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INTRODUCTION GENERALE

Le développement des systémes électroniques (informatiques, multimédias, ....) a
engendré ces derniéres années, pour des raisons d’encombrement et de colt, une course a la
miniaturisation qui s’est traduite notamment par de trés grands progrés dans la taille des
structures. Les systemes des télécommunications n’échappent pas a ce phénomene. Cela a donné
naissance a ce que 1’on appelle la technologie MMIC (Circuit Intégré Monolithique Micro-
ondes). En particulier, en raison de 1’essor de la téléphonie mobile, les composants passifs micro-
ondes (les circulateurs ou les isolateurs), font aussi 1’objet de recherches visant leur intégration.
Ces composants permettent notamment de différencier et de sélectionner les ondes regues et
émises par les systemes de télécommunications.

Pour répondre aux besoins actuels de développement des applications « grand public » et
scientifiques du domaine des télécommunications, les concepteurs en hyperfréquences (ondes
centimétriques et millimétriques) sont amenés a :

v’ élaborer des dispositifs fonctionnant a des fréquences élevées,
v’ afaire des efforts vers la miniaturisation des dispositifs,
v amettre en oeuvre des technologies « faible colit », en vue d’applications commerciales.

Outre I’aspect faible poids, volume et épaisseur, les structures planaires offrent une
multitude d’avantages par rapport aux structures classiques tels que : le faible cofit, la simplicité
de fabrication et la possibilit¢ de I’intégration d’éléments discrets...etc. Cependant, ce type
d’¢élément présente des limites, notamment la bande passante étroite, le faible gain et I’excitation
possible d’onde de surface.

Il a ét¢ montré que le paramétre le plus sensible lors de 1’estimation des performances, des
structures planaires, est la constante diélectrique du substrat. Néanmoins beaucoup de substrats
pratiques utilisés dans des structures microbandes exhibent un taux significatif d’anisotropie,
spécialement 1’anisotropie uniaxiale.

L’objectif visé a travers ce travail, consiste a étudier le comportement électromagnétique
des dispositifs micro-ondes tels que les résonateurs planaires et les lignes de transmission
microrubans. Ces structures sont modé¢lisées en premier lieu selon une couche de diélectrique
isotrope, ensuit nous utilisons un substrat anisotrope, pour tester 1’effet de 1’anisotropie d’une
ferrite sur une ligne microstrip.

Nous allons appliquer la méthode d’approche dans le domaine spectral (M.A.D.S) pour

I’analyse et la modélisation d’une ligne et d’un résonateur microbande en mode hybride. Cette



technique fait usage de la transformée de Fourier qui permet de ramener les équations complexes
rencontrés dans le domaine spatial & des formes simples et plus maniables dans le domaine
spectral.

La résolution des systémes d’équations linéaires nous permet d’établir la distribution du
courant sur le conducteur (patch), a partir de cette distribution du courant, nous allons calculer la
constante de propagation, la fréquence de résonance ainsi que la bande passante.

Ce mémoire se devise en quatre parties :

LE PREMIER CHAPITRE : Est consacré aux généralités des structures planaires du
point de vue caractéristiques ou I’on reprend la définition de fagon générale tout en soulignant
leurs domaines d’application, les avantages et les inconvénients des différentes structures.

LE DEUXIEME CHAPITRE : Dans ce chapitre, nous citons les différentes méthodes
d’analyse. Un rappel des équations ¢€lectromagnétiques, et également une présentation de la
technique de I’équation intégrale appliquée a une ligne planaire dont le substrat est isotrope d’une
part et d’autre part une deuxiéme modélisée avec un matériau magnétique, caractérisé par un
tenseur de perméabilité. Les outils mathématiques inclus, pour une résolution numérique efficace
selon la méthode spectrale, ont été précisément choisis. Ce chapitre consiste en un
développement détaillé des expressions littérales du tenseur spectral de Green et son application
pour déterminer la constante de propagation.

LE TROISIEME CHAPITRE : Concerne une étude d’un résonateur microbande, tout
en citant les différentes méthodes d’analyse. Nous présentons dans ce chapitre la formulation
mathématique du probléme pour un résonateur simple avec substrat isotrope et les détails
concernant le calcul des fonctions tensorielles hybrides de Green. Ensuite nous déduisons aussi le
tenseur de Green pour une structure uniaxialement anisotrope.

LE QUATRIEME CHAPITRE : Dans le dernier chapitre nous avons exposé les
problémes rencontrés dans la simulation et les solutions proposées a savoir le choix des fonctions
de base. Nos résultats concernant 1’é¢tude et la comparaison pour une ligne microruban
rectangulaire implantée sur différents substrats ainsi que les résultats d’un résonateur microstripe.
Nous avons étudié la constante de propagation, la fréquence de résonance et les effets de certains
parametres tels que 1’épaisseur du substrat et sa constant dié¢lectrique.

CONCLUSION GENERALE Finalement nous donnons une conclusion générale dans
laquelle les résultats essentiels de notre travail seront résumés et on discutera les avantages et les

inconvénients entre les deux types des structures planaires que nous avons étudices.
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I. 1. INTRODUCTION

Le domaine des micro-ondes et des hyperfréquences qui sont basées sur les structures
planaires, a connu depuis ces derniéres années une forte demande et de trés grands progres
technologiques. Le domaine d’application touche aujourd’hui différents domaines allant des
applications professionnelles de haute précision comme les systemes de navigation de
télécommunications terrestres et spatiale, la télédétection, les radars (civils et militaires) et la
radiométrie, communication hyperfréquence a des applications grand public comme la télévision,
le téléphone mobile, la radiodiffusion, les systémes d’alarmes et de sécurité [1].

Dans ce chapitre, nous définissons en premier lieu les structures planaires et leur
intégration dans les circuits électroniques. Nous présentons les intéréts et motivations d’utiliser
ces différentes structures planaires dans les applications micro-onde tel que les lignes de
transmissions et les résonateurs microrubans. Les caractéristiques, les avantages ainsi que les

inconvénients, présentés par ces structures sont également cités.

I. 2. STRUCTURES PLANAIRES

Les structures planaires sont trés bien adaptées pour la production a bas cofit et en grand
volume de dispositifs intégrant des fonctions passives et actives utilisant les procédés de
fabrication de circuits imprimés classiques a des fréquences pouvant aller jusqu’aux bandes
millimétriques et centimétriques.

La technique des circuits imprimés a révolutionné les domaines de 1’électronique et plus
récemment [1], celui des hyperfréquences, ou elle se préte particulierement bien a la réalisation
des lignes et des résonateurs microbandes.

Ces évolutions se sont naturellement confrontées a différentes contraintes, a savoir :

e Contrainte de minimisation des circuits ¢électroniques qui se traduit par la conception de
circuits les plus compacts possibles avec les problémes de compatibilité
¢lectromagnétique associés.

e Contrainte d’optimisation des bandes de fréquences utiles, en effet, pour éviter tout
probleme d’interférence, il est nécessaire de choisir et d’organiser les bandes de
fréquences avec une précision maximale.

o Contrainte de minimisation des colits de production. Certains produits sont destinés a une
large diffusion ce qui impose I’utilisation des matériaux et de procédés de fabrication les

moins colteux possibles.



L’utilisation de technologies planaires est nécessaire pour concevoir des dispositifs
toujours plus performants tout en répondant aux contraintes en terme de poids, d’encombrement,
de consommation de puissance et de cofit.

Il serait intéressant d’indiquer que les différentes structures de guidage utilisées dans les
systémes micro-ondes ou millimétriques sont les structures fermées (ces structures seront
totalement isolées de 1’extérieur par des parois métalliques) et les structures ouverts (structure

planaires) tel que les lignes de transmissions, les résonateurs planaires, guides d’ondes...

I. 3. REALISATION DES STRUCTURES PLANAIRES

L’intégration dans un circuit électronique des structures planaires s’est avérée tres
pratique, car il y a possibilité d’adjoindre sur leur surface des composants actifs ou passifs, donc
admettent la possibilité de réglage [2].

Cependant ’intégration de composants passifs reste nécessaire pour la réalisation des
systéemes de télécommunication. Dans ces conditions, la miniaturisation ou l’intégration de
fonctionnalités qui ne peuvent pas étre supportées par I’électronique classique, constitue un
objectif majeur pour les générations futures de composants et systémes [4]. En outre, il est a
retenir que ces mémes structures planaires comportent des interfaces Air/diélectrique qui
modifient beaucoup les modes de propagation, généralement, ce sont des modes hybrides plus
difficiles a étudier comparativement aux modes TE, TM ou TEM .

Le choix des valeurs d’une largeur de résonateur et les caractéristiques du substrat
conditionne généralement le type d’application que I’ingénieur peut concevoir avec la
technologie microruban (ceci n’est pas totalement vrai, mais suffisant a ce stade de
compréhension).

Les circuits intégrés micro-ondes monolithiques CIMM et hybrides miniaturisés [3],
pouvant étre réalisés a grande échelle, tout en présentant une grande fiabilité, sont fortement
désirés afin de réduire les colits de production.

I1 est bien connu que les circuit intégres micro-onde (MIC) reposent sur l'utilisation de la
technologie des circuits planaires formés partiellement ou en totalité, sur une surface plane de
di¢lectrique, par une ou plusieurs dépositions et une opération de gravure. Le circuit en entier,
peut étre produit en grand nombre a faible colt par photolithographie. Les caractéristiques
techniques des MIC sont leur petite taille, leur faible poids, et leur haute fiabilité. En technologie
MMIC, les circuits passifs et actifs et leurs interconnexions sont réalisés en grands nombres sur le

méme substrat semi-conducteur. La comparaison entre les principales caractéristiques liées aux
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approches des circuits MIC hybrides et monolithiques permet d'affirmer que les circuits MMIC
coexisteront avec les circuits MIC hybrides a faible coit, car leurs caractéristiques respectives
sont complémentaires. En particulier, du fait du faible colit des premicres réalisations de circuit
MIC hybride, de nouvelles configurations de design peuvent étre d'abord validées en technologie
hybride, puis transposées vers des circuits monolithiques plus coliteux a tailles plus réduites.

En technologie MIC, la structure des guides d'onde planaires est constituée d'éléments
blocs selon le développement des divers composants fonctionnels ou sous-systémes.
L'é¢tude des structures de guide d'onde planaires fut un sujet de recherche important dans le
domaine des circuits MIC. Ces derni¢res années, le développement explosif des applications
commerciales micro-ondes et en ondes millimétriques pour le grand publique, a
considérablement accru les activités de recherche dans ce domaine d'une part pour explorer les
diverses nouvelles configurations de circuits planaires et d'autre part pour caractériser

précisément leur performances €lectriques.

I. 4. DIFFERENTES STRUCTURES PLANAIRES

I. 4. 1. Les lignes de transmissions planaires
L. 4. 1. 1. Définition

Les lignes de transmissions sont utilisées généralement dans la répartition de courant (aux
basses fréquences) et dans les communications (aux hyperfréquences). Plusieurs genres de lignes
de transmission tel que les paires torsadées et cables coaxiaux qui sont utilisés dans les réseaux
informatiques (I’Internet), mais sont aussi utilisées pour réaliser des filtres, des transformateurs
d’impédances, des coupleurs, des lignes a retard [6]-[5].

Une ligne de transmission, est un ensemble d'un (en réalit¢ deux si l'on considére la
masse), d ou plusieurs conducteurs acheminant un signal €lectrique (souvent haute fréquence). Le
milieu diélectrique qui sépare les conducteurs (air, céramique, téflon,..) joue un role important
dans la vitesse de propagation du signal [7]-[8]. Les lignes de transmission les plus courantes sont
les cables coaxiaux (symétrie), les lignes bifilaires et les paires torsadées (asymétrie). Sur les
circuits imprimes et les circuit intégres, on trouve couramment des lignes micro-rubans et des
lignes coplanaires.

I. 4. 1. 2. Technologies
Le choix d'une technologie (structure de guidage) et de son procédé de fabrication est li¢ a

la fonction a réaliser et au niveau d'intégration désiré. Si le niveau d'intégration n'intervient que
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trés peu sur le choix du type de ligne de transmission (hors multicouches), il ne peut étre dissocié
du type de substrat et du procédé de fabrication [9].

Les MICs ( Microwave Integrated Circuit ) intégrant des lignes de transmission sur le
substrat , les autres éléments (passifs, actifs) étant obligatoirement reportés; les HMICs
(Hybrid MICs) sont des circuits intégrant les lignes de transmission, les résistances et inductances
(hors spirales) et les MHMICs (Miniaturized HMICs) sont les circuits les plus complexes qui
autorise l'intégration sur le substrat d'éléments de connexion (croisement par pont a air) et
d'éléments passifs (comme l'inductance spirale et la capacité¢ MIM (métal, isolant, métal)) et qui
possedent une réduction de la taille et de la masse des circuits, une meilleure fiabilité¢ des
connexions et un meilleur contréle des longueurs de connexion donc meilleure reproductibilité,
dédi¢ a des applications "hautes gammes" (spatial, militaire...) [3].

Il est donc évident d’aprés ce qui précede que le substrat d'une part, et le procédé de
fabrication (couche épaisse, couche mince...), d'autre part, sont liés a la complexité du circuit a
réaliser. Dans le domaine hyperfréquences, le type de ligne de transmission utilis¢ pour la

réalisation des circuits micro-onde (MIC) est la ligne microruban (microstrip).

I. 4. 1. 3. Avantages et inconvénients

Les lignes de transmissions possédent certaines propriétés telles que [10] :
Faible cotit

Faible poids, faibles dimensions et 1égereté

Compatibilité avec circuits intégrés

Performances intéressantes

Meilleurs fiabilité et reproductibilité

YV V. .V V V VY

Les composants ¢élémentaires peuvent étre additionnées aux circuits ; sa structure ouverte
la rend en effet, trés commode pour I’utilisation des MICs.

L’inconvénient majeur qui retient I’attention est que les lignes microrubans sont considérées
comme des lignes ouvertes qui rayonnent de I’énergie dans I’espace environnent. Mais I’intérét
particulier de cet inconvénient est qu’il a donné lieu 4 des recherches dont le résultat essentiel fut

la caractérisation des structures microrubans qui serait une partie de 1’objectif de notre travail [2]-

[4].
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I. 4. 1. 4. Structures des lignes de transmissions planaires [2 -[4]-[11]-[13]-[14]

Les principaux types de lignes sont :
1. La ligne microbande ou microruban (microstrip) comporte un substrat di¢lectrique métallisé
sur sa face arriere (le plan de masse) et un circuit de métallisation sur la face avant.
2. La ligne a fente (slot line) ou deux conducteurs formant la ligne de transmission sont déposés
sur la méme face du substrat diélectrique.
3. La ligne coplanaire (coplanar waveguide) est une extension de la ligne précédente, avec trois
bandes métalliques et deux fentes.
4. La ligne bande ou ligne triplaque (stripline) est une des différents types de lignes microstrip
et est assez volumineuse puisqu’elle fait intervenir un second plan de masse.
5. La ligne a Ailettes (fin-line), prend la forme d’une ligne a fente avec un boitier métallique
enveloppant la structure guide d'onde.

Bien entendu, toutes ces lignes ont une configuration plane et leurs caractéristiques sont
en fonction de leurs dimensions a savoir 1’épaisseur du substrat, sa constante dié¢lectrique et la

largeur du ruban. Une étude détaillée sera représentée dans les paragraphes suivants.

1. Ligne microbande
Une ligne microruban est constituée d’une bande conductrice, séparée d’un plan de masse

par une couche diélectrique, figure (I. 1) :

—— champ E
=y — champ H

Figure L. 1- Ligne Micriruban (micristrip) et Distribution des champs E/M

I1 est essentiel de connaitre leurs parameétres caractéristiques:

= Pour le  substrat, son  épaisseur k£ et sa  permittivit¢  relative
complexes’ =&, — j&, = &,(1—tand ) La partie réelle &, est la constante diélectrique du
matériau tandis que la partie imaginaire caractérise ses pertes.

= Pour la bande métallique, sa largeur W qui est en général de 1’ordre de grandeur de 4 (0.1

< W/h <10) et son épaisseur .
12



La difficulté d’étude de la propagation dans une ligne microbande provient du fait qu’elle
s’effectue a la fois dans le substrat et dans I’air (figure I. 1). Parce que les lignes de champ entre
les deux couches conductrices ne passent pas uniquement dans le diélectrique mais aussi dans
I’air. Pour des fréquences faibles, la propagation des champs est du type TEM (Transversal
Electric & Magnetic). En d’autres termes les champs électrique et magnétique n’ont pas de
composantes suivant la direction de propagation de 1’onde. Le mode de propagation n’est pas
uniquement TEM mais quasi-TEM (composante longitudinale non nulle). La ligne microbande
réelle se modélise par une ligne fictive ou la propagation s’effectuerait dans un milieu homogene,
de constante diélectrique équivalente e,

A cause du mode de propagation non purement TEM, les caractéristiques de la ligne
varient avec la fréquence (dispersion). Il existe plusieurs expressions qui mettent en évidence
cette dépendance. On peut simplement retenir que la permittivité effective et 1’impédance

augmentent faiblement avec la fréquence.
2. Laligne a fente

La ligne a fente ou ligne a encoche ; proposée par Cohn en 1996, est une structure
constituée d’un substrat di¢lectrique métallisé sur un cote seulement. La métallisation comporte
une rainure de séparation étroite et gravée qui constitue la ligne (figure 1. 2). La propagation du
champ est completement non-TEM et le mode fondamental est quasi-TE et non quasi-TEM. Une

analyse quasi-statique n’est donc pas possible.

— champE
— champ H

Figure 1. 2- Ligne a fente (slot line) et Propagation des champs

* Le champ ¢lectrique est tangentiel a I’interface dans la fente
* Le champ magnétique a une composante z non négligeable

Les différentes études menées sur ces lignes n’ont pas donné de modele trés satisfaisant,
ce qui est un handicap sérieux pour leur utilisation. En effet, les composantes longitudinales des

champs sont plus importantes que dans le cas des micro-rubans. C’est un véritable guide d’onde
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qui possede une fréquence de coupure par mode, et encore la ligne a fente est trés dispersive et a

haute impédance.

3. La ligne coplanaire

Une ligne coplanaire est constituée de bandes conductrices situées sur le méme plan et la
métallisation se trouve en effet sur un seul c6té du substrat, figure 1. 3. Chacun des deux plans qui
se situent sur les cOtés est a la masse et la bande centrale transport le signal. Deux configurations
existent : le guide d’onde coplanaire (Coplanar Waveguide ou CPW) et la bande coplanaire

(Coplanar Strip ou CPS).

i
NSlizasie)

N e  — champE
masses

—— champ H

Figure 1. 3- Ligne Coplanaire (Coplanar line) et Propagation des champs

L(’ Dty T AT T YAAYTY YR YA VAT s o AV A AT Y W mavav s ey

e Existence d’un effet de bord: les champs s’étendent de part et d’autre du ruban
e Les champs ¢électrique et magnétique sont orthogonaux dans le plan transverse

Dans la pratique, le guide d’onde coplanaire présent plusieurs types de structures qui se
différent les unes par rapport aux autres par I’épaisseur du substrat diélectrique et la largeur de

bande conductrice, comme :

Guide Coplanaire Symétrique

i 2 ; j Rubans Coplanaires Symétriques

Rubans Coplanaires Asymétriques

Figure L. 4- Différentes structures des lignes coplanaires
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Ces lignes, comme les micro-ruban, peuvent étre utilisées en mode quasi-TEM mais en
haute fréquence, cette structure devient non-TEM avec [’apparition d’une composante
longitudinale importante du champ magnétique. Elles s’adaptent bien au branchement d’éléments
localisés paralléles sans percement du substrat. Wen a utilise I’analyse quasi-statique, en
supposant que le substrat diélectrique est fortement épais et infini, cette proposition n’est pas
valable que pour de grandes valeurs de constante diélectrique €. La méthode a été modifiée par
Davis et Al, en limitant I’épaisseur du substrat. De ce fait la méthode des différences finies
détermine les caractéristiques du CPW. L’analyse intégrale de la ligne coplanaire procure des
informations concernant la fréquence de qui en dépend de la vitesse de phase et de I’impédance
caractéristique dans le domaine spectral.

Les lignes de transmissions de ce type coplanaire ont des faibles pertes, ont été 1’objet de
grandes recherches basées sur le mode quasi-TEM, aussi bien que sur le calcul du mode hybride.
La plus part des calcul de pertes sont basées sur le schéma de perturbation avec les hypothése que

I’épaisseur de métallisation est nulle aussi bien que suffisamment plus épaisse.

4. La ligne bande ou ligne triplaque

La ligne triplaque encore appelée ligne ruban (fut la premiere micro-ligne développée par
Barett et Barnes en 1951); est directement inspirée de la ligne coaxiale : il s’agit d’un ruban
centrale noyé dans un diélectrique, deux plans de masse étant situés de chaque c6té du substrat.

Quelques formes utiles des lignes triplaques telles que, ligne centrée, décentrée, ou double
orthogonale (figure I. 5). La ligne triplaque centrée est la forme la plus idéale. Cependant dans
certaine circuiterie 1’utilisation de la ligne décentrée s’avére exigée. La configuration d’une

triplaque double orthogonale est utile beaucoup plus dans le domaine de la haute tension.

e w > e w = e w >
b
R

Figure 1. 5- Ligne centrée, Ligne décentrée et Ligne triplaque double orthogonale
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5. Laligne a Ailettes

En 1972, Meier proposait de nouvelles lignes de transmissions quasi-planaires appelées
lignes a ailettes, pour les circuits intégres millimétriques. Il s’agit d’une ligne a fente, placée dans
le plan E d’un guide métallique rectangulaire. . La structure a ailette en particulier, ont été trés
largement utilisée pour les premiers développements de composants divers en bandes
millimétriques, en technologie hybride.

Le mode de propagation utilisé est le plus proche d’une combinaison de mode TE et TM,

est le mode Hybride ou non-TEM.

— Métal

I - { b .
finline champ E T |TI‘[ . Air

Substrat planaire

a

Figure 1. 6- Ligne a Ailette et propagation du champ

Les structures a Ailette utilisées aux ondes millimétriques :
e Largeur de bande du mode fondamental est plus élevée que celle du mode guide d’onde
correspondant
e Pertes d’insertion plus faible que pour les autres circuits planaires
e Pas de probléme de rayonnement
e Insertion facilitée de composants actifs dans une technologie guide d’onde
e Utilise la configuration du mode dominant TE,
e Champ E // ay, uniforme selon y et maximum en x = a/2

e Compatible avec champ électrique dans ligne a fente

I. 4. 1. 5. Propriété et comparaison entre les lignes planaires

» Une ligne de transmission est caractérisée par son impédance caractéristique, sa
constant d’affaiblissement (qui précise les pertes dans la ligne), et la vitesse de
propagation des signaux, qui dépend du di¢lectrique utilis¢ pour fabriquer la ligne.

» Pertes Ohmiques a trés haute fréquence (facteur de perte prépondérant) : les lignes «

microruban » permettent de minimiser leur impact au regard des lignes « CPW ».
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» L’effet de I’épaisseur des conducteurs dans les lignes « CPW » (y sont plus sensibles) est
plus large que celui des micorubans, a cause de la distribution des champs électriques et
magnétiques.

» Dispersions des caractéristiques électriques avec la fréquence - effets dispersifs - : la
technologie associée a la réalisation de lignes de transmission coplanaire est plus robuste.

» Influence de I’environnement sur les caractéristiques des fonctions réalisées : les circuits
réalisés en technologie microruban y sont moins sensibles puisque la présence d’un plan
de masse permet une isolation arriere intrinseque. Pour ce qui est de la technologie a
guide d’onde coplanaire, I’influence plus grande des conditions externes est due au fait
que la présence (non maitrisée) d’un plan de masse sous le circuit peut provoquer
I’apparition d’un mode de type microruban : 1’apparition de ce mode a pour effet un
déplacement vers des fréquences plus élevées des caractéristiques des fonctions réalisées.

» Le principal intérét des lignes a fentes est qu’elles autorisent des impédances élevées.
Ceci peut cependant devenir gé€nant si I’on souhaite travailler a faible impédance (50Q2).

» La dispersion est importante pour la ligne fendue, faible pour le microruban, moyenne
pour la ligne coplanaire.

» La ligne micro-ruban peut étre facilement construite par des techniques similaires a celles

utilisées pour la conception des circuits imprimés.

I. 4. 2. Les résonateurs microbandes
L. 4. 2. 1. Définition

Durant les années soixante dix, et avec la disponibilit¢ de diélectriques dotés du
parametre : constante diélectrique élevé, de matériaux diélectriques a faibles pertes et avec la
demande croissante de circuits micro-ondes miniaturisés pour les besoins de l'aérospatiale, des
applications satellites et télécommunications spatiales, l'intensité de l'intérét pour les circuit
micro-ondes fut renouvelée [3].

Il résulta le rapide développement de l'utilisation des lignes et des résonateurs micro-
rubans (microstrip resonator). Elles allient a la fois petite taille, simplicité, facilité de fabrication
et de mise en oeuvre. 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 trés performantes en terme de résonance, de polarisation, d'impédance d'entrée et de

diagramme de rayonnement [12].
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Beaucoup de chercheurs ont étudie leurs caractéristiques de base et des efforts étendus ont
¢été également consacrés a la détermination de la fréquence de résonance, la bande passante, le
rayonnement,...etc.

L’un des paramétres important qui influe sur les caractéristiques des résonateurs
microbandes est la permittivité dié¢lectrique. C’est un facteur trés sensible lors de I’estimation des
performances des résonateurs imprimés. Cependant, beaucoup de substrats pratiques utilisés dans
les structures plaques exhibent un taux significatif d’anisotropie et spécialement une anisotropie

uniaxiale (substrat de Saphir) [15].

I. 4. 2. 2. Structure technologique [10]-[12]-[15]-[16]
Sous sa forme la plus fondamentale, les résonateurs microrubans sont constitués d'une
couche métallique (patch) d'épaisseur ¢ trés fine, ce dernier déposé sur un substrat diélectrique

limité sur sa face inférieure par un plan de masse comme représenté sur la figure suivante:

o

a:

Figure 1. 7- Résonateur Microruban

Le résonateur microstrip est congu tel que le maximum de son diagramme de
rayonnement est normal a 1'élément rayonnant. Cet élément rayonnant (patch) est généralement
fabriqué a base d’un matériau conducteur tel que le cuivre ou I’or et il peut prendre n’importe
quelle forme possible, cela peut étre : rectangulaire, carré, circulaire ou simplement un dipdle
(Fig I. 8.). Ces formes sont les plus courantes car elles présentent une grande facilité d'analyse et
de fabrication, mais I’élément rectangulaire est sans contexte le plus facile a appréhender pour la

compréhension des mécanismes de rayonnement des résonateurs micro-rubans.

Rectangulaire Carrée Dipdle  Circulaire Secteur Elliptique Triangle Anneau Secteur de
d’anneau disque

Figure L. 8- Diverses formes d’éléments rayonnants
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Divers types de profil des résonateurs imprimés furent développés. Les résonateurs a
microbandes, résonateur a fentes (stripline slot resonator), résonateur imprimés (printed

resonator), résonateur a dipole imprimé (printed dipole resonator)....etc.

I. 4. 2. 3. Avantage et limitations

Les résonateurs microrubans présentent de nombreux avantages comparativement aux
résonateurs micro-ondes classiques et leurs applications couvrent de large domaine fréquentiel.
Certains avantages sont les suivants [17] :
e Faible poids, encombrement réduit, configurations conformes possibles;
e Faible colit de fabrication, production en masse possible;
e Polarisation linéaire et circulaire pour les télécommunications;
e Résonateurs multi-bandes, multi-polarisations possibles;
e Compatibilité avec les circuits hybrides et MMIC,;
e Réseaux d’alimentation et d’adaptation fabriqués simultanément avec le résonateur;
e Rayonnement perpendiculaire a la surface.
Toutefois, les résonateurs microrubans ont également des limitations que les résonateurs
traditionnels ne présentent pas [16]:
e Bande passante étroite, souvent associée avec les problémes de tolérances
(géométriques et physiques);

e (Généralement faible gain (6 dB) et pratiquement limités par un maximum de 20dB ;

Faible pureté de polarisation;
e Un rayonnement parasite (alimentation) et la plupart des résonateurs rayonnent
uniquement dans le demi-plan;
e Supportent uniquement des faibles puissances (100 W);
e Pertes de rayonnement par ondes de surfaces;
o Une faible isolation entre la source d’alimentation et celle des éléments radiatifs.
Ces limitations sont connues depuis plusieurs années et des progrés considérables ont été
réalisés depuis pour améliorer les performances des résonateurs patch. Notamment :
v' Leur bande passante peut étre augmentée jusqu’a 70% en utilisant une configuration
multicouche et leur gain peut s’accroitre de 30% en mettant en réseau plusieurs résonateurs

qui permettent d’améliorer le rendement et la directivité.
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v L’augmentation de 1'épaisseur du substrat, la diminution de la permittivité relative, permettent
d'améliorer le rendement du résonateur jusqu'a 90% en réduisant les ondes de surface et
permettent également d'augmenter la bande passante jusqu'a 35%. On crée des ondes de
surface qui représentent des pertes et diminuent par conséquent le rendement du résonateur.
Ces ondes de surfaces peuvent étre éliminées tout en maintenant une large bande passante par
l'introduction de fentes sur I'élément rayonnant.

v La bande passante peut étre élargie en superposant plusieurs éléments rayonnants séparés

par du diélectrique ou de I’air.

L. 4. 2. 4. Caractéristiques et propriétés des résonateurs microbandes
a. Mécanisme du rayonnement

Le mécanisme de rayonnement d’un résonateur a patch rectangulaire se comprend
aisément a partir de sa forme géométrique. Lorsque son excitation est effectuée par une ligne
d’alimentation dotée d’une source RF, une onde €lectromagnétique va se propager sur cette ligne
puis va rencontrer I’élément rayonnant de largeur plus grande que celle de la ligne, donc plus apte
a rayonner. Une distribution de charge va s’établir a I’interface Substrat / Plan de masse, sur et
sous I’élément rayonnant. La figure I. 9, montre cette distribution dans le cas particulier ou le
résonateur rayonne le plus efficacement c’est a dire lorsqu’il devient résonant (la longueur de
I’élément rayonnant est un multiple de la demi-longueur d’onde guidée). Le cas présenté

correspond au mode fondamental du résonateur [14].

L

A

> J,

Figure 1. 9- Distribution de charge et densité de courant sur un
résonateur microstrip

e Le champ électrique est perturbé par I’interface Air/diélectrique.
e Existence d’un effet de bord: les champs s’étendent de part et d’autre du ruban

e Les champs ¢électrique et magnétique sont orthogonaux dans le plan transverse
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e Ces distributions de charge et les densités de courants associés induisent une distribution de

champ électrique représenté

Une analyse plus détaillée des distributions de charge et du champ électrique dans ce
mode permet de retrouver tous les paramétres caractéristiques d’un résonateur : (diagramme et
résistance de rayonnement, fréquences de résonance...). Le rayonnement du patch peut étre
modélisé par celui de deux fentes paralleles distantes de la longueur L et de dimensions W*h. La
théorie de I’électromagnétisme nous fournit alors les expressions des champs rayonnés par le

patch a une certaine distance d’observation.

b. Fréquence de Résonance et le Facteur de Qualité

Si nous nous intéressons maintenant a la distribution des charges, nous pourrions montrer
par 1’étude des composantes tangentielles du champ magnétique que le patch rectangulaire peut
se modéliser comme une cavité¢ avec 4 murs magnétiques (bords de la cavité) et 2 murs
¢lectriques (formés par les métallisations et dans 1’approximation que la composante normale du
champ électrique est constante) [14].

En posant les équations de propagations avec les conditions aux limites adéquates, on

détermine assez facilement les fréquences de résonances du résonateur patch rectangulaire :

- m_| Ll Avec : Weff =W+AW et Leff =L+AL
"2 aw,, 7,

¢, off

AL et 8W représentent respectivement les extensions de longueur et de largeur dues
AW s’obtient en remplagant la largeur W par la longueur L dans la formule précédente.

Le facteur de qualité est le rapport entre 1’énergie emmagasinée et 1’énergie dissipée dans le

em

circuit : 0=
W,

D’ou, le facteur total de qualité du résonateur micro-ruban se définit par :

2 ds

0= a)% avec W, = th'mEz
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Ou Pr est la puissance atténuée et Wt I’énergie totale emmagasinée, h : étant 1’épaisseur de
substrat. Quand le résonateur opére proche des plans des pertes, il résulte des pertes
supplémentaires qui sont dues aux courants induits dans la masse. Il est trés souhaitable qu’il

possede la résistance totale de puissance rayonnée plus grande que celle de toutes les pertes.

c. Caractéristiques du Substrat Diélectrique [13]

Les résonateurs microrubans rayonnent principalement en raison des champs marginaux
entre le bord du patch et le plan de masse, pour la bonne performance du résonateur. Un substrat
di¢lectrique €pais ayant une faible constante diélectrique est souhaitable, puisque ceci fournit une
meilleure efficacité ; une largeur de bande passante plus grande et un meilleur rayonnement mais
avec un encombrement accru du résonateur.

* Le substrat sert de support mécanique aux conducteurs, Il influence les propriétés
¢lectriques du résonateur via ses parametres constitutifs: permittivité diélectrique ¢, et
perméabilitée magnétique u,, pour la plupart des applications courantes: substrat
diélectrique =1

* Le substrat présente des pertes diélectriques: permittivite complexe ¢, = ¢, (1-j 1gd)
définition d’une conductivité équivalente: jowe, =0 +j we,” =0 =jw ¢, ' tg

» Pour la réalisation de circuits hyperfréquences, il recherchera a minimiser le rayonnement
en espace libre et choisira en conséquence un substrat tel que I’énergie électromagnétique
reste concentrée dans le diélectrique (plus exactement dans la cavité que forme la bande
métallique et le plan de masse).

L’onde ¢lectromagnétique se propage a la fois dans I’air et dans le di¢lectrique ; deux
milieux de constante diélectrique différente. Pour rendre compte de ce phénomene, le résonateur
microbande se modélise par un milieu effectif ou la propagation s’effectuerait dans un milieu
homogene de constante diélectrique équivalente :

1

1 e -1 2

g, =i B 1410 )7
7T 2 W

d. Influence des Paramétres Géométriques sur les Caractéristiques du Résonateur

< Largeur W du patch : La largeur du patch a un effet mineur sur les fréquences de
résonance et sur le diagramme de rayonnement de du résonateur. Par contre, elle joue un

role pour I’impédance d’entrée du résonateur et la bande passante a ses résonances
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e, , ., . Z g’ (LY
L’impédance d’entrée : =~ =90~ | =
VA g, —1

c r

e -1 hWw

e? WL

r

La bande passante : B=3.11

Pour permettre un bon rendement du résonateur, une largeur W pratique est :

wo_ ¢ |2
2f, Ve, +1

Ou le terme f;, représente la fréquence fondamentale du résonateur.

*,

< Longueur L du patch : La longueur du patch détermine les fréquences de résonance du
résonateur. Il ne faut surtout pas oublier de retrancher la longueur /AL correspond aux

extensions des champs.

A
L= dielectrique _2AL C AL

2 2/,

e. Puissance Emise par Rayonnement

En plus de la puissance rayonnée, il y a les puissances causées par les pertes telles que :
Puissance perdue dans les deux conducteurs et dans le di¢lectrique et la puissance perdue par
ondes de surface. La puissance rayonnée peut étre calculée en intégrant la valeur du vecteur de
Poyting sur I’ouverture rayonnante.
f- Puissance Perdue dans le Conducteur

Comme les conducteurs ont une conductivité finie, alors ils auront forcément une
résistivité (R; # 0), et par conséquent ils ne sont pas parfaits et présentent une certaine résistance
qui rend I’ensemble en un milieu qui dissipé€ une portion de I’énergie totale sous forme d’effet de
Joule.
8. Puissance Perdue dans le Diélectrique

L’isolation n’est jamais parfaite, ce qui se traduit par des pertes par diélectrique. Les
pertes sont représentées par une conductance parallele (uniformément repartie dans le cas des
lignes) et dont I’effet sera faible par rapport a celui causée par la résistance R. Ce qui correspond

a une puissance atténuée.
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En ce qui concerne les résonateurs, le substrat le mieux approprié est celui possédant une
constante di¢lectrique faible, une épaisseur grande (par rapport a la longueur d’onde d’opération)
et peu de pertes (fang ). Un substrat épais augmente la puissance rayonnée par le résonateur,
réduit les pertes par effet Joules et améliore la bande passante du résonateur. En contrepartie, le
poids est augmenté. Une faible la valeur de la constante diélectrique (typiquement e = 2.5)
favorise 1I’extension des champs autour de la ligne et donc la puissance rayonnée.

h. Puissance Perdue par Ondes de Surfaces

Les ondes de surfaces liées au substrat di¢lectrique peuvent étre excitées par le résonateur,
puisqu’elles ne contribuent pas au modele de rayonnement primaire du résonateur. La puissance
de I’onde de surface est généralement considérée comme mécanisme de perte. La puissance de
I’onde de surface peut également se diffracter a partir des bords du substrat ou d’autres
discontinuités et ainsi dégrader le modele de rayonnement du résonateur ou ses caractéristiques

de polarisation [20].

I. 4. 2. 5. Technique d’alimentation [7]-[19]
Les résonateurs microbandes peuvent étre alimentés par une variété de méthode. Celles ci
peuvent étre classifiées en deux catégories.
Avec contact La puissance de RF alimente directement le patch rayonnant en utilisant un élément
de connexion tel qu'une ligne microbande et la sonde coaxiale.
Sans contact Le couplage de champ électromagnétique garantit le transfert de la puissance entre
la ligne microruban et le patch rayonnant (couplage par ouverture et le couplage a proximité).
Il y a plusieurs méthodes pour alimenter un résonateur microstripe, les quatre les plus
utilisées sont :
e La ligne Microstripe
e La sonde Coaxiale
o Le Couplage par Fente
o Le Couplage par Proximité
La ligne microstrip d'alimentation constitue ¢galement un élément rayonnant mais dont la
largeur est généralement trés inférieure par rapport a celle du patch (Fig.I. 10). Ce type
d'alimentation est facile & mettre en oeuvre et permet une adaptation d'impédance facile par
simple positionnement du point de contact. Par contre, on a un rayonnement parasite qui peut

devenir considérable.
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Alimentation Microruban

\/patcr;—\
v

L

hI dielectric (g,)

Figure 1. 10- Alimentation par ligne Microruban

L'alimentation coaxiale ou le conducteur intérieur est attaché au patch et le conducteur
externe au plan de masse est également largement utilis¢ (figure 1. 11). Ce type d'alimentation est
facile a mettre en oeuvre et a adapter. Mais il offre une bande passante étroite et est difficil a
modéliser et particuliérement pour des épaisseurs de substrat supérieures a 0.02 1y (49 est la

longueur d’onde dans ’espace).

Patch
Substrat

L I
Connecteur coaxial : Plan de masse

Figure 1. 11- Alimentation par cdble coaxial

L'alimentation par ligne microruban ou par cable coaxial présente une asymétrie qui
génere une composante croisée. Pour remédier a cet état de fait, I'alimentation par fente a été
introduite (figure 1. 12). Ce type d'alimentation est le plus difficile a mettre en oeuvre. De plus, il
présente une bande passante étroite.

Cependant, il est facile a modéliser et présenter un rayonnement parasite faible. Il se
compose de deux substrats séparés par un plan de masse sur lequel est pratiquée la fente. La ligne
d'alimentation se situe sur la face libre du substrat inférieur et 1'élément rayonnant se trouve sur la
face libre du substrat supérieur.

Cette configuration permet une optimisation indépendante entre la ligne d'alimentation et
I'élément rayonnant. En général un diélectrique avec une permittivité élevée est utilisé¢ pour le
substrat inférieur et un diélectrique épais avec une permittivité faible est utilisé pour le substrat
supérieur. Le plan de masse isole la ligne d'alimentation de I'élément rayonnant et limite
l'interférence du rayonnement parasite sur le diagramme de rayonnement et offre ainsi une plus
grande pureté de polarisation. Pour cette structure, les paramétres électriques du substrat, la

largeur de la ligne d'alimentation et la taille de la fente peuvent étre utilisées pour optimiser le
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résonateur. L'adaptation d'impédance s'effectue en agissant sur la largeur de la ligne
d'alimentation et sur la longueur de la fente. Cette structure peut étre modélisée par la théorie de
Bethe. Cette théorie a été utilisée avec succes dans l'analyse des coupleurs de guides d'onde

utilisant le couplage a travers des trous.

Ligne Microriban

Substrat Diélectrique 1
\ patcr;_\ v
» Substrat Diélectrique 2

Plan de Masse

Figure 1. 12- Alimentation par couplage par fente

Parmi les différents types d'alimentation, le couplage a proximité (figure 1. 13) offre la
meilleure bande passante (environ 13%). Il est facile a modéliser et présente un rayonnement
parasite faible. La distance entre la ligne d'alimentation et le patch peut étre utilisée pour adapter
I'impédance du résonateur. Le principal inconvénient de ce type d'alimentation est qu'il est

difficile a mettre en oeuvre.

Ligne Microriban

Substrat Diélectrique 1
\ patcr;_\ i
A7 # | Substrat Diélectrique2

dielectric (g,)

Figure 1. 13- Alimentation par couplage a proximité

I. 5. CONCLUSION

Ce premier chapitre nous a permis de rappeler les différents types des structures planaires
ou nous avons vu les caractéristiques, les avantages et les inconvénients des lignes de
transmissions planaires et des résonateurs microrubans, ainsi que leurs structures et leurs
utilisations. Donc ce chapitre est une introduction aux chapitres suivants ou nous allons beaucoup

plus détailler I’étude de certaines structures en les modélisant.
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Chapitre 11

MODELISATION DIUNE
LIGNE DE TRANSMISSION PLANAIRE

I1. 1. Introduction
I1. 2. Techniques numériques de résolution
I1. 3. Modélisation de la ligne microruban implantée
sur substrat isotrope
I1. 4. Modélisation de la ligne de transmission
implantée sur la ferrite

I1. 5. Conclusion
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I1. 1. INTRODUCTION

Ce chapitre est un bref rappel sur les différentes techniques analytiques et numériques de
modélisation des lignes planaires. Ces dernieres seront considérées en lignes planaires
microbandes, implantées en premier sur substrat diélectrique isotrope ensuite sur substrat
anisotrope : la ferrite. Dans cette étude les propriétés et comportement de la ferrite sont comparés
a ceux du cas de substrat isotrope.

La technique de modélisation, choisie dans notre travail se résume en la résolution de
I’équation intégrale du champ électrique, laquelle couplée avec la fonction tensorielle de Green,
permettent d’aboutir a des équations matricielles en fonction du courant de conduction dans le
plan du conducteur. La procédure de Galerkin dans le domaine spectral nous a permis de
déterminer les composantes du courant sur la plaque rayonnante pour que ensuite nous

déduisions la constante de propagation, objet de notre travail dans ce chapitre.

I1. 2. TECHNIQUES NUMERIQUES DE RESOLUTION

Il existe plusieurs techniques, qui sont utilisés pour la modélisation des dispositifs passifs
hyperfréquences, ou chacune d’elles a, bien entendu, ses avantages et ses inconvénients. Des
limitations ont été, par ailleurs, rapportées dans la littérature, notamment en ce qui concerne des
structures particulieres justifiant le choix d’une telle ou telle méthode.

D’autre part, des précautions ont €té préconisées avant toute utilisation de ces techniques pour la
modélisation des structures planaires micro-ondes.

Les modeles établis sont basés sur des techniques numériques et parfois analytiques
difficiles qui n’étaient pas toujours a la portés des chercheurs. Ceci a rendu les recherches, dans
ce domaine, compliquées et laborieuses du a la conception des structures de transmission
planaires.

I1. 2. 1. Méthodes numériques pour les lignes planaires [21]
Parmi les techniques trés diverses d’étude des lignes microruban, nous distinguons par
ordre croissant de complexités :
= Les techniques non dispersives (Quasi-TEM)
= Les techniques dispersives approchées
= Les techniques dynamiques completes
On entend par modeles statiques /quasi-statiques, les modeles pour lesquels les

dimensions de la structure sont bien inférieures a la longueur d’onde. Dans ce contexte,
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I’hypotheése TEM assimile la ligne de transmission microstrip & une ligne bifilaire classique, et le
résonateur a un condensateur plan. On appellera modéle dispersif, toute approche permettant de
prédire les variations de I’impédance caractéristique, la vitesse de phase, la permittivité effective
d’une structure microruban et plus généralement les parameétres [S] des multipoles en technologie
microruban ou autres en fonction de la fréquence

Il est & signaler que les méthodes dispersives sont plus encombrantes et moins rapides que
les méthodes quasi-statique mais elles restent plus rigoureuses car elles prennent en compte
certains parameétres que 1’on néglige généralement en mode quasi-TEM et qui peuvent influencer
sur la propagation au sein des lignes planaires. L.’étude des méthodes & deux dimensions serviront

comme base de départ pour 1’étude des structures tridimensionnelles.

IL. 2. 2. La Méthode Dynamique Compléte [21]

Du point de vu historique, la premicre étude dynamique de la ligne microruban a fait
usage d’une fonction de Green définie comme étant le champ électromagnétique tangentielle. Les
fonctions de Green s’expriment comme des intégrales complexes sur des contours infinis.

Le champ de distribution arbitraire de courant peut alors €tre obtenu par superposition.
On aboutit & une paire d’équations intégrales couplées par leurs courants de surface J, et J.. La
fonction de Green est réapparue enl976 (Farrar et Adams) sous une forme discréte, mieux
adaptée au calcul numérique. On considére un développement de courants de surface (J, et J,)
dans une base de fonction rectangulaire. Dans une approche générale qui décompose les champs
du mode hybride en mode TE et TM, chacun dérivant d’un potentiel scalaire ou magnétique. La
condition aux limites qui fait que le champ électrique tangentiel est nul sur le conducteur
supérieur donne lieu a une équation intégrale pour les courants de surface.

Plusieurs méthodes dynamiques peuvent étre utilisées pour déterminer les caractéristiques
d’une ligne microruban, parmi lesquelles, les principales et les plus couramment utilisées :

a. Méthode de la résonance transverse

Cette technique s’applique typiquement pour des structures qui dérivent de celle des
guides d’ondes conventionnels ou des structures d’une ligne microruban a géométrie arbitraire.
L’idée étant de considérer le champ ¢€lectromagnétique comme une propagation dans une
direction transverse au lieu de la direction axial, ce qui est utile pour la recherche des solutions
aux problémes de discontinuités.

La formulation conventionnelle de la méthode pour la modélisation des discontinuités

comporte les étapes suivantes :
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Création d’une cavité résonante qui renferme la discontinuité de part et d’autre de deux
plaques électriques ou magnétiques.

Calcul des fréquences de résonance a partir d’une analyse des champs par la technique de
la résonance transverse.

Construction du réseau matriciel de la discontinuité (matrice [S]: Coefficient de
transmission, [Z] : Impédance caractéristique, [Y] : Admittance caractéristique,...) a partir
des fréquences de résonances ou des distributions des champs. Le réseau en question

permet de caractériser la discontinuité.

b. Méthode d’approche dans le domaine spectral en mode hybride (SDA)

Dans ce cas on doit déterminer la constante de propagation en passant nécessairement par

la résolution de 1’équation d’onde. Cette analyse comporte les étapes suivantes :

1.

On exprime le champ électromagnétique sous forme de séries discretes de Fourrier dans
chaque couche diélectrique prise une par une, a partir des équations de Maxwells selon les
modes hybrides.

On applique ensuite les conditions aux limites sur les parois ainsi que les conditions de
continuité sur toutes les interfaces. On aboutit alors a une relation matricielle qui lie, dans
le domaine de Fourrier, champ électrique et courant. De cette relation on fait alors
apparaitre la fonction de Green dyadique.

Apres passage au domaine spectral, la méthode de Galerkin [27], est ensuite appliquée
pour déterminer les expressions du champ électromagnétique et les densités du courant
sur I’interface métallisée.

Le choix des fonctions de base des courants.

On arrive ainsi aprés application du théoréme de Parseval, a un systéme linéaire
homogene qui comporte autant d’équations que d’inconnus. Le déterminant de ce systéme
doit s’annuler pour obtenir une solution non triviale. Cette derniére permet de calculer la
constante de propagation et la fréquence de résonance. La méthode spectrale est appliquée
pour les structures planaires les plus répondues telles que, la ligne microruban, les lignes
couplées. Les configurations de ces lignes pouvant étre multicouches ou non et structures

ouvertes ou blindées.
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I1. 3. MODELISATION DE LA LIGNE MICRORUBAN IMPLANTEE SUR
SUBSTRAT ISOTROPE

I1. 3. 1. Mise en équation du probléme

La modélisation des lignes de transmission planaires a fait [’objet de différentes
investigations par les chercheurs. Ainsi, plusieurs démarches de modélisation de ces structures
ont été étudiées. Le principe consiste toujours a déterminer la constate de propagation, de la
structure et cela en tenant compte des caractéristiques de son support (substrat dié¢lectrique :
isotrope ou anisotrope), pour déduire ensuite un modele précis de cette ligne.

La ligne microruban étudiée est une structure de transmission inhomogene, pour cela nous
nous intéressons dans cette structure au résonateur microbande congu a partir de cette ligne. 11
s’agit ici d’une discontinuité du ruban métallique selon la direction de propagation.

Pour analyser ces types de résonateurs, nous utilisons 1’approche dans le domaine
spectral (SDA)[8]. Cette méthode permet de résoudre rigoureusement le probléme des valeurs
aux limites électromagnétiques en tenant compte de toutes les composantes du champ
¢lectromagnétique. Pour la partie purement numérique, nous ferons appel a la technique de

Galerkin dans le domaine de Fourrier par utilisation de fonction d’essai

II. 3. 1. 1. Présentation de la structure étudiée [21]-[22]-[23]
La structure, que nous considérons, de la ligne microbande, est symétrique par rapport a
I’axe y, mise dans un boitier métallique, et est présentée en coupe transversale (figure II.1).
Les principales caractéristiques et hypothéses concernant cette structure sont les
suivantes :
= Les dimensions du substrat et son épaisseur dans les directions transverses (X,y)
= La nature du diélectrique constituant le support de cette structure.
= La plaque conductrice (patch) a une €paisseur « ¢ » négligeable par rapport a celle (d) du
substrat diélectrique ainsi que de sa largeur (2w).
= La ligne n’a pas de pertes ohmiques, ni diélectrique, donc le facteur de Ia
propagationy, = a + jf3,, se réduit ay, = jB,. Cependant notre probléme consiste a
déterminer les valeurs de S, pour lesquelles les conditions aux limites sur les champs
sont bien vérifiées.
= Nous supposons que tous les milieux sont non magnétiques, c'est-a-dire qu’ils ont une

perméabilité égale a u, .
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_____________________________

d Substrat Diélectrique (€1,|1;)

Y. X

II——__ 5

Figure I1.1 : Structure d’une ligne microruban avec substrat diélectrique
isotrope

Cette structure est inhomogene et constituée d’un ruban métallique (patch) rectangulaire
imprimée entre deux régions :
- La premiére région : est un substrat diélectrique isotrope de permittivité g, = g,¢,,, de largeur
2a et d’épaisseur d.

- La deuxiéme région : est une couche d’air de permittivité e, = g,¢,,, €,, =1 et d’épaisseur £

Ou ¢,,¢,,: La permittivité relative des régions 1 et 2 respectivement.
&, : La permittivité du vide (la permittivité absolue)

U, : La perméabilité du vide

II. 3. 1. 2. Expressions des champs électromagnétiques dans le domaine spectral

Du au caractére inhomogene de la ligne microbande, les champs électriques et
magnétiques sont la superposition des modes TE et TM (mode hybride), et les équations de
Maxwell montrent bien 1’existence de composantes longitudinales non nulles pour les champs
¢lectrique et magnétique. Il peuvent étre exprimés en fonction de deux types de potentiels

scalaires @, et'¥,.
On note bien que @,et'¥;sont des fonctions de x et de y, et satisfont les solutions de

I’équation de propagation d’onde électromagnétique

V,z(Di + (ki2 _ﬂz)(bi =0
V,z\Pi + (ki2 _ﬂz)\}’i =0

Ou @, : Fonction de potentiel scalaire électrique.

................................................................................................... (I1-3.1)
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Y. : Fonction de potentiel scalaire magnétique.

k} =w’¢,u,, B : Constante de phase selon la direction z.

Et les fonctions de potentiel dans le domaine de Fourrier sont les suivantes :

+a

O, =3 ®,(a, ) & ®(a,) =2i [ (1-3.2-a)
n=-o a*ﬂ
W= S P () o Ta,.) =2i | (II-3.2-b)

Avec ¢, : le nombre de Fourrier, déterminé en examinant le comportement du champ

¢lectromagnétique le long de 1’axe (ox).

Les composantes du champ électrique et du champ magnétique sont proportionnelles a

(T),. et ‘T’i respectivement :
Do L (i (I1-3.3-a)
H. = (2 = B0 )e 7 oo (I1-3.3-b)

Selon ces équations, nous exprimons, dans les deux milieux de la structure, la

composante longitudinale du champ électrique:

Milieu (1) : y=d

A N () (I1-3.4-a)
H., = Cl2 = B2)c0Sh(7y 0 )7 oo (I1-3.4-b)
Milieu (2) : y=d+h

E, =B, (k2= B2)sinh(y,(h+d = ) oo (I1-3.5-a)
H., =Dy, (K2 = B)cosh(y, (7 +d = ) oo (I1-3.5-b)

Pour déterminer les expressions finales des composantes du champ électrique, nous
devrons résoudre I’équation de propagation dans le domaine spectral.
Donc a partir des équations (II-3.1) et(Il-3.2), et application des transformées de Fourrier sur
les opérateurs de dérivation, nous mettons 1’équation de propagation (II-3.1) dans le domaine

spectral sous la forme:
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o L () ) T (I1-3.6-2)
—aijéioﬁ"’y)—yf\i(an,y)= 0roooeeeoeesseee oo (I1-3.6-b)

Ces expressions sont des équations différentielles du 2°"ordre par rapport a la variable y
Avec: kX =a’ +(jy.) + p°
a,, jy, et B :sontles composantes du vecteur d’onde &, suivant les trois directions x,

y, z respectivement.

y : est la constante de propagation selon y, et i est I’indice des deux milieux.

Sachant que les vecteurs longitudinaux s’écrivant en fonction des potentiels, nous

déduisons les composantes transversales, selon les équations suivantes :

E,,i:_jﬂ{%tN,( )= 9, ,,,y)} ................................................... (11-3.7-a)
=~ WE; » = ~
H”:—],B[Vt‘l’i(an,y) 7k xV,®,(a n,y)} e (I1-3.7-b)

En tenant compte des conditions aux limites sur le patch de la ligne et des vecteurs

transversaux. Les résolutions (II-3.4)et (II-3.5)des équations précédentes (II-3.1) nous

permettent d’écrire les composantes du champ électromagnétique dans le domaine spectral selon
les deux régions de la structure sous la forme suivante :

Milieu (1) :

1§ —(BA, 0, + 71,1ty )SION (1, 7)o (I1-3.8-a)
E, =~ J(BA 7, + ja,C,om )cos,h(y1 I (II-3.8-b)
B =62 = B2 )4y, Snh(0,,3)e 7 oo (I1-3.8-¢)
Iz (ﬂC1 O, = VA, 08 )cosh(yl,n y)e’jﬁz ........................................................ (I1-3.8-d)
H)1 = —](,BC Vin — J A, 08, )sinh(yl)ny)e’jﬁz ....................................................... (I1-3.8-¢)
e L Y (I1-3.8-1)
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Milieu (2) :

E,= —(ﬂBz’”a” — j V2. D5, 01, )sinh(yz’n ) (I1-3.9-a)
E,,= j(,BBz,nyz)n —ja,D,,ou, )cosh(yz,n (A=) e (IT-3.9-b)
B, =(k2=p)B,, sinh(y,, (d+ 5= 9D oo (I1-3.9-¢)
H,,=—(BD,,a, + j7,,B,,08, )cosh(y, , (d +h =)™ oo (I1-3.9-d)
H,, = j(BD,, 72, + ja,By, 08, )sinh(y,, (d + 8= y)le ™ oo (I1-3.9-¢)
H. = (k2 =)D, cosh(y,, (d+h=9)e ™ oo (I1-3.9- 1)
Ou:4, (ﬂ),Bz,,1 (ﬂ),Cl,n (ﬂ) et D,, (ﬁ’) sont des inconnues (constantes des champs). Pour les

déterminer, on applique les conditions de continuité a ’interface (y = d) séparant les deux
milieux de la structure.
¢ Les conditions de continuité

L’application des conditions de continuité dans le domaine spatial pour y = d donnera :

E o E = 0ot r ettt s e s e e erann 11-3.10-a).
x,2 x,1

E ) —E_ | = 0t (IT-3.10-b)

H oy = H =T (X)e™ o (I1-3.10-¢)

H o m H o = d (X)) ooeeoeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeee e 1M-3.10-d
z,2 z,1 X

J, (x) et J_(x) : sont des densités de courant non nulles, seulement sur le patch conducteur

=0 pour 0<|x|<w

Tel que : J,(x),J. (x){= 0 illegpg ™ (Ir-3.11)

On exprime également ces conditions de continuité dans le domaine spectrale par

I’application de la transformée de Fourrier des équations (IT-3.10) :

E oy = E = 0ottt (I1-3.12-a)
Eo = B = 0ueoreeeceeeiee s (I1-3.12-b)
H o = H = =T oo (11-3.12-¢)
H .,y = H | 2 J oo (I1-3.12-d)

En substituant (II-3.8) et (II-3.9) dans(II-3.12), nous obtenons un systéme

d’équations  linéaires, sous forme  matricielle,avec = comme  inconnues les

constantes 4,,(8). B., (6., (8) et D, (5):

35



- (k12 -p )gh(yl,nd) (k22 -p )gh(yz,n h) 0 0 4, 0
/BanSh(71,nd) _ﬂanSh(}/Z,nh) j71,na)MSh(7/1,;7d) j72,na)/“‘25h(7/2,nh) Bz,n _ ON (11-3.13)
_ngl71,n0h(71,nd) _ja)gz72,n0h(72,nh) ﬁanCh(yl,nd) _ﬂanSh(yZ,nh) Cl,n _~Jz ‘
0 0 - (k12 - ﬂz )Ch(yl,n d) (k22 - ﬂz )Ch(72,nh) D2,n Jx

A partir de cette expression matricielle, nous arrivons a exprimer les inconnues
précédentes en fonction des composantes du courant sur le patch.
On détermine par la suite la relation qui relie les constantes aux champs sur 1’interface y

=d et les conditions aux limites seront vérifiées comme suit:

E,=E,=0 our il < w (I1-3.14-a)
Ex,l _ Ex,z _0 p |z| B .
Bt Ezl = EZZ = Eze"-’ﬁz |x| > w (1-3.14-b)
~ ~ ~ 9 | | eeeeteteccncecencncecenescacensstseenastenenannenssnsnenannanes -J. -
E ,=E,=Ee’” pot |z| >a

En remplacant les relations (II-3. 4) et (II-3. 5) dans ces conditions, on déduit les

composantes des champs en fonction des inconnues :

~

E, = —~(d,@,B+ JCy o7, JS0N(71 1 oo (I1-3.15-a)
D T L) SO (I1-3.15-b)

Puis en substituant les constantes des champs 4, , (B). B, (B), C, (B) et D,, () par leur

> 2.n
valeurs trouvées , nous obtiendrons une relation qui permet de relier les composantes du champ

en fonction des densités du courant sur le patch a I’interface y = d dans le domaine spectral :

D N (o ) Y I (2 200 ) Y S (I1-3.16 - a)

z

FRE N () Y A € (7 2| Y SO (I1-3.16-b)

Ce qui peut se mettre sous la forme matricielle suivante :

Ez _ G, Gy ) J. (Ir-3.17)
EX G21 G22 jz

Avec :
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G(a., )= -2—2" “Zﬂ (7,20 tanh(y, ,d )+ 7, 1ty a0 (s 1)) (I1-3.18-a)

G, (a,.p)= é—i[yl,n (2 = B2 Yanh (3, d)+ 7, 10, (k2 = B2 Jeanh(yy )] (I1-3.18-b)

G, (a.p)= é—“;[ym (k2 — & Janh(y, @)+ 7, 10, (k2 — 2 Jtanh (v, o)} (I1-3.18-c)

Gy (@3 B) = G (0 )i (I1-3.18-d)

Et A= [m tanh(y, ,d )+ ? Vo tanh(yz,nh)}{yl’n coth(y, ,d)+ 21y, , coth(yz’nh)} ............. (IT-3.19)
A !

11. 3. 1. 3. Méthode de Galerkin

La procédure de Galerkin est une forme particuliére de la méthode des moments. Elle a

été appliquée a la transformée de Fourrier et de Hankel de 1’équation intégrale du champ
¢lectromagnétique. Cette procédure est principalement utilisée pour développer les inconnues E

et J selon un ensemble orthogonal de fonction de base, et de faire le produit scalaire de la somme
ainsi obtenue avec des fonctions d’essai correspondantes.

Pour simplifier I’expression des champs électriques en fonction des densités des courants

avec les inconnues £ _, E_, J_ et J_, on exprime en premier les composantes des courants sur le

conducteur : J et J_en fonction des fonctions d’essai J, , et J_ , dans le domaine de Fourrier

comme suit :
T = D 0T it (I1-3.20- )

- Oou
J. = pr g (I1-3.20-b)

=

ta,et bq sont des inconnus.

Et Avec:
J. = 2i T (1) AN (I1-3.21)
a

En utilisant les composantes des champs, exprimées dans le domaine temporel, données

par I’équation (II-3.16), on aura donc :
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E. =G (a0, B)Y a,T , + G0 BYD BT yeeeeevvevvveeeveeiiisssssssssssssecessesssseeeiisnnnnns (I1-3.22 - a)
p=l1 g=1

Fo R (1 ) N Y € (091 ) 3 00 Y (I1-3.22-b)
p=l1 q=1

On utilise le produit scalaire, qui permet de supprimer les deux inconnus du champ

¢électrique. Et sachant que les conditions aux limites sont vérifiées lorsque :

E =E =0 pour |x<w metal
L =E =0 pour swo o metal i (I1-3.23)
J.=J =0 pour |z| >w dielectrique
Nous en déduisons alors le systéme d’équations suivant :
1 +a o N ~, 1 +a 0 —~ ~,
2a j e, B> a,J,,J! da, + j Gyla,, B> b,J. , J. dat, =0..occveveveeccc (I1-3.24 - a)
—a p=1 -a q=1
1 +a © " ~, 1 +a - ~,
> [Gola,, ﬁ)zl ap T g, + - [, Zlbq vy T, = 0 (I1-3.24-b)
—a p= Za q=

En appliquant la technique de Galerkin dans le domaine de Fourrier qui possede

I’application du produit scalaire suivante :

<)?,Y> = i)?? ................................................................................................................ (I1-3.25)
+a M _ - +a N _ _

(Gl B a, T, T yda, = [ G, B)Y bT . Ty (I1-3.26-a)
—-a p=l1 —a q=1

+a M - _ +a N _ _

[Gula,. B a7, T. jda, = [Go(@, B)Y BTy Ty (I1-3.26 - b)
—-a p=l1 —a q=1

Donc a partir de la définition du produit scalaire (IT-3.26), nous pouvons déduire ce
systéme, qui admet une solution non triviale, pour cela on considére une annulation du

déterminant de la matrice [C(f)], ce qui fournit une valeur de la constante de propagation.

.................................................................................... (I1-3.27)

50 s

Avec :
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M ~
Cll =D G (@ B, T jeeeeeeeeeeeeneeeeeeceeeeeeeeeeeeeeeseeeeeeessssssssssssssssssssssssssssssssssnnsnenne (I1-3.28-a)
p=1

2,9

N ~ ~

Crl = Z;Glz(an, By T e (I1-3.28-b)
p=
M ~ ~

cl = Z;GZI(an, B o e (I1-3.28-¢)
p=
N ~ ~

Ci2 = Z;Gzz (Cs BI .y T e (I1-3.28-d)
p

II. 4. MODELISATION D’UNE LIGNE DE TRANSMISSION PLANAIRE
IMPLANTEE SUR LA FERRITE
I1. 4. 1. Généralités

L’aimantation spontanée dans les oxydes magnétiques a €té¢ principalement observée au
cours du 19emesiécle. Ce n’est qu’a partir de 1930 environ que des recherches systématiques sur
les ferrites ont ét¢ menées. Ces milieux présentent des compositions chimiques diverses,
conduisant a des propriétés magnétiques variées, allant de celles des matériaux magnétiques «
doux » a celles des aimants permanents. Le caractére faiblement conducteur des substances
ferrimagnétiques permet une pénétration d’une onde haute fréquence (onde centimétrique ou
millimétrique) dans le matériau et autorise une forte interaction entre I’onde et 1’aimantation
interne a la matiére [24].

La possibilité de controler la propagation de 1’onde dans un tel milieu par I’application
d’un champ magnétique statique ou alternatif, a permis la réalisation de plusieurs dispositifs
hyperfréquences indispensables a la réalisation de fonctions de traitement du signal (radars,
télécommunications par satellites, compatibilit¢ ¢lectromagnétique, etc.). L’anisotropie qui
apparait dans une ferrite soumise a l'action d'un champ magnétique statique engendre la non
réciprocité de la propagation d'une onde électromagnétique dans le matériau. C'est ce phénomene
qui est exploité dans les isolateurs et les circulateurs.

Ceci afin de concevoir des dispositifs hyperfréquences a base de la ferrite, améliorer leurs
performances ou encore mettre au point de nouveaux matériaux. Il est indispensable de bien
comprendre les mécanismes physiques qui régissent le comportement des milieux magnétiques

partiellement aimantés et de proposer des modeles mathématiques prédictifs de leur perméabilité

tensorielle.
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II. 4. 2. Corrélation entre les propriétés intrinséques des ferrites et les

performances des dispositifs hyperfréquences

L’aimantation a saturation de la ferrite doit étre choisie avec attention car elle va fixer la
fréquence de travail du dispositif hyperfréquences le contenant. Par exemple, une aimantation
(4nMs) réduite autorise une augmentation du niveau de puissance supportable par le matériau,
sans générer d’effets non linéaires, ainsi qu’une diminution des pertes d’insertion du dispositif, a
une fréquence inférieure a celle de la résonance gyromagnétique du matériau. Par contre, elle va
limiter la bande de fréquences d’utilisation du dispositif et engendrer une perméabilité initiale
statique plus faible du matériau, traduisant une interaction moindre entre celui-ci et I’onde
hyperfréquence

En pratique, 1’échantillon de la ferrite se présente sous forme massive mais également, de
plus en plus fréquent sous forme de couche mince ou épaisse. Le fonctionnement de ces
dispositifs repose sur 1’un, voire plusieurs, des effets suivants [18]-[24]:

o La rotation de Faraday : une onde Transverse Electro-Magnétique (TEM) entrant dans
une ferrite, aimantée suivant la direction de propagation de 1’onde, est décomposée en
deux ondes respectivement polarisées circulaire gauche et droite. L’une des ondes
polarisées circulairement va évoluer dans le sens de la gyrorésonance, entrainant une forte
interaction onde-matiére. L’autre onde évoluera en sens inverse a celui de la
gyrorésonance, conduisant a une faible interaction onde-maticre. Cette propriété produit
une rotation du plan de polarisation de I’onde TEM initiale,

o Le phénoméne de résonance gyromagnétique : conduit a une forte absorption de 1’onde
¢lectromagnétique se propageant dans le matériau, lorsqu’un champ magnétique
hyperfréquence polarisé elliptiquement est perpendiculaire a la direction de I’aimantation,

o Le déplacement des champs : la distribution des champs hyperfréquences, transverse a la
direction de propagation de I’onde électromagnétique dans le ferrite, est déplacée dans la
structure de propagation, résultant en une concentration plus ou moins importante des
champs dans le matériau,

o Les effets non linéaires : engendrés pour de forts niveaux de puissance injectés a la
ferrite,

o L’existence de modes ou ondes de spin non uniformes : pour des ondes de faible
longueur d’onde, des modes de propagation non uniformes sont excités et un déphasage

spatial dans 1’évolution des moments magnétiques existe. Lorsque la longueur d’onde
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d’une telle onde est de I’ordre de grandeur des dimensions de 1’échantillon de la ferrite,
celle-ci est dite «onde magnétostatique»; le milieu étant alors aimanté uniformément a

1’¢état statique.
II. 4. 3. Propriétés des Matériaux Ferrites [18]-[25]

Les ferrites ont des propriétés magnétiques semblables a celle des métaux
ferromagnétiques. Ils se distinguent par leur moment de saturation relativement faible et par leur
résistivité élevée (10° Q/cm pour les métaux et10? a plus de 10'°Q /cm pour les ferrites). De ce
fait, ce sont pratiquement des diélectriques et on peut les utiliser sous forme de piéces massives
jusqu'a des fréquences tres élevées et les ondes électromagnétiques peuvent donc s’y propager.

Les ferrites sont des céramiques a base d’oxydes métalliques dérivant de la magnétite. Les
différents types de structures cristallographiques (spinelle et grenat (structures cubiques) puis
hexagonale) de ces milieux, ayant permis leur utilisation dans une gamme de fréquences étendue
(typiquement entre 30 MHz et 100 GHz).

Les caractéristiques essentielles des ferrites sont :

a. Constante diélectrique

Les ferrites se comportent aux basses fréquences comme des diélectriques a tres fortes
pertes. Le pouvoir inducteur spécifique, ¢, décroit rapidement lorsque la fréquence croit et parait

tendre, dans beaucoup de cas, vers une valeur limite voisine de 10.
La tangente de 1’angle de pertes diélectriques (tgd ) décroit dans les mémes conditions et pour
certains produits passe par un maximum local aux basses fréquences.

En hyperfréquences, les diélectriques présentent une permittivité complexe qui exprime

les pertes, (Leur permittivité diélectrique relative¢,, est comprise entre 10 et 15). Cette derniere
devient: &, =¢&,—J&,

r

On introduit la tangente de pertes diélectriques, qui est définie par : tand = —

Sa valeur, pour les ferrites massives, est excellente, de I’ordre de 10*, 4 10 GHz, ce qui signifie
que les ondes qui les traversent s’atténuent peu.
b. Perméabilité magnétique

On définit la perméabilit¢ magnétique # d’un matériau comme le rapport entre

I’induction magnétique B et le champ magnétique H existant dans le matériau :
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H=Hy H,
H, : est la perméabilité relative du matériau. Suivant les applications on la désigne différemment
. perméabilite initiale, perméabilité initiale complexe, perméabilité réversible ou perméabilité
tensorielle.
c. Propriétés magnétiques [22]-[25]

Lorsqu’un champ magnétique est appliqué dans le vide, des lignes de flux magnétique
sont induites. Le nombre de lignes engendrées est caractérisée par I’induction magnétique B, qui
donnée par la relation suivante :

B=uH
Ou g, : est la perméabilité magnétique du vide (4n107 V.s.A .m™).
Si le moment interne renforce le champ magnétique alors x> y,, et un plus grand nombre

de lignes de flux apparait conduisant a un champ magnétique amplifié. Si par contre le moment
magnétique interne s’oppose au champ, u < 4, .

Un matériau magnétique soumis a un champ magnétique extérieur H. L'induction
magnétique B a l'intérieur du matériau est liée au champ magnétique H, a l'aimantation M (ou la

magnétisation du matériau) et a l'intensité d'aimantation J de la fagon suivante :
B=u,(H+M)=pu,H+J

Les grandeurs J et M représentent, en fait, la densité volumique de moments magnétiques
dans la matiere. De plus, par définition, un milieu magnétique placé dans un champ magnétique

acquiert un vecteur aimantation M tel que :

M = yH
Ou y est la susceptibilité magnétique du milieu.
Dans les substances de ferrite la susceptibilit¢ magnétique devienne une susceptibilité

tensorielle, qui relie la magnétisation du matériau avec le champ interne. Nous pouvons s’écrire

selon ’axe Z comme suit :

M=[yH
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Ko Xy O
Ou: [Z] =|Xn X, O] estlasusceptibilit¢ magnétique du matériau.

0 0 0
Zu=2y =0 et g =y, =
o = = v —_ x = ]
» 0w y » a)oz o’

0
Avec: o, =M et w, =yH
Ou o, : est appelée la fréquence de Larmor

o : est la pulsation de I’onde hyperfréquence
y . désigne le rapport gyromagnétique (rapport entre le moment cinétique et le moment

magnétique)
Donc I’induction magnétique a I’intérieur de la ferrite est exprimée par la relation suivante :

B = p,(1+ [z )H

D’ou on aura

B=|ulH

Donc le tenseur de la perméabilité approprie a la ferrite selon I’axe z s’écrit comme suit :

uojx 0
[ul=|-jx u 0
0 0 x
[OND) 0,0,
Et: u =y{1+%} et Kzlu{%J
W, —® W, — @
Et selon I’axe x et y sont respectivement :
Hy 0 0
[ul=| 0w x|,
0 —jk u
u 0 jx
et [,u]z 0 u O
-Jjk 0 u

Le tenseur de perméabilité magnétique relative lié a la susceptibilité
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Ou [1] est la matrice identité. A partir des remarques précédentes, on montre que [,ur] s’écrit :

M, —jk 0
[ ]=|jx w0
0 0 u,

Quand la ferrite étant a saturation et les vecteurs M et H étant dirigés selon (Oz), la valeur de 4
est alors maximale.
II. 4. 4. Mise en équation de probléme

On a déja vu que les ferrites sont des matériaux anisotropes ou la perméabilité magnétique
est un tenseur [22]. Donc les équations qui caractérisent la propagation de 1’onde dans le milieu
sont compliquées, si on les compare avec celles du cas ou le milieu de propagation est isotrope.
Dans cette ¢étude nous allons déterminer le s équations différentielles de champ
¢lectromagnétique dans le domaine spectral, cas d’un milieu ferrite, qui permet de déduire le

tenseur de Green [G].

d Substrat Ferrite (¢;,[u])

X

N
>

Figure 11. 2 : Structure d’un microruban avec substrat de Ferrite

% Anisotropie du substrat selon ’axe x
Notre structure cette fois ci représente une ligne microruban (figure II. 2) avec substrat

ferrite, ayant pour tenseur de perméabilité zz, selon I’axe des x :
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OE, | .= . o
6yz F JPBE, = —JOUGH oo (IT-4.2-a)
BB+ jot, B = = el + JHIT }.ooooeooeeeseeoeeeeeeeeeee (I1-4.2-b)
o
-k, - 2z = ) (I1-4.2-¢)
oH, .~ . =
6yz F JPH |, = JOEE oot (I1-4.2-4d)
—jﬂl—NIx +janl-lz zja)gfy .......................................................................................... (I1-4.2-¢)
-jo,H, - a":ja)gEz ........................................................................................... (IT-4.2-1)
v
- OF, -
— JOE 4 —"— JBE. = 0 oottt e (I1-4.3-a)
oy
-  oH 7 ~ ~
Juee H + p—=— jk oH, —KkBH |, = JBUH , =0 oo i (II-4.3-b)
oy oy
On exprime ces équations en équations différentielles couplées du deuxieme ordre comme
suit :
2 ~ ~
3 A AQE, ADH =0 s (II-4.4-a)
2]’:[ N N
yz" F A H A D1E . =0 i s (II-4.4-b)
2 ~ ~ ~
S+ GE A D H  +CH, = 0 s (I1-4.4-¢)
oCH, -~ o
& Ha H , +DE +CE, =0 (II-4.4-4d)
2 F _ _ B
ST AE, A O H |+ CsH = 0 (II-4.4-¢)
S~
0 I{Z FaGH  +BE 4 CoE, = 0 e (II-4.4-1)
Y
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Avec :

2 g2
a, = —(ﬂz +al —a)zg('u k J] ................................................................................ (I1-4.5-a)
U
_ 2 2 Hy 2
a, ——(,B +a, —-w g,uoj ....................................................................................... (II-4.5-b)
7
a, =as = —(,82 +al —a)zg,uo) ...................................................................................... (I1-4.5-¢)
2 g2
a,=as =— ﬂ2+ﬂa5—a)26[’u k j ................................................................... (II-4.5-d)
U 7

b _ . /LIO
| T T O T KO i e (II-4.6-a)

U
Dy =By = JOE 0, oo e e (II-4.6-b)

7
Dy = —J @K, ..o e (II-4.6-c)
By = =0, (1L = g )-veeeveeeeeeeeeeeee e e (I1-46-d)
by = ~wea, L O (II-4.6-¢)
7
¢, = wa, (u— ,uo) ............................................................................................................ (II-4.7-a)
¢, = wea, L O (II-4.7-b)
7

Cs = —JOKO, e e e (I1-4.7-¢)
Co = ja)gian ................................................................................................................ (II-4.7-4d)

Y7

Apres les simplifications mathématiques des équations précédentes, on obtient le systeéme

des équations du 4" ordre suivant :

47 27

aay—Eg+ (a, + az)a—sz+ (@,ay BBy )E, =0 oo e e (I1-4.8-a)
4717 217

aayh:x +(a, +c12)a—1Lf*+(czlcz2 3 2 S B D (I1-4.8-Db)

0'E O’E, ~

ay—4+(a1+a2)—2+(a1a2—blb2)Ey =0 et e teearaeeenraeeas (H-48-C)

o'H *H -

ay; +(a, + a2)7+(a1a2 — BBy )H | = 0 i e (I1-4.8-d)
47 27

aayE; +(a, + a5 (0,0, = BD,)E. = 0o i e eeressenennenns (I1-4.8-¢)
417 217

aaffz +(oz1 +a2)—H22+(a1a2 —blbz)I-NIZ S0 e e e (IT-4.8-1)
y y

La solution générale des équations différentielles de 4™ ordre des composantes du champ

¢lectromagnétique est donnée par I’équation suivante :
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U= 4, cosh(]/l,ny)+ 4,, cosh(y{ﬂny) ................................................................................ (I1-4.9)
Ou:

\/—(a1 +(12)—((a1 +(12)2 +4b1b2)%

v, = e ————— (I1-410-a)
)}
y, = - +a)e ((Cig AR (11-4.10-b)

On applique les conditions aux limites sur le patch et on détermine les composantes du

champ électromagnétique, les équations du 2°™ ordre sont deviennes :
E =4, (cosh(yl,ny)— cosh(yl',ny)) ............................................................................ (I1-4.11-a)
H, =4, (s1 cosh(yl’ny)— s, cosh(yll,ny)) .................................................................... (IT-4.11-b)
]zix =C, (cos(yl,ny)— cos(}/{,ny)) ................................................................................ (II-4.11-c)
H. =C, (s3 cos(y/l,ny)— S, cos(y{,”y))+ A,,85 (cos(}/l’ny)— cos(y{qny)) ........................ (II-4.11-d)
Avec :
2
5 =— v 1’"b+ O (IT-4.12-2)
1
2
5, =— % 1’"1: O (I1-412-b)
1
2
5= i 1’"b+ & (I1-412-¢)
1
2
5, R (IT-4.12-d)
b,
R SO (I-4.12-¢)
byu

Les constantes des champs 4, , (ﬂ),Bz,n(ﬂ),Cl,n (B) et Dz,n(ﬁ) déja déduites, donc on

obtient le systéme matriciel suivant :

AC, - AC; anﬁSh(72,nh) 0 - ja);u272,n5h(72,nh) Al,n 0
0 (kzz _ﬂz )9h(72nh) _(ACI _AC;) 0 Bz,n 0
. : ' —| L |(1-4.13)
_(SIACI _SZAcl) _Jw‘927z,nCh(72,nh) 0 _anﬁCh(7z,nh) Cl,n _NJZ
—s,(4c, - 4c}) 0 ~(s,4C, —s,4C]) (k2 = B Jeh(y,,h) | Do | | 7.
Avec :
AC, = Ch(Yy @)oo e e (I1-4.14-a)
AC, = Ch{Y} @)oo oo e oo (I1-4.14-b)

La résolution de ce systéme permet d’évaluer le tenseur de Green :
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Ez — Gll(an’ﬁ) GIZ(an’ﬂ) . "72 (11_415)
F 1 Go(anf) Gola )| F | .
Avec :
1 AC, - 5,AC,
G, (a,,p)= —g(anﬂ + ja)yzyz,nth(yz,nh)(sl(Acll —ZC{ )‘ )j ................................... (I1-4.16-a)
1
G,(a,,B)= g((k22 — B )= 01ty s St (Vs 1)) e (II-4.16-b)
GZI(an,ﬂ):%(kf e (11-4.16-c)
1 AC, —s,AC,
Gyl ,p)= 3[‘ a, B+ jouy,,thy, h) (SSAci : f;c; 1 )J ................................... (I1-416-d)
5= joy,, cothly, h)+ 503, - B )-a,p @
1
~ jouy,, iy, h){(SIACI _Sfjgl _S;/é,c)l =s.4C, )} ....................................... (I1-4.17)
1 1

On applique la méthode des moments associée a la procédure de Galerkin dans le
domaine de Fourrier. Donc la résolution de 1’équation du champ relie la densité du courant sur le
patch, exprimées selon les fonctions de base qui sont données dans la premiére partie de ce

chapitre, ce qui nous mene a I’évaluation des ¢léments du tenseur de Green:

M ~ ~

Cll = ZGM (Ggs BM .y T L v o (I1-4.18-2)
=
N ~ ~

Cr = Z;Glz(an VB .y T e e (I1-4.18-b)
p=
M ~ ~

Cll = Z;GZI(an VB T e e (I1-4.18-¢)
=
N ~ ~

C = Z:Gzz (Cps BI .y T 2 e s (I1-4.18-d)
=

Pour trouver une solution non triviale de I’équation (II-4.18), nous devons avoir donc,

AEt[C(/B)] = 0o e e e e e e e e e e (I1-4.19)
I1. 5. CONCLUSION

Dans ce chapitre nous avons cité les différentes techniques de modélisation des lignes
planaires. Nous avons également modélis€¢ deux cas de structure : une implantée sur substrat
isotrope, et la deuxiéme implantée sur substrat ferrite. L’utilisation de la méthode d’approche
dans le domaine spectral (SDA), la mise sous forme matricielle de 1’ensemble des équations

représentant les composantes des champs figurant dans notre structure, ainsi qu’une technique

48



efficace pour la dérivation de la fonction spectral de Green nous a permis 1’obtention de la
constante de propagation selon une résolution numérique basée sur la technique de Galerkin
dans le domaine de Fourrier. Ce qui nous a permis une évaluation générale de 1’effet dispersif de

nos cas de structures
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III. 1. INTRODUCTION

Ce chapitre est en premier une présentation des différentes méthodes d’analyse appliquées
aux résonateurs microbandes. Ensuite nous modélisons, dans le domaine spectral un résonateur
constitué d’un conducteur de forme rectangulaire, implanté sur substrats diélectriques (cas
isotrope et anisotrope).

Cette mod¢lisation consiste a vérifier les conditions aux limites du champ
¢lectromagnétique sur les différents plans de discontinuité. La résolution des équations, établies
aux limites, nous a permis de décrire le champ sur la plaque conductrice (le patch) en fonction de
la densité de courant. La fonction tensorielle de Green, liant les champs avec les courants de
conduction au plan conducteur,a été déduite. La procédure de Galerkin  était notre outil
mathématique dans la résolution numérique pour déterminer les courants surfaciques ainsi que la

fréquence de résonance.

I1I1. 2. METHODES NUMERIQUES POUR L’ANALYSE DES
RESONATEURS PLANAIRES

Plusieurs méthodes d’analyse des structures microrubans (microstripe) ont été utilisées,
ces derniers sont partiellement réussies pour la caractérisation des antennes planaires. Car elles
sont trés différentes quant aux principes et limitations. Nous pourrions les classer en deux

catégories principales : Méthodes Analytiques et les Méthodes Rigoureuses.

I1I. 2. 1. Les Méthodes Analytiques

Elles prennent en compte au départ la nature des phénomenes physiques, ce qui permet
d’effectuer des approximations, permettant la modélisation du modele en question. En premier
lieu parmi ces méthodes, on peut citer quelques unes :

a. Le modeéle de la ligne de transmission [21]

Le Modele de la ligne de transmission est le plus simple. I1 donne de bonnes
interprétations physiques mais modélise difficilement le couplage. Cette méthode est la moins
précise de toutes les autres et manque de souplesse. Cependant elle donne un bon apergu
physique du fonctionnement de 1'antenne. Cela nous permet une analyse d’un réseau de lignes de
transmission est utilisée pour résoudre le probléme ou les inconnus sont la constante de

propagation et I’impédance caractéristique.
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Le modele de la ligne de transmission représente l'antenne microstripe par deux
ouvertures rayonnantes séparées par une ligne de longueur L et de faible impédance.

Les dimensions finies du patch font que le champ a ses extrémités se déforme par effet de
bords.

La quantité¢ d'énergie rayonnée est fonction des dimensions du patch et de I'épaisseur du
substrat qui le sépare du plan de masse.

Dans le plan E, les effets de bords sont fonction du rapport entre la longueur L du patch,
la hauteur h du substrat et la permittivité relative €, du diélectrique.

Une partie du champ E est contenue dans le substrat et une partie traverse l'air. Ce qui
introduit une constante diélectrique effective .

La constante diélectrique effective est définie comme étant la permittivité relative d'un
di¢lectrique fictif qui contiendrait toute I'antenne de sorte que la totalit¢ du champ soit
contenue dans ce diélectrique, l'antenne conservant toutes ses caractéristiques ¢lectriques
et notamment son coefficient de rayonnement.

L’impédance d’entrée d’une antenne par conséquence est un parametre important a
connaitre afin de créer un couplage de réseau efficace pour donnée un maximum de
puissance transférée.

Le facteur de qualité, la bande passante et le rendement, sont les parameétres déterminants
d'une antenne. Le facteur de qualité est un parameétre qui représente les pertes de
'antenne. Ces pertes peuvent étre ohmiques, diélectriques, par onde de surface ou par
rayonnement.

La bande passante dépend de I'épaisseur du substrat et augmente lorsque celle-ci
augmente du fait de sa dépendance avec le coefficient de pertes dues a la radiation.

Le gain de l'antenne caractérise la répartition de la puissance €émise par l'antenne par

rapport a une antenne de référence.

b. La modéle de la cavité simple

Le modéele de la cavité simple est quant a lui plus précis que le modele de la ligne de

transmission mais en méme temps plus complexe. Cependant il donne une bonne interprétation

physique, mais approche aussi difficilement le couplage bien qu'il donne de bons résultats.

Le modele de la cavité utilisant le courant d’alimentation uniforme donne de bons

résultats seulement pour les épaisseurs du substrat inférieur a 0.0014y (4. la longueur d’onde dans

le vide). A la jonction cavité-sonde coaxiale (Modematching) peut étre utilisée pour traiter des

épaisseurs autour de 0.04 .
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La structure peut étre assimilée a une cavité limitée en haut par une plaque conductrice, en
bas par un plan de masse et entourée par une surface latérale, ainsi la conception est faite de telle
sorte a confiner les champs sous la plaque conductrice. Dans cette méthode 1’inconnue serait le

systéme des modes propagatives et leurs fréquences de résonance [34].

I1. 2. 2. Les Méthodes Rigoureuses [21]-[26]

Lorsqu’elles sont appliquées correctement, le modéle électromagnétique est trés précis,
trés souple et traite les éléments isolés aussi bien que les réseaux finis et infinis, les réseaux
empilés, les formes arbitraires et le couplage. Cependant c’est le modele le plus complexe.

Les méthodes rigoureuses sont des méthodes d’analyse numériques qui sont les plus utilisées
récemment. Parmi ces derniers, on a :

» La méthode aux différences finies;

» La méthode des éléments finis;

» Le systeme d’équations intégrales couplées, discrétisées par la méthode des moments;

» La méthode spectrale, qui correspond a la transformée de fourrier de la méthode de

I’équation d’intégrale.

a. Méthode des moments

La méthode des moments est une technique numérique qui permet de résoudre
efficacement le systeme d'équations intégrales en le transformant en un systéme matriciel résolu
par calculateur. La méthode des moments est adoptée pour 1’analyse des antennes microruban
dont les inconnues sont les constantes sur la plaque de I’antenne. L’idée de cette méthode est de
développer la densité de courants surfaciques.

La procédure de Galerkin est aussi utilisée pour discrétiser 1’équation intégrale pour la
ramener a un systéme linéaire d’équation algébrique qui lie la transformation de Fourrier du
champ et du courant dans le ruban conducteur.

Pour résoudre 1’équation intégrale on utilise la méthode des moments (procédure de
Galerkin), la convergence numérique utilise des fonctions de base sinusoidales (fonction d’essai),
en tenant compte des conditions aux limites sur I’élément rayonnant, les courants €lectriques
inconnus, les fréquences de résonances complexes seront déterminés, on dis a ce moment que
I’équation caractéristique du systéme linéaire est résolue, les autres caractéristiques de 1’antenne

seront directement obtenues [28].
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b. Méthode d’analyse spectrale

Notre étude ici est basée sur la méthode de Full-Wave analysis, ce modéle prend on
considération 1’équation intégrale du champ électrique (EFIE), dans le domaine spectral. Ce qui
consiste a :

e L’application des transformés de Fourrier sur le champ électrique qui tient compte du
rayonnement et de 1’effet des ondes de surface.

e La détermination d’une relation linéaire entre les composantes tangentielles du champ et
courant ¢€lectrique sur le patch sous forme de tenseur de Green, qui peut étre déterminé
par différentes techniques.

e L’introduction des fonctions de Green tensorielles qui seront pour inverser I’opérateur
différentiel associe a une grandeur vectoriel (équation d’onde du champ
¢lectromagnétique) et scalaire (équation de poisson pour le potentiel).

La méthode d’analyse spectrale est d’actualité, nous permet donc de réduire le probleme
vectoriel tridimensionnel en un probléme bidimensionnel. Elle n’est pas limitée par les conditions
classiques telles que la faible épaisseur du substrat et une constante di¢lectrique faible.

Cette méthode est considérée comme étant la plus rigoureuse, malgré qu’elle est un peu
coliteuse, du point de vu temps de calcul et précision exigée sur la détermination des ¢éléments de
la matrice associée. On a la possibilit¢ d’inclure dans 1’analyse 1’effet des différents parametres
tels que la faible épaisseur du substrat, la constante diélectrique, les pertes par conducteur et
diélectrique et les dimensions finies du plan masse.

La solution obtenue est d’autant plus proche et plus exacte lorsque la fonction de base

modélise bien la variation réelle des courants surfaciques.

II1. 3. MODELISATION D’UN RESONATEUR IMPLANTE SUR
SUBSTRATS DIELECTRIQUES (Cas : isotrope et uniaxialement anisotrope)

La modélisation mathématique du résonateur microbande de base a été initialement
effectuée par I’application de ’analogie des lignes de transmission au patch rectangulaire simple.
La méthode spectrale a été choisie pour modéliser ce résonateur, objet de notre étude. Une des
caractéristiques essentielles de cette méthode est son utilisation dans le domaine des transformées
de Fourrier.

La mise en ouvre de cette méthode consiste a écrire, dans chaque milieu de la structure,
les champs électromagnétiques sous la forme de transformée de Fourrier. En tenant compte des

courants sur les rubans. Les conditions de continuité aux interfaces permettent de déduire une
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relation entre les transformées de Fourrier des composantes tangentielles des champs
¢lectromagnétiques et les transformées de Fourrier des courants surfaciques. Cette relation meéne
a I’évaluation du tenseur spectral de Green, pour cela une autre procédure appliquée pour
déterminées les inconnues qui apparaissent dans 1’expression du tenseur. La résolution de ce
probléme permet d’obtenir la fréquence de résonance qui est le I’objectif de notre étude.

Nous proposons dans ce travail une structure simple pour évaluer le tenseur de Green et
déduire la fréquence de résonance du résonateur microbande. Nous considérons en premier lieu
une antenne a patch rectangulaire avec un substrat isotrope et ensuite, I’effet de I’anisotropie sera
étudié pour un résonateur implanté sur substrat uniaxialement anisotrope
Dans ce qui va suivre nous allons supposé que :

» Le milieu non chargé (p =0)

» La densité de courant nulle (la structure n’est pas soumise a une excitation externe)

» Tous les milieux sont non magnétiques, ce qui implique une perméabilité constante égale
a Ho

»  [’épaisseur du conducteur a une épaisseur négligeable.

I1I. 3. 1. Mise en équation de probléme
III. 3. 1.1. Présentation de la structure étudiée

La figure (III-1) : montre la géométrie d’un patch rectangulaire de longueur ‘a ‘et de
largeur ‘b’ imprimé entre deux milieux, 1’un est un substrat diélectrique et 1’autre c’est le milieu
de Dair.

Le milieu (1) est isotrope diélectrique d’épaisseur d;, de constante diélectrique &; et de
perméabilité pp.

Le milieu (2) estune couche de I’air caractérisé par 1’épaisseur d, et de permittivité relative ¢,=1
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d; | | Région (2) - Air

d Région (1 )- Substrat isotrope

Plan de Masse

Figure I11. 1: Géométrie d’un résonateur microbande rectangulaire
imprimée sur substrat isotrope

III. 3. 1 .2. ACLVL111111IAALLIVULIL ULV D UULLIPUD“ALL\.«D LUllSLLuulllal\.«o Selon leS

modes TM et TE

L’écriture des équations de Maxwell reliant le champ électrique et le champ magnétique
dans le domaine spectral.
La séparation des modes 7E et TM revient a exprimer les composantes transversales

duE ,E ,H etH, 6 en fonction des composantes normales £, et H_ aprés I'application de la

transformée de Fourrier dans le domaine spectral :

On obtient les composantes transversales du champ dans le domaine spectral :

~ k. 0= ok, -~
EXZJEEEZ+ kszyHZ:Ex(ks,z) .................................................................... (111.1-a)
‘k 0 ~ wuk, ~ ~
y_kazg - Z‘f H, = E (ks Z) e (I11.1-b)
~ ké o ~ a)g‘k ~ ~
H, = j— = H, ———2E =H (k,,Z) oo 11.1-
x .]ksz 82 z kf z x(ks’z) ( C)
0 ~ wek, ~ ~
L= k_ié . kz‘EZ: 2 ) (11.1-d)
AVeC: k7 =k, 4k, H K, = @7 Gl (1112 - a)
I, =, K, e (111.2 - b)
62
k}=-—
: 0z*

On peut écrire les équations (IIl.1-a, b, ¢ et d) sous une forme matricielle compacte

comme suit :
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10 =~
Ll B RGN, T [ a5
k, |k, —k, Ey(ks,z) La),ufl (k..2) E‘Th(ks,z) ....................................... .
kx z s
~ [E k. k e
R e I L B Lo N (IIL.3-b)
Ey(ks’z) ks k,V _kx Eh
Avec: €= E} = fsh(ks’z) ..................................................................................... (IL.3-¢)
E"| |E"(k,z)
& ~
i. kx ky . ﬁy(ks,Z) — k_sHZ(kS’Z) — ﬁve(ksi‘z) (III4-a)
o L R jiﬂg ) F () [ .
. 0z U
= | H(k,z)| 1 |k Kk, ||H"
=| Vet o N OO L4-b
|:—Hx(ks’z)} ks |:ky —k)C Hh ( )
Avec : h = Hh = }N[Xh(k“z) ....................................................................... (II1.4-¢)
H H/(k,,z)

A partir de 1’équation de propagation suivante :

o’E

V'E + 0*gE =0= S ——-, (I1L5)

La forme générale de E et H sont exprimées par les relations suivantes :

~

E. = A (k) @™ 4 B (k.)€ oo (I11.6 - a)

D o Ty 1 o T O (IIL6- b)

En remplagant les équations (I11.6-a) et (II1.6-b) dans (II1.3-c) et (II1.4-c) nous obtenons :
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k: kI e
Ak Bk
E, = a)ﬂ e 4 a)ﬂ € e, (I11.7- a)
——. A"k ——.B"(k
CA ) k)
N (S | I L SR
H, = k' i k, et | K A S (I11.7-b)
0 == | || 224 (k,) 2B (k,)
a)’Ll kS kS
o[ a2 N (IIL8-a)
i, = g0k, JAlk,) - =Bl € | (IIL8-b)
K )
A ) = e (IIL.9- a)
s a)ﬂ
——A"(k,)
L ks
)
Bl )= | 5 e (II1.9- b)
wp
——B"(k,)
_ks
& 0
_ k k
gk )=|"* i :diag[gg(ks),gh(ks)]zdiag{c;zg,wju} ................................................. (II1.9-¢)
0 == :
ou
we, 0
k
g, (k)= O HA (I1L.9- d)
0 %
WL,

k2= k2 k2,
kX =k>—k’

g(ks) : Admittance caractéristique des modes

g,(k.) : Admittance de vide

k_ : Constante de propagation des ondes TE et TM dans le substrat.

k. : Constante de propagation selon X.

58



k, : Constante de propagation selon Y.

k, : Vecteur d’onde transverse.

k, : Constante de propagation dans le vide.

III. 3.1 .3. Présentation du champ électrique en fonction de courant

Le champ ¢électrique ES (ks,z)sur I’interface de la plaque rayonnante est li¢ au courant J
dans le domaine spectral :
E (k3 2)= Gk, )% Tk, Lo (I11.10)
Dou G (kS) . est le tenseur spectral de Green qui relie le champ électrique tangentiel avec le

courant dans le plans du patch.

Ziyj=ditd, R-7 77T
E.(k.z)
. E =E (k,z;)
Zi-Z1 = d,
i B ls) E =E(k.z)
Ziv _Z' E=E (k.z)

Figure 111.2 : Distribution du champ électrique a l’intérieur de la structure

a. Condition aux limites

L’onde se propage dans une région qui est limitée entre les plans Z, , etZ,, donc les

composantes tangentielles du champ électrique et magnétique dans larégion Z, | et Z, sont :

{E‘=Es(ks,zi+_l) ot {E+ =Es(ks,zi_)

H = ﬁs(ksaz;r—l)

En écrivant les équations (I11.8-a) et (II1.8-b) dans les plans de propagation Z,  etZ, ,

E™ = Ak, )- €7 4 Bk, )+ €5 1 oo (IIL.11- a)
H =gk, ) [A(ks)-e-”‘”’t' — Bk, )-e " ] ....................................................................... (II1.11-b)

Donc nous obtenons les expressions du champ électrique et magnétique suivantes :
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E*=E (k, 2 )=E coslk, -d,)= jlg (k)" - H™ sinlk, -d, )} (IIL12-a)
H* =H (k2 )=H cos(k. -d,)- jg,(k,) - E".sin(k. - d,)orrroooerroooerssoerssoeresoe (IIL.12-b)

Et en remplagant £~ et H par ses valeurs on a donc les deux équations suivantes :

Elk.z )= (k 2 Jeos(k, - d, ) jg, (k. )" - H (ke onz! Jsin(k, - d) ) (IIL.13-a)
H (ko2 )= H (k2 Jeos(k, - d,) = jg,(k, )" E (k2 )sin(k, - d) Yoo (IIL13-b)

Et nous exprimons E_ et H sous forme matricielle:

[ N((’Z Zz)ﬂ -7 { N((’]‘{ ZZ . 1))} .................................................................................................... (IIL 14)

b. Conditions de continuité
e Si I’'interface Z=Z,, ne contient pas des charges donc on a une continuit¢ des composantes

tangentielles du champ électrique E , et du champ magnétique H S

Es(ks,zl_) bim(ks,zf)
T T — (I1L.15)
[%1 kS’Z;)} -7 F(kzl)} .......................................................................................... (I11.16)
ik, z! l Hs(ks"ZiJr—l
_ |T.. T
T = | L ettt I1.17
: |:71iZl 7-;‘22:| ( )
Avec
T, =T, = cos -d,) 0 (IIL.18-a)
=T, 0 cos(sz dl) ......................................................................... .
— j=sin(k, -d,) 0
T, =—jsinlk, -d <[z k) =| @ 7 (IIL18-b)
0 — % sinlk, -a,)
— i % sin(k, -d,) 0
T, =—jsinlk, -d, )x[g,(k,)]=| * P P— (IIL18-c)
0 — j—sin(k, -d,)
wu

e Si linterface Z=Z; est chargée, donc la densit¢ du courant induite par la composante

tangentielle du champ magnétique est:
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AnH, =J,
ji n(E, - E,)=0

A Dinterface Z=Z7; :

—

N U2 S 2 | (IIL19)

D’ou la transformée de Fourrier de la densité surfacique du courant J .sur le patch est donnée

par
{ 5 y(iz ))__ If yéz)):_jj ................................................................................................. (II1.20- a)
_ ?(zz))}{?(zz)) :El ................................................................................. (I11.20- b)
[

Avec

ki [1}; _k;_ Bygﬂ:;gﬂ:j(k) ............................................................ (II1.21-a)

I Se+ (ks>Zi+)_ e_Ese(iS’Z‘t) _|: 0 :|

_E;ll(kS’Z;)__Ti Nf( S,Z+11 } ‘]e(‘s) .............................................................. (II1.22-a)
_E~Sh+ (ks,z;)‘ h_~sh(ksazi+_) 3 0

_ S;,+ll( " )_ T _Esh ( S’Z;ll) |:Jﬁx N (k_s, ):| .............................................................. (II1.22-b)

On peut écrire :

_Eﬁl(ks’z:)___ _Es (ks’ZiJr—) _|: 0 :|
) =T i (kﬁzgl) | (111.23)

Région I : région de masse, Z=0

Est un conducteur parfait donc le champ électrique tangentiel totale est égal a zéro.

E (ka2 )=0= A(k,)+ Blk,) = 0= A(k,) = =Bk, )ooorrrroerreeesseeeeereoe (I1.24- a)
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Région 11 : région du substrat diélectrique, l'interface Z=Z;
Z (Z(Z]

_Eﬁ (kS’ZiJr) _T ES(ks’Zit) _|: 0 j|

_ﬁﬁll (k_g,Zf )} =T L‘NIX (kS,Zfll )} js (ks) ............................................................... (II1.24- b)
ARVAVAR

_ES (kS’Z;) _ Eﬁl(ks ’ZiJr) _|:Oj|

_ﬁs (ka, ) Flﬁl(ks,zf) |0

_EH (k‘r’zj) _T Es (kY,Z; ) _ ES (kS’Z;)

_F[S:l (kS,Zf } =T {ﬁs (szjll )} = L‘NIS (ks,z;) ......................................................... (II.24-¢)
Région 111 : région de I'Air,Z)Z, et Z —

Ho ez, )= 8o ()% By (k2 Lo (I11.24- d)
Avec :

Fe Th fre T7h Fe . T h , .
ESE" HS,H! J etJ "sont les transformée de Fourrier des composantes de

E ,H_,J respectivement.

Et
ko, = @&y 14,
III. 3. 1. 4. Détermination du tenseur spectral de Green

Le tenseur spectral de Green C_?(ks)relie le champ ¢électrique tangentiel avec le courant
dans le plan du patch.

D’apres les conditions aux limites, on déduit I’expression suivante qui donne la relation

qui reliant le courant sur le patch J (ks) au champ électrique tangentiel E (ks , z):

E (K y2)= Gk, )% Tk oo (I11.25)

< :_ Ex T _ jx Val _ Gm GX,V
Ou : E—{E },J‘Y(ks)—{j}etG(ks)—{G Gl

On obtient le tenseur de Green O qui relie le champ électrique tangentiel € avec le courant js

dans le plan du patch
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€ =0 ettt ettt (I11.26)
_ 1 |k k _ 1 |k k
Glk)=—-]" y — S OO 1.27 -
(k,) y {ky _ka . {ky k. (I11.27-2)
Avec :
_ 0
Q{Q‘ } ............................................................................................................ (11127 - b)
0 0,
EoHy Air
Z,
Zi=Z;=d, &1, substrat dielectrique
Zo Masse

A I’aide des équations (I11.24-a), (I11.24-b) et (I11.24-d), on applique les conditions aux bords :

e Région du plan de masse,Z =7, =0

gl(ks’zg)z O
2, = 0o (I11.28 - )

e Région du substrat diélectrique isotrope, de permittivité ¢, = ¢, &, et de perméabilité 1,

Z(Z(Z et Z=d,
fE~s+1(kx’Zi+) _T Es (k-v’Zitl) _|:Oj|
F[ﬁl (kv > ZiJr ) o ﬁs (ks > Zitl ) js

~ 11 712 ~ 0
o T L Y I e (IT1.28-b)
hZ 71121 7—'122 hl ']x

Avec
T T2 _ COS(kZl 'dl) 0
1 1 0 cos(kz1 -dl) ’
K sin(k, -d) 0
]—«112 =-J Sin(kn 'dl)x [gl (ks )]71 = “e ’
0 — % in(k,, -d,)
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o Région de I’air, de permittivité &, et de perméabilité u,, Z, = d (Z{o :

~ ~

H, (kx 9Zi++1): 8 (ks )* E, (ks ’Z;rl)
Zz(ksazr):gz(ks)*gz(ksazr)
By = €y ® € ettt bbbttt a et b ettt (IT1.28-¢)

Le tenseur de Green Q relie le champ électrique tangentiel &,avec le courant J, dans le

plan du patch &, =Q - J ., on obtient donc :

| k. -k -sin(k, -d,)
0= gl S emeeessessessessss s (I1.29- a)
we, &, -cos(kz1 ‘d1)+ Jk ~sm(kz] -dl)
. K .sinlk -d
0, -1 , sin 2 ‘) .......................................................... (I1.29- b)
we, |k, ~cos(kz] -d1)+ szo -sm(kzl ~d1)
On posant :
M, =¢, -cos(kzl -d1)+ Jk ., -sin(kzl -dl)
M, =k, -coslk, -d, )+ jk, -sin(k, -d,)
Donc :
G =i(Qk2+Q k?) (I11.30- a)
B B ———_—__— .
_ 1
G=1G, =G, :k—z(kxky (03 ) T (IIL.30- b)
Gy = Ok +Ook oo (I11.30-¢)
Kok ok -sinle, -d) Kk
G, =—j— [ o ko sinl, ‘)+j L sin(k, -dl)J ................................ (IL31-a)
k;we, M, M, ‘
G -G - kx’jy.k%'kzl'sm(kz. ‘dl)_kx’jy.kfsm(szd‘) ........................ (IIL31-b)
v we, | k; M, k; M,
1 (R k, ckyesinlk, dy) KPRE
G, =-j ” ( ’ k}Ml Za o sinfk, <)) o (IIL31-c)

Ou:k, =w’c, 1, ,
K-k
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k2 =k, [ =k2 -k,

2 2 2 2 2
kzl =kl _ks =‘c"rlko _ks >
2 2 2 2
ki =078 1y = 07,81y = €,k
k_ : La constante de propagation des ondes TE et TM.

II1. 3. 1. 5. Détermination du tenseur de Green pour un substrat

uniaxialement anisotrope

d; | | Région (2) - Air

d Région (1 )- Substrat anisotrope

Plan de Masse

Figure II1. 2: Géométrie d'un résonateur microbande rectangulaire imprimée
sur substrat uniaxialement anisotrope

La forme générale du tenseur de Green correspondant a un résonateur microbande a patch

rectangulaire implanté sur substrat di¢lectrique anisotrope uniaxiale [16]-[19] donnée par :

6@){Q*Gﬂ (I11.32)
DRI G G [ .
Tel que :
k*-k -k -sinlk. -d k- k? _
G, =- f' S (Zl 1)+j 0 yugﬂh-d) .................................. (IIL.33- a)
k;we, M, M, !
o (kk k. -k, -sinlk. -d) kk Kk’sinlk. -d
G, =G, =——.|Zr. o k. 1)— L Ea)) (I11.33-b)
we, | k; M, k; M,
1 (k2k, -k, -sinlk, -d) K2K>
G =- ) P —— &l T sinlh o d ) e I1.33-¢
w = we, [ kIM, kIM, ( B 1) ( )
Oou
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M, :i~cos(l€21 -d1)+ k., -sin(l?zl -dl)
&
M, = IE; -cos(lgz1 -d1)+ Jk., -sin(lil -dl)

wE,

0
ke
g (kz)zdiag[ge(ks)7gh(ks)]= : kh s
O z
W,

&
e _ 2 x 1,2
kz - gxkO - ks °
6‘Z

k! =Neky —k
k., = diaglk: k",
k¢, k" Sont respectivement les constantes de propagation des modes TM et TE dans le

diélectrique.
La constante diélectrique pour un milieu uniaxialement anisotrope avec I’axe Z est donné par le
tenseur de permittivité suivant :
& = godiag[gxl ’gx2’gz]
Ou &, : Permittivité de I’espace libre,

g, : Permittivité relative le'long de I’axe optique Z

I1I. 3. 1. 6. Equation Intégrale du Champ Electrique
A partir des composantes transversales du champ ¢lectromagnétique qui sont liées aux
transformées vectorielles de Fourrier du courant J (k,) sur la plaque rayonnante et 1’utilisation du

théoréme de Parseval, on obtient 1’équation intégrale du champ électrique suivante :

1 +00+00

I L Y T (111.34)

—00—00

E.s‘ (rs ) = 472_2

AvecJ (k,), est la transformées vectorielle de Fourrier de la densité surfacique du courant J(r, )

sur le patch donnée par :

J(k,)= {ﬂ = TTJ(@ T /OO (I1.35)

+00+00
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s2°s

k., k ‘
Et F (k r)= kL [kx ]i ]e’k‘r‘ , est le noyau des transformées vectorielles de Fourrier

Donc :

T f J(r ki { iy -k/)é ]e”‘s‘vdkS ........................................................................ (I11.36)

+00+00

On peut écrire les éléments du tenseur de Green sous une forme d’un systéme d’équations :

E =G _J. +G_J,
T (111.37)

E, =G, J +G,J,
D’apres les équations des transformées vectorielles inverses de Fourrier, on détermine les

composantes longitudinaux £, etk :

Ex(x,y)=471rz I.[[GXX7X+GW e (11138 - a)
E,(v,y)=—1 [G To+G T, e ke oo (IT1.38- b)

Et dans le plan du patch (conducteur métallique), £, (x, y)zEy(x, y)=0, donc on a les deux

équations suivantes :

+00+-00

”[G T +G T )™ ke e, = 0o (I11.39- a)
11167+ G, T} e ) =0 (I11.39- b)

III. 3. 1. 7. Résolution de I’équation intégrale par la procédure de

Galerkin

L’application de la procédure de Galerkin conforme a la méthode des moments dans le
domaine de Fourier permet de réduire 1’équation intégrale en une équation matricielle.
La procédure de Galerkin permet d’exprimer la distribution des courants en série de fonctions de

base.

67



n=1 m=1
N
Jx(x,y) = ZanJm x,y) ................................................................................................. (II1.41-a)
n=1
M
T, 2) = D B, T (0 e (I11.41-b)
m=1

Ou a, et b, sont les coefficients inconnues du développement modal.

Les transformées de Fourrier de ces équations sont :

Zaann Lk jwa { ”'(rf)} Ky oo (I11.42- a)
n=1 —0—0
+00+00 0
meJym HF [ : )}-dkxdky ........................................... (11142 - b)
—00—00 ym B

En remplacant (I11.42-a) et (I[1.42-b)dans (II1.39-a)et (II1.39-b) on aura :

+00+00 +00+00

Ya, [ [GoT b, ) ek ik +me [ [Go T,k ok, )e™ “dexdky ~0....(IL.43-a)
n=1 —00—00 e
Za TTG)’X xn x7 l(kxerkv}y)dkxdky + me TTG»} ym X’ k x+k })dk dk _ O (III 43 b)
n=1 —o0—0 m=1 e

En multipliant (II1.43- a) par jxk (x, y) pour k=1... N, et en intégrant sur le domaine du patch
[(X,Y)patch] ; et en multipliant (IIL.43-b)par J y,(x, y) pour 1=1....M, et en intégrant sur le

domaine du patch [(X,Y)patch] on obtient:

ﬁ: ﬁCG T ko, 7y (= ek, i ke, +Zb HGy Tl ke, T, (= &=k, Wik d, =0..... (144 - a)
ﬁ ﬁ G, Tk )T, (- K,k kdk‘+zb H T ok )T, (= k=K, Wk dk, = 0.....(I11.44- b)
=l e o

On peut écrire ces équations sous la forme matricielle :

{(Bin Do (B2 ) } . [(“" )N*M} - H ....................................................................... (I11.45)

(B3 )MxN (Blfn )M><M (bm )MXM 0
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Avec :

+00 +00

B = j [ GoT bk, T (- ek ey (IIL46 - a)

—00 —00
+00 +00

I A L VA G (II1.46-b)

—00 —00
+00 +00

= j G, T Ny,(—kx,—ky)-dkxdky ............................................................... (IIL46- c)

=)
|

—00 —00
400 +00

B = [ [GoT ek, 1Ty (= b MRy (IIL46 - d)

—00 —00

Cette équation matricielle présente une solution non triviale, pour cela on impose une

annulation du déterminant de la matrice d’équation (II1.45), tel que :

det[B(®)]=0

La solution de cette équation est une fréquence complexe : f = f, + jf.
Avec f,: est la fréquence de résonance du résonateur.
fi: estune fréquence caractérisant les pertes par rayonnement du résonateur.

La largeur de la bande passante est donnée par :

BP =

12,
o f
Ou Q: est le facteur de qualité.

I1I1. 4. CONCLUSION

Dans ce chapitre nous avons appliqué la méthode spectrale dans le domaine de Fourrier,
pour déterminer la fonction tensorielle de Green pour les deux cas de substrats diélectriques :
isotrope et uniaxialement anisotrope. Un développement détaillé des expressions analytiques a
été évalué, ou on a établi 1’équation intégrale du champ électrique, en utilisant la méthode des
moments procédure de Galerkin qui est un outil mathématique pour résoudre cette équation et

pour déduire la fréquence de résonance ainsi que la bande passante des cas de structures traitées.
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IV. 3. Résultats numériques
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IV. 1. INTRODUCTION

L’équation intégrale du champ électrique dans le domaine spectral est résolue par la
méthode des moments en utilisant la procédure de Galerkin. L’influence de 1’épaisseur du
substrat, de sa permittivité, des dimensions du patch, sur la fréquence de résonance complexe, et
la bande passante d’un résonateur microbande ont ét¢ modélisés et commentés dans ce chapitre.
La constante de propagation et la permittivité¢ effective d’une ligne de transmission ont été
¢galement modélisées et étudiées. Les résultats que nous avons obtenus ont été comparés et

discutés avec ceux fournis par la littérature.
IV. 2. CHOIX DES FONCTIONS DE BASE

Dans la résolution numérique 1’application de la procédure de Galerkin permet une
représentation du courant de conduction par des fonctions de base appropriées. Théoriquement, il
existe plusieurs systemes de fonctions mais dans la pratique, on utilise qu’un nombre limité. On
choisit les fonctions dont la variation refléte celle de la solution prévue. En effet la connaissance
préalable du type de variation de cette dernieére s’avere nécessaire. Sans oublier le fait de retenir
uniquement un minimum de termes dans le développement en série de 1’inconnu, ceci ayant pour
but de minimiser la lourdeur des calculs.

- Les fonctions d’essai choisies ne doivent pas étre en contradiction avec les conditions aux
limites imposées aux courants qu’elles représentent.

- Les mesures expérimentales doivent confirmer les résultats obtenus en utilisant ces
fonctions

- Elle doivent vérifier certaines considérations (il faut qu’elle soient en rapport direct avec
la géométrie du patch)

Généralement les fonctions sinusoidales sont utilisées pour étudier les géométries
triangulaires et rectangulaires, alors que les fonctions de Bessel/ sont réservées aux formats
annulaires et circulaires.

Les fonctions sinusoidales sont trés proches de la forme réelle (physique) du courant sur
la surface du patch (le champ dans un guide d’onde ou une cavité résonnante est une combinaison
de fonctions sinusoidales). Le choix de ces fonctions influe sur la vitesse de la convergence des
résultats numériques (le calcul de la fréquence de résonance) et le choix inexact de ces fonctions
peut mener a des résultats erronés.

L’expression de la densité du courant doit se faire dans une base compléte de fonctions

linéairement indépendantes. Dans la littérature plusieurs systémes formant une base compléte
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sont proposés, parmi lesquels nous pouvons citer les polynomes de Legendre, de Mc Laurin ou

les polynomes de Tchebychev.

IV. 3. RESULTATS NUMERIQUES
IV. 3. 1. Une Ligne Microbande Implantée sur Substrat Isotrope

IV. 3. 1. 1. Détermination de la constante de propagation

La forme des fonctions de base suivante J, et J , est choisie pour le mode dominant :

L 1+ |x|<w

T ()= 2w W s (IV.3.1-a)
0, w(|x|(a

J.(x)=1 % o e (IV.3.1-b)
0, w<|x|<a

~ 3 2sin(k, w) 3 _2sin(knw) 2[1—cos(k,w)|
J ., (n)= Py + ] l:cos(knw) P + Gnf [ (IV.3.2-a)

~ 2rsinlk w
L(n)= WZ(_WZ) ............................................................................................... (IV.3.2-b)

Le choix des fonctions de base nous a permis d’assurer la condition donnée par 1’équation (II.
3.27) du chapitre II. A une fréquence donnée, une solution non nulle pour la constante de

propagation (S =27z/4,) est obtenue si le déterminant de la matrice est nul. La résolution

numérique du probléme est de déduire la racine de 1’équation du déterminant du systéme

d’équation (II. 3.27).
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Figure 1V. 1-(a): Constante de propagation comparée avec celle de [46].
(w=0.635mm, a=6.350mm, h=12.7mm, d=1.27mm, &,=160).

IV. 3. 1. 2. Détermination de la constante diélectrique effective
Connaissant la constante de propagation #, nous pouvons calculer la constante

diélectrique de la ligne microbande qui est donnée par la définition suivante :

co=(%4) =(%4,)

Ou : k, Représente la constante de propagation dans I’air,
A, Représente la longueur d’onde dans 1‘air.

Et avec I'utilisation des fonctions d’essai citées dans le paragraphe précédent, nous pouvons

obtenir les résultats suivantes :
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—=— cas isotrop [46]
—e— notre résultat
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f(GHz)

2
Figure 1V. 1-(b): Le rapport('% j comparé avec celui de [46].

0
(w=0.635mm, a=6.350mm, h=12.7mm, d=1.27mm, &,=16).

Nous avons tracés les mémes courbes de dispersion trouvées dans [46], ou 1’épaisseur du substrat
di¢lectrique isotrope 4 = 12,7 mm et sa permittivité £&=16 nous notons une bonne, concordance
entre nos résultats et ceux de [46].

Nous constatons apres 1’obtention des figures IV. 1-(a) et (b) que la constante de propagation
d’une ligne a substrat isotrope et sa permittivité effective sont dépendantes de la fréquence.

Dans la ligne microruban, il suffit de la moindre imperfection (discontinuité) pour que celle-ci
rayonne une partie de la puissance qui lui est fournie. Le rayonnement augmente avec la
fréquence et 1’épaisseur du substrat et diminue avec la permittivité relative. Pour éliminer le
phénomeéne de rayonnement, la structure microruban doit étre enfermée dans un boitier

métallique. Elle aura ainsi les mémes propriétés qu’un guide d’onde.

74



IV. 3. 2. Ligne Microbande Implantée sur Ferrite
IV. 3. 2. 1. Détermination de la constante de propagation et de la perméabilité

effective
Pour mieux désigner le comportement de la ferrite, cette derniére a été aimantée par une

magnétisation externe H, et désaimantée lorsque : Hy = 0. Ensuite une comparaison a été faite

entre la constante de propagation et la permittivité effective dans le cas d’une ligne isotrope avec

di¢lectrique, et celles dans le cas d’un microruban implanté sur la ferrite.

S (rad/mm)

—=— cas isotrop [46]
—-¥--- magnetisée selon l'axe des x

T T T T T T 1
60 80 100
f(GHz)

Figure 1V. 2-(a) : Constante de propagation avec ferrite magnétisée.
(Ho=0, M;=1.4 10° A/m, w=0.635mm, a=6.350mm, h=12.7mm, d=1.27mm, &=16).

16

{1
——"{?

L]
/
[ ]
/
*
/
L]
./ —=&— cas isotrop [46]
/ —o— magnetisée selon l'axe des x
L]

; . .
60 80 100
f(GHz)

2
Figure 1V. 2-(b) : La variation du rapport(% j pour ferrite magnétisée.
0

(Ho=0, M;=1.4 10° A/m, w=0.635mm, a=6.350mm, h=12.7mm, d=1.27mm, &=16)
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On conclure sur les figures : IV. 2-(a) et (b) que la perméabilité effective augmente avec la
fréquence, selon des valeurs en accord avec ceux de [46]. Cependant, lorsque la fréquence
augmente, 1’énergie électromagnétique a tendance a fuir le substrat ferrite, ce qui implique une
diminution de I’énergie dans le substrat. Cette énergie étant inversement proportionnelle a la
perméabilité effective, d’ou une décroissance de cette grandeur en fonction de la fréquence.

La substance de la ferrite avec une magnétisation selon I’axe des x présente un effet sur le

comportement de la sgtructure par:
2
- Une croissance de 3 et (’% j , pour une grande valeurs de la fréquence.
0

- Une méme allure de la permittivité effective x,, que celle effective de la perméabilité

de la ferrite (cas d’une ligne a substrat isotrope)

7 modes excités

A (rad/mm)

v/v'
7/7
—=&— cas isotrop [46]
"""" ] —v— magnetisée selon l'axe des x
v
T

0 100
f(GHz)

Figure 1V. 3-(a) : Constante de propagation avec ferrite magnétisée.
(Hy=10° A/m,, M,=1.4 10° A/m, w=0.635mm, a=6.350mm, h=12.7mm, d=1.27mm, &,=16).
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2
Figure 1V. 3-(b) : La variation du rapport('% j pour ferrite magnétisée.
0

(Ho=106 A/m,, M;=1.4 10° A/m, w=0.635mm, a=6.350mm, h=12.7mm, d=1.27mm, &=16).

Sur les deux figures : IV. 3-(a) et (b), nous avons exprimées les variations de la constante de
2
propagation et le rapport (% j en fonction de la fréquence en tenant compte de la
0

magnétisation externe.

Donc pour un champ magnétique important appliqué, nous constatons que :
" 0<f<fp:
- MU, tend vers des valeurs grandes en fonction de la fréquence a cause de la magnétisation

externe Hy= 10°A/m.

- Existence d’un nombre infinie des modes excitées.
IV /ASASIE
- Les modes sont complétement arrétées.

- Audela de f}, la ferrite se comporte comme un diélectrique isotrope, ce qui est illustré par

la figure IV. 3.
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Figure 1V. 4-() : La variation des éléments du tenseur de perméabilité de la
ferrite sans magnétisation externe
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Figure IV. 4-(b) : La variation des éléments du tenseur de perméabilité de la ferrite au
voisinage de la résonance avec magnétisation externe

Selon les deux figures : IV. 4. (a) et (b) la ferrite est classée parmi les milieux magnétiques a
résonance importante li¢ aux deux cas de magnétisations intrinséque et extrinséque, cette derniére
est la cause de I’apparition de la non réciprocité. Phénomene intéressant et exploitable dans le
domaine de la communication.

L’apparition d’une zone non propagative (ou la perméabilité est négative), est surtout utilisé dans

le cas de conception de certains filtres.
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IV. 3. 3. Résonateur Microbande Implantée sur Substrats
diélectriques.

IV. 3. 3. 1. Indications sur les modes [ TMyy, TMy]

Nous avons vu que le courant inconnue était développé en série des fonctions de base :

l

M=

J. =

a

n xn

=
LR

l

J =

y

b

m* ym

M=

3
1

Pour les deux premiers modes fondamentaux [TM o, TMy,;] uniquement deux fonctions de

base selon I’axe X et I’axe Y sont suffisantes pour obtenir une bonne convergence :

~

JX = alj)“ N=1 = (Ill, nz)
Jy :bl‘]yl M=1 = (ml,mz)

Pour le premier mode fondamental TMyy : a1 =1, b1=0.

Pour le premier mode fondamental TMy; : a1 =0, bi=1.

IV. 3. 3. 2. Fonction de base sinusoidale sans conditions de bord

Elles sont définies sur le domaine entier, données par Newman et Forrai pour développer

les courants.

jxn (rs) = sin{%(x + %ﬂ . cos[%(y + gﬂ ............................................................... (IV.3.3-a)
jym(rs): sin[%(x+%ﬂ.cos{mgﬂ (y+§ﬂ ............................................................ (IV.3.3-b)

Avec nj, ny, mjet m, des entiers positifs.

L'expression du courant est obtenue par le calcul des transformées de Fourrier des

équations (IV.3.3-a) et (IV.3.3-b)

Sachant . ~ —iks-rs ~
achant que. Jxn(k) = [dr e S =1 .Iyn ................................................ (IV.3.4-2)
a/2 -tk _x a
Igp= [ dre % sinfk (X+2) b (IV.3.4-b)
—a/2 1
~ b/2 —ik_y
Et: 7 = | dye Y™ cos| k (y+é) ................................................ (IV.3.4-¢)
yn n 2
-b/2 2



- al2 —ik x a b/2 —ik_y b
ILyp= [ dre X cos km (x+=)| | dve Y sin km (y+-)|..(IV.3.4-4d)
~a/2 1 ~b/2 2 2

IV. 3. 3.3. Etude de la fréquence de résonance pour un patch imprimé sur un

substrat isotrope

Des comparaisons avec les résultats théoriques et expérimentaux rapportés par la
littérature sont effectuées, donc nous avons établi un tableau comparatif (IV.1), qui donne la
fréquence de résonance mesur¢ et calculée pour des résonateurs de différentes dimensions. Nous

comparons nos résultats avec ceux des références [29] (calculées par la méthode de raccord des

modes) et [30].

f, [30]
f[12] | £[29] (GHz) Nos
A(em) | B(em) | di(em) | & | calculée | mesurée résultats
Méthode d Méthode d
(GHz) | (GHz) | ' redede | Veotete ! GHg)
moment la cavité
6.858 4.140 0.1588 2.5 2.1600 2.215 2.2138 2.2263 2.2096
11.049 6.909 0.1588 2.5 1.3220 1.320 1.3436 1.3460 1.3481
4.10 4.140 0.1588 2.5 2.2020 2.230 2.2533 2.2472 2.2358
10.80 4.140 0.1588 2.5 2.1400 2.204 2.2087 2.2134 2.2011
6.000 8.000 0.1588 1.0 1.7866 1.786 1.8027 1.7781 1.8238
4.000 3.800 0.4000 2.2 2.4260 2.406 2.4652 2.5289 2.4597

Tableau IV.1 : fréquence de résonance d’un patch imprimé sur un substrat isotrope.

On constate que nos résultats sont presque conformes avec ceux obtenus par les références
[29] et [30], mais on constate aussi I’efficacité de la méthode spectrale par rapport a la méthode

de la cavité.

= On observe aussi que les parametres dimensionnels {a(cm)xb(cm)} d’un résonateur
microstrip rectangulaire ont une influence sur la fréquence de résonance de telle fagon que

cette derniére diminue de valeur 1.3481 et 1.8238, lorsque les paramétres dimensionnels
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augmentent {(a=11.049cm)x(b=6.909cm)} et {(a=6.000cm)x(b= 8.000cm)}, et pour une
variation fractionnelle petite sur les dimensions du patch : {(a=10.8cm)x(b=4.140cm),

(a=6.858cm)x(b=4.140cm), (a=4.10cm)x(b=4.140cm) et (a=4.000cm)x(b=3.800cm)}, la
fréquence de résonance décroit de 2.2096, 2.2011, 2.2358 et 2.4597.

= Pour cette raison, on peut conclure que, pour un résonateur microbande opérant sur des
fréquences ¢€levées, il faut connaitre la miniaturisation du patch telles que: la forme
géométrique et les dimensions de la plaque rayonnante. Dans ce cas, les pertes surfaciques
dus a la diminution de la surface du patch méne a une augmentation de la fréquence de

résonance et une diminution de la bande passante.

3,4 4 \

3,2 .

Re(f) (GHz)
/

2,8 . : . : . : . . .
0,05 0,10 0,15 0,20 0,25 0,30

d, (cm)

Figure 1V.5-(a) : fréquence réelle de résonance en fonction de l’épaisseur du substrat
isotrope, a=2cm, b =3cm et &,=¢,=2.2

81



0,55

0,50 - /
0.45 /
a0 ] /

¥ -
g 1 /.
/l
< 0,35 ™
= ] - a=2cm
- - b=3cm
0,30 / =
- € =g =22
. / X "z
0,25 !
1/
L]
0,20«#
I T T T T T T T T T T T T 1
0,00 0,05 0,10 0,15 0,20 0,25 0,30
d, (cm)

Figure 1V.5-(b) : fréquence imaginaire de résonance en fonction de l’épaisseur du
substrat isotrope
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Figure 1V.5-(¢c) : bande passante en fonction de l’épaisseur du substrat isotrope
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Les figures IV.5-(a), (b) et (c) : montrent I’influence de 1’épaisseur du substrat sur la variation

de la fréquence complexe de résonance et la bande passante pour un patch de forme
rectangulaire de dimensions [axb=2cmx3cm], imprimée sur substrat isotrope de permittivité € =
€,=2.2. Nous concluons que :

e La fréquence réelle de la fréquence de résonance diminue avec ’augmentation de
1’épaisseur du substrat d;

e La croissance de I’épaisseur du substrat isotrope engendre une augmentation considérable
de la partie imaginaire de la fréquence de résonance et entraine 1’¢largissement de la
bande passante

Bien que I'utilisation de substrats a épaisseur ¢levée offre une bande passante large, mais ceci

permet de crée le probléme des ondes de surface.

IV. 3. 3. 4. Etude de la fréquence de résonance d’un patch imprimé sur

substrat uniaxialement anisotrope
Dans ce cas de substrat, le patch rectangulaire est de dimensions a=0.2cm et b=Icm,
imprimé sur un substrat uniaxialement anisotrope, dont les parametres sont les suivantes :
d’épaisseur d;=0.158cm, de permittivité relative selon I’axe Z, ,=2.35. Nos résultats ont été
effectués selon la fonction de base sinusoidale.
e le cas d’anisotropie est indiqué par la variation de la constante diélectrique, selon la
perpendiculaire de I’axe optique x ou le long de I’axe optique z.
e la figurelV.6 : ci-dessous présente la fréquence de résonance en fonction de AR (rapport
d’Anisotropie), avec une variation de la permittivité relative &.
e pareillement que précédemment, nos résultats obtenus sont comparés avec ceux de [45].
On peut tirer comme conclusions :
1. une croissance de la fréquence de résonance pour AR=1 jusqu’a atteindre un rapport
d’anisotropie égale a 2.
2. une bonne convergence vue que nos résultats se rapproche de celle de la référence [45].

3. Chaque augmentation fractionnelle de la permittivité relative g implique de faibles valeurs

de la fréquence de résonance dans le cas de I’anisotropie négative AR=2, (ex=4.70, ¢,
=2.35) et contrairement pour le cas de 1’anisotropie positive AR=0.5, (ex=1.175,¢, =
2.35).
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Figure 1V.6-(a) : fréquence réelle de résonance en fonction de AR
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Figure IV.6-(b) : fréquence imaginaire de résonance en fonction de AR
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Figure 1V.6-(c) : Bande passante en fonction de AR

o Effet du substrat anisotropie

La couche d’anisotropie uniaxiale permet de mettre en évidence I’effet du substrat a
travers la constante diélectrique ;.
Le choix de cette dernicére conditionne généralement le type d’application que 1’ingénieur congoit
en technologie microstrip.
L’influence de I’anisotropie uniaxiale du substrat di¢lectrique sur la fréquence de résonance d’un
résonateur microstrip de forme rectangulaire (Figure IV.7) a été étudié pour g,=1.15 et £,=2.35.
Ces valeurs permettent d’aboutir a des variations de la fréquence de résonance complexe ainsi
que la bande passante. Donc la fréquence de résonance et la bande passante dépendent fortement
de la constante diélectrique du substrat et la partie imaginaire indique les pertes par rayonnement
du résonateur, donc pour des permittivités €¢levées le rayonnement est faible. On a constaté que
nos résultats sont conformes avec ceux de la [47].

La variation de &, méne a une définition d’un autre matériau permettant une amélioration
des performances mécaniques et physiques du résonateur.

Le tableau IV.2: présente quelque matériaux utilisés comme substrats par leurs permittivité

selon les trois axes. Celle donnée par le fournisseur et définit ce qu’on appelle le rapport
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d’anisotropie. On constate a partir de ce tableau que la permittivité donnée par le fournisseur est

celle de I’axe optique.

& AxeY
Axe X Axez |Valeur Oe./ & (%)
Matériau Fournisseur
Random fibres PTFE | 2.454 2.432 2.347 2.3510.04 1.7
Ceramic PTFE 1068 | 10.70 10.40 10.5+0.25 24
Glass cloth PTFE |  2.88 2.88 2.43 2.45+0.04 1.6

Tableau IV.2 : Constantes diélectriques de quelques matériaux anisotropes utilisés comme
substrats en hyperfréquence

3,5
.
3,4 \.
\ a=2cm
33 '\ b=3cm
- e=115
Tf 3.2 " €=2.35
O \.\
= 314 u
g .
3,01 \
I\
27 .\
T | |
2,8 . r . r . r . r . r . r
0,05 0,10 0,15 0,20 0,25 0,30
d, (cm)

Figure 1V.7-(a) : fréquence réelle de résonance en fonction de l’épaisseur du substrat
anisotropie
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Figure 1V.7- (b) : fréquence imaginaire de résonance en fonction de l’épaisseur du
substrat anisotropie
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Figure IV.7-(¢c) : Bande passante en fonction de l’épaisseur du substrat anisotropie

IV. 4. CONCLUSION

Dans ce chapitre, nous avons présenté les résultats numériques concernant I’effet d’un
substrat isotrope et anisotrope sur la fréquence de résonance complexe d’un résonateur
microbande rectangulaire, et la constante de propagation d’une ligne de transmission tenant
compte de I’influence de la ferrite sur la perméabilité effective.

Nos résultats sont confrontés a certain nombre de données fournis dans la littérature. Ils sont

généralement en bon accord.
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CONCLUSION GENERALE

Nous avons présenté dans notre travail, une étude de certaines structures planaires, plus
précisément, les lignes de transmissions planaires et les résonateurs microbandes rectangulaires

L’objet de ce travail était de modéliser ces deux structures planaires implantées sur
différents substrats di¢lectriques (matériau dié¢lectrique isotrope et anisotrope).

Notre modélisation a été effectuée par 1’analyse spectrale, cette méthode est utilisée pour
dériver le tenseur spectral de Green dans le domaine des transformées vectoriel de Fourier.
Ensuite, on a formulé I’équation intégrale du champ ¢€lectrique basé sur les conditions aux limites
de la structure. La méthode des moments procédure de Galerkin nous a permis par la suite de
résoudre I’équation intégrale pour arriver a un systéme d’équation homogene. Et pour une
évaluation efficace des modes nous avons choisi dans notre travail un ensemble de fonctions de
base dans lequel les composantes du courant surfaciques sont vérifiées afin d’assurer une
convergence rapide et correcte des résultats. La résolution numérique de 1’équation intégrale du
champ ¢lectrique a été présentée dans le dernier chapitre.

Etude, qui a mené a la détermination de certaines caractéristiques des structures
planaires : la constante de propagation de la ligne de transmission et la fréquence de résonance
complexe du résonateur microbande rectangulaire ainsi que la bande passante.

Les différents résultats obtenus sont:

e La connaissance du tenseur de perméabilité pour une aimantation quelconque nous a
permis d'étudier le comportement électromagnétique d'une ligne simple et de celle
microruban implantée sur ferrite (caractérisée par un tenseur de perméabilité, selon une
anisotropie suivant I’axe des x) placée dans un boitier métallique: les valeurs de la

constante de propagation [ et la permittivite effective u,, de ces lignes ont été

accessibles grace a un logiciel basé sur la méthode SDA.

e L’introduction de la ferrite a amélioré les caractéristiques de la microbande, car elle ne
différe 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 de la 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.

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

largement utilisés du a leur non-réprocité, définie dans la plage quasi-di¢lectrique de la
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ferrite. Ou le sens de la magnétisation n’influe pas sur la direction de propagation de
I’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 1’onde, et donc son
vecteur d’onde, qui déterminera le comportement de 1I’ensemble. C’est cette propriété qui

est la plus utilisée dans les dispositifs non réciproques usuels.

La modélisation d’un résonateur, microbande de forme rectangulaire planaire, dans le

domaine spectral, consiste a vérifier les conditions aux limites du champ électromagnétique sur le

plan de la discontinuité, cela posséde une écriture convenable de 1’équation intégrale. Sa

résolution permet d’obtenir des équations matricielles trés intéressantes, qui relient le champ

¢lectrique tangentiel avec les courants dans le plan conducteur (patch).

En évaluant, d’une part la fréquence de résonance d’un résonateur microstrip rectangulaire

simple, implanté sur substrat isotrope, tout en tenant compte des résultats préalablement publiés ;

et en déterminant d’autre part la fréquence complexe et la bande passante d’un résonateur dont la

structure est un patch imprimé sur substrat diélectrique uniaxialement anisotrope, les résultats

numériques que nous avons développés ont montré :

Une augmentation des dimensions planaires de la plaque conductrice rectangulaire a pour
effet d’abaisser la fréquence complexe et vice versa. D’autre part, en considérant des
valeurs ¢€levées de la permittivité du substrat di€¢lectrique la fréquence complexe subit une
diminution considérable.

Une diminution de la fréquence de résonance réelle, cas des fonctions de base sinusoidal,
avec une augmentation de 1’épaisseur du substrat ou de la constante diélectrique, par
contre un ¢largissement de la bande passante a été¢ remarqué. La partie imaginaire indique
les pertes par rayonnement de la structure. Un rayonnement moins faible pour des
épaisseurs ou des constantes diélectriques €levées. Apparition du phénomeéne des ondes
de surfaces a été souligné, inconvénient trés génant pour les résonateurs congus sur des
substrats a constante diélectrique ou épaisseur élevées.

Une influence des différents parameétres a savoir I’épaisseur du substrat, la constante
diélectrique, le rapport d’anisotropie et les paramétres dimensionnels sur la fréquence de
résonance et la bande passante a été aussi considérée selon une étude importante autour
du phénoméne d’anisotropie pour ce type de résonateur.

Une étude de la convergence des résultats numériques, que nous avons mene a montré
qu’une convergence rapide a ¢ét€¢ obtenue par la méthode des moments qui est

numériquement efficace.
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ANNEXE A

Le Choix de g,

Il a été remarqué que la constante di¢lectrique du substrat utilisée est le paramétre le plus
sensible et le plus essentiel. Alors que le changement dans la fréquence d'opération d'une antenne
microbande a substrat mince est dii seulement a une petite perturbation de la constante

diélectrique du substrat comme nous montre la relation suivante:

O :
o __loer Ou f(): est la fréquence de résonance de I'antenne microbande.

fo_ 2 &

L'étalement de la constante dié¢lectrique relative des matériaux existent sur le marché est
de 1.17 a 25 (les angles des pertes de 10 a 4.107) les substrats (PTFE : Poly Téra Fluoro
Ethyléne), sont largement utilisés a cause de leurs propriétés €lectrique et mécanique désirées et
aussi a cause d'une large gamme des épaisseurs possibles. Leurs change de 2.10 pour le (PTFE
un reinforced) jusqu'a 2.47 (PTFE quartz reinforced).

Pour les applications a constante diélectrique €levée, les substrats de céramique d'alumine
tel 9.7< &:< 10.3 sont fréquemment utilisés.

Mais les substrats typiques qui sont commercialement valable on a:

+ K-6096 Téflon / glass cloth (g, ~ 2,5)
¢ RT/duroid - 5880 PTFE (g~ 2,2)
¢ Téflon rempli de céramique (g, = 10)

Pour le modéle habituel d'antenne on utilise généralement &, = 2,5 ou bien des valeurs
proche de cette derniére afin de renforcer les champs de dispersion.

Dans le tableau qui va suivre on donne des valeurs fréquemment utilisées des substrats

micro-onde majeurs.
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Constantes diélectriques et les pertes pour quelques matériaux

Fréquence
Matériaux (GH2) & tangd (25°C)
Alumina (99.5%) 10 9.5-10 0.0003
Barium tetratitanate 6 37+5% 0.0005
Beeswax 10 2.35 0.005
Beryllia 10 6.4 0.0003
Céramic(A-35) 3 5.60 0.0041
Fused quartz 10 3.78 0,0001
Gallium arsenide 10 13. 0.006
Glass (Pyrex) 3 4.82 0.0054
Glazed ceramic 10 7.2 0.008
Lucite 10 2.56 0.005
Nylon (610) 3 2.84 0.012
Parafin 10 2.24 0.0002
Plexiglass 3 2.60 0.0057
Polyethylene 10 2.25 0.0004
Polysterene 10 2.54 0.00033
Porcelain (Dry process) 100 5.04 0.0078
Rexolite (1422) 3 2.54 0.00048
Silicon 10 11.9 0.004
Styrofoam (103.7) 3 1.03 0.0001
Teflon 10 2.08 0.0004
Tetania (D-100) 6 96+5% 0.001
Vaseline 10 2.16 0.001
Water (distilled) 3 76.7 0.157
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ANNEXE B

Propriétés de quelques matériaux du ferrite

Trans-Tech 4tMs AH Te 47Mr
Matériaux & tango
Nombre (G) (Oe) °O) G)
Magnesium ferrite TT1-105 1750 225 12.2 | 0.00025 225 1220
Magnesium ferrite TT1-390 2150 540 12.7 | 0.00025 320 1288
Magnesium ferrite TT1-3000 3000 190 12.9 | 0.0005 240 2000
Nickel ferrite TT2-101 3000 350 12.8 | 0.0025 585 1853
Nickel ferrite TT2-113 500 150 9.0 | 0.0008 120 140
Nickel ferrite TT2-125 2100 460 12.6 | 0.001 560 1426
Lithium ferrite TT73-1700 1700 <400 | 16.1 | 0.0025 460 1139
Lithium ferrite TT73-2200 2200 <450 | 15.8 | 0.0025 520 1474
Yttrium garnet G-113 1780 45 15.0 | 0.0002 280 1277
Aluminum garnet G-610 680 40 14.5 | 0.0002 185 515

Propriétés magnétiques de différentes ferrites:

Spinelle, hexagonal et grenat

Aimantation & 20°C | Constante d'anisotropie & 20°C
4n Ms (Gauss) K1 (erg.cm “3)
Spinelle
MnFe, O, 410 -2.810"
FesO4 500 -1,1.10°
NiFez0, 280 -6,2.10"
Hexagonal
BaFe;:0q 380 3,3.10°
BaFe,s0:r 314 3,0.10°
BaMnFe gDy 370 1.9.1 ':'5
Grenat
Y aFesa 140 -5,3.10°
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RESUME

L’objectif visé a travers ce travail, consiste a modéliser le comportement électromagnétique des
structures planaires tels que les résonateurs planaires et les lignes de transmission microrubans.
La modélisation est réalisée par la méthode spectrale dans le domaine de Fourier associe de la
procédure de Galerkin qui, nous a permis de déterminer les composantes du courant sur la plaque
rayonnante pour que ensuite nous déduisions les propriétés essentielles des structures planaires :
la constante de propagation de la lignes de transmission et la fréquence de résonance d’un

résonateur microbande rectangulaires.

ABSTRAT

The objective this work; consist in analyzing the electromagnetic of the planar
structures as the planar resonators and the transmission lines microrubans. The
modelling is achieved by the spectral method in the domain of Fourier associates the
procedure of Galerkin that, allowed us to determine the components of the current on
the conductive plate so that then we deducted the essential properties of the planar
structures: the constant of propagation of the microstrip lines and the frequency of

resonance of a antennas microstrip.
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