces composites chiraux peuvent être produits en

incluant des microstructures dans un milieu diélectrique à faible perte [1]. Les propriétés

électromagnétiques spécifiques des matériaux chiraux, qui impliquent un couplage entre

les relations constitutives, maintiennent la conception des dispositifs micro-ondes d’après

les milieux isotropes [1]. Ainsi, on propose le cours de ce travail, de nombreuses

applications utilisant des milieux chiraux.
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Le paramètre de chiralité peut fournir une nouvelle liberté à la commande ou

l’ajustement du comportement guidé des ondes dans une ligne chiro-strip. La structure

utilisant un milieu chiral comme substrat d'une ligne microruban était d'abord examinée

par Kluskens et Newman en 1991 [2], et la méthode quasi-statique d'image a été appliquée

à la géométrie chiral bi-isotrope d’un microruban par Koivisto et Sten en 1995 [3].

La propagation d'onde électromagnétique en structures guide d’onde remplies du chiral,

connues sous le nom de guides d'ondes chiraux, ont été cité dans la littérature [4]-[6]. Une

nouvelle classification des matériaux chiraux artificiels appropriés aux guides d'ondes à

micro-ondes en technologie planaire été proposée dans [7].

L'effet des milieux bi-anisotropes sur la propagation dans un guide ou dans l'antenne a

également réveillé l'intérêt de beaucoup de chercheurs. Ainsi, beaucoup de travail sur la

propagation électromagnétique dans des guides d'ondes remplis de matériaux bi-

isotropie/chiraux a été rapporté dans la littérature (par exemple, [7]-[13]). L'utilisation des

milieux chiraux dans des antennes de microruban également a été considérée dans [12]-

[17]; spécifiquement, est proposé dans la possibilité de réduire les pertes dues au

rayonnement des ondes de surface dans une antenne microruban implantée sur un substrat

chiral [12], bien que cette matière ait été discutée dans [13]. Les caractéristiques de

propagation des lignes de transmission anisotropes ont également provoqué quelques

travaux intéressants. Les caractéristiques de dispersion du mode fondamental d'un

microruban sur un substrat chiral sont obtenues dans [3].

Avant d'appliquer la méthode de Galerkin dans le domaine spectral, la fonction de

Green dyadique spectrale (SDGF), de la même structure représentée dans le chapitre

précédent, doit être obtenue. En détaille, la SDGF est calculée dans [17] pour le cas du

chiral ayant les propriétés données dans la partie suivante.
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Deux applications majeurs du chiral, ont été citées dans la littérature, l’une de ces

applications est pour :

 Les structures microruban à propagation retardée (SWSs) (microstrip slow wave

structures) implantées sur substrat chiral, bi-anisotrope ont été examinées par Nefedov

en 1997, où il a été démontré pour la première fois que la présence d’une chiralité peut

élargir la bande passante du SWSs, avec un certain décalage de celle-ci relativement à

la gamme de fréquence [18].

 Alors que dans le document [19], a montré que l'existence de la chiralité mène a

une apparition de deux zones en fonction des fréquences, pour les basses fréquences

les modes sont plus dispersifs, alors pour des fréquences plus élevées les modes des

structure étudiées (lignes microruban, ligne à fente, et CPW) deviennent retardés.

II.2. Structures à onde lente

En général, la taille des filtres micro-ondes est proportionnelle à la longueur d’onde

définie à la fréquence de travail. Comme la longueur d’onde est proportionnelle à la vitesse

de propagation vp, la réduction de vp obtenue par des lignes à onde lente aboutit à des filtres

plus compacts. L’introduction des lignes à onde lente permet non seulement de

miniaturiser le filtre mais également parfois de rejeter les lobes secondaires vers les hautes

fréquences. Les structures à onde lente les plus répandues sont les résonateurs à saut

d’impédance (SIR) et les lignes chargées capacitivement [20].

II.3. Théorie :

II.3.1 Généralité :

L'équation d'onde pour le milieu chiral isotrope possède alors une structure plus

complexe que celle du milieu isotrope, ce qui en fait la différence fondamentale.
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En électromagnétisme la chiralité est un paramètre supplémentaire pour la conception

des matériaux. Cependant les matériaux chiraux sont supposés avoir des propriétés

absorbantes particulières [21].

Les équations de Maxwell ne contiennent pas en elles mêmes la propriété de chiralité

mais seulement les propriétés d’induction électrique D et magnétique B relativement au

champ H et E. La chiralité doit être considérée comme une propriété externe aux champs et

propre au matériau.

Les milieux chiraux isotropes sont des milieux bi-isotropes réciproques. Un milieu est

réciproque s’il vérifie certaines conditions et où les relations constitutives (cas d’un

matériau bi-isotrope) s’expriment par [22] :

HED


  (II.1)

EHB


  (II.2)

Des matériaux chiraux concurrents montrent l'effet des chiralités aux hyper fréquences

ont été fabriqués dans beaucoup d'études [23]-[25], en plus des articles sus cités.

Dans cette partie les milieux chiraux ont une non homogénéité, qui peut être

caractérisée par un ensemble de relations constitutives [22], où les tenseurs de la

perméabilité, de la permittivité et les tenseurs magnétoélectriques sont donnés

respectivement :
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II.3.2 Equations différentielles :

On évaluant les deux premières équations de Maxwell, on aboutit aux équations

différentielles du premier ordre, d’après ces équations on tire une équation différentielle

générale, mise sous la forme suivante [17] :
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Les composantes longitudinales et transversales des champs électrique et magnétique

peuvent être déduites dans les différentes régions, après la prise en considération des

conditions au niveau du conducteur et ceux imposées par la structure, nous déduisons les

constantes inconnues des composantes en fonction des densités de courant du ruban

conducteur. Ce qui nous permet d’avoir le tenseur G exprimant la formule finale des

composants du champ électromagnétique en fonction des composantes tangentielles du

courant, cette formule est donnée dans [17].

II.4. Résultats :

Pour mieux désigner le comportement Du milieu chiral sur la même structure traitée

dans le chapitre Précédent, on a pris plusieurs valeurs différentes des éléments

électromagnétiques. Ensuite une comparaison a été faite entre la constante de propagation

calculée dans le cas d’une microbande avec diélectrique, et celles dans le cas d’une

microbande avec chiral.
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Figure II. 1: Constante de propagation normalisée, d’une microbande implantée sur substrat isotrope et

chiral. (w=0.635mm, a=6.350mm, h=12.7mm, d=1.27mm, εr=2.2).
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Figure II. 2: Permittivité effective d’une microbande implantée sur substrat isotrope et chiral.

(w=0.635mm, a=6.350mm, h=12.7mm, d=1.27mm, εr=2.2).
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Figure II. 3: Effet des différents éléments magnéto-électriques sur la constante de propagation, d’une

microbande implantée sur substrat isotrope et chiral.
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La Propriété du chiral fait en sorte que la constante de propagation du mode

fondamentale de la microbande, qui détermine la valeur effective ou relative de la

permittivité est en relation inverse avec les éléments magnétoélectrique (fig. II. 1-2), ceci

est approprié pour des fréquences élevées, est inversement pour les basses fréquences.

En faisant varier le paramètre de chiralité ξ du deuxième milieu, on note que les

constantes de propagation évaluées superposent respectivement pour des valeurs xz et

yz non nulles, et se rapprochent au cas isotrope, par contre l’élément xy exerce une forte

influence en retardant le mode fondamentale de cette structure (Fig. II. 3).

Dans le cas d’une augmentation de la couche du substrat chiral, et pour des différentes

valeurs des fréquences, nous remarquons qu’en le rapport h
d dépasse la valeur 0.2, la

constante de propagation se converge vers des valeurs d’arrêt (Fig. II. 4).

II.5. Conclusion et perspectives :

Tenant compte des commentaires sus cités on déduit :

L’introduction de la chiral a retardé le mode fondamentale de la microbande, et a noté

que ce dernier ne diffère pas du diélectrique en cas de faibles valeurs des éléments

magnétoélectrique, mais présent surtout la propriété de chiralité.

Ceci est avantageux, pour les structures microruban à propagation retardée (SWSs),

ayant comme objectifs l’élargissement de la bande passante de ce type de lignes, ou bien

rendre la structure plus ou moins dispersive. Ces lignes qui possèdent la propriété de

propagation d’une onde lente, assure une meilleure compacité [20] [26]-[28].

Cette partie est une présentation d’une méthode systématique pour obtenir les

caractéristiques de dispersion des lignes de transmission chirales planaires. La méthode

utilisée ici peut aisément tenir compte de n'importe quel comportement dispersif du

substrat chiral en ce qui concerne la fréquence et, ainsi, l'application de la méthode peut
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fournir une vue générale des caractéristiques principales de l'effet de la chiralité sur les

courbes de dispersion des modes fondamentaux dans les lignes de transmission chirales

planaires. Cette étude est appropriée dans la discussion d'autres applications

technologiques possibles de ce type de lignes.

L'exécution numérique de la méthode a été effectuée en résolvant l'équation intégrale

correspondante suivre la méthode de Galerkin dans le domaine spectral.

Notre travail s’articule essentiellement autour de la propagation du mode fondamentale

dans les milieux chiraux, ou ce milieu avait une influence directe sur le comportement du

mode fondamental, en retardant ce dernier (pour les fréquences élevées). Où le choix entre

ces milieux, et sur tout basé sur l’application en fréquence et les pertes créées par ces

milieux.

Il reste en perspective à caractériser les propriétés du chiral plus complexe relativement

aux pertes, pour choisir le milieu adéquat lorsqu’il s’agit d’une application spécifique.
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Résumé :

L’effet de la bi-anisotropie d’un substrat chiral sur les différents paramètres d’un

résonateur microruban tels que : la fréquence de résonance complexe, la bande

passante, l’impédance d’entrée, ainsi que les fréquences de coupures des modes de

surface, a été étudié.

En se basant sur la formulation de l'équation intégrale, la fréquence complexe a été

calculée en considérant la méthode spectrale via la méthode des moments

procédure de Galerkin comme outil de résolution numérique. Pour une

convergence rapide des résultats, les fonctions sinusoïdales ont été choisies comme

fonctions de base.

Une formule approchée pour estimer la fréquence de résonance a été développée.

Notre étude a été comparée avec celles publiées par d’autres auteurs [15]-[17] et

[19].

Cette étude est achevée par un programme élaboré sous Fortran professionnel F90.
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I.1. Introduction :

Dans les applications aéronautiques, aérospatiales et militaires où le faible volume, le

poids léger, le faible coût, les hautes performances et la facilité de mise en œuvre sont les

principales exigences. Les résonateurs miniaturisés sont donc une nécessité.

Aujourd'hui, avec l'explosion des télécommunications, ces contraintes sont exigées dans

des applications commerciales sans fil, et hyperfréquence. Pour répondre à ces exigences

un nouveau type de résonateurs a été proposé : Ce sont les résonateurs Microrubans [1].

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

au cours des années soixante dix [2]. Ils ont à la fois petite taille, simplicité, facilité de

fabrication et une mise en œuvre pratique. En outre ils s'adaptent facilement aux surfaces

planes et non planes, ils présentent une grande robustesse lorsqu'ils sont montés sur des

surfaces rigides. Ils sont également très performants en termes de résonance, de

polarisation, d'impédance d'entrée et de diagramme de rayonnement [3]-[5].

Les inconvénients majeurs des résonateurs Microrubans résident dans leur faible pureté

de polarisation. Quant au cas des antennes nous pouvons considérer la réduction de leur

bande passante qui est typiquement de l'ordre de quelque pour cents.

Cependant, l'augmentation de l'épaisseur du substrat, et la diminution de la permittivité

relative, permettent d'améliorer le rendement du résonateur jusqu'à 90%, et d'augmenter sa

bande passante jusqu'à 35%, mais a condition de minimiser les ondes de surface [6].

De diverses techniques ont été étudiées pour réduire la taille des antennes microruban

pour une fréquence donnée. La méthode la plus simple est d'employer un substrat ayant

une constante diélectrique élevée [1] [7] [8]. Ceci peut être justifié par le fait que les

résonateurs microrubans sont approximativement des structures de moitié-longueur d'onde,

donc la longueur résonnante est la moitié de la longueur d'onde guidée (λg/2). Ce qui
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s’exprime selon l'expression suivante de la longueur approximative d'une antenne

microruban :

effrf

c
b

2
 (1)

La constante diélectrique efficace augmente avec l'augmentation de la constante

diélectrique [9].

De nouveaux matériaux ont été inventés pour la miniaturisation des dispositifs

résonateurs et l’augmentation de la largeur de bande, par exemple : l'application d'un

magnéto-diélectrique développé récemment dans la conception d'un MDRA (Magneto

Dielectric Resonator Antenna). Dans ce cas la taille de l'antenne est déterminée par la

longueur d'onde comme suit [10]

rrrf

c
b

2
 (2)

r et r sont respectivement, la constante diélectrique et la perméabilité relatives. Dans

certains matériaux artificiels, l’association de r et r est plus grande que l'unité, ceci peut

avoir comme conséquence que l'antenne est sans effets nuisibles en employant des

matériaux à constante diélectrique élevée de même taille [10] [11].

Selon des applications, la constante diélectrique peut demeurer un paramètre fixe. Une

constante diélectrique élevée maintiendra le confinement des ondes dans la structure, alors

qu'une basse constante diélectrique aura comme conséquence une radiation plus efficace.

Si cette constante diélectrique a une valeur élevée, des modes de surfaces peuvent

apparaitre à l'interface "air-diélectrique". Les ondes de surfaces sont des modes transverses

électriques (TM) et transverses magnétiques (TE) qui se propagent dans le substrat au-delà

des extrémités de la plaque conductrice [12]. Ces modes ont des fréquences de coupure qui

sont différentes de celles de la fréquence de résonance du mode dominant de l'antenne. Les
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ondes de surfaces deviennent un problème quand leur fréquence de coupure est inférieure à

la fréquence de résonance de l'antenne [12].

La fréquence de résonance d’un résonateur microruban, qui s'est avérée fortement

dépendante de la constante diélectrique du substrat (équations (1) et (2)), reste un facteur

très important à déterminer dans la conception de ce dernier. Certains travaux ont précisé

que les substrats uni-axialement anisotropes sont employés pour des résonateurs, destinés à

la circuiterie imprimée [13] [14].

Cependant, des études concernant le calcul de la fréquence de résonance des résonateurs

microrubans, implantés sur substrat d’une anisotropie uniaxiale [15], ont prouvé que ce

type de support ne présente aucune influence majeure sur le facteur de qualité, et la largeur

de la bande passante, qui sont déduis de la fréquence de résonance complexe. Pour ces

raisons d’autres études ont été orientées vers les supports dotés d’anisotropies positives et

négative [15]-[17], ou bi-isotropes [18]-[21].

Nous verrons dans cette partie de notre étude, que le choix du paramètre de chiralité

d’une part et l’anisotropie uniaxiale de la perméabilité d’autre part, introduisent une

variation importante sur les différents paramètres d’un résonateur microruban

monocouche.

Nous utilisons l'approche spectrale (S D A), qui est intensivement employée dans

l'analyse et la conception des structures planaires. Dans une telle approche, la fonction

spectrale tensorielle de Green, qui relie les champs électriques tangentiels et les courants

respectifs des différents conducteurs, devrait être déterminée. Beaucoup de techniques ont

été proposées pour l’évaluation de cette fonction [22]-[24].

L’analyse des résonateurs microrubans a connu une progression considérable, Dés que

T. Itoh et W. Menzel ont proposé une nouvelle méthode d’analyse des structures

microbandes [24]. Cette méthode qui est opérée dans le domaine spectral est qualifiée
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comme étant rigoureuse, parce qu’elle tient compte de tous les phénomènes d’ondes

associés à la structure. L’analyse est basée sur une équation intégrale utilisant la fonction

tensorielle de Green et la méthode des moments comme outil de résolution.

Malgré le nombre considérable d’avantages qu’offre la méthode d’équation intégrale,

elle souffre de quelques inconvénients notamment :

 un temps de calcul important.

 la précision exigée sur la détermination des éléments de la matrice impédance

(éléments de la matrice de GREEN).

Figure I.1. Plaque conductrice implantée sur chiral.

Le problème des solutions parasites peut être évité par un choix convenable des

fonctions de base. Ces fonctions sont en rapport directe avec le mode considéré. Il est

préférable d’avoir des fonctions de base ayant des transformées de Fourier analytiques.

Dans la conception des résonateurs microrubans, il serait utile parfois d’avoir des

modèles de simulation rapide, il est possible d’obtenir des formules de régression [25] pour

certaines caractéristiques du résonateur, ces formules reproduisent rapidement les

caractéristiques du résonateur avec une tolérance très acceptable.
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Notre travail, consiste en une évaluation du tenseur de Green d’un résonateur imprimé

sur substrat bi-anisotrope (figure I.1). En mettant le système d’équations sous une forme

matricielle, dont la résolution numérique définie la fréquence de résonance complexe du

résonateur étudié.

I.2. Théorie :

L’idée d’utiliser des matériaux chiraux comme des substrats et des superstrats dans la

conception des antennes imprimées, a été présentée la première fois par Engheta [26] et le

terme "chirostrip" a été alors inventé. Dans la littérature est montré que la puissance

d’onde de surface peut généralement être réduite quand un substrat chiral est employé pour

des antennes destinées à la circuiterie imprimée [27].

I.2.1 Equations de Maxwell :

Des matériaux chiraux composés, qui mettent en évidence les effets chiraux aux

hyperfréquences ont été conçus dans beaucoup de travaux, tels que : [28] [29]. Les milieux

chiraux considérés dans notre travail ont une gyrotropie non homogène, et peuvent être

caractérisés par un ensemble de relations constitutives [30] [31] :

E
c

HB


0


  (3)

H
c

ED


0


  (4)

0c étant la vitesse de la lumière.

Où les tenseurs, perméabilité, permittivité sont d’une anisotropie uniaxiale, et les

éléments magnéto-électriques sont respectivement donnés comme suit :
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Et E


, H


, D


et B


sont respectivement le champ électrique, magnétique et les

inductions électrique et magnétique, pour une harmonique d'excitation en temps (e-iωt).

Dans ces relations, les paramètres magnéto-électriques supplémentaires  et  ,

présentent la chiralité du matériel. Des problèmes fondamentaux nombreux utilisant les

matériaux chiraux ont été étudiés et plusieurs circuits optiques et microondes ont été

présentés [32]-[35]. D'un point de vue physique, la chiralité présentée par les paramètres

magnéto-électriques  et  , sont une mesure qui représente l'accouplement entre les effets

électriques et magnétiques. Et d'un point de vue opérationnel, les degrés de liberté

supplémentaires accordés par  et  , permettent la mise sur forme des propriétés

matérielles et présentent une multitude de nouveaux phénomènes et dispositifs et

composants originaux.

I.2.2 Matrices de transferts TM et TE correspondantes à la couche chiral :

Partant des équations de Maxwell dans le domaine de Fourrier, nous pouvons montrer

que les champs transverses dans le chiral peuvent s’écrire en fonction des composantes

longitudinales zE
~

et zH
~

selon les équations matricielles suivantes :
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Où  
0

,
sr

ss rF  est le vecteur Kernel, SE
~

et SH
~

sont exprimés selon les modes TM, TE.

I.2.3 Composantes longitudinales et transversales :

En considérant la résolution de l’équation d’onde, nous exprimons les composantes

longitudinales des champs électriques et magnétiques dans les milieux chiraux selon les

expressions suivantes:
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Où les coefficients spectraux : eA , hA , eB et hB sont fonction des variables s , e
z et

h
z . Ces derniers sont respectivement les constantes de la propagation des modes TM et

TE. Selon les équations précédentes nous obtenons les expressions des composantes

tangentielles des champs :
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Où:











h
z

e
z

z





0

0
(16)

 
 













 


h
z

ee
z

s
A

Ajj
A

s

t

z

s














0
1

0
1

2

2

(17)

 
 













 


h

zz

ee
z

s
B

Bjj
B

s

t

z

s














0
1

0
1

2

2

(18)

   
 
























t

h
z

e
z

t

s jj

jj
g











0

0

0

0

0

0

(19)

   
 
























t

h
z

e
z

t

s jj

jj
h











0

0

0

0

0

0

(20)

Pour un milieu électrique non magnétique présentant une anisotropie bi-axiale au niveau

de la permittivité, les expressions précédentes se réduisent à celles développés dans [17].

I.2.4 Évaluation du tenseur de Green :

Après étude des conditions aux limites imposées par la structure on aboutit à

l’expression, sous sa forme compacte, de la fonction dyadique de Green :
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Où:
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I.2.5 Solution de l’équation intégrale :

Le champ électrique tangentiel dû aux courants surfaciques J est exprimé par
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La condition de bord, impliquant que le champ électrique tangentiel total s’annule sur la

plaque microbande, est donnée par la relation suivante :
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, (26)

L’application, dans le domaine de Fourrier, de la procédure de Galerkin conforme à la

méthode des moments permet de réduire l’équation intégrale (26) en une équation

matricielle, Où les courants surfaciques J sur la plaque sont développés en une série finie

de fonctions de base xnJ et ymJ selon l’expression :
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Avec na et nb les coefficients du développement modal.

En substituant les transformées vectorielles données par (27) dans (26). Ensuite,

l’équation résultante est testée par le système de fonctions de base qui ont été utilisées dans

le développement du courant sur la plaque. Par conséquent, l’équation intégrale (26) se

trouve réduite au système matriciel suivant :
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Dans (27)-(30), xnJ
~

et ymJ
~

sont les transformées respectives scalaires de Fourrier de

xnJ et ymJ . Afin d’obtenir une solution non triviale de (28), nous imposons une annulation

du déterminant de la matrice B , donc la détermination de la fréquence de résonance et la

bande passante du résonateur.

I.2.6 Fréquence de Résonance et facteur de qualité

L’équation (28) possède une solution non triviale uniquement dans le cas où [1] [36]

[37]:

   0det B (33)

Cette situation résume les conditions de résonance au niveau de la plaque conductrice.

La condition (33) est appelée équation caractéristique. Elle est généralement vérifiée par

une fréquence complexe ir ifff  .

rf : La fréquence de résonance réelle.

f i : La fréquence de résonance imaginaire.
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La détermination du coefficient de qualité permet d’avoir une information sur la

capacité de l’antenne en rayonnement ou le filtre en filtrage, et la puissance fournie par la

source. Le rendement est déterminé alors à partir de la comparaison entre la valeur idéale

du coefficient de qualité noté rQ calculée sans les pertes et celle mesurée.

Dans le cas où que les pertes par rayonnent sont prises en considération, le facteur de

qualité et la bande passante sont définis dans ce cas par [16] [38] [39] :

 i

r

f
f

Q
2

 (34)

Q
BP 1 (35)

I.2.6.a. Evaluation numérique des éléments de la matrice impédance :

Pour évaluer les éléments de la matrice impédance de (28), on procède à un changement

de variable qui nous mène d’un système d’axes cartésien  yx  , à un système d’axes

polaire   , , i.e.,

  

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







2

00

ddddd ssyxs (36)

Ce changement de variable a pour avantage de transformer la double intégrale infinie en

une seule intégrale infinie et une autre finie.

On note aussi que les intégrantes sont singulières quand hD ou eD s’annulent. Ces

singularités ou pôles correspondent aux ondes de surface.

Dans l’évaluation numérique de l’intégrale infinie, ces pôles doivent être évités. La

méthode classique utilisée pour détourner ces singularités est de déformer le contour

d’intégration selon l’axe des réels par le contour C1 (figure I.2), qui contourne les pôles par

des petits demi-cercles. Cette méthode donne des résultats satisfaisants pour la première
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fréquence de résonance des patches à épaisseur de substrat faible, en outre il n’y a qu’un

seul pôle à localiser (i.e., une onde de surface TM associée à 0eD ).

Figure I.2. Chemin d’intégration dans le plan s .

Cependant, quand la fréquence de résonance augmente, l’épaisseur du substrat devrait

être épaisse, donc plusieurs pôles apparaissent. Dans ce cas, en plus du problème de la

location de tous les pôles, l’élaboration analytique des intégrales autour des demi-cercles

peut se compliquer si deux ou plusieurs pôles sont très proches [40].

Ces problèmes peuvent être entièrement évités en déformant le contour C1 selon C2 [40]

[41], ou selon le conteur C3 [42]. Il reste nécessaire d’évaluer l’intégrale dans le plan

complexe pour inclure l’effet des ondes de surface qui sont juste au-dessus de l’axe réel

(pour une formulation en e i t ), l’intégrale est ainsi calculée le long d’un chemin au-dessus

de l’axe des réels (figure I.2). L’avantage de cette méthode est que les ondes de surface

sont incluses dans les calculs sans qu’une détermination des pôles ou la location de ceux-ci

ne soient nécessaire. La longueur du chemin d’intégration est soumise au critère de

convergence des résultats numériques. Une longueur d’environ 050  a été trouvée

suffisante pour une convergence numérique acceptable.

I.2.6.b. Choix des fonctions de base et convergence
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Théoriquement, il existe plusieurs systèmes de fonctions de base, mais dans la pratique

on utilise qu’un nombre limité. Ces fonctions de base sont en rapport direct avec la

géométrie de la plaque conductrice. Afin de minimiser l’effort de calcul, on choisit les

fonctions dont la variation reflète et ressemble à celle de la solution prévue. Pour cela les

fonctions de base sans singularités sur les bords issues du modèle de la cavité simple sont

les plus utilisées [43] :
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Les courants donnés par les équations (37) et (38) sont définis uniquement sur la plaque

conductrice et nuls en dehors de cette dernière. n n m m1 2 1 2, , et sont des nombres entiers.

Le choix de n n m m1 2 1 2, , et dépend du mode étudié, dans notre cas nous nous intéressons

au mode TM 01 qui possède un courant dominant dans la direction des y. Les courants J xn

et J ym dans (37) et (38) vérifient les conditions sur les bords [44] [45] à savoir que : la

composante tangentielle est maximale alors que la normale s’annule. Il a été montré que

L’utilisation des singularités sur les bords n’est pas une condition nécessaire pour obtenir

la convergence [25] [43], aussi il a été reporté dans cette dernière référence que les

fonctions de base sans singularités garantissent une convergence plus rapide. C’est

pourquoi les fonctions de base données par les équations (37) et (38) sont utilisées dans ce

travail.

I.2.6.c.Effet du substrat anisotrope

L’influence des deux paramètres constitutifs du chiral est étudiée, telle que : la chiralité

et l’anisotropie uniaxiale magnétique du substrat sur la fréquence complexe et la bande

passante d’un résonateur microbande. Afin de valider notre programme et résultats
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obtenus, des comparaisons ont été menées par rapport à ceux d’un cas de diélectrique

isotrope présenté dans la littérature.

Les figures ci-dessous montrent les fréquences réelles, et imaginaires normalisées ainsi

que la bande passante en fonction de l’épaisseur du substrat bi-anisotrope, d’un résonateur

microruban monocouche, comparativement à celles trouvées dans la littérature où

(x=z=2.35 et x=z=7). Pour mettre en apparence l’effet de la chiralité et la perméabilité,

nous avons varié les paramètres constitutifs comme suit :

L’élément magnétoélectriques = sont pris égale à (-1, 0, et 1). La perméabilité est

choisie suivant l’anisotrope positive et négative selon respectivement les valeurs : (t=0.8,

z=1) et (t=1.2, z=1). L’anisotropie uniaxiale est obtenue par le changement de t tout

en gardant z constante.

Pour mettre en évidence l’effet des paramètres constitutifs de la couche diélectrique

chiral, nous pouvons considérer la forme asymptotique de la fréquence de résonance,

lorsque la couche d est électriquement faible. Cependant la fonction dyadique de Green

prend la forme suivante :
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Certains auteurs tels que Chew [16], ont montré qu’une seule fonction de base

sinusoïdale (N=0, M=1) était suffisante pour obtenir une excellente convergence des

résultats. Dans ce cas, la distribution du courant sur la plaque conductrice serait donnée

par :
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Et l’équation caractéristique pour les fréquences de résonance selon l’expression :
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La fonction Jy1 possède une transformée de Fourrier analytique, donnée par
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En utilisant l’expression asymptotique de G donnée par (39) et compte tenu de (42),

l’équation (41) devient :
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


y

yy

ydI (44)

En utilisant l’intégration de contour, nous résolvons analytiquement les intégrales (44) [17]



1
1 I et

4
2


I (45)

En substituant (45) dans (43), nous aurons une estimation pour la fréquence de

résonance, exprimée par :

tz

r

b

c
f

2
 (46)

Où c est la vitesse de la lumière dans le vide. Dans le cas isotrope non magnétique

l’équation (46) se limite à celle démontrée dans [9], et pour le cas d’un milieu magnétique

elle se réduit à celle prouvée dans [10]. Alors que dans ce cas la formule résultante donne

une idée sur l’effet des paramètres z et t sur la fréquence de résonance du résonateur. Il

est clair que cette dernière dépend de la permittivité le long de l’axe optique et la

composante perpendiculaire de la perméabilité à cet axe dans le cas limite d’un substrat
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mince. Nous pouvons pour ce cas de résonateurs améliorer leurs performances en traitant

uniquement les deux composantes z et t.

I.2.7 Résultats :

L'effet des éléments constitutifs du milieu chiral, sur la fréquence de résonance

complexe et la largeur de la bande passante a été étudié. Le substrat référence est considéré

isotrope avec la constante diélectrique relative choisie comme suit : x=z=7 et x=z=2.35.

Les dimensions de la plaque rayonnante rectangulaire sont de 1 cm, 1.5 cm. La

fréquence de résonance complexe et la largeur de bande passante sont tracées en fonction

de l'épaisseur de substrat pour différentes valeurs de chiralité et différentes anisotropies

magnétiques. La normalisation est par rapport à la fréquence f0 qui est obtenue à partir du

mode fondamental :
zb

c
rf 2
 .

0,00 0,05 0,10 0,15 0,20
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0,96
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1,00

[17]
[15]






d/b

Figure I.3. Comparaison de la partie réelle de la fréquence de résonance complexe avec celle de [15] et

[17], a=1.5cm, b=1cm, r=7.
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Figure I. 4. Comparaison de la partie imaginaire de la fréquence de résonance complexe avec celle de [16]

et [17], a=1.5cm, b=1cm, r=7.
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Figure I. 5. Comparaison de la bande passante avec celle de [16] et [17]. a=1.5cm, b=1cm, r=7.
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D’après les figures I.3 et 8, nous notons ce qui suit :

L’effet de chiralité n’est remarquable que pour des couches épaisses, alors que pour des

couches infiniment petites cet effet est inapparent, ce qui est confirmé par l’expression de

la forme asymptotique de la fréquence de résonance donné par la formule (46).

Les résultats numériques illustrés par les figures I.3-8 montrent que pour des valeurs

positives de chiralité (ξ=η=1), une augmentation de la fréquence réelle et une diminution

de celle imaginaire sont visibles, ce qui conduit à une forte diminution de la bande passante

et une augmentation du facteur de qualité. Et inversement pour le cas d’un coefficient de

chiralité négative (ξ=η=-1), pour des couches plus épaisses du chiral, cet effet devient de

plus en plus fort.

0 0,02 0,04 0,06 0,08 0,10 0,12 0,14 0,16 0,18 0,20

0,80

0,82

0,84
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0,88
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0,94

0,96

0,98

1,00

[19]






d/b

Figure I.6. Comparaison de la fréquence de résonance réelle avec celle de [19], a=1.5cm, b=1cm, r=2.35

Ces caractéristiques obtenues sont exigées lors de la conception des cavités

rayonnantes, des oscillateurs et des filtres dans le domaine des hyperfréquences.

L’augmentation ou diminution des paramètres du résonateur : (fr, fi, BW) sont plus
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importantes pour des constantes diélectriques faibles (ε=2.35) que pour des constantes

diélectriques élevées :(ε=7).
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





d/b

Figure I.7. Fréquence de résonance imaginaire comparée avec celle de [17], a=1.5cm, b=1cm, r=2.35.
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Figure I. 8. Comparaison de la bande passante avec celle de [19]. a=1.5cm, b=1cm, r=2.35.
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D’après les figures I.9-11, nous remarquons que :

Dans le cas d’une perméabilité ayant comme valeur : μt=0.8<1, l’effet de l’anisotropie

uniaxiale de la perméabilité est nettement remarquable par une augmentation importante de

la partie réelle de la fréquence de résonance, et une augmentation insignifiante de sa partie

imaginaire, la bande passante subit une légère diminution.

Le cas d’une perméabilité de l’ordre (μt=1.2>1) provoque des variations inverses au cas

précédent.
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z
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
t
=0.8, 

z
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
t
=1.2, 

z
=1

d/b

Figure I.9. Comparaison de la partie réelle de la fréquence de résonance complexe avec celle de [17],

a=1.5cm, b=1cm, r=2.35

La chiralité est active dans des couches épaisses, alors que la perméabilité influe

quelque soit l’épaisseur. Cependant la combinaison de ces deux effets peut influer sur les

paramètres du résonateur tels que : (fr, fi, BW) comme le montre les figures I.12-14. La

chiralité augmente la bande passante avec une diminution de la fréquence de résonance et
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là nous pouvons inclure une augmentation de cette dernière selon l’effet de la permittivité,

accompagnée par une pareille augmentation de la bande passante.
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z
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d/b

Figure I.10. Comparaison de la partie imaginaire de la fréquence de résonance complexe avec celle de [17],
a=1.5cm, b=1cm, r=2.35.
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Figure I.11. Comparaison de la bande passante avec celle de [17], a=1.5cm, b=1cm, r=2.35.
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Figure I.12. Comparaison de la partie réelle de la fréquence de résonance complexe avec celle de [19].
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Figure I.13. Comparaison de la partie imaginaire de la fréquence de résonance complexe avec celle de [17],

a=1.5cm, b=1cm, r=2.35,
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Figure I.14. Comparaison de la bande passante avec celle de [17], a=1.5cm, b=1cm, r=2.35.

D’après ce qui était dit, nous pouvons combiner les effets des trois paramètres

constitutives du chiral : la permittivité, la perméabilité et les éléments magnétoélectriques,

afin d’améliorer et rendre les caractéristiques et paramètres du résonateur adéquats aux

diverses applications possibles telles que conceptions des filtres, des oscillateurs, des

antennes …etc.).

I.3. Ondes de surface :

Les modes des ondes de surface sont guidées par l’interface séparant deux milieux

diélectriques différents [46]. Dans la conception des circuits microrubans ainsi que dans

leurs applications, l’étude des ondes de surface est justifiée par l’une des deux raisons

suivantes : minimiser leurs effets ou les utiliser en applications [47].

Pour analyser les caractéristiques de ces ondes produites, au niveau de l’interface plaque

conductrice substrat, par la ligne d’excitation, il est essentiel en premier lieu de prendre en
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considération les modes propres et leur propagation dans la couche chirale. Nous étudions

la propagation de ces modes le long de l'axe Oz. Pour une telle propagation, l’interface de

la structure peut être considérée comme un cas particulier de "chirowaveguide" [32].

Dans [31] est prouvé que dans tous les « chirowaveguides », les modes propres sont

hybrides [32] mais pour le cas du chiral choisi une décomposition en mode TE et TM est

possible [48] [49].

Leur étude serait également faite lors de l’évaluation des intégrales impropres

apparaissant dans la formulation du problème d’une structure microruban par la méthode

intégrale. Il serait également nécessaire, dans certaines situations, de déterminer au

préalable les modes propagatifs d’ondes de surface, qui apparaissent dans une structure

microruban, si on adopte la méthode spectrale et la fonction tensorielle de Green comme

outil d’analyse. On peut citer à titre d’exemple le cas où l’intégration des éléments de la

matrice caractéristique déduite de la méthode de Galerkin est faite sur l’axe réel des

nombres d’onde [50], [51]. Par ailleurs, si on s’intéresse aux champs rayonnés par une

structure microruban sans négliger le rayonnement dû aux ondes de surface, la

détermination de leurs nombres d’ondes est nécessaire [52]. Or, il s’avère que la majorité

des études relatives à ce sujet traitent le problème des ondes de surface comme étant une

procédure de résolution de deux équations transcendantes dont les expressions apparaissent

dans les dénominateurs de la fonction de Green [52]-[54]. L’étude dans le cas de structures

simples, constituées d’une ou de deux couches diélectriques, ne présente pas de difficultés

[55], [56]. Cependant, pour les structures constituées de plus de deux couches, l’étude

devient de plus en plus compliquée, nécessitant ainsi des calculs fastidieux. Ainsi, la

résolution des équations caractéristiques résultantes et le comportement asymptotique des

solutions pour les faibles fréquences d’opération et faibles épaisseurs des couches

diélectriques seront d’avantage plus compliqués. Les méthodes classiques n’aboutissent en
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général sur des expressions simples qu’après avoir fournir des calculs algébriques

importants.

I.3.1. Cas isotrope :

Les ondes de surface provoquent le rayonnement aux extrémités non rayonnantes de la

structure. En outre elles peuvent conduire à l'accouplement non désiré entre les éléments

rayonnants dans le cas du réseau d’antennes. La vitesse de phase des ondes de surface

dépend fortement de la constante diélectrique εr et de l'épaisseur d du substrat. L'excitation

des ondes de surface dans une couche diélectrique implantée sur un plan de masse a été

bien étudiée [57]. Le mode dominant ayant la plus basse fréquence est le mode TM0, qui

n'a aucune fréquence de coupure (fc=0). Les fréquences de coupure pour les modes élevés

(TMn et TEn) sont présentées par :

14 




rh

cn
f


c (47)

n=0, 1, 2, …,

Où c est la vitesse de la lumière, h et εr sont respectivement, l'épaisseur et la constante

diélectrique du substrat.

Les fréquences de coupure pour les modes TEn sont indiquées par les impaires n=1, 3,

5,…, et les fréquences de coupure pour les modes de TMn sont indiquées par les nombres

pairs. Pour le mode TE1 les valeurs calculées du rapport  1
cd  sont :

 
14

1



rc

nh


(48)

a) 0.217 pour le duroid (εr=2.32),

b) 0.0833 pour l'alumine (εr=10).
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Ainsi, le mode d’ordre bas TE1 est excité à 41 GHz pour le substrat épais de duroid

de1.6 mm, et à environ 39 GHz pour le substrat épais d'alumine de 0.635 mm.

L'épaisseur du substrat est choisie de sorte que le rapport h/λ0 soit bien inferieur du

rapport  1
ch  (λ0 est la longueur d'onde en espace libre à la fréquence d'opération), c.-à-d.

[58]

14 


ruf

c
h


(49)

où fu est la plus haute fréquence dans la bande de l'opération. Noter que h devrait être

choisi plus élevée possible, sous la contrainte indiquée en (49), de sorte que l'efficacité

maximum soit réalisée. En outre, h doit être conforme aux substrats disponibles dans le

commerce. Une autre formule pratique pour h est donnée dans [59] :

ruf

c
h

 




2

3.0
(50)

Le mode TM0 n'a aucune fréquence de coupure et est toujours présent dans une certaine

mesure. L'excitation d’onde de la surface TM0 devient appréciable quand h/λ>0.09 

(εr 2.3) et quand h/λ>0.03 (εr 10). Généralement, pour supprimer le mode TM0, la

constante diélectrique devrait être inférieure et la taille de substrat devrait être plus petite.

Malheureusement, le ε décroissant augmente la taille d'antenne, alors que h décroissant

mène à une limitation de l'efficacité de l’antenne et la bande de fréquence.

La réduction des ondes de surface, pour les antennes microruban implantées sur les

ferrites, a été discutée par de nombreux chercheurs [60]-[64], alors que dans [65]-[67], les

structures électromagnétiques de bande-espace (“Electromagnetic band gap” EBG),

également connues sous le nom de cristaux photoniques ont été réalisées pour réduire, et

dans certains cas, pour éliminer les ondes de surface, qui mènent à une augmentation de la

directivité et la largeur de bande, où Yang [68] a été le premier qui a proposé les antennes à
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gain élevé pourraient être obtenues par un élément rayonnant imprimé sur un 2-D matériel

de PBG.

I.3.2. Cas du chiral :

Dans cette partie, le problème des ondes de surface, dans les structures microrubans

simples monocouches anisotropes, est rigoureusement formulé et résolu. Les avantages de

la méthode sont mis en évidence et des études comparatives ont été menées entre nos

résultats et ceux obtenus.

On considère dans cette partie, la structure monocouche représentée ci-dessous. La

plaque conductrice rayonnante est supprimée dans cette étude, la structure est une couche

chirale sans source implantée sur un plan de masse (Figure I.15). Les ondes de surface qui

prennent naissance et se propageant dans cette structure ont été étudiées.

Figure I.15. Configuration de la monocouche constituée de substrat chiral

1.3.2.a. Formulation des équations caractéristiques (modales) :

En page 53, nous avons pu calculer les dénominateurs du tenseur de Green. Nous

essayons de donner également les équations modales pour les ondes de surface que nous

rappelons ici :

Pour les modes TM :

    0sincos 0
22

0  djjdD e
ztztt

e
ztz

e
z

e

z

t 


 (51)

Pour les modes TE :

      0sincos 0  djjdD h
ztz

h
z

h
z

h  (52)
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1.3.2.b. Fréquences de coupure des ondes de surface

Développement des limites asymptotiques aux basses fréquences des modes TM0, où les

fréquences de coupure des ondes de surface sont caractérisées par  s . Dans le cas

limite de fréquences faibles 0 . Tenant compte des équations précédentes (51) et (52),

les limites asymptotiques aux basses fréquences pour les ondes de surface s’obtiennent

par :

Pour le mode TM0, et en basse fréquence, en mettant 2
0

2

0
lim

0







s , l’équation (11),

devient :

z

t

tt
e
z 





 


22
0

2

0
lim

0

(53)

Sachant que dans ce cas 0  puisque 0 s , en remplaçant (53) dans (51), on

trouve :

 
 

d
d

j
z

tz
z






0

2
0

1

1




 (54)

Pour le cas isotrope l’équation (54) se réduit à
 

z

z
z dj






12
0


 , cas démontré dans

la littérature [56].

Pour le mode TE1, pour les basses fréquences, où 02
0  et 2

0
2

0
lim

0







s , l’équation

(12), devient alors :

z

t

tt
h
z 





 


22
0

2

0
lim

0

(55)

Sachant que dans ce cas 0  c'est-à-dire 0 s , en remplaçant (55) dans (52), on

trouve :
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 
d

d
t

z



1

1 0 (56)

Les équations des vecteurs d’onde (54) et (56) sont des formules générales du cas

anisotrope à base de chiral peuvent être réduites et égales à celles obtenues par Peixeiro et

al. [56].

Nous évaluons le développement d’une formule approchée pour le nombre d’onde TM0

et TE1,  
d

d
j

tz

tz 















1
1

1

1

0

2
0 pour le mode TM0 et  

d
d

t

z



1

1 0 pour

le mode TE1

L’effet de la chiralité sur les deux vecteurs d’onde est semblable, pour le cas des

couches très minces, tout en rapprochant le rapport
d01

1


à la valeur d01 .

Selon l’équation 22
0

2
sz   , en remplaçant z dans l’équation (53), on trouve la

valeur rapprochée de :
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Et pour le mode TE1 on a :
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Figure I.16. Nombre d’onde approchés des ondes de surface

Les dernières équations (58) et (60) servent comme une bonne estimation initiale à

l’emplacement du pôle, dans une routine standard, pour chercher la vraie solution.

L’approximation de l’emplacement du pôle au chemin d’intégration est nuisible aux

évaluations numériques effectives des intégrales il est avantageux de retrancher la

singularité du pôle et la réintégrer analytiquement par la suite.

Dans le cas d’un substrat épais, plusieurs pôles peuvent exister, et l’évaluation

analytique des intégrales autour des demi-cercles peut devenir complexe si deux ou

plusieurs pôles sont très proches les uns aux autres [69]. Le nombre total des pôles est

déterminé par la fréquence de travail de la structure et les paramètres dimensionnels du

substrat [52] [69]. Dans le cas isotrope il est possible de prédire le nombre de pôles, tel que

dans [70], si
2

10


 rd alors le dénominateur de  s

hG  n’a aucun zéro par contre

celui de  s
eG  a un seul.

Dans le cas d’une structure ayant une seule couche diélectrique isotrope soit

rtz   , 1 tz  et 0 , l’égalité (59) se réduit à l’expression simple donnée

par [71],[72] :
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En remplaçant (53) dans (51), nous obtenons la fréquence de coupure du mode TM0

comme suit :

 d

d






0

02
0

2

1
 (61)

Il suffit de mettre 0z dans les équations (51) et (52), pour déduire les fréquences de

coupures des modes TE et TM, on trouve :

Pour les modes TM :
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Où n est un nombre paire.

Pour les modes TE :
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Où n est un nombre impaire. A l’absence de la chiralité, les équations (62) et (63)

deviennent :
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Et dans le cas d’un diélectrique anisotrope, non magnétique, les équations (64) et (65)

deviennent :
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Et dans le cas d’un diélectrique isotrope, les équations (66) et (67) deviennent :
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d
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Les formes précédentes sont les mêmes formes développées dans [56] [58].

Le mode d’ordre bas TE1 est excité à 40.77 pour un substrat Duroid épais de 1.6 mm,

sans l’effet de la chiralité [58]. Par contre avec la considération d’un coefficient positif et

négatif de chiralité le mode TE1 pour la même structure est excité à 138.4 et 192.75 GHz

respectivement, et à environ 39.33 GHz pour un substrat épais d'alumine (isotrope) de

0.635 mm [58], et à 50.75 et 116.16 GHz à la présence d’un coefficient respectivement

positif et négatif de chiralité.

En outre, la formule pratique pour d n’est plus celle donnée par la formule (49), mais

celle exprimée par (70), et nous pouvons dans ce cas augmenter l’épaisseur du substrat

sans pour autant exciter les ondes de surface [6]:
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I.3.3. Résultats numériques et discussion
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Figure I.17. Effet des paramètres constitutifs du chiral sur la fréquence de coupure du mode TE0
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Figure I.18. Effet des paramètres constitutifs du chiral sur la fréquence de coupure du mode TM1

D’après les résultats obtenus, et les différentes expressions des fréquences de coupure

des modes de surface, la chiralité éloigne les ondes de surface par rapport à la fréquence de
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travail de la structure, ce qui est un avantage pour les antennes. Alors que pour les filtres il

est préférable d’utiliser la forme imaginaire pure, des éléments magnéto-électriques,

formulée d’expressions plus complexes.

Ce cas d’étude des fréquences de coupure des ondes de surfaces TM, ou TE en fonction

des paramètres constitutifs du milieu, a abouti à des résultats qui montrent clairement que

la possibilité d’excitation des ondes de surface est plus favorisée lorsque les diélectriques

deviennent de plus en plus épais.

I.3.4. Conclusions des interprétations :

Une technique efficace pour formuler les équations caractéristiques des ondes de

surface dans un milieu doté d’une anisotropie complexe est présentée. Les équations

concernant une évaluation des fréquences de coupure sont données aussi. Une formule

approchée simple permettant d’estimer le nombre d’onde du mode de surface TM0 et TE1 a

été obtenue. L’approche proposée peut être utilisée lors de l’analyse des microrubans pour

prédire les ondes de surface, qui apparaissent dans de telles structures. Elle peut servir

également pour localiser les singularités des intégrandes trouvées dans la solution par la

méthode des moments.

I.4. Impédance d’entrée :

I.4.1. Introduction

L'utilité de l’impédance d’entrée est importante pour assurer les meilleurs transferts

d'énergie entre les antennes et les dispositifs qui y sont connectés via les exigences des

techniques d'adaptation.

Un certain nombre d'investigations ont été effectuées sur la détermination de

l'impédance d'entrée des résonateurs microrubans rectangulaires [38] [45] [51] [55] [73].
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Dans cette partie de notre travail, l'analyse effectuée consiste à dériver l’impédance

d’entrée, en tenant compte de l'effet de la chiralité.

Les structures ouvertes des chirostrip ont été le sujet de plusieurs recherches intensives

en raison de leurs applications potentielles dans la conception de nouveaux dispositifs

micro-ondes et les antennes imprimées [74]. Il est indiqué ci dessus, que plusieurs

problèmes conformes ont été analysés dans [75], et en particulier, la chiralité, qui peut

offrir des moyens originaux pour contrôler les performances des résonateurs [76].

I.4.2. Théorie

L'impédance d'entrée des résonateurs suscités (figure I.1) est l’un des problèmes qui

doivent être rigoureusement formulés dans le domaine spectral. La méthode des moments

via la procédure de Galerkin, où les fonctions d'essai sont identiques aux fonctions de base,

peut être employée pour résoudre numériquement ces intégrales. Les formes les plus

utilisées généralement pour les cellules élémentaires sont le triangle et le rectangle [77].

D'une part, si le patch implanté sur chiral a la forme régulière simple, comme le

rectangulaire dans notre cas, la fonction de base est un bon choix. L'impédance d'entrée de

l'antenne dans ce cas peut être calculée comme une combinaison du champ électrique

dispersé avec le courant sur la sonde, selon l'expression suivante :
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 zGG yxzxzx ,, et  zGG yxzyzy ,, ce sont des fonctions de Green spectrales dans

le substrat chiral, où  zJJ yxxmxm ,,
~~

 et  ,z,κκJJ yxynyn

~~
 sont les transformées de

Fourier des fonctions de base dans le domaine spectral, xmI et ynI sont les coefficients qui

doivent être déterminés, et M et N définissent les nombres de fonctions de base le long des

directions de x et y, respectivement. Pour avoir une convergence numérique des équations

(74)-(76), on a suivi les étapes traitées dans [9] [78] [79].

La représentation du coefficient de réflexion S11 en fonction de la fréquence permet de

déterminer la fréquence de résonance de l’antenne pour des dimensions données.

c

c

ZZ

ZZ




 log.10log.10S11  (77)

Avec : τ : Coefficient de réflexion,

Z : Impédance d’entrée de l’antenne,

cZ =50Ω : Impédance caractéristique de la ligne qui alimente l’antenne.
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Figure I.19. Effet de la chiralité sur la partie réelle de l’impédance d’entrée.

(a=7.62cm, b=11.43cm, x0=1.52cm, y0=0.385cm, x= z=2.64)
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Figure I.20. Effet de la chiralité sur la partie imaginaire de l’impédance d’entrée.

(a=7.62cm, b=11.43cm, x0=1.52cm, y0=0.385cm, x= z=2.64)
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Figure I.21. Effet de la chiralité sur le coefficient S11.
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Les figures I.19-I.21, montrent que l’impédance d’entrée et le paramètre s11 sont en lien

directe avec la chiralité, ce qui nous mène à tenir compte de cet effet pour aboutir à une

meilleure adaptation. L’amplitude des paramètres suscités varient en fonction de la

chiralité alors que dans [73], où le cas du chiral bi-isotrope est considéré, ces paramètres

sont constants en amplitude, ce qui est avantageux vers la conception des circuits plus

adaptés.

I.4.3. Conclusion :

La chiralité a présenté un intéressant effet sur la fréquence de résonance ainsi que la

bande passante. Cependant nous pouvons l’appliquée pour commander l’adaptation, afin

d’avoir un meilleur coefficient de réflexion. La plus simple de ces méthodes et de mettre

l’alimentation a une position calculée, résolvant le problème de l’adaptation.

I.5. Conclusion du chapitre I :

Selon la littérature, l'anisotropie uniaxiale positive introduit une légère augmentation de

la bande passante, alors que cette dernière subit une légère diminution lorsqu’on considère

l'anisotropie uniaxiale négative. Par contre dans notre cas de structure implantée sur

substrat chiral, nos résultats montrent que l’influence des paramètres constitutifs (chiralité,

perméabilité axiale) est plus apparente sur la bande passante et la fréquence de résonance,

selon le choix de l’élément de chiralité : le cas positif introduit une diminution de la partie

réelle de la fréquence de résonance et une augmentation de sa partie imaginaire. L’inverse

est obtenu pour le cas d’un élément négatif, ce qui est un résultat appréciable. L’avantage

dans l’utilisation de l’anisotropie axiale de la perméabilité est que dans ce cas

l’élargissement de la bande passante est plus important pour une cavité rayonnante et

l’inverse est obtenu dans le cas d’une cavité destinée pour une conception de filtre.

L’introduction du chiral mène à une diversité d’applications. Son appréciable effet, est

le pouvoir de miniaturisation de structure, qui facilite l’intégration des composants
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électroniques. Ces derniers seront soumis après avoir évalué et déterminer l’impédance

d’entrée et paramètres S.

Une technique efficace pour formuler les équations caractéristiques des ondes de

surface dans un milieu doté d’une anisotropie complexe est présentée. Les équations

concernant une évaluation des fréquences de coupure sont données aussi. Une formule

approchée simple permettant d’estimer le nombre d’onde du mode de surface TM0 et TE1 a

été obtenue.
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Résumé :

Dans ce chapitre, les effets de la bi-anisotropie (forme uniaxiale de la

permittivité, perméabilité et l’élément de la chiralité) des substrats, constituant un

résonateur, sur la fréquence de résonance et la bande passante, d’un patch

microruban rectangulaire dans une configuration de type substrat-superstrat, sont

étudiés. Le problème est rigoureusement formulé en utilisant l’équation intégrale

ayant comme noyau la fonction spectrale dyadique de Green. Les fréquences de

résonance complexes du mode TM01 sont également étudiées selon la procédure de

Galerkin comme outil de résolution numérique de l’équation intégrale, et où les

fonctions de base étaient choisis sinusoïdales. Nos résultats ont été comparés à

ceux du cas d’un substrat isotrope.

Le calcul numérique, dans son ensemble, est utilisé dans le but d’obtenir des

résultats, qui selon la forme de la structure étudiée, permet :

 Une comparaison avec d’autres résultats théoriques et expérimentaux, par

conséquent, une validation du formalisme théorique mis au point dans cette étude.

 Une obtention de la convergence de la méthode des moments pour une

élaboration de logiciels adéquats de simulation.
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II.1. Introduction

Les structures à substrat-superstrat, sont employées généralement pour améliorer les

caractéristiques du résonateur et spécialement ceux de l'antenne (gain, efficacité,

polarisation) [1], où les superstrats sont généralement utilisés comme moyen de protection

de la structure, par rapport aux intempéries telles que : la poussière, la pluie, le brouillard,

et la neige [2], formés accidentellement, et pouvant affecter les performances des ces

résonateurs imprimées [3] [4] [5]. Cependant une caractérisation et une conception précises

de ces structures doivent tenir compte de cet effet. L’un de ces effets essentiel est le

décalage de la fréquence de résonance de l'antenne, ce décalage peut mettre le résonateur

hors de sa bande fréquentielle originale d'opération [2]. Un autre inconvénient possible

pourrait être l'excitation d’un grand nombre d’ondes de surface, puisque l'épaisseur exigée

du superstrat serait plutôt grande électriquement. L’augmentation du superstrat par rapport

au substrat de la structure résonatrice aiderait à alléger ce problème [6]. Pozar a cité

quelques inconvénients posés par le superstrat, et a suggéré alors que les milieux les plus

complexes, tels que bi-axiale, bi-anisotrope, ou l'utilisation d'un superstrat anisotrope,

peuvent avoir des effets plus intéressants [6].

Figure II.1. Structure d’une plaque rectangulaire piégée par un superstrat et un substrat bi-anisotropes.
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Les effets de l’anisotropie uniaxiale sur la fréquence de résonance et la bande passante

d’un résonateur microbande rectangulaire monocouche ont été étudiés par plusieurs

chercheurs, citant comme exemple les références [7] [8], [9] et [10], où les deux types

d’anisotropie uniaxiale positive et négative ont été considérés. D’autre part l’effet d’un

superstrat diélectrique sur la fréquence et la bande passante d’un patch microruban

rectangulaire rayonnante a été évalué expérimentalement par Bahl et al. [11], et

théoriquement par Bouttout et al. [5]. Ils ont déduit, que la bande passante décroît pour une

constante diélectrique élevée du superstrat ayant une faible épaisseur.

Après avoir étudié l’effet de l’anisotropie uniaxiale magnétique et la chiralité pour une

structure monocouche [12]-[14], dans ce chapitre, les effets d’un superstrat bi-anisotrope

ayant des anisotropies électrique et magnétique uniaxiales sur la fréquence de résonance et

la bande passante des structures microbandes rectangulaires sont considérés. Le problème

de la fréquence de résonance complexe est formulé ici en terme d’une équation intégrale

selon les transformées vectorielles de Fourrier [15] [16].

II.2. Théorie :

La géométrie considérée est donnée en Figure 1. La plaque rayonnante est donc de

forme rectangulaire, ayant des dimensions (a*b) selon, respectivement, les deux axes x et

y, et est placée entre deux diélectriques bi-anisotropes d’épaisseur d1 et d2.

En utilisant les résultats obtenus au chapitre I.2, nous déduisons la relation suivante,

liant le courant et le champ électrique sur la plaque conductrice, représentés dans le

domaine spectral

     ssss  JGE
~~
 (II.1)

où la fonction spectrale dyadique de Green G est donnée par
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Le champ électrique tangentiel dû aux courants surfaciques J est exprimé par
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La condition de bord, impliquant que le champ électrique tangentiel total s’annule sur la

plaque microbande, implique l’équation intégrale

      0JGF  




sssss rd 
~

, (II.16)

Au chapitre II.1 nous avons calculé la fréquence de résonance, comme solution non

triviale de la forme matricielle du système établi, liant champs et courants, et avons ensuite

déduit la bande passante du résonateur.

II.3. Résultats

II.3.1. Validation des résultats

A fin de pouvoir validé notre programme, élaboré sous Fortran 90, nous comparons nos

résultats simulés avec ceux disponibles dans la littérature. Sachant que la bande étroite du

résonateur nécessite exactitude des résultats, le tableau suivant présente une comparaison

entre nos fréquences calculées et celles mesurées par [11] et calculées par [5] pour une

structure résonatrice microbande rectangulaire couche protectrice. Le superstrat et le

substrat sont considérés tous les deux isotropes. Nous constatons que nos valeurs sont

proches de celles données aux références [11] que [5]. Et nos calculs présentent une bonne
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convergence avec celles de [5]. La figure suivante montre une meilleure convergence, où

nos résultats se trouvent centrés entre ceux calculées et mesurées sus cités.

Tableau II.1. Comparaison de la fréquence de résonance calculée avec les résultats mesurés et calculées

pour une plaque rectangulaire piégée entre un superstrat et un substrat isotropes; a=6 cm, b=5 cm,

d1=0.159 cm, t,1=z,1=2.32.
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Figure II.2. Comparaison de la fréquence de résonance calculée avec les résultats mesurés et calculées

pour une plaque rectangulaire piégée entre un superstrat et un substrat isotropes; a=6 cm, b=5 cm,

d1=0.159 cm, t,1=z,1=2.32.
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II.3.2. L’effet de l’anisotropie uniaxiale électrique.

II.3.2.a. Fréquence de résonance réelle :

La figure 2, illustre l'effet de l'anisotropie uniaxiale de la permittivité en comparaison

avec le cas isotrope de [5] (cas d’une plaque conductrice rectangulaire piégée entre un

superstrat et un substrat, dont les paramètres sont : a=6 cm, b=5 cm, d1=0.1 cm,

t,1=z,1=2.35), selon différentes valeurs de la constante diélectrique (t,2,z,2= 1.5, 2.35, 4,

10.).
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Figure II.3. Effet de l’anisotropie axiale de la permittivité sur la fréquence de résonance réelle pour une

plaque rectangulaire piégée entre un superstrat et un substrat; a=6 cm, b=5 cm, d1=0.159 cm, t,1=z,1=2.32.
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La partie réelle de la fréquence complexe est donnée en fonction de l'épaisseur du

superstrat, et est normalisée par rapport à la partie réelle de la fréquence complexe fr0, de

l'antenne monocouche (d2=0, r,1=2.35), et c'est le cas pour toutes les étapes suivantes.

Selon les figures 3.a et 3.b, on note que pour des valeurs plus basses de la constante

diélectrique, l'effet des deux composantes axiales de la constante diélectrique (t,2,z,2)

devient plus apparent, mais cet effet est plus important pour des valeurs élevées de la

constante diélectrique, ceci est bien visible et présentées dans l’annexe B.
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Figure II.4. Effet de l’anisotropie axiale de la permittivité sur la fréquence de résonance imaginaire pour

une plaque rectangulaire piégée entre un superstrat et un substrat; a=6 cm, b=5 cm, d1=0.159 cm,

t,1=z,1=2.32.
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Ces valeurs de la constante diélectrique masquent l'effet des composantes axiales. La

composante t,2 a un effet plus remarquable sur la partie réelle de la fréquence de résonance

complexe que la composante z,2. Ces remarques sont valides pour un rapport d2/d1 plus

grand que l'unité et pour des valeurs élevées de la constante diélectrique.

Dans les figures 3.a-3.c, l'influence de la composante z,2 sur la fréquence de résonance

réelle est presque constante (±0,15%-±0,2%).

En conséquence, le plus avantageux de ces anisotropies est le cas de l'anisotropie

uniaxiale positive, où la fréquence de résonance réelle fait l’objet d’une grande

augmentation.

II.3.2.b. Fréquence de résonance imaginaire :

Dans les Figures ci-dessous, la fréquence imaginaire normalisée est tracée en fonction

de l’épaisseur du superstrat pour différentes valeurs de la constante diélectrique.

La fréquence imaginaire normalisée (fig.4) est fonction de l'épaisseur du superstrat. Les

résultats numériques montrent que le facteur influant est la composante t,2 et cet effet est

maximum dans la région (d1<d2<1.5d1).

Pour une anisotropie uniaxiale positive (z,2=1.5 et t,2=0.8z,2) et d2=1.5d1, la fréquence

de résonance imaginaire fi atteint la valeur du cas monocouche, tandis que pour le cas

isotrope elle est obtenue pour d2=2.6d1. Nous déduisons que le premier cas mène à la

miniaturisation du superstrat (réduction de l’épaisseur du superstrat de 42.30%) et à une

légère augmentation de la largeur de la bande passante.

Dans [9], l'effet de l'anisotropie uniaxiale du cas monocouche est également faible sur la

largeur de la bande passante.

Les résultats numériques montrent que pour les faibles constantes diélectriques

(1<z,2=t,2<r,1), on distingue, selon l’effet des composantes de permittivité, deux zones :
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- pour des faibles épaisseurs des couches diélectriques protectrices (d2<2.6d1) (figure

6.a), le facteur influant est 2,t .

- Ensuite avec inversement des rôles de 2,z entre l’intervalle d2 [0, d1] et

d2 [d1,2.6d1], et au delà de (d2<2.6d1) 2,z devient plus influant que 2,t .
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Figure II.5. Effet de l’anisotropie axiale de la permittivité sur la bande passante pour une plaque

rectangulaire piégée entre un superstrat et un substrat; a=6 cm, b=5 cm, d1=0.159 cm, t,1=z,1=2.32.

Pour les permittivités diélectriques élevées (z,2>t,1=z,1) la composante transversale

2,t reste le paramètre influant sur la fréquence de résonance imaginaire pour des couches

aux alentour de 3.d1.
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II.3.2.c. Bande passante :

L'effet du superstrat diélectrique sur la bande passante de la structure suscitée est

également étudié (figures 5.a-5.d), la bande passante normalisée est tracée en fonction de

l'épaisseur du superstrat.
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Figures II.6. Effet de l’anisotropie axiale de la perméabilité sur la fréquence de résonance pour une

plaque rectangulaire piégée entre un superstrat et un substrat; a=6 cm, b=5 cm, d1=0.159 cm, t,1=z,1=2.32.

Les résultats numériques prouvent que pour une constante diélectrique basse

(1<z,2<z,1) des épaisseurs petites de la couche diélectrique protectrice (d2<d1), la largeur

de bande passante est sensiblement constante pour le cas isotrope [11], mais elle est plus

sensible aux variations de la constante diélectrique transversale du superstrat t,2. Alors que

la composante longitudinale z,2 n'a aucun effet sur la largeur de bande.
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Figures II.7. Effet de l’anisotropie axiale de la perméabilité sur la fréquence de résonance imaginaire

pour une plaque rectangulaire piégée entre un superstrat et un substrat; a=6 cm, b=5 cm, d1=0.159 cm,

t,1=z,1=2.32.

Pour des épaisseurs plus élevées (d1<d2), on distingue deux régions : où dans la

première (d1<d2<2d1), la largeur de la bande passante augmente lentement et la

composante t,2 reste d’une influence que le coefficient z,2, par contre dans la deuxième

région (2d1<d2) la composante longitudinale de la permittivité z,2 devient le facteur le plus

agissant.

Dans le cas de l’anisotropie uniaxiale, tel que : celui de (z,2,t,2>t,1,z,1) et avec des

épaisseurs plus élevées (3d1>d2>2.6d1), la composante de la permittivité selon l’axe

optique z,2 et celle transversale t,2 présentent des effets moindre sur la largeur de bande,
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mais pour une valeur plus élevée de la constante diélectrique (z,2,t,2=10), les anisotropies

(positive et négative) s’échange de rôle.

II.3.3. Effet de l’anisotropie uniaxiale magnétique :

II.3.3.a. Fréquence de résonance réelle :

Les figures ci-dessus (II.6) illustrent l’effet de la perméabilité sous sa forme uniaxiale

comparativement avec le cas isotrope, pour différentes valeurs de perméabilités et

épaisseurs du superstrat.

Les figures ci-dessus illustrent l’effet de la perméabilité sous sa forme uniaxiale

comparativement avec le cas isotrope, pour différentes valeurs de perméabilités et

épaisseurs du superstrat.

Selon les figures 6.(a)-6.(d), nous constatons qu’avec l’augmentation de la constante

diélectrique (r,2>r,1), l'effet des deux composants de la perméabilité soit axiale ou

longitudinale (µt,2, µz,2) devient plus négligeable, par contre pour la constante diélectrique

faible (r,2<r,1), la composante µz,2 a un effet plus important sur la partie réelle de la

fréquence de résonance que la composante µt,2.

II.3.3.b. Fréquence de résonance imaginaire :

Dans les figures 7, Les allures des courbes, pour des constantes diélectriques basses

(1<r,2<r,1) et couches minces (d2<1.5d1), montrent que la composante de perméabilité

suivant l’axe optique µz,2 est le facteur le plus influant sur la fréquence de résonance

imaginaire, tandis que pour les couches épaisses (d2>2.6d1), la composante longitudinale

µt,2 devient plus agissante que le µz,2.

Pour une constante diélectrique plus élevée (r,2>r,1), on distingue deux régions, où la

première est à couches minces (d2<1.5d1), l'anisotropie a dans ce cas un effet négligeable

(0.5% maximum), alors que dans la deuxième région (d2>1.5d1), la composante µt,2 a un

effet confirmé (jusqu'à 3%).
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Figure II.8. Effet de l’anisotropie axiale de la perméabilité sur la bande passante pour une plaque

rectangulaire piégée entre un superstrat et un substrat; a=6 cm, b=5 cm, d1=0.159 cm, t,1=z,1=2.32.

II.3.3.c. Bande passante :

Les figures 8 montrent que pour des couches minces (d2<d1), la composante µz,2 influe

sur la bande passante, cet effet demeure faible dans cette région, tandis que pour les

couches épaisses (d2>d1), la composante µt,2 devient plus active que le µz,2, et la bande

passante atteint dans ce cas un maximum de 3%.

Pour des épaisseurs plus élevées du superstrat (d2>d1), l'effet de la perméabilité sur la

fréquence imaginaire et la bande passante est plus important que la constante diélectrique,

tandis que pour la fréquence réelle les derniers éléments constitutifs ont un effet inversé.
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Figure II.9. Effet de la chiralité sur la fréquence de résonance partie réelle pour une plaque

rectangulaire piégée entre un superstrat et un substrat; a=6 cm, b=5 cm, d1=0.159 cm, t,1=z,1=2.32

II.3.4. L’effet de la chiralité du superstrat :

II.3.4.a. Fréquence de résonance réelle :

L'effet de chiralité sur la fréquence de résonance, étudié et simulé par les figures 9 (a)-9.

(d), n'a pas la même nature que celle des autres composantes électromagnétiques. Dans ce

cas, l'effet de chiralité mène à une augmentation monotone de la fréquence de résonance

réelle avec l’accroissement de l'épaisseur du superstrat pour un élément magnéto-électrique

positif, tandis que l’effet des éléments magnéto-électriques négatifs sur la fréquence de

résonance réelle est présenté par une diminution accentuée. En outre, en augmentant la

constante diélectrique, la fréquence de résonance réelle normalisée augmente ou diminue

en plus, selon le paramètre de chiralité.
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II.3.4.b. Fréquence de résonance imaginaire :

Dans les figures 10, l'effet de chiralité sur la fréquence de résonance imaginaire

demeure toujours le même que pour la partie réelle, alors qu’il est plus important pour la

partie imaginaire que pour la partie réelle. La fréquence imaginaire normalisée est trois fois

la fréquence de résonance imaginaire de la monocouche est ceci pour une chiralité positive,

et six fois pour un paramètre négatif de chiralité.

0,0 0,5 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0

-3

-2

-1

0

1

2

3

4

d
2
/d

1
(a)

cas isotrope 
r,2

=1.5


2
=-1.


2
= 1.

F
ré

q
u
en

ce
im

ag
in

ai
re

n
o
rm

al
is

ée

0,0 0,5 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0

-4

-3

-2

-1

0

1

2

3

F
ré

q
u
en

ce
im

ag
in

ai
re

n
o
rm

al
is

ée

cas isotrope 
r,2

=2.35


2
=-1.


2
= 1.

(b) d
2
/d

1

0,0 0,5 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0

-4

-3

-2

-1

0

1

2

3

F
ré

q
u
en

ce
im

ag
in

ai
re

n
o
rm

al
is

ée

cas isotrope 
r,2

=4.


2
=-1.


2
= 1.

(c) d
2
/d

1

0,0 0,5 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0

-6

-5

-4

-3

-2

-1

0

1

2

3

4

F
ré

q
u
en

ce
im

ag
in

ai
re

n
o

rm
al

is
ée

cas isotrope 
r,2

=10


2
=-1.


2
= 1.

(d) d
2
/d

1

Figure II.10. fréquence imaginaire normalisée d’une plaque rectangulaire piégée en fonction de

l’épaisseur du superstrat ; a=6 cm, b=5 cm, d1=0.1 cm, t,1=z,1= 2.35, z,2=1.5, 2.35, 4, 10.

II.3.4.c. Bande passante :

L'effet de l'élément négatif de chiralité sur la bande passante est plus important que

celui de l'élément positif pour des couche épaisses (d2>1.5d1) et pour une constante
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diélectrique élevée. Ceci est illustré dans la figure 10 (b)-(d), où une augmentation d'onze

fois BP0 (bande passante de la monocouche) est obtenue.
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Figure II.11. Bande passante normalisée d’une plaque rectangulaire piégée en fonction de l’épaisseur du

superstrat ; a=6 cm, b=5 cm, d1=0.1 cm, t,1=z,1= 2.35, z,2=1.5, 2.35, 4, 10.

On remarque que pour la constante diélectrique inférieure (1<r,2<r,1) l'effet de

l'élément positif de chiralité sur la bande passante est plus important que celui dans le cas

ou l’élément est négatif.

Nous notons que l'élément négatif de chiralité est avantageux selon certaines

applications par rapport au cas d’élément positif, en raison de la possibilité de l’annulation

de la largeur de la bande passante (d2≈0.5d1).
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II.3.5. L’effet de la chiralité combiné du substrat et superstrat:

II.3.4.a. Fréquence de résonance réelle :
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Figure II.12. Effet de la chiralité du substrat et du superstrat sur la fréquence de résonance réelle; avec a=6

cm, b=5 cm, d1=0.5 cm, t,1=z,1=2.32, z,2=1.5, 2.35, 4, 10.

En annexe ‘B’ nous donnons, une présentation de l’effet de la chiralité conjugué des

deux substrats chiraux. Sachant que d1 vaut 1mm, avec ce cas, on trouve un effet dominant

de la chiralité du superstrat, alors qu’avec une telle épaisseur du substrat il n’y a aucun

effet important, et cela convient avec l’effet des couche mince de chiral [12], ceci impose

que la couche du substrat soit épaisse pour mieux distinguer l’effet conjugué de cette

dernière avec celui du superstrat. En effet nous avons pris d1=5mm. Les dimensions de la
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structure étudiée et le rapport d2/d1 sont préservées telles que dans les cas précédents, la

normalisation est par rapport au cas où d2=0.
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Figure II.13. Effet de la chiralité du substrat et du superstrat sur la fréquence de résonance imaginaire;

avec a=6 cm, b=5 cm, d1=0.5 cm, t,1=z,1=2.32, z,2=1.5, 2.35, 4, 10.

Les figures 12, présentent l’effet associé des deux composantes magnétoélectriques des

différentes couches (substrat et superstrat). L’allure de la fréquence de résonance réelle

prend la forme étudiée précédemment. Avec cette forme de base, l’effet de la chiralité du

substrat s’ajoute. L’augmentation ou diminution de la fréquence due à la chiralité du

substrat est de quelque pour cent. Rendre la couche substrat plus épaisse fait accroître

l’augmentation ou la diminution supplémentaire de la fréquence de résonance réelle. En

outre l’élément magnétoélectrique du superstrat ξ2 positif agit plus avec l’élément
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magnétoélectrique du substrat ξ1, a fin d’avoir plus d’effet, (voir annexe D). En faisant

augmenter la couche du superstrat, et élevant la constante diélectrique (r,2≤4), l’effet du

substrat devient de plus en plus faible.
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Figure II.14. Bande passante normalisée d’une plaque rectangulaire piégée en fonction de l’épaisseur du

superstrat ; a=6 cm, b=5 cm, d1=0.1 cm, t,1=z,1= 2.35, z,2=1.5, 2.35, 4, 10.

II.3.4.b. Fréquence de résonance imaginaire :

Dans les figures 13, l’allure de l'effet de chiralité sur la fréquence de résonance

imaginaire de la configuration substrat-superstrat est aussi semblable aux Figures 10. Par

contre l’effet de la chiralité du substrat ξ1, a plus d’effet avec le coefficient

magnétoélectrique du substrat ξ2 négatif, et cela n’est juste que pour des petites constantes
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diélectrique (r,2≤r,1). Pour des constantes diélectriques élevées (r,2=10), et pour une

couche plus épaisse du superstrat (d2>d1), on remarque que :

Contrairement au cas étudié dans le chapitre 1 de la deuxième partie [12], l’élément

positif ξ1 dans ce cas change d’effet, en faisant augmenter la fréquence imaginaire au lieu

de la faire diminuer, et inversement pour l’élément négatif.

II.3.4.a. Bande passante :

D’après les figures 14, on constate que pour une constante diélectrique faible et selon

les éléments magnétoélectriques soient positifs ou négatifs ayant des rapports d’effets

rapprochés.

Cependant pour des permittivités élevées et un paramètre de chiralité du superstrat

positif et en tenant compte des couches du superstrat épaisses, on distingue des régions

différentes. La première (d1<d2<2.5d1), une augmentation importante de la bande passante

atteignant les 400%, la deuxième quand (2.5d1<d2), la bande passante commence à

diminuer, l’augmentation importante des bandes passantes est du aussi aux épaisseurs

élevées, où avec le cas du chiral (chapitre I.1) [12], on a conclu que le problème des ondes

de surfaces est minimiser.

II.4. Conclusion :

L'effet de l’anisotropie uniaxiale, de la permittivité, de la perméabilité et de la chiralité

du substrat et superstrat sur la fréquence de résonance et la bande passante complexes a été

étudié, en utilisant la formulation d'équation intégrale. La convergence numérique rapide

est obtenue avec des fonctions de base sinusoïdales, le calcul a été effectué sur un PC avec

une RAM de 1.86 gigahertz Intel Pentium M, l'annulation du déterminant du tenseur de

Green a été obtenue en 42s. Des résultats numériques pour la fréquence de résonance et la

bande passante ont été présentés pour des différentes valeurs des paramètres constitutifs.
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En conclusion il faut tenir en compte que l'anisotropie des substrats devrait toujours être

tenue en considération lors de la conception des résonateurs microruban, car si l'anisotropie

étaient ignorées, les antennes ou autre résonateurs auraient hors bande de fréquentielle

prévue. En outre pour améliorer les paramètres du résonateur, le chiral serait le milieu

adéquat a cette opération, vue que ce milieu artificiel peut être créé selon les besoins du

concepteur.
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Résumé :

Dans cette partie, nous étudions les effets de l’anisotropie de la perméabilité

des substrats, sur la fréquence de résonance d’un patch microruban rectangulaire

imprimée sur ferrite. Par l’approche spectrale, où le problème est rigoureusement

formulé par l’équation intégrale ayant comme noyau la fonction spectrale dyadique

de Green. En utilisant la procédure de Galerkin pour résoudre l’équation intégrale,

la fréquence de résonance complexe du mode TM01 est modélisée par les fonctions

de base sinusoïdales. Nous comparons nos résultats avec ceux simulés par HFSS

version 11.1.
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I.1. Introduction

Cette étape de notre recherche concerne une modélisation et conception, au

Département Micro-onde, Technopole de Brest, France, d’un résonateur microbande

rectangulaire implantée sur substrat ferrite ayant les propriétés sous citées.

La sélection d'un ferrite pour une application donnée en micro-onde est un défi difficile;

du au fait que : la gamme des dispositifs à produire est large, et leurs paramètres sont

divers.

Avec les dispositifs réciproques (phase shifter) et non-reciproques (isolateurs,

circulateurs), les appareils micro-ondes exploitent la perméabilité du ferrite, qui est

déterminée par le phénomène de la résonance magnétique. Ainsi, la perméabilité dépend

d'une part, de la nature magnétique du matériau et du champ magnétique statique externe

appliqué. Et d'autre part, de la fréquence et de la polarisation de l'onde électromagnétique,

générée par le champ statique. Cependant avec une propagation d’onde circulairement

polarisée parallèle au champ statique, la perméabilité dépendra du signe de cette

polarisation (positif ou négatif selon le sens de la rotation des vecteurs champ par rapport à

la direction de la propagation).

Fig.1 : Coupe transversale d’un patch rectangulaire imprimé sur substrat magnétique.
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I.2. Théorie

En premier, la détermination de la fréquence de résonance est indispensable, pour

estimer la fréquence de travail de ce résonateur. La modélisation du résonateur microbande

rectangulaire (présenté par la figure 1), implanté sur le ferrite ayant les propriétés sous

citées, est selon la méthode spectrale.

Dans cette étude, la formule de la perméabilité du milieu est conçue comme suit [1]:

0 r (3)

   1 (4)

'''
   j (5)

Où '
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Avec  =geff. 0.01759 MHz m/A.

Ms est la magnétisation de saturation, ΔH est la mi-largeur de point de la courbe de

Lorentz.

L’indice  présente le sens positif ou négatif du champ rH appliqué.

I.2.1. Évaluation du tenseur de Green

L’étude effectuée reste pareille à celle développée aux chapitres précédents. On aboutit

cependant à l’expression mise sous sa forme compacte de la fonction dyadique de Green

[2] [3] :
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I.2.2. Perméabilité

Fig.2 : Coupe transversale d’un patch rectangulaire imprimé sur un substrat magnétique

Avant de procéder au calcul de la fréquence de résonance en fonction de la

magnétisation externe appliquée sur la structure adoptée, nous sommes contraints de

définir le comportement des éléments constitutifs du support à ce champ externe, et ceci

afin de pouvoir interpréter les résultats caractéristiques, obtenus après résolution

numérique.

La figure suivante présente la variation de la constante de perméabilité en fonction de la

magnétisation externe, appliquée sur le ferrite (annexe E).

L’élément 1/µ½ est important, du au fait que la forme approchée de la fréquence de

résonance du mode TM01, d’un résonateur de dimension a*b implanté sur un milieu

magnétique mince, est de (2.b.ε½µ½)-1[3][4].



Chapitre : Réalisation

130

On constate que la partie réelle de la perméabilité, fonction de la magnétisation, est

faible dans la région (<0.5) alors que dans la zone opposée elle se rapproche de l’unité. Et

ces deux zones sont distinctes par la brusque variation et la valeur maximale de la

perméabilité qui varie de (-10) à (+10). Alors que sa partie imaginaire, présente une

résonance à 20 KA/m. Et en l’absence de magnétisation d’importantes pertes sont

remarquées qui ne sont exploitables que dans la conception des filtres planaires.

Fig.3 : Coupe frontale de la structure étudiée.

Fig.4 : Structure réalisée au département micro ondes de Brest.

Dans notre cas de réalisation le ferrite possède les propriétés suivantes :

Permittivité du ferrite r=12.3 et tg=610-4,

Saturation magnétique Ms=2500Gaus,
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Rapport de gyrotropie MHz/A,eff 017590.  , eff =2.30±0.01%,

I.3. Résultat

I.3.1. Fréquence de résonance réelle et imaginaire

Fig.4 : Fréquence de résonance réelle et imaginaire du résonateur étudiée.

En se rapprochant de la première résonance du ferrite, on remarque une augmentation

brusque des deux parties de la fréquence de résonance complexe, une augmentation très

importante qui sera bénéfique dans la conception des résonateurs rayonnants (cela est

remarquable dans le sens négatif de la magnétisation externe), alors que pour une

magnétisation dans le sens de la propagation on remarque une augmentation légère de la

fréquence de résonance accompagnée par une diminution de la partie imaginaire. Dans ce

cas nous pouvons avoir une antenne qui travaille dans deux régions entièrement

différentes. Une antenne ayant une fréquence de travail de 25 GHz, qui puisse mesurer en

continu le niveau de solides [2], ou dans les 5GHz, où l’on peut transmettre l’information

toute en changeant le sens de la magnétisation de la valeur-200 au 200 KA/m.
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I.3.2. Validation des résultats avec HFSS :

Pour valider au mieux nos résultats, la partie réelle de la fréquence de résonance est

alors comparée avec celle trouvée après simulation par HFSS version 11.1 (Fig.5).

On constate que les deux allures de la fréquence de résonance réelle calculée par la

méthode spectrale et simulée par HFSS, se concordent en général, vue que le HFSS tient

compte des effets rayonnants et d’adaptation de l’excitation et d’autres facteurs.

-300 -200 -100 0 100 200 300

0

5

10

15

20

25

fr
éq

u
en

ce
ré

el
le

G
H

z

Magnétisation externe KA/m

Nos résultat
HFSS

Fig.5 : Fréquence de résonance réelle et imaginaire du résonateur étudiée.

I.3.3. Validation des mesures avec HFSS :

En dessous des mesures premières pour valider la structure sus citée, ces mesures

effectuées, par analyseur de réseau, nous fournissent le paramètre S11 en fonction de la

fréquence pour différentes valeurs de magnétisation externe.
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Fig.6 : Paramètre S11 en fonction de la fréquence avec une magnétisation externe négative (H0=-200KA/m).

Figure 7 : Paramètre S11 en fonction de la fréquence à l’absence de la magnétisation.

Figure 8 : Paramètre S11 en fonction de la fréquence avec une magnétisation externe positive

(H0=+65KA/m).
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D’après les figures 6-8, nous constatons que la magnétisation a un effet direct sur la

fréquence de résonance et la bande passante de la structure simulée et mesurée. Une

concordance générale en forme est obtenue. Pour une magnétisation externe appliquée

dans le sens inverse à la propagation, une augmentation de la fréquence de résonance

accompagnée par celle de la bande passante (H0=-200KA/m, fr=11GHz, BP=+280% pour

les-10dB), En outre pour une magnétisation dans le sens positif, une augmentation moins

importante de la fréquence de résonance et la bande passante (H0=+65KA/m, fr=3,25GHz,

BP=+30% pour les-10dB). L’élargissement de la bande passante ainsi que l’augmentation

de la fréquence de résonnance justifient l’exactitude de l’étude théorique et de la

simulation. A l’absence de la magnétisation devrait (fig.4) travaillé dans les 2GHz, est

c’est le cas prouvé par la figure 8 et une bande étroite de +3%.

I.4. Conclusion :

Dans ce travail, les effets de la magnétisation externe appliquée sur le ferrite sur la

fréquence de résonance complexe et la bande passante d’une antenne microbande

rectangulaire sont étudiés selon une modélisation conception et simulation avec HFSS. La

détermination de la fréquence de résonance est basée sur une méthode intégrale utilisant la

fonction tensorielle spectrale de Green et la méthode des moments / procédure de Galerkin

comme outil de résolution. Le travail peut être considéré en une partie intéressante. Cette

partie est consacrée à l’étude d’une antenne microruban à substrat magnétique, où nous

avons vérifié quelques résultats.

L’introduction du ferrite mène à une diversité d’applications de la structure conçue. Son

appréciable effet, est le pouvoir de miniaturisation des structures planaires, qui facilite

l’intégration des composants électroniques. En plus nous pouvons utiliser ce milieu afin de

réaliser des résonateurs larges bandes ou à résonance multi fréquence.
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Conclusion générale :

Une étude théorique de quelques structures de lignes de transmission et résonateurs

microbandes de géométries rectangulaires a été effectuée. La méthode intégrale, adaptée

dans le domaine spectral, a constitué l’outil théorique d’analyse et de caractérisation des

structures, traitées dans notre recherche (lignes et résonateurs microrubans). L’équation

intégrale du champ électrique est formulée en terme d’un tenseur spectral de Green, où la

distribution est celle des courants électriques sur les plaques conductrices constituants les

structures, caractérisées sus citées.

Dans la procédure de résolution de l’équation intégrale par la méthode des moments via

la procédure de Galerkin, le choix adéquat des fonctions de base pour la plaque constitue

une étape d’importance essentielle, a fin d’arriver à la convergence rapide de nos résultats.

L’originalité de ce travail est l’utilisation des substrats et superstrats bi-anisotropes,

selon différents paramètres constitutifs de la structure et l’étude de leurs effets sur la

fréquence de résonance et la bande passante des lignes et résonateurs microbandes. Des

résultats théoriques originaux et concordants avec ceux publiés ont fait l’objet de deux

publications et plusieurs communications nationales et internationales. L’utilisation de ces

milieux complexes (ferrite et chiral), comme support de nos structures de transmission, a

permis une diversité d’applications qui peuvent être traités et conçu telles que : les lignes à

retard, les isolateurs, les filtres, les oscillateurs et les circulateurs etc.…, en outre ces

milieux portent une amélioration des caractéristiques des résonateurs telles que : la bande

passante (allant jusqu’aux 300%, pour certains cas), fréquence de résonance (allant

jusqu’aux, 10%), et impédance d’entrée, ainsi que la possibilité de miniaturisation de ces

structures, qui va dans la logique des progrès technologiques de ces dernières années, où

dans le cas de chiralité il s’avère, d’après nos recherche, possible de miniaturiser la
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structure d’un rapport de 45%, en effet, la chiralité et l’anisotropie uniaxiale suppriment

totalement l’effet nuisible de la couche protectrice.

Les difficultés rencontrées lors de cette recherche étaient, la complexité des milieux

choisis comme support et les structures microbandes analysées. Ceci était du

principalement au nombre, de couches diélectriques, variable et la présence d’anisotropie

de type uniaxiale et de la gyrotropique comme paramètres constitutionnels des

diélectriques. Cependant il était impératif de faire une formulation théorique globale du

tenseur spectral de Green, qui constitue le noyau de l’équation intégrale à résoudre. La

forme devrait être par la suite parfaitement adaptée pour la résolution numérique. Le

premier traitement réalisé consistait à formuler le tenseur de Green en représentation (TM,

TE) et selon une technique matricielle simple de structurer les routines correspondantes en

des modules standards dont les intérêts sont : possibilité de localiser les singularités

apparaissant dans les dénominateurs du tenseur de Green et l’adaptation directe pour

d’autres structures multicouches.

Une autre tâche qui n’est pas aussi facile que la première est de choisir, parmi une assez

grande variété de fonctions de base celles qui donnent une convergence de la méthode des

moments vers celle sera la plus proche du modèle physique, avec des efforts moindre en

calcul numérique. Certains types de celles-ci sont très lourdes d’un point de vue

formulation théorique et implémentation numérique.

Une collaboration avec le technopôle de Brest France nous a permis la réalisation d’un

résonateur, implanté sur milieu magnétique.

Comme perspectives pour des travaux futurs, nous suggérons :

 Une caractérisation des structures microbandes en utilisant une récentes technique

qui est la technique de l’exponentielle généralisée (adopté vers 2005).
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 Une étude détaillée de l’application des circuits et composantes planaires

microondes, tels que les oscillateurs les filtres etc.…

 L’étude de l’effet de ces milieux en d’autres domaines tels que les nanostructures,

et l’optique etc.…

 Modélisée l’effet des structures ayant une plaque conductrice discordante et non

uniforme sur les caractéristiques du résonateurs.

 La réalisation, dans un laboratoire spécialisé, des antennes étudiées, et de relever

ses paramètres caractéristiques directement sur un banc de mesures afin de les confronter

avec nos résultats théoriques.
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Annexe A :

Description du ferrite [1] :

Soit un ferrite soumis à un champ magnétique statique H0 dirigé suivant (oz) : on

suppose que ce champ est assez intense pour saturer le matériau dont la saturation

magnétique Ms est dirigée selon (oz). On superpose que H0 est un champ magnétique

alternatif (champ magnétique d’une onde électromagnétique polarisée circulairement dans

le plan (Oxy)) de pulsation.

Afin de simplifier le problème, nous faisons trois hypothèses :

 La forme du ferrites est une ellipsoïde de révolution (Figure A-1) : le champ

démagnétisant est donc constant, en l’absence de champ autre que H0 :l’aimantation dans

le corps est également homogène.

 On suppose que la longueur d’onde micro-onde est très grande devant les axes de

cette ellipsoïde : le champ micro-onde est donc uniforme à tout instant dans le ferrite.

 Les effets des champs d’anisotropie sont négligeables.

Figure A-1 : Représentation schématique de l’orientation des vecteurs 0H


, sM


, 0M


et h


Avant l’application du champ micro-onde, le champ qui règne à l’intérieur du ferrite

est :

szi MNHH


 0 (A-1)
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Où Nz est le facteur de champ démagnétisant selon (Oz)

Après l’application du champ micro-onde, l’aimantation du ferrite devient :

HhHM ii


  (A-2)

Ou H


est le champ total interne,  est la susceptibilité magnétique du ferrite et ih


le

champ intérieur au matériau, dû à l'effet du champ h


de l'onde.

En appliquant le théorème du moment cinétique aux électrons, on obtient:

AhHM
dt

Md
ii







1
(A-3)

Ou  désigne le rapport de gyromagnétique (le rapport entre le moment cinétique et le

moment magnétique) A


est le terme d'amortissement. Pour un même champ statique

appliqué, l'extrémité de vecteur M


décrit un cercle en l'absence du champ micro-onde, une

spirale à la fréquence de gyro-résonance et de mouvement de précession à une fréquence

éloignée de la gyro-résonance.

b) Définition des tenseurs de Polder et de perméabilité magnétique [1]:

Deux notions importantes à introduire à ce stade sont les notions de tenseur de

perméabilité magnétique  et de tenseur de susceptibilité magnétique  . En résolvant

simultanément les équations (A-2) et (A-3) et en élimant les composantes indépendantes

du temps, on obtient les relations suivantes:

yxyxxxx hhM   (A-4)

yyyxyxy hhM   (A-5)

Nous avons donc dans le ferrite:

HM


 (A-6)
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Ou le tenseur  est aussi appelé tenseur de polder.

En général, nous utilisons la relation entre l'induction magnétique B


et le champ

magnétique H


qui permet de faire intervenir le tenseur de perméabilité magnétique de la

manière suivante:

HB


0

Où 0 est la perméabilité magnétique du vide et  le tenseur de perméabilité

magnétique.

Ce tenseur peut s'écrire:















 



rz

r

r

r j

j









00

0

0

(A-7)

Nous verrons dans la suite les expressions des différents éléments de la matrice.

 Modèles de Landau-Lifshitz et de Polder:

Plusieurs modèles tensoriels ont été proposés pour résoudre l'équation (A-3) et exprimer

le terme d'amortissement.

Le modèle de Landau-Lifshifz tient compte des pertes magnétiques. La résolution de

l'équation (A-3) aboutit à:

 
  22

0

01










j

j m
r (A-8)

  22

0 









j

m (A-9)

Où:

  est le coefficient d'amortissement, contenu dans le vecteur A


de l'équation (A-3)

et lié à la relaxation des électrons,
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  la pulsation de l'onde hyperfréquence,

 0=Hi.

 Et m=Ms.

Dans le modèle de Polder, le coefficient d'amortissement  est nul.  et k sont donc

purement réels:

'

22
0

01 r
m

r 



 


 (A-10)

'

22
0










 m (A-11)

Et dépendent de la fréquence de l'onde hyperfréquence et du champ appliqué à le ferrite.

La résolution de l'équation (A-3), dans le cadre de ces deux modèles, donne deux

solutions, c'est-à-dire deux valeurs de perméabilités magnétiques relatives selon le sens de

propagation (ou de polarisation) de l'onde. Ces solutions, notées r+ et r-, ont pour

expression:













rr

rr (A-12)

[1] V. Mathieu, «Couches minces magnétiques pour applications hyperfréquences:

étude des Samarium-Cobalt et des Néodyme-Fer-Bore par pulvérisation radiofréquence

magnétron », Thèse de Doctorat, soutenue le 27 Novembre 2003, Université de Limoges.
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Annexe B :

Cette annexe, présente les écarts introduits par les différentes anisotropies, selon ces

figures sont commentées celles du chapitre III.2.
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Figure B.1: Ecart rapporté sur la fréquence de résonance réelle par les anisotropies uniaxiale positives et

négatives de la permittivité; a=6 cm, b=5 cm, d1=0.1 cm, r,1=2.35, r,1=r,2=1, (a) t,2, z,2=1.5, (b) t,2, z,2=2.35,

(c) t,2, z,2=4, (d) t,2, z,2=10.
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Figure B.2: Ecart rapporté sur la fréquence de résonance imaginaire par les anisotropies uniaxiale positives
et négatives de la permittivité.
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Figure B.3: Ecart rapporté sur la bande passante par les anisotropies uniaxiale positives et négatives de la
permittivité.
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Figure B.4: Ecart rapporté sur la fréquence réelle par les anisotropies uniaxiale positives et négatives de la
perméabilité. a=6 cm, b=5 cm, d1=0.1 cm, r,1=2.35, r,1=1,
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Figure B.5: Ecart rapporté sur la fréquence de résonance imaginaire par les anisotropies uniaxiale positives
et négatives de la perméabilité. d1=0.1 cm, r,1=2.35, (a) r,2=1.5, (b)  r,2=2.35, (c) r,2=4, (d) r,2=10.



Annexe B :

148

0,0 0,5 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0

-0,6

-0,4

-0,2

0,0

0,2

0,4

0,6

B
an

d
e

p
as

sa
n

te

d
2
/d

1


t,2

/
z,2

=0.8, 
z,2

=1.


t,2

/
z,2

=1.2, 
z,2

=1.


z,2

/
t,2

=0.8, 
t,2

=1.


z,2

/
t,2

=1.2, 
t,2

=1.

(a)
0,0 0,5 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0

-1,0

-0,8

-0,6

-0,4

-0,2

0,0

0,2

0,4

0,6

0,8

1,0

d
2
/d

1(b)


t,2

/
z,2

=0.8, 
z,2

=1.


t,2

/
z,2

=1.2, 
z,2

=1.


z,2

/
t,2

=0.8, 
t,2

=1.


z,2

/
t,2

=1.2, 
t,2

=1.

0,0 0,5 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0

-1,4

-0,7

0,0

0,7

1,4

d
2
/d

1(c)


t,2

/
z,2

=0.8, 
z,2

=1.


t,2

/
z,2

=1.2, 
z,2

=1.


z,2

/
t,2

=0.8, 
t,2

=1.


z,2

/
t,2

=1.2, 
t,2

=1.

0,0 0,5 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0

-2

-1

0

1

2

d
2
/d

1(d)


t,2

/
z,2

=0.8, 
z,2

=1.


t,2

/
z,2

=1.2, 
z,2

=1.


z,2

/
t,2

=0.8, 
t,2

=1.


z,2

/
t,2

=1.2, 
t,2

=1.

Figure B.6: Ecart rapporté sur la bande passante par les anisotropies uniaxiale positives et négatives de la
perméabilité. d1=0.1 cm, r,1=2.35,
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Figure B.7: Ecart rapporté sur la fréquence de résonance réelle par les anisotropies de la chiralité positives et
négatives. d1=0.1 cm, r,1=2.35, (a) r,2=1.5, (b)  r,2=2.35, (c) r,2=4, (d) r,2=10.
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Figure B.8: Ecart rapporté sur la fréquence de résonance imaginaire par les anisotropies de la chiralité
positives et négatives. d1=0.1 cm, r,1=2.35, (a) r,2=1.5, (b)  r,2=2.35, (c) r,2=4, (d) r,2=10.
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Annexe C:

La symétrie et l’asymétrie du chiral, qu’il soit bi-isotope ou autres ont été signalées par

certains auteurs, [B.1] [B.2]. Dans [B.1], a été étudié le chiral doté d’une bi-isotropie, où

l’auteur a trouvé que l'effet primaire du substrat chiral est de produire des champs

longitudinaux asymétriques, par contre les transversaux sont gardés symétriques. Cet effet

a pu de manière significative changer les propriétés des dispositifs à micro-ondes construits

sur un substrat chiral, et en ce qui concerne l’asymétrie dans ce cas on est obligé d’évaluer

la forme asymptotique du tenseur de Green. Cette forme est obtenue analytiquement juste

ci-dessous, quand d1→0, et conservant d2 constante afin de montrer l'effet asymétrique de

la chiralité de cette couche.
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Mettant l’expression précédente sous la forme :

     













 22,

2
2022,

2,

0 sin djf e
ztze

z

s 



eG

La forme asymétrique est donc apparente a cause du facteur :
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, ou le terme   22,22, sin de

zt  devient significatif

pour 2,t >>

Nous pouvons expliquer ceci aussi par le fait que les champs peuvent être divisés en

composantes symétriques et asymétriques. Les composantes symétriques du champ ont été

légèrement affectées par la chiralité du milieu. Cependant les composantes asymétriques

affecteraient de manière significative l'accouplement entre les lignes microruban sur un

substrat chiral.
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Et ceci peut être clairement noté en écrivant de nouveau les équations, des immitances

en modes TE et TM (facteur d'accouplement entre le champ électrique et magnétique) (11)

(12) sous les formes symétriques et asymétriques
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Cette annexe, présente l’effet de la chiralité du substrat combiné avec celui du superstrat

par les figures ci-dessous, pour la fréquence de résonance réelle et imaginaire, selon

l’épaisseur du substrat d1=1mm. On constate qu’avec une couche mince, l’effet de chiralité

est négligeant.
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Figure D.1. fréquence réelle normalisée d’une plaque rectangulaire en fonction de l’épaisseur du superstrat.
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Figure D.2. Fréquence imaginaire d’une plaque rectangulaire en fonction de l’épaisseur du superstrat.
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Pour pouvoir distinguer l’effet de la chiralité du substrat combiné avec celle du

superstrat rapporté sur la fréquence réelle, on doit calculer l’écart entre les différentes

augmentations ou diminutions introduites sur ces fréquences.
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Figure E.1. fréquence réelle normalisée d’une plaque rectangulaire piégée en fonction de l’épaisseur du

superstrat ; a=6 cm, b=5 cm, d1=0.5 cm, t,1=z,1= 2.35, z,2=1.5, 2.35, 4, 10.
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Résumé :

Dans ce travail, Les effets de l'anisotropie uniaxiale, la gyrotropie magnétique (ferrite)

et magnétoélectrique (chiral) des substrats sur la constante de propagation d’une ligne

microruban ainsi que sur la fréquence de résonance et la bande passante d’un résonateur

microruban rectangulaire sont étudiés, pour plusieurs configurations de résonateurs : la

monocouche, structure à deux couche, et la multicouche.

L'étude théorique est rigoureusement formulée par l’utilisation de l'équation intégrale, et

résolue selon la méthode des moments via la procédure du Galerkin. La fréquence de

résonance complexe du mode TM01 est étudiée en utilisant les fonctions de base

sinusoïdales ou les fonctions de Bessel (cas multicouche).

Des résultats originaux et intéressants ont été déduits et publiés, et ont menés à

l’amélioration des composants hyperfréquences selon:

 la fréquence de travail (cas des lignes) ou la fréquence de résonance et bande passante

(cas des résonateurs).

 le volume et la masse du composant où une miniaturisation est possible.

une réalisation d’un résonateur implanté sur milieux magnétique a été faite au

Laboratoire Micro ondes du Technopole de Brest Iroise. France.
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:ملخص

، و (ferrite)فِي ھذا عمل، تمت دَرَاسة تأثیرُ التباینُ أُحَادِيّ المِحوَر للمادة، التباینُ المِغناَطیسيُّ

للطَبَقة السُفلِیّة عَلَى ثابتةُ الاِنتِشَارُ للخطُّ الشریطي، و عَلَى الترددُ (chiral)التباینُ الكَھرومِغنَطِیسِيّ

.طَاق لرنانُ مستطیلُ في عِدَّة تشكیلاتُالرَنّانُ و عَرض النِ

وصیغت بدقة الدراسةُ النَظَریُّة بِإستعمالُ معادلةُ الُتكامِلُ، و حُلت وفقا لطریقةُ العزومُ بإستعمال 

استعمِلت الدوال الأساسیُّة الجَیبیُّة أو TM01لدَرَاسة الترددُ الخاص للأسلوبُ.الإجراءُ الغَالِركِيّ

.حالةُ تعدد الطبقاتفي Besselدوال

كانت النتائج مثیرة للاھتمام وقد تم استنتاجھا ونشرھا، وأدت إلى تحسین مكونات الترددات العالیة 

:جدا وفقا لما یلي

 حالة رنانُ (أو الترددُ الرَنّانُ و عَرض النِطَاق )الشریطيبالنسبة للخط(وتیرة العمل

).مستطیلُ

حجم وكتلة رنانُ حیث التصغیر ممكن.

 ،إنشاء رنان على طَبَقة مغناطیسیة في مختبر الموجات الصغرى، في تكنوبولیس

.بریست، فرنسا
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Abstract:

In this work, the effects of the uniaxial anisotropy, magnetic gyrotropy (ferrite) and

magnetoelectric elements (chiral) of the substrates on the propagation constant of the

microstrip line and on the resonant frequency and the band-width of a rectangular

microstrip resonator are studied, for several configurations of resonators.

The theoretical study is rigorously formulated by the use of the integral equation, and

solved according to the method of the moments via the procedure of Galerkin. The

complex frequency of resonance of mode TM01 is studied by using the sinusoidal basic

functions or the functions of Bessel (multi-layer case).

Original and interesting results were deduced and published, and led to the

improvement of the components ultra high frequencies according to:

 The work frequency (case of the lines) or the frequency of resonance and band-width

(case of the resonators).

 The volume and mass of the component where a miniaturization is possible.

 A realization of a resonator established on mediums magnetic was made at the Micro

Laboratory waves of the Technopolis of Brest Iroise. France.


