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Introduction générale 

 

Avec les progrès que connait le domaine des microondes ces dernières années, il est devenu de plus 

en plus évident d’utiliser des dispositifs à structures planaires, telles que les structures de lignes de 

transmission et d'antennes, et cela dans divers domaines. En effet, la technologie des structures 

planaires imprimées a largement bénéficié de ces progrès. Elles sont réalisées avec des 

technologies identiques à celles des circuits imprimés, et exhibent des avantages très compétitifs, à 

savoir leur faible coût de réalisation leur taille réduite et leur capacité à être intégrées avec les 

circuits intégrés monolithiques. Au cours des années, ces structures imprimées ont trouvé leurs 

applications dans de nombreuses applications électroniques, aéronautiques, aérospatiales,  

téléphonie mobile, systèmes d'identification radiofréquences (RFID), systèmes multimédia sans fil 

(WIFI, Bluetooth)... Ceci a conduit à déployer davantage d’efforts afin de pouvoir modéliser et 

bien caractériser ces composants microondes en termes de géométrie qu’en termes de matériaux 

utilisés dans la fabrication de ces dispositifs. 

Les milieux sur lesquels sont implantées les structures planaires peuvent être de nature 

électromagnétique complexe. La caractérisation des structures planaires avec milieux complexes 

est un problème extrêmement important dans la technologie microonde. L'interaction du champ 

électromagnétique avec de tels milieux donne naissance à certains phénomènes intéressants et 

potentiellement utiles pour la réalisation des dispositifs microondes à hautes performances.  

Ces dernières années, un intérêt important est orienté vers la caractérisation du comportement des 

matériaux complexes, tels que les diélectriques anisotropes,  bianisotrope, matériaux chiraux, 

métamatériaux, ... pour la réalisation des circuits intégrés microondes et des antennes imprimées.  

Les matériaux complexes ont attiré beaucoup d'intérêt et de soutien des chercheurs et des 

industriels en tant qu'instruments puissants avec un futur prometteur dans la fabrication des 

dispositifs microonde à configurations miniaturisées. Il est démontré que l'introduction de la 

chiralité dans le substrat peut réduire de manière significative la puissance des ondes de surface 

dans le diélectrique. Ceci aura comme conséquence un rendement plus élevé, une bande passante 

plus large et un couplage mutuel réduit entre les éléments des réseaux d'antennes pour les nouvelles 

conceptions à structures planaires. 
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Avec le surcroît de la complexité des structures microondes du point de vue géométrie et de 

milieux diélectriques qui les supportent, les calculs associés à la caractérisation de telles structures 

sont devenus très complexes. Deux types de méthodes ont été développés permettant l’analyse des 

structures imprimées. Les méthodes analytiques permettent d’obtenir des équations assez simples 

mais en contrepartie, elles n'aboutissent qu'à des résultats approchés. Les méthodes numériques 

(full-wave) donnent des résultats plus précis mais avec un temps de calcul plus important et un 

espace mémoire informatique considérable.  

L'objectif visé par ce travail est la modélisation de certaines structures planaires microondes, en 

examinant l'effet de la nature électromagnétique des substrats utilisés sur les paramètres 

caractéristiques de ces structures en vue de contribuer à l'optimisation de leurs performances.  

Dans ce contexte, nous avons opté pour l'application de la méthode des moments formulée dans le 

domaine spectral, une méthode numérique robuste largement employée pour l'analyse des 

problèmes liés aux structures planaires. Cette méthode est développée dans le domaine spectral qui 

fait usage de la transformée de Fourier qui permet de ramener les équations complexes dans le 

domaine spatial à des formes plus simples et plus maniables dans le domaine spectral. 

Afin d'atteindre nos objectifs, les travaux de recherche effectués dans le cadre de cette thèse portent 

principalement donc sur la modélisation de la ligne de transmission microbande et l'antenne dipôle 

imprimée, implantées sur des substrats complexes. Cette caractérisation est mise en évidence par la 

détermination des paramètres caractéristiques de ces structures, à savoir, la caractéristique de 

dispersion et l'impédance caractéristique pour la ligne de transmission et l'impédance d'entrée pour 

l'antenne dipôle imprimée. 

Cette thèse est structurée en quatre chapitres: 

Dans le premier chapitre, la théorie de l'électromagnétisme a été relatée ainsi que les paramètres 

constitutifs reliant les grandeurs électromagnétiques selon lesquelles sont classés les milieux de 

propagation. Les différentes conditions aux limites sur les interfaces séparant deux milieux de 

propriétés électromagnétiques différentes sont également exposées. Une introduction aux structures 

planaires est rapportée, et où les lignes de transmission et les antennes planaires en constituent les 

éléments de base considérés, les principales configurations et quelques méthodes d'analyse 

associées sont également présentées. 

Le deuxième chapitre est consacré pour la description en détail de la formulation mathématique de 

la méthode des moments (MOM) dans le domaine spectral, une technique numérique employée 
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pour la résolution des équations intégrales qui consiste à les convertir en un système d'équations 

linéaires pour être résolu numériquement par ordinateur. Les outils mathématiques et numériques 

proposés pour la caractérisation d’une structure planaire microbande sont abordés aussi dans ce 

chapitre. Par la suite, cette méthode est appliquée dans tous nos calculs. 

Dans le troisième chapitre, une caractérisation complexe et rigoureuse de la ligne de transmission 

implantée sur un substrat bianisotrope a été développée, en employant la méthode des moments via 

la procédure de Galerkin. Les expressions analytiques des éléments du tenseur de Green ont été 

exprimées dans le domaine spectral après un développement de calculs mathématiques fastidieux. 

L'effet des éléments bianisotropes sur les paramètres de la ligne de transmission est étudié. Une 

série de résultats concernant la détermination de la constante de phase et l'impédance 

caractéristique est donnée et commentée pour de nombreux cas de milieux complexes.  

Le quatrième chapitre est la modélisation d’une antenne dipôle imprimée sur un substrat 

d’anisotropie chirale gyrotropique. Où dans cette étape de notre travail, nous examinons l’effet du 

paramètre de chiralité du substrat diélectrique sur l’impédance d’entrée de l’antenne considérée. La 

méthode des moments est utilisée en vue d’un développement d’un outil d’analyse pour 

l’évaluation de l’impédance d’entrée du dipôle. Dans cette analyse la technique analytique pour 

l’évaluation de la partie asymptotique de l'intégrales de Sommerfeld, combinée avec la méthode de 

l’intégrale conventionnelle est employée avec succès. Les résultats numériques obtenus sont 

examinés, commentés et comparés en partie avec le cas d’une antenne à diélectrique isotrope 

disponible dans la littérature. L’étude du cas complexe des propriétés magnétoélectriques a mené à 

des résultats qui expriment l’originalité de notre travail. 

Une conclusion générale clôture cette étude, dans laquelle les résultats obtenus dans le cadre de 

cette thèse sont exposés. L’application et la généralisation de cette étude à d’autre structures 

planaires ainsi qu'à d'autres cas de milieux plus complexes reste soumise à d’autres futurs travaux, 

ce qui représente les perspectives de notre recherche. 
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Chapitre I  

 

 

Généralités sur les structures planaires en 

microondes 

 

 

I.1. Introduction 

Les technologies microondes ont commencé à être développées depuis les années quarante, peu 

après la naissance du radar, tirant bénéfice d'une grande partie des travaux de recherche qui ont été 

à l'origine développées pour les systèmes Radar avec la naissance du magnétron tube générateur de 

haute puissance microonde [1]. Elles ont actuellement des applications nombreuses et très 

importantes notamment dans le domaine des télécommunications. Le domaine des microondes 

couvre généralement le comportement des signaux de la gamme de fréquences allant de 3 à 300 

gigahertz, la bande de fréquences auxquelles les dimensions géométriques des dispositifs utilisés 

sont de l’ordre de grandeur de la longueur d’onde électromagnétique; entre 10 cm et 1 mm. Ce sont 

en général des ondes électromagnétiques de longueur d’onde intermédiaire entre l’infrarouge et les 

ondes de la radiodiffusion. 

Une partie cruciale de l'ingénierie des microondes est préoccupée par la propagation guidée des 

ondes électromagnétiques. Actuellement, la plupart des circuits de télécommunication travaillant 

aux environs de 10GHz sont réalisés en technologie planaire sur des substrats diélectriques simples 

ou complexes.  

Les milieux de propagation, généralement guidés, peuvent être arbitrairement complexes, 

autrement dit : matériaux bianisotropes, qui sont les plus généraux. La propagation dans les 

structures à couches planaires avec milieux complexes est un problème extrêmement important 

dans la théorie de l'électromagnétisme en général [2]-[4]. La propagation des ondes dans ces 

milieux produit certains phénomènes intéressants et potentiellement utiles pour la réalisation des 
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dispositifs microondes à hautes performances. Les performances des lignes de transmission et leurs 

mises en œuvre dans la conception et l'interconnexion avec des composants microondes affectent 

fortement le fonctionnement de ces derniers.  

I.2. Equations de Maxwell 

La théorie générale régissant tout phénomène électromagnétique est basée sur les équations de 

Maxwell qui constituent un ensemble de quatre équations différentielles partielles vectorielles 

couplées du premier ordre. Elles ont été formulées en 1873 par James Clerk Maxwell, qui a pu 

prouver mathématiquement par ces équations la propagation de l’onde électromagnétique. Elles 

relient les variations spatio-temporelles des champs électriques et magnétiques à leurs densités de 

source scalaire (divergence) et densités de source vectorielle (rotationnel). Qui, avec la théorie du 

comportement électromagnétique de la matière, expliquent à l'échelle macroscopique les propriétés 

du champ électromagnétique, les relations de ce champ avec ses sources et son interaction avec la 

matière. Elles sont regroupées en quatre équations: 

 
t

B
Erot










 (I.1) 

 Ddiv


 (I.2) 

 0Bdiv


 (I.3) 

 J
t

D
Hrot










  (I.4) 

dans le milieu linéaire, il existe une relation linéaire entre les différentes grandeurs vectorielles. 

 

EJ

HB

ED



















 (I.5) 

Les deux équations (I.1) et (I.4) expriment le couplage et l'évolution des grandeurs électriques et 

magnétiques alors que l’équation (I.3) exprime la conservation du flux magnétique. A partir des 

équations (I.2) et (I.4), nous obtenons la loi de conservation de la charge électrique : 

   0





t
Jdiv


  (I.6) 
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I.3. Conditions aux limites 

Dans un système électromagnétique réel, nous devons considérer le comportement des champs aux 

interfaces entre deux matériaux à propriétés différentes. Les équations de Maxwell contraignent 

fortement le comportement des champs électromagnétiques aux interfaces. Un résultat de ces 

conditions aux limites est que les ondes à l’interface sont généralement partiellement transmises et 

réfléchies avec des directions et des amplitudes qui dépendent des propriétés des deux milieux et de 

la polarisation et de l’angle d’incidence. Certaines interfaces dans des situations statiques et 

dynamiques possèdent également des charges ou des courants surfaciques qui affectent davantage 

les champs de part et d’autre du plan de séparation.  

Soient deux milieux de propriétés électriques différentes séparés par une interface. Construisons un 

petit cylindre de section S et de hauteur h à travers cette surface (Fig.1.a). 

On rappelle que 0Bdiv


 et le théorème de Gauss  

   
V S

dsnBdVBdiv 0.


 (I.7) 

Où n


 est un vecteur unitaire normal à l'interface. Si le rayon du cylindre est suffisamment petit, on 

peut supposer que l'induction magnétique est constante sur cette surface et donc 1BB


  dans le 

milieu 1 et 2BB


 dans le milieu 2. L'intégrant devient alors, avec h tend vers zéro. 

   02211  dsnBnB


 (I.8) 

 mais les deux normales 1n


 et 2n


 sont de sens inverses donc 

 012  nn BB  (I.9) 

Ce qui implique que la composante normale de l'induction magnétique est continue de part et 

d'autre de l'interface. 

Reprenons l'équation de Maxwell Ddiv


, en intégrant de part et d'autre du cylindre, on obtient 

 dVdsnDdVDdiv
VV S

   


.  (I.10) 

Maintenant prenons la limite dans laquelle la hauteur du cylindre tend vers zéro, on aura 

 SSDSD nn  12  (I.11) 

Ce qui donne 
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  nn DD 12  (I.12) 

Ou sous forme vectorielle  

    12 DDn


 (I.13) 

Ce qui implique que la composante normale du champ D


est discontinue à une interface à cause 

de l'accumulation d'une densité de charge surfacique  . 

Nous allons ici prendre un contour, autour d'un rectangle de longueur L et de hauteur h (Fig.I.1.b). 

 

 

Figure I.1. Conditions aux limites à l’interface entre deux milieux. 

Calculons le flux des deux membres de l'équation de Maxwell 
t

B
Erot










 à travers la surface du 

rectangle S=h L, nous obtiendrons, via le théorème de Stokes avec h infinitésimal, la surface S tend 

vers zéro. 

  







SLS

uds
t

B
LELEdlEudsErot 0.. 21





 (I.14) 

Il ne reste plus que 021  LELE tt  ce qui donne :  

 21 tt EE   (I.15) 

Ou, sous forme vectorielle 

  21 EEn


  (I.16) 

On en conclut que la composante tangentielle du champ électrique est continue.  

Calculons le flux des deux membres de l'équation de Maxwell (I.4) à travers la surface du rectangle 

uds


.  

SJ
  

(b) 

 22 ,HE


h 

 

L 

Milieu1 

Milieu2 

 11,HE


 

(a) 

h 

Milieu1 

Milieu2  22 ,BD


 

 11,BD


 

n

 A 
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S=hL, nous obtiendrons, via le théorème de Stokes avec h infinitésimal et la surface S tend vers 

zéro. 

  







SSLS

udsjuds
t

D
dlHdsHrot





..  (I.17) 

On a deux termes à analyser. Il semble évident que la dérivée temporelle du déplacement ne peut 

être infinie, car cela nécessiterait une variation instantanée du champ D


. La limite tendra bien vers 

0 pour ce premier terme. La contribution du deuxième terme, cependant, peut être non nulle avec la 

présence d’une densité de courant sur la surface. La fonction de Dirac [1] peut être utilisée telle que 

 )(hjj s


  (I.18) 

Ce qui donne 

 stt LjLHLH  21  (I.19) 

Ou, sous la forme vectorielle on a : 

   sjHHn


 21  (I.20) 

Ce qui implique que la composante tangentielle du champ H


est discontinue à l’interface à cause 

de la présence d'une densité de courant surfacique sj


. 

I.4. Propagation guidée 

L'un des phénomènes physiques les plus importants découlant des équations de Maxwell est l'onde 

électromagnétique. L'onde électromagnétique est un modèle utilisé pour représenter les 

rayonnements électromagnétiques. Elle décrit la propagation de l'énergie électromagnétique selon 

une équation dite : équation  de propagation, développée à partir des équations de Maxwell, 

associées à un milieu de propagation diélectrique limité ou illimité.  

Soit une structure de guidage constituée d'un diélectrique limité par des parois métalliques 

(Fig.I.2), dans lequel on veut caractériser la propagation d'une onde électromagnétique.  

 

Figure I.2. Structure de guidage à section arbitraire 

z 

y 

x 

https://fr.wikipedia.org/wiki/Rayonnement_%C3%A9lectromagn%C3%A9tique
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Le calcul du rotationnel de l'équation (I.1) conduit à l'établissement de l'équation de propagation. 

 






























t

D
J

tt

B
rotErotrot







)(  (I.21) 

le développement de cette équation donne : 

 EgradErotrot

















)(  (I.22) 

ce qui permet d'écrire  

  
t

J
grad

t

E
E




















1
2

2

 (I.23) 

de la même manière, le calcul du rotationnel de l'équation(I.4), mène à l'équation de propagation du 

champ magnétique 

  Jrot
t

H
H




 







2

2

  (I.24) 

Dans le cas où le milieu de propagation est un diélectrique non absorbant ne contenant ni courant 

de conduction ( 0J


) ni densité de charge ( 0 ), les équations de propagation s'écrivent : 

  
 

0
,,,

,,,
2

2







t

tzvuF
tzvuF




  (I.25) 

où F


est un champ de vecteurs représentant le champ électrique ou le champ magnétique. 

u et v sont des variables relatives au système de coordonnées utilisé. 

 - coordonnées cartésiennes : u=x et v=y. 

 - coordonnées cylindriques : u=r et v=. 

z et t représentent la direction de propagation et le temps. 

 est le Laplacien vectoriel. 

La solution générale de l'équation (I.25) peut être écrite sous la forme suivante : 

     ),,,, ztjevuFtzvuF  


 (I.26) 

avec  j  

où  : est le coefficient de propagation. 

  : coefficient d'atténuation. 
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  : constante de phase. 

La substitution de (I.26) dans(I.25) donne : 

       0,, 22  vuFvuFT


  (I.27)  

 
22    

où 
T : Laplacien vectoriel transversal. 

 : est le vecteur d'onde associé à une onde qui se propage à la vitesse v  dans un milieu 

diélectrique illimité.  

 
v


   (I.28) 

et 


1
v  (I.29) 

I.5. Milieux électromagnétiques 

Les diélectriques simples, les diélectriques anisotropes, les milieux bianisotropes et les matériaux 

magnétiques ont été étudiés pour diverses applications à base de structures monocouches et 

multicouches planaires. Une des applications les plus importantes des structures à couches 

planaires est leur utilisation comme substrat pour des dispositifs microondes tels que les antennes à 

circuits imprimés, les filtres hyperfréquences, les résonateurs, les coupleurs [5],  les antennes 

microbandes [6], ... etc.  

Les matériaux employés comme substrats des structures planaires microondes et les antennes 

microbandes imprimées peuvent être de nature anisotrope, c.-à-d., caractérisés par un tenseur de 

permittivité et/ou perméabilité. Une telle classe de milieux regroupe certains matériaux cristallins 

tels que le saphir, l’alumine, le quartz [7], .... 

Les effets d'anisotropie doivent être pris en considération lors de la fabrication des lignes de 

transmission planaires ou des antennes imprimées sur ces substrats diélectriques anisotropes. 

L'anisotropie diélectrique n'est pas nécessairement vue comme un inconvénient qui complique la 

conception des structures hyperfréquences ainsi que leur analyse mathématique, mais elle peut être 

exploitée avantageusement, pour améliorer les performances des dispositifs microondes, par 

exemple, dans la fabrication des coupleurs microbandes à grande directivité [7], ainsi que les 

substrats chiraux peuvent être utilisés avantageusement pour améliorer la largeur de bande des 

antennes microbandes [8],[9]. 
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La technologie des structures planaires multicouches offre la possibilité de combiner les propriétés 

préférables des différents matériaux, il est donc possible d’avoir des performances des structures 

multicouches (inhomogènes) supérieures à celles des structures monocouches (homogènes). Par 

exemple, en combinant des matériaux magnétiques tels que les ferrites, le chiral, ... avec des 

substrats isotropes, on peut réaliser des composants réciproques ou non réciproques, qui peuvent 

être à leur tour fusionnés avec d'autres structures à circuit intégré microondes (MIC) [10]. 

Les propriétés non réciproques des ferrites ont comme conséquence de créer un déphasage entre 

l’onde progressive et l’onde régressive, ce qui est largement employé dans la conception des 

éléments de base dans les dispositifs microondes tels que les déphaseurs, les isolateurs et les 

circulateurs [11]. 

La plupart des milieux de propagation électromagnétique mentionnés ci-dessus sont des cas 

particuliers des milieux bianisotropes linéaires généraux. Le concept du milieu bianisotrope a été 

inventé par Cheng et Kong [2],[12]. 

I.6. Relations constitutives 

Les relations constitutives supplémentent les équations de Maxwell pour fournir une description 

complète et exhaustive des phénomènes électromagnétiques dans les matériaux [13]. Pour la classe 

générale de matériaux bianisotropes, les relations constitutives décrivent un couplage croisé entre 

les champs électrique et magnétique. Une excitation d'un champ électrique provoque à la fois une 

réponse électrique et une réponse magnétique, et pareillement pour une excitation d'un champ 

magnétique. La propriété anisotrope du milieu conduit à une relation dyadique, ou tensorielle, entre 

les champs. Certains aspects fondamentaux de la caractérisation des différents types de matériaux 

en termes de relations constitutives sont examinés dans cette section. 

Les relations constitutives ont une forme générale pour un milieu bianisotrope donnée par les 

équations (I.30) et (I.31), d’autres formes peuvent être trouvées dans la littérature [14]. 

 H
c

ED
 

   (I.30) 

 E
c

HB
 

   (I.31) 

où c et la célérité de la lumière dans l’espace libre,  et  , sont les matrices de la permittivité et de 

la perméabilité du milieu respectivement,  et  représentent les paramètres magnétoélectriques. 

Une forme matricielle plus compacte peut être proposée. 
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 

























H

E

B

D











 (I.32) 

Dans ce qui suit nous donnons une classification de quelques types de milieux allant du plus simple 

au plus complexe. Cette classification a été faite à partir des équations constitutives de chaque 

milieu. Notons que certains milieux (bianisotrope, biisotrope) sont obtenus en dispersant des 

inclusions chirales dans une matrice diélectrique [15].  

I.6.1. Milieu isotrope  

 0,,   II  (I.33) 

où I  est la matrice identité 

Les métamatériaux sont caractérisés par des constantes de permittivité et de perméabilité réelles 

négatives de la manière suivante [16]. 

 Double negative (DNG): 

ε ˂ 0 et μ ˂ 0 

 Epsilon-negative (ENG): 

ε ˂ 0 et μ ˃ 0 

 Mu-negatif (MNG): 

ε ˃ 0 et μ ˂ 0 

I.6.2. Milieu anisotrope (électrique) uniaxial 

 



















2

1

1

00

00

00







  et I   (I.34) 

I.6.3. Milieu anisotrope (magnétique) uniaxial 

 



















2

1

1

00

00

00







  et I   (I.35) 

I.6.4. Milieu anisotrope (electrique) biaxial 

 



















zz
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xx









00

00

00

 et I   (I.36) 
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I.6.5. Milieu anisotrope (magnétique) biaxial 

 



















zz

yy

xx








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00
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 et I   (I.37) 

I.6.6. Milieu anisotrope électrique 

 



















zzzyzx

yzyyyx

xzxyxx







  et I   (I.38) 

I.6.7. Milieu anisotrope magnétique 

 



















zzzyzx

yzyyyx

xzxyxx







  et I   (I.39) 

I.6.8. Milieu anisotrope général 

 



















zzzyzx

yzyyyx

xzxyxx







  et 



















zzzyzx

yzyyyx

xzxyxx







  (I.40) 

I.6.9. Milieu bi-isotrope 

 I  , I  , I   et I   (I.41) 

Dans cette catégorie de milieux nous citons le chiral qui est un milieu réciproque caractérisé par 

[3],[17]: 

 I   (I.42) 

I.6.10. Milieu bianisotrope uniaxial 
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  (I.43) 
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I.6.11. Milieu bianisotrope gyrotropique 
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(I.44) 

I.6.12. Milieu bianisotrope général 
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En résumé, selon la forme particulière des relations constitutives, un milieu peut être caractérisé 

comme isotrope, anisotrope ou bianisotrope. Un milieu isotrope est caractérisé par une permittivité 

scalaire qui relie D


à E


, et par une perméabilité scalaire reliant B


à .H


 Dans un milieu 

anisotrope, l'une ou l'autre des permittivité et perméabilité peut prendre la forme d'un tenseur 

tridimensionnel. Les relations constitutives d'un milieu bianisotrope relient D


à E


et H


, et B


 à E


 

et .H


 Ainsi que pour le cas anisotrope, leurs relations sont exprimées par des tenseurs 

tridimensionnels. Lorsque les quatre tenseurs deviennent des quantités scalaires, le milieu peut être 

appelé bi-isotrope. 

I.7. Structures planaires microondes 

Une des principales conditions pour qu'une structure de transmission convienne comme un élément 

dans des circuits intégrés microondes (MIC) est qu'elle devrait être de configuration géométrique 

planaire [18]. Une configuration planaire implique que ses caractéristiques peuvent être 

déterminées par ses propres dimensions dans un simple plan. Comme exemple à cet égard on peut 

citer, la détermination de l'impédance caractéristique d'une ligne microruban, qui peut être ajustée 

en modifiant la largeur de la bande conductrice. Des circuits intégrés microondes ont été largement 

discutés dans la littérature [19]. 

I.7.1. Historique  

La ligne triplaque (stripline) est la première structure de ligne de transmission planaire présentée en 

1951 par Barrett et Barnes [20]. Elle est constituée d’un ruban conducteur mis en sandwich entre 

deux plaques diélectriques métallisées sur les faces externes. Un an après, en 1952, la ligne 

microruban (microstrip) fut conçue par Grieg et Engelman. Elle est composée d’un substrat à base 

d'un matériau diélectrique, sur lequel sont gravées sur la face supérieur des bandes métalliques, et 
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la face opposée, est entièrement métallisée, constituant le plan de masse [1],[6],[21]. Aussitôt, elle 

eut énormément de succès notamment au cours des années 1960, dû à la demande croissante pour 

une miniaturisation des circuits microondes dans les domaines militaire (missiles) et spatial 

(satellites). Dans certaines applications, on fait usage de plusieurs couches diélectriques, entre 

lesquelles sont disposés des bandes conductrice [22]. Outre les lignes triplaques et microruban, 

d’autres lignes comme les lignes à fente ou coplanaires ont été utilisées dans la réalisation des 

circuits intégrés microondes.  

D'autre part, le concept d’antennes planaires microbandes a été initialement proposé par 

Deschamps en 1953 [6], mais il fallait attendre les années soixante dix (1974) pour voir apparaître 

la première réalisation par Munson à base de substrats à faibles pertes [23], essentiellement 

réservées à des applications militaires. Les années 1990 ont vu le véritable passage au stade de 

l’industrialisation des structures d'antennes planaires.  

En 1980, Bahl et Bhartia ont publié l'une des premières références caractérisant les structures 

planaires microondes, et qui reste toujours maintenue comme référence standard pour les 

chercheurs dans le domaine des microondes [21]. Depuis, plusieurs travaux ont été mis en œuvre 

montrant leur diversité en terme de géométries possibles ce qui les rend convoitées dans des 

domaines divers. 

L'électronique dans le domaine civil est une industrie qui évolue constamment au rythme de la 

demande mondiale en nouvelles technologies à configurations miniaturisées. Les dispositifs 

microondes ainsi réalisés remplacent avantageusement les montages traditionnels en guides 

d’ondes lourds et encombrants. Des systèmes à faible puissance sont également réalisés 

entièrement en structures microbandes, y compris les antennes. Par ailleurs, l’intégration dans un 

circuit électronique des structures planaires s'avère très pratique. Il est devenu plus facile 

d’implanter un composant dans un circuit imprimé que dans un guide d’ondes, car il y a possibilité 

d’adjoindre facilement sur leurs surfaces des composants électroniques actifs tels que les diodes et 

les transistors, pour former des circuits intégrés microondes [1], ce qui leurs fournit donc l'avantage 

d'être réglables. Dans ces conditions, la miniaturisation ou l’intégration de fonctionnalités qui ne 

peuvent pas être réalisées par l’électronique classique, constitue actuellement un objectif majeur 

pour les générations futures de composants et systèmes. Le domaine d’application touche 

aujourd’hui différents domaines allant des applications professionnelles de haute précision comme 

les systèmes de navigation, les radars et la radiométrie, la télévision, le téléphone mobile, la 

radiodiffusion, les systèmes d’alarmes, la télédétection et la sécurité [24]. Ces applications peuvent 

intégrer des structures planaires sous différents types de composants microondes tels que les guides 
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d'ondes, les lignes de transmission, les résonateurs, les coupleurs, les filtres, les circulateurs, les 

déphaseurs, ... Certaines structures d'antennes planaires constituées de substrats à faibles épaisseurs 

sont destinées aux applications aérospatiales et qui peuvent être intimement plaquées sur la surface 

externe d’un satellite ou d’un avion (antennes flexibles conformes) [25]. 

L’emploi des techniques photolithographiques a permis de reproduire en grand nombre des 

composants pratiquement identiques. Il est possible ainsi d'assembler des éléments rayonnants pour 

former des réseaux d'antennes.  

Le développement explosif des applications commerciales microondes 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 électriques.  

I.7.2. Fabrication des structures planaires microondes 

Les techniques utilisées dans la fabrication des circuits imprimés, qui ont révolutionné le domaine 

de l’électronique, se sont peu à peu étendues au domaine des microondes. Elles y sont employées 

pour réaliser des structures planaires telles que les lignes de transmission et les antennes 

imprimées. Actuellement, c’est la ligne à microruban qui est principalement employée dans les 

circuits intégrés bien qu’on ait besoin, aussi quelquefois, d'utiliser des lignes coplanaires. 

La métallisation peut être réalisée de deux manières différentes : 

 Dans la technologie des structures à couches épaisses, une plaque métallique est déposée à 

travers un masque qui définit les motifs souhaités [20]. La structure est alors chauffée au four, pour 

faire évaporer les solvants. Cette première méthode ne fournit en général pas une résolution assez 

suffisante, de ce fait, elle est rarement utilisée aux hyperfréquences [25]. 

 Dans la technique des couches minces, la face du substrat est entièrement recouverte par 

adhésion d’une feuille métallique fine, et cette dernière est également  recouverte d’une couche 

photosensible. Ensuite le surplus des parties est suprimé en faisant usage à des procédés 

photolithographiques. Avec cette technique, il est possible d’obtenir des taux de résolution requis 

pour des applications hyperfréquences [25].  

Les métallisations sont en général faites à l'aide de matériaux de très bonne conduction tels que le 

cuivre (conductivité σ = 5.8 10
7
 S/m), l’argent (σ = 6.2 10

7
 S/m) ou l’or (σ = 4.1 10

7
 S/m ). 

Les caractéristiques du substrat conditionnent également le bon fonctionnement de l’antenne, car 

une bonne partie des ondes susceptibles de se propager reste confinée dans le substrat, il s’agit des 
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ondes guidées [25]. En effet, le type de substrat est choisi selon les caractéristiques désirées pour 

un fonctionnement optimal. Pour une structure rayonnante, par exemple, on choisit souvent un 

diélectrique de faible hauteur vis-à-vis de la longueur d’onde d'opération (quelques λ/10) [26]. 

Idéalement, la permittivité relative εr du substrat doit être assez faible pour minimiser le 

confinement de l'onde dans le substrat et favoriser le rayonnement. Il est également recommandé 

d’utiliser des substrats à faibles pertes diélectriques (tan δ de l’ordre de 6.10
–4

 à 2.10
–3

). Les 

matériaux les plus courants sont des composites à bases de fibres de verre-téflon ( polytétra-fluoro-

éthylène 2 < εr < 3, tan (δ) ≈ 10
–3 

), du polypropylène (εr = 2,2, tan δ = 3.10
–4

) ou bien parfois des 

mousses synthétiques contenant de nombreuses poches d’air (εr = 1,03, tan δ ≈ 10
–3

) [26]-[28]. 

I.7.3. Lignes de transmission planaires 

Les systèmes microondes sont fondés, en premiers lieu, sur des guides d'ondes, des lignes bifilaires 

et des lignes coaxiales. Les guides d'ondes ont l'avantage de supporter des puissances élevées à 

faibles pertes dans le domaine des microondes, cependant, ils sont trop encombrants et assez chers 

notamment aux basses fréquences. Les lignes bifilaires sont peu coûteuses mais elles présentent des 

niveaux de pertes par rayonnement considérables. Les lignes coaxiales, bien qu'elles soient 

protégées, elles exhibent des difficultés d'intégration dans les circuits intégrés microondes. Les 

lignes de transmission planaires fournissent une alternative, sous forme de ligne microruban 

(microstrip), ligne coplanaire (coplanar waveguide), ligne triplaque (stripline), ligne à fente 

(slotline) et de plusieurs autres formes de géométries relatives (Fig.I.3). De telles structures sont 

compactes, moins coûteuses et capables d'être facilement intégrées avec des composants actifs et 

passifs pour fabriquer des circuits intégrés microondes [19]. 

La ligne microbande consiste en un ruban conducteur de largeur W imprimé sur un substrat 

diélectrique métallisé sur sa face arrière (Fig.I.3.a). 

La ligne à fente (slotline) est constituée de deux rubans conducteurs déposés sur la même face du 

substrat diélectrique séparés d'une fente de largeur W (Fig.3.b). 

La ligne coplanaire (coplanar waveguide) est une extension de la ligne à fente, avec trois rubans 

métalliques et deux fentes (Fig.I.3.c). 

La ligne triplaque (stripline) consiste en un ruban conducteur pris en sandwich entre deux plans de 

masses parallèles (Fig.I.3.d). 

Pour une ligne de transmission, l'impédance caractéristique est le paramètre le plus important pour 

le choix de la ligne de transmission pour une application donnée. La plage des valeurs de 

l'impédance caractéristique selon lesquelles une ligne de transmission particulière qui peut être 
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pratiquement réalisée est limitée par deux facteurs des techniques de fabrication en général : la 

largeur minimale de la bande imprimée et l'espacement entre deux rubans adjacents. D'autres 

limitations proviennent de la possibilité d'excitation des modes d'ordre supérieurs, qui peuvent être 

évités par la réduction de l'épaisseur du substrat [6],[25]. 

 

Figure I.3. Structures de base des lignes de transmission planaires 

Une comparaison des plages de variation de l'impédance caractéristique des lignes de transmission 

sus-citées, pour des dimensions minimales d'espacement de 5pm est donnée dans le Tableau 1. 

L'indice supérieure 'm' indique que la limite est causée par l'excitation des modes supérieurs et 'd' 

indique que la limite est due aux dimensions minimales. 

Tableau 1. Plage de variation de l'impédance caractéristique des différentes lignes planaires  

(r =13, d=100m, f=30GHz) [18]. 

Ligne de transmission Zc min () Zc max () 

Ligne microbande 

Ligne à fente 

Ligne coplanaire 

Ligne triplaque 

11 
(m) 

35 
(d) 

20 
(m,d) 

20 
(m,d) 

110 
(d) 

250 
(m) 

250 
(m,d) 

250 
(m,d) 

 

D'après cette comparaison, il est à noter que la ligne microruban peut fournir des valeurs faibles 

d'impédance caractéristique tandis que la ligne à fente et la coplanaire peuvent être réalisées avec 

des valeurs d'impédance assez élevées. 
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I.7.4. Antennes microbandes 

Dans les applications microondes à rendement élevé telles que les applications militaires, les 

vaisseaux spatiaux, les satellites de télécommunication, où la taille, le poids, le coût, la 

performance, la facilité d'installation sont des contraintes, et pour les antennes à faibles profils, bien 

évidemment, sont explicitement exigées. Actuellement, d'autres applications commerciales, telles 

que la radiodiffusion, la téléphonie mobile et les applications sans fils exigent également des 

spécifications semblables.  

Une structure de base d'antenne imprimée (Fig.I.4) est composée d'une plaque métallique (patch) 

très mince (généralement de 17.5 à 50 μm d'épaisseur en microondes) permet de supporter des 

courants de surface qui créent le rayonnement électromagnétique, de forme géométrique 

quelconque de dimensions réduites (de l'ordre de 0/2 à 0), imprimée sur un substrat diélectrique 

dont la face inférieure est le plus souvent entièrement métallisée. Aujourd’hui, on trouve des 

structures avec des motifs imprimés plus élaborés comportant des fentes, des stubs, d’autres 

éléments adjacents et même parfois les circuits d’alimentation, d’adaptation, de déphasage mais 

aussi des composants actifs rapportés sur cette face du substrat. Il est à noter que c’est 

principalement cette plaque conductrice (patch) qui détermine pratiquement toutes les spécificités 

de l’antenne c’est-à-dire ses performances et son mode de fonctionnement [26]. 

Généralement, les dimensions du patch sont de l’ordre de la demi-longueur d’onde mais il n’est pas 

rare de rencontrer des dimensions du patch de l’ordre de quelques longueurs d’ondes en vue d’une 

augmentation de la directivité mais aussi de quelques dixièmes de longueur d’ondes lorsque l’on 

cherche à miniaturiser l’élément rayonnant [26]. 

 

Figure I.4. Structure de base d'une antenne microruban. 

 

 

 

 

substrat 

plan de masse 

élément rayonnant 



Chapitre I  Généralités sur les structures planaires en microondes 

 

20 

 

     

Rectangle Disque Triangle Anneau Ellipse 

Figure I.5. Diverses géométries de formes régulières d'éléments métalliques rayonnants. 

 

Le substrat diélectrique de faible épaisseur (d<<0) très inférieure à la longueur d'onde 

(généralement 0.003λ0 ≤ h ≤ 0.05λ0) [6],[29] sert de support mécanique de la structure. De 

nombreux substrats peuvent être employés pour la conception des antennes microrubans, leurs 

constantes diélectriques sont habituellement dans la gamme 2.2≤ r ≤ 12. Il est cependant 

préférable d'utiliser des diélectriques de faible permittivité (r< 3), évitant ainsi le confinement des 

champs à l'intérieur de la cavité, et de faibles pertes diélectriques (tan < 2.10
-3

) favorisant un 

meilleur rendement de l'antenne [6].  

I.7.4.1. Principe de fonctionnement 

La figure I.6 représente une antenne microbande rectangulaire alimentée par une ligne de 

transmission microruban. Généralement, la longueur L de l'élément rayonnant est de l'ordre d'une 

demi onde. Pour cette raison l'antenne microbande appartient à la classe des antennes résonnantes. 

La nature résonnante de cette antenne a pour conséquence une bande étroite et des dimensions très 

grandes aux fréquences en-dessous de 1 GHz. Ainsi les antennes microbandes sont typiquement 

utilisées dans la bande de fréquences de 1 GHz à 100 GHz [30]. Le champ électrique associé à 

l'onde stationnaire confinée dans le diélectrique entre la plaque conductrice et le plan de masse est 

montré sur les figures I.6.b et c. 

Cette structure d'antenne agit en tant qu'un tronçon de ligne de transmission de longueur demi-onde 

ouverte à ses deux extrémités, ce qui donne lieu à une réflexion totale. Ceci mène à l'apparition 

d'une onde stationnaire dans le diélectrique. Lorsque la tension à l'entrée du patch est maximum à 

l'autre bout elle sera minimum et vice versa (L=/2). De même pour l'onde courant sauf que le 

courant est toujours en opposition de phase avec la tension. Du fait que l'impédance est le rapport 

de l'onde tension à l'onde courant, elle est maximum sur les extrémités et nul au centre de la ligne 

(Fig.I.7). 
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Figure I.6. Modèle de l'ouverture rayonnante d'une antenne microbande rectangulaire. 

 

Aux extrémités du patch, les lignes de champ débordent sur les deux bords rayonnants. Car le 

champ électrique aux deux extrémités se trouve en opposition de phase, les composantes 

tangentielles se trouvent dans la même direction et s'additionnent donnant naissance à un champ 

difracté. C'est ce champ qui est à l'origine du rayonnement de l'antenne.  

 

Figure I.7. Evolution de l'onde stationnaire sur l'antenne. 

Les champs frangeants sur les bords rayonnants ont pour effet d'augmenter la longueur effective du 

patch. Ainsi, la longueur d'un patch demi onde est légèrement moins qu'une demi-longueur d'onde 

dans le diélectrique. Une valeur approximative de la longueur résonnante d'un patch demi onde est 

citée dans [30] : 

 
r

gL



 049.049.0   (I.46) 

où g et 0 sont respectivement, les longueurs d'ondes dans le diélectrique et dans l'espace libre.  
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Les valeurs de l'impédance d'entrée typique au bord du patch rectangulaire s'étendent entre 100 et 

400. Une expression approximative est référée dans [31] :  
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I.7.4.2. Techniques d’alimentations 

L’un des problèmes de fonctionnement des antennes imprimées réside dans la réalisation d’une 

alimentation de qualité. Le choix de la technique d'alimentation d'une antenne imprimée est 

conditionné par plusieurs facteurs. Elle dépend essentiellement de la manière dont elle va être 

intégrée dans le dispositif d'application. D'autre part, la technique doit satisfaire au principe de 

transfert max de puissance (adaptation d'impédance). Ainsi, on distingue plusieurs techniques 

d’alimentation. Les quatre principales technique sont les suivantes, présentées dans [6],[21],[26] 

(Fig.I.8). 

Alimentation par ligne microruban : La ligne microstrip est liée directement à la plaque 

conductrice sur le même plan de métallisation. L'ensemble constitue une seule pièce imprimée sur 

le substrat. L’antenne est considérée comme une charge qui termine la ligne de valeur égale à 

l’impédance mesurée à son entrée. Cette technique est sûrement la plus simple à réaliser (Fig.I.8.a), 

cependant elle souffre des rayonnements parasites engendrés par la ligne pouvant perturber le 

rayonnement propre de l’antenne. 

Alimentation par sonde coaxiale : l’âme de la ligne coaxiale est reliée à la plaque conductrice 

rayonnante, à travers un trou usiné dans le diélectrique et le plan de masse, tandis que le conducteur 

externe est soudé au plan de masse. Cette alimentation a l’avantage d’être située du coté du plan de 

masse et d’utiliser une ligne blindée (Fig.I.8.b) ce qui réduit les rayonnements parasites. 

Cependant, en outre sa difficulté de réalisation, la réactance inductive apportée par la sonde, 

notamment dans le cas des substrats assez épais (h > 0.02λ0) [6], affecte la bande passante de 

l’antenne.  

Alimentation par fente (ou par ouverture) : Dans cette technique, l'alimentation est assurée par 

couplage depuis la ligne à travers une fente électriquement petite. Elle permet d’isoler le circuit 

d’alimentation de l’antenne (Fig.I.8.c) et éliminer le rayonnement parasite dans le demi-espace 

supérieur, mais un rayonnement arrière apparaît. Un accroissement de bande passante peut même 

être obtenu par couplage entre la résonance du patch et celle de la fente [26]. Le rayonnement 

arrière augmente cependant car la fente se comporte alors comme un élément rayonnant. 
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Alimentation par ligne couplée (par proximité) : Elle utilise le couplage direct d’une ligne 

microruban située entre l’élément et le plan de masse et positionnée entre deux couches 

diélectriques (Fig.I.8.d).  

 

Figure I.8. Différentes techniques d'alimentation d'une antenne microbande. 

Le rayonnement de la ligne peut alors être considérablement réduit par l’utilisation d’un substrat 

inférieur assez fin et de permittivité élevée, alors que le rayonnement de l’élément est privilégié par 

l’utilisation d’un substrat plus épais et de constante diélectrique faible.  

Elle permet l'élargissement de la bande passante. Elle est difficile à réaliser et l'estimation de son 

impédance est légèrement plus complexe que dans les cas précédents [26].  

I.8. Méthodes de calcul et d’analyse 

Avec l’augmentation de la complexité géométrique due à la non homogénéité des milieux des 

structures microondes et la complexité au niveau de la propagation des ondes électromagnétiques 

dans les milieux diélectriques qui les supportent, les calculs analytiques associés à la 

caractérisation de ces structures sont devenus très compliqués et laborieux [32]. Deux types de 

méthodes permettent d’analyser les structures imprimées. Les méthodes analytiques, issues d’une 

approche physique du phénomène ou des hypothèses simplificatrices, permettent d’obtenir des 

équations assez simples mais en contrepartie, elles n'aboutissent, bien entendu, qu'à des résultats 
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approchés. Les méthodes numériques exactes (full-wave), basées sur l’utilisation d’algorithmes 

numériques puissants, donnent des résultats plus précis avec un temps de calcul plus important que 

les méthodes analytiques. Elles sont généralement basées sur l’obtention des distributions de 

courants électriques sur la plaque conductrice et sur le plan de masse [26].  

I.8.1. Méthodes analytiques 

Les méthodes analytiques sont employées pour l'analyse des structures dont la géométrie et la 

répartition des ondes électromagnétiques dans les milieux support de la structure restent simples 

tels que les guides et les résonateurs rectangulaires elliptiques et sphériques [33].  

I.8.1.1. Modèle de la ligne de transmission (TLM) 

Le premier modèle développé pour la détermination des valeurs approximatives de la constante de 

propagation [23], consiste à résoudre les équations de Maxwell dans le domaine temporel. 

L’algorithme TLM est basé sur une analogie simple entre la propagation des ondes 

électromagnétiques dans un milieu et la propagation des tensions et des courants dans un réseau de 

lignes de transmission [34]. Il suffit alors de simuler la propagation des tensions et courants dans 

un réseau de lignes de transmission adéquat pour en déduire celle des ondes électromagnétiques 

dans un environnement donné. Cette technique ne rend pas compte des effets des modes d’ordre 

supérieur. Elle est mieux adaptée pour les éléments rectangulaires [26]. 

I.8.1.2. Modèle de la cavité électromagnétique 

Valable notamment pour tout autre géométrie quelconque simple. Dans ce modèle la structure 

microruban (antenne ou résonateur) peut être assimilée à une cavité limitée par deux murs 

électriques sur les deux surfaces supérieure et inférieure (patch et plan de masse) et entourée 

latéralement par quatre murs magnétiques. Le rayonnement s’explique par des fuites à travers les 

parois latérales. Il se calcule à partir du champ électrique tangentiel sur celle-ci. Ce modèle permet 

une bonne approche physique du fonctionnement, il est assez efficace pour une antenne 

rectangulaire mais les calculs deviennent très vite complexes pour une forme quelconque [26].  

I.8.2. Méthodes numériques 

I.8.2.1. Méthodes numériques exactes (full-wave) 

En parallèle avec le progrès des ressources informatiques, en termes de vitesse de CPU et capacité 

en mémoire des ordinateurs, des méthodes numériques ont été développées telles que : la méthode 

spectrale (SDA), la méthode des différences finies dans le domaine temporelle (FDTD), méthode 

des éléments finies (FEM), et méthode des moments (MoM). Ces méthodes ne sont limitées par 
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aucune approximation ou supposition initiale; elles s’avèrent être très rigoureuses. En outre, elles 

s’appliquent avantageusement aux structures fortement hétérogènes. Elles consistent à transformer 

les équations intégrales ou différentielles de Maxwell, temporelles ou spectrales, en une 

formulation discrète approximative qui exige l'inversion d'une grande matrice où un procédé itératif 

impliquant un temps de calcul très considérable [33].  

I.8.2.2. Méthode spectrale (SDA) 

Elle consiste à exprimer les équations des champs des différentes régions de la structure dans le 

domaine spectral. La formulation du problème électromagnétique dans le domaine de Fourier 

permet de réduire le problème vectoriel tridimensionnel en un problème bidimensionnel. Les 

conditions aux limites sur les parois métalliques et les conditions de passage aux interfaces sont 

imposées dans le domaine spectral. De ces expressions on fait alors apparaître la fonction de Green 

dyadique qui mène à une équation intégrale du champ électrique (EFIE) exprimée dans le domaine 

spectral en termes de sources (courants surfaciques). Par conséquent, la procédure numérique ne 

s’appliquera que sur le domaine de calcul où ces sources existent. On parle alors de méthodes 2,5-

dimensionnelles dans le sens que bien que l’échantillonnage spatial soit surfacique (cas des 

structures planaires où les sources de courant sont confinées dans un plan), la résolution est celle 

d’un problème dans l’espace tridimensionnel [33],[35]. Par la suite, un système matriciel 

homogène (problème aux valeurs propres) est obtenu où les inconnues sont les densités de courant 

sur les rubans qui ont été préalablement décomposées en fonction de base. La méthode de 

Galerkin, est ensuite appliquée pour déterminer les densités du courant sur l’interface métallisée et 

les expressions du champ électromagnétique. La méthode spectrale est une des méthodes les plus 

utilisées actuellement dans l'analyse des structures planaires telles que les lignes, résonateurs et 

antennes [32],[36] [37][38], elle est considérée comme étant rigoureuse malgré qu’elle est un peu 

coûteuse, du point de vu temps de calcul et précision exigée sur la détermination des éléments de la 

matrice associée. Comme elle a l'inconvénient de ne s’appliquer qu’à des structures particulières. 

I.8.2.3. Méthode des différences finies dans le domaine temporel (FDTD) 

La méthode FDTD consiste à discrétiser les équations de Maxwell dans le volume de la structure et 

calculer par des méthodes itératives les composantes des champs électrique et magnétique en tout 

point du domaine de calcul en remplaçant les opérateurs différentiels par des opérateurs de 

différence [39],[40]. Cette méthode a l'avantage d'être applicable à des structures quelconques sans 

modification de l’algorithme de base [41],[42]. Bien que cette méthode soit très simple et flexible, 

elle est mieux adaptée pour les problèmes électromagnétiques de volume réduit. Pour des 

problèmes de rayonnement, le volume minimum est limité par la nécessité d'espacer les bords 
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rayonnants d'environ au moins un quart d'une longueur d'onde, pour permettre la formation des 

fronts d'ondes [39]. Sous ces conditions, la FDTD devient trop gourmande en terme de ressources 

informatiques : vitesse et espace mémoire. Ainsi, les problèmes de rayonnement où les dimensions 

et les tailles sont souvent grandes comparées à la longueur d'onde, ne sont pas bien adaptés. 

Autrement c'est une approche particulièrement simple et puissante. 

I.8.2.4. Méthode des éléments finis (FEM) 

La méthode des éléments finis est l’une des méthodes numériques les plus puissantes couvrant un 

vaste domaine d’applications [35],[43],[44]. Elle s’appuie sur un maillage de l’espace de 

propagation 3D en éléments de forme adaptée et sur une formulation variationnelle des équations 

de Maxwell. Le champ dans chaque élément est approximé par des polynômes d'ordre inférieur 

avec des coefficients inconnus [45]. On impose, à toutes les interfaces entre les différents éléments, 

les relations de continuité. En employant une formulation variationnelle du champ 

électromagnétique dérivée des équations de Maxwell et par minimisation de celle-ci en différents 

points appelés points nodaux, on aboutit à la résolution d’un système d’équations aux valeurs 

propres (les constantes de propagation). Le problème aux valeurs propres est résolu par des 

techniques standards de l’analyse numérique.  

Pour des problèmes de rayonnement, cette méthode demande une puissance de calcul très 

importante. Cependant, pour des bandes de fréquences pas trop larges, la FEM constitue l'une des 

formulations les plus puissantes pour la modélisation électromagnétique de géométries complexes 

[44].  

I.8.2.5. Méthode des Moments (MoM) 

La MoM est une procédure très efficace pour résoudre les problèmes électromagnétiques [46]. 

Connue aussi sous le nom de la méthode des résidus pondérés, elle s’appuie sur l’étude des 

fonctions de Green avec des développements analytiques selon une méthode intégrale. En dernier 

recours, la méthode des moments est utilisée pour transformer le système d’équations intégrales 

(souvent l'équation intégrale du champ électrique EFIE) en un système matriciel résolu par 

calculateur [47],[48]. Elle est basée sur le critère de nullité d’une fonctionnelle constituée à partir 

d’une intégrale des résidus, générée par la différence entre la solution approximative (fonction 

d’essai) et la solution exacte, pondérée par des fonctions de poids (fonctions de test) [49]. La 

fonction d’essai est exprimée sous forme de série de fonctions de base connue dont les coefficients 

de pondération sont déterminés en résolvant le système d'équations linéaire. La méthode des 

moments est la méthode la plus adaptée pour la détermination du rayonnement des antennes [50] et 
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la caractérisation des structures planaires microbande [51]. Dans cette méthode, le maillage n'est 

effectué que sur les parties métalliques conductrices de la structure, ce qui aide à réduire le nombre 

d'inconnues dans le système d'équations linéaire résultant. 

Il existe une procédure particulière de la méthode des moments générale appelée la méthode de 

Galerkin. Elle est assez robuste [45],[47] et s'avère donner des résultats précis pour un nombre 

requis d'inconnus réduit comparé à d'autres variétés de la MoM (collocations, weighted point 

matching, moindre carré, etc.) [52],[53]. Dans la procédure de Galerkin, les fonctions de test (de 

pondération ou d'essai) sont les mêmes que les fonctions de base.  

Un des principaux inconvénients originels de cette méthode réside dans le fait que, les substrats et 

les plans de masse des structures imprimées sont considérés comme infinis, ce qui mène à des 

résultats approximatives notamment sur les diagrammes de rayonnement, en plus de la difficulté de 

modélisation des structures avec des courants verticaux [54]. Cependant, de plus en plus de 

logiciels de simulation électromagnétiques intègrent cette possibilité ainsi que la prise en compte 

des substrats et plans de masse finis dans le plan transversal, ce qui rend cette méthode utilisable 

pour l'analyse des structures tridimensionnelles sous certaines conditions [33]. 

Cette méthode est celle utilisée dans cette thèse et son implémentation mathématique est bien 

détaillée dans les chapitres qui suivent.  

I.9. Conclusion  

Dans ce chapitre, la théorie de l'électromagnétisme a été brièvement introduite. Les équations 

fondamentales de Maxwell constituent la base de cette théorie. Pour qu'on puisse caractériser 

électromagnétiquement une structure donnée, l’effet de la matière exprimé par les paramètres 

constitutifs reliant les grandeurs électromagnétiques doit être associé aux équations de Maxwell. 

Les différentes conditions aux limites sur les interfaces séparant deux milieux de propriétés 

électromagnétiques différentes sont exposées. Leur application constitue une étape nécessaire pour 

la résolution d’un problème, que ce soit analytiquement ou numériquement. Une solution est l’onde 

plane qui constitue un modèle simple permettant l’explication de nombreux phénomènes. Une 

brève introduction aux structures planaires est rapportée. Les lignes de transmission et les antennes 

planaires en constituent les éléments de base, les principales configurations et quelques méthodes 

d'analyse associées sont présentées. 
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II.1. Introduction 
Dans le chapitre précédent, nous avons introduit la théorie électromagnétique et ses équations de 

base dans le domaine des microondes. Pour la plupart des problèmes d'intérêt pratique, notamment 

ceux caractérisés par la non homogénéité et la complexité électromagnétique du milieu, cet 

ensemble d'équations ne peut pas être résolu analytiquement. Dans des cas pareils, nous faisons 

appel aux méthodes numériques qui s'intéressent tant aux fondements théoriques qu'à la mise en 

pratique des méthodes de résolution par des calculs purement numériques. 

Dans ce qui suit, nous présentons la méthode des moments (MOM) dans le domaine spectral, une 

technique numérique employée pour la résolution des équations intégrales qui consiste à convertir 

ces équations en un système d'équations linéaires qui peut être résolu numériquement par 

ordinateur.  

La méthode des moments est appliquée pour la première fois dans le domaine des microondes par 

R. Harrington en 1968 [1]. Elle est idéalement utilisée dans le cas des structures planaires [2]-[5]. 

La méthode des moments est basée sur la discrétisation de l’équation intégrale pour en aboutir à un 

système d’équations linéaire qui peut être résolu par des procédures numériques. Dans cela, la 

densité de courant sur le patch est discrétisée et exprimée en termes de fonctions de base, tandis 

que la discrétisation des composantes du champ électrique en termes de fonctions de base est 

également possible. Le choix approprié des fonctions de base est primordial pour la convergence 
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des calculs numériques. La première section de ce chapitre présente la procédure de la méthode des 

moments et son application au problème de la structure planaire microruban à substrat isotrope. 

Enfin, il est à noter également que les structures filaires peuvent en effet être modélisées par des 

bandes conductrices de forme plate (ruban), en considérant l'équivalence entre un fil de rayon a  et 

une bande plate de longueur égale et de largeur 4a [6].  

II.2. Formulation 

La plupart des problèmes électromagnétiques, y compris les structures d'antennes filaires, peuvent 

être décrits sous la forme d'un opérateur linéaire )'(rL


 agissant sur une fonction inconnue )(rf


 en 

présence d'une fonction source )'(rg


: 

   )'()()'( rgrfrL


  (II.1) 

Où r et r' sont respectivement les positions vectorielles de la source et du points d'observation (du 

champ). 

L est un opérateur linéaire, g est une fonction connue, et f est à déterminer. Développons la 

fonction inconnue f en une série basée sur un ensemble de fonctions connues ...,,, 321 fff définies 

sur le domaine de l’opérateur L, appelées fonctions de base. 

 
N

n

nn ff   (II.2) 

Où n sont des coefficients à déterminer et N est le nombre des fonctions de base utilisées.  

La substitution de (II.2) dans (II.1) donne : 

 gfL
n

nn  )(  (II.3) 

Pour déterminer les coefficients  inconnus n , il est possible de convertir (II.3) en un système 

d'équations linéaire en imposant que ce système soit satisfait en N points de l’espace.  

   NmrgrfL m

N

n

nn ,...,2,1,)()( ' 


  (II.4) 

où :
'

mr


sont les vecteurs positions de ces points. 

L’étape suivante dans la méthode des moments est d’introduire des fonctions de tests. Cette étape 

est appelée procédure de test; où chaque membre de l’équation (II.4) est multiplié par l’ensemble 
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de fonctions ),( 'rwm


avec m=1,2,..., M . En prenant le produit scalaire (inner product) avec 

),( 'rwm


 il en résulte le système suivant : 

   MmrgrwrfLrw mm

N

n

nmn ,...,2,1,)(),()(),( ''' 


  (II.5) 

Pour un nombre égal de fonctions de base et de test (M=N), on aura un système de M équations à 

M inconnus ( m ), qui peut être mis sous la forme matricielle suivante : 

     mmnm Zg   (II.6) 

qui peut être finalement résolu en utilisant des procédures de calcul numérique matriciel. 

Avec  

    )(),( ' rfLrwZ nmmn


  (II.7) 

   gwg mm ,  (II.8) 

Ou encore, sous formes plus détaillées 

  
   

   




















...,,

...,,

2212

2211

fLwfLw

fLwfLw

Zmn  (II.9) 

et  




















gw

gw

gm ,

,

1

1

 (II.10) 

donc   mnZ  est une matrice de MxN éléments de produits scalaires,  mg  et un vecteur de M 

éléments de produits des fonctions de test par celle d’excitation, et  m est le vecteur des 

coefficients inconnus qui peut être déduit par l’inversion de la matrice impédance  mnZ  en 

utilisant des algorithmes numériques. En multipliant les deux membres de l'équation (II.6) par 

  1

mnZ  nous aurons  

      mmnm gZ
1

  (II.11) 

En électromagnétisme, l'opérateur linéaire L est souvent associé au champ électrique [6],  (exemple 

du cas : lorsqu'une équation intégrale du champ électrique est utilisée).  



Chapitre II  Résolution de l'équation intégrale par la méthode des moments 

 

 

35 

II.3. Méthode des moments dans le domaine spectral 

Dans cette section, la technique spectrale est introduite. Ceci est accompli par la formulation de la 

structure planaire la plus élémentaire : la microbande. La solution de cet exemple permet d'exposer 

facilement les concepts de base de la technique spectrale. Les outils mathématiques et numériques 

proposés pour la caractérisation d’une structure planaire microruban implantée sur un substrat 

diélectrique isotrope seront abordés dans cette section.  

 

Figure II.1. Structure planaire microruban à substrat diélectrique isotrope 

 II.3.1. Equation d'onde 

Considérons les équations de Maxwell-Faraday et Maxwell-Ampère dans le diélectrique isotrope 

non magnétique caractérisé par ( , 0 ). Pour une dépendance temporelle en 
tje 
 

 HjE


0  (II.12) 

 EjH


  (II.13) 

l'application du rotationnel sur les deux membres de l'équation (II.13) 

   HjE


 0  (II.14) 

donne 

     EjjEE


0  (II.15) 

sachant que 0 EdivE


, nous aurons 

 00

22  EE


  (II.16) 

ce qui donne 

plan de masse 

L 

 d  région 1: substrat diélectrique (r) 

 

 région 2: air (0) 

 

ruban conducteur 

Js 

x 

y 

z 
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 00
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













z

zzz E
z

E

y

E

x

E
  (II.17) 

L'analyse spectrale est largement utilisée dans le calcul des structures microbandes planaires. Dans 

cette méthode, les composantes du champ électromagnétique sont exprimées dans le domaine de 

Fourier. Ce concept est adopté pour éviter, par la suite, d'évaluer les dérivés dans les équations 

intégrales. Pour cela, nous utilisons la définition suivante de la transformée de Fourier pour 

exprimer le champ électrique/magnétique dans le domaine spectral donnée par la double intégrale 

[7]: 

    
dxdyezyxz

yxj

yx
yx

 







)
),,(,,~ 

  (II.18a) 

et      
yx

yxj

yx ddezzyx yx 





 







)

2
,,~

4

1
,,  (II.18b) 

D'après les propriétés de la transformée de Fourier, les identités suivantes sont utilisées 

 
 ~
~

xj
x





 (II.19a) 

 
 ~
~

yj
y





 (II.19b) 

ce qui nous mène à l'équation d'onde pour le champ électrique dans le diélectrique (région 1) 

 0
~

~
2

2

2





zz

z E
z

E
  (II.20) 

de même pour le champ magnétique, nous obtenons 

 0
~

~

1

2

2

1

2





zz

z H
z

H
  (II.21) 

avec  

 
222

yxs    (II.22a) 

 
222

sz    (II.22b) 

  0

22   (II.22c) 

Les équations précédentes ont pour solutions générales  
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 )sin()cos(
~

1 zBzAE zzz    (II.23a) 

 )sin()cos(
~

1 zDzCH zzz    (II.23b) 

tandis que pour la région 2, au-dessus du substrat (air), les solutions suivantes sont assumées [8] : 

 
 dzj

z EeE


 2

2

~ 
 (II.24a) 

 
 dzj

z FeH


 2

2

~ 
 (II.24b) 

avec     

 22

0

2

00

22

2 ss    (II.25) 

où A, B, C, D, E et F sont six (06) inconnues complexes à déterminer en appliquant les conditions 

aux limites sur les interfaces plan de masse-diélectrique à z=0 et diélectrique-air z=d. 

 II.3.2. Expressions des composantes du champ électromagnétique 

Etant donné que la structure possède des dimensions théoriquement infinies dans les directions x et 

y, les composantes en z du champ électromagnétique, perpendiculaires aux plans des couches, 

jouent un rôle important. En utilisant les équations de maxwell (II.1) et (II.2), nous pouvons établir 

des expressions liant les composantes transversales xE
~

, yE
~

, xH
~

et yH
~

aux composantes 

longitudinales zE
~

et zH
~

données par (II.12a) et (II.12b). Ces relations sont données pour les deux 

régions par : 

 région 1 

   )sin()cos()cos()sin(),(
~

2

0

21 zDzCzBzA
j

zE zz

s

y

zz

s

zx
sx 









 


  (II.26) 

   )sin()cos()cos()sin(),(
~

2

0

21 zDzCzBzA
j

zE zz

s

x
zz

s

zy

sy 

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




 


  (II.27) 

   )cos()sin()sin()cos(),(
~

22
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1 zDzC
j

zBzAzH zz

s

zx
zz

s

ry

sx 



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
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 


  (II.28) 

   )cos()sin()sin()cos(),(
~

22

0
1 zDzC

j
zBzAzH zz

s

zy

zz

s

rx
sy 









   (II.29) 
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 région 2 

    dzj

s

ydzj

s

x
sx FeEezE
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 22
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  (II.30) 
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sy FeEezE
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    dzj
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xdzj
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y

sx FeEezH




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  (II.32) 

    dzj

s

ydzj

s

x
sy FeEezH


 22

2

2

2
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2 ),(

~ 








  (II.33) 

 II.3.3. Condition aux limites 

Dans cette section nous considérons les conditions aux limites données par (II.34)-(II.39) qui 

doivent être satisfaites par les composantes tangentielles du champs électromagnétique. Les six 

(06) constantes complexes A, B, C, D, E et F figurants dans les expressions des champ sont donc 

déterminées.  

 0
~

1 xE   pour z=0 (II.34) 

 0
~

1 yE   pour z=0 (II.35) 

 21

~~
xx EE    pour z=d (II.36) 

 21

~~
yy EE    pour z=d (II.37) 

 xyy JHH
~~~

12    pour z=d (II.38) 

 yxx JHH
~~~

21    pour z=d (II.39) 

avec xJ
~

et  yJ
~

 : les composantes transversales de la densité du courant sur le patch représentées 

dans le domaine de Fourier. 

 II.3.4. Technique de fonction de Green 

Dans cette section la technique de la fonction de Green est introduite. Par la suite, l'utilisation de la 

méthode des moments dans le domaine spectral sera présentée pour la détermination des courants 

inconnus. 
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La technique de la fonction de Green a différentes applications pour différents problèmes [9],[10]. 

Une discussion étendue sur la fonction de Green peut être trouvée dans [10]. Seulement une brève 

introduction au concept de la fonction de Green sera présentée ici.  

Par définition, la fonction de Green dyadique )'/(
~

rrG


décrit le champ produit par une source 

ponctuelle de grandeur unité située à 'r


 en un point r


de l'espace [10]. Si on désigne la source 

ponctuelle au point 'r  par : 

 )'()'()'()'( zzyyxxrr  


 (II.40) 

où )'( rr


 est la fonction delta, tel que [11]. 

   1)'( dsrr


  (II.41) 

ou, en général,  

   )'()'()( rgdsrrrg


  (II.42) 

sa représentation dans le domaine spectral prend la forme  

 )'()'(
~ ''

zzeerr
yjkxjk yx 

 


 (II.43) 

r


: est le vecteur position au point d'observation (champ produit). 

'r


: est le vecteur position de la source ponctuelle. 

 

de même pour la fonction de Green dyadique, nous avons 

   yx

yyjxxj

yx ddeezrGr|r'G yx 
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   (II.44) 

et  

   dxdyeer|r'GzrG
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~ 






 
  (II.45) 

 Figure II.2. Définition de la fonction de Green vectorielle due à une source située à 'r


. 

x 

y 

z 

r
  
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où   ',,/
~

zrG yx   est la fonction de Green dyadique dans le domaine spectral et )(r|r'G  est la 

fonction de Green dyadique dans le domaine spatial. 

Le champ produit par une distribution de courant sur la surface conductrice )'(rJs  est donné par 

[10],[12],[13]. 

 
S

dsrJrrGzyxE ')'()'/(),,(  (II.46) 

En utilisant 
xxG

~
,

xzG
~

,
zxG

~
et 

zzG
~

, les composantes 
xE et 

yE du champ électrique peuvent être décrites 

dans le domaine spatial par  

   '')','()','()','()','(),,( dydxyxJyyxxGyxJyyxxGzyxE zxzxxxx    (II.47a) 

   '')','()','()','()','(),,( dydxyxJyyxxGyxJyyxxGzyxE zzzxzxz    (II.47b) 

La notation )'/(
~

rrGij indique la composante suivant i due à une source unité dans la direction j. 

D'autre part, en substituant l'expression spectrale de la fonction de Green  

   
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Le terme entre crochets est la représentation spectrale de la densité de courant, ,
~

sJ donc 

  
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 yx

yjxj

s ddeeJGrE yx 

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  (II.50) 

Cependant, d'après la définition de la transformée de Fourier on aura le résultat suivant : 

 sJGE
~

.
~~

  (II.51) 

d'une manière explicite, nous pouvons écrire 

 yxyxxxx JGJGE
~~~~~

  (II.52a) 

 yyyxyxy JGJGE
~~~~~

  (II.52b) 
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 II.3.5. Evaluation des éléments du tenseur de Green 

Les éléments du tenseur de Green sont développés en évaluant les composantes tangentielles du 

champ électrique dans le plan d'interface entre les deux régions (à z=d) selon le système 

d'équations donné par (II.52*).  Nous ne donnons ici que les expressions finales des fonctions de 

Green, pour de plus amples détails, on pourra se référer à [14].  
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 (II.55) 

avec  )sin()cos(2 djdT zzzrm     (II.56) 

 )sin()cos( 2 djdT zzze    (II.57) 

II.4. Formulation du problème  

Dans ce qui suit, nous étudions par la technique spectrale la structure illustrée par la figure II.1.  

Une fois la fonction de Green dyadique est connue, la formulation d'une solution en termes 

d'équation intégrale est relativement directe. Le but de cette analyse, comme le veut l'usage, 

consiste à trouver la densité de courant inconnue sur le conducteur, à partir de laquelle nous 

pouvons déterminer les caractéristiques de la structure telle que l'impédance caractéristique, la 

fréquence de résonance, l'impédance d'entrée et le rayonnement.  

Le problème peut être formulé comme étant une équation intégrale du champ électrique (EFIE) qui 

découle de l'application des conditions aux limites appropriées au problème. 

La structure est soumise à un champ d'excitation. Ce dernier satisfait les conditions aux limites sur 

1e plan de masse et sur la discontinuité air-diélectrique. Il peut être celui d'une onde plane, 

provenant de l'infini et réfléchie par la structure (antenne réceptrice). II peut aussi s'agir d'un champ 

local, créé par une source finie, pouvant être située au sein de la structure elle-même (alimentation 

d'une antenne émettrice) [15]. 
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Dans tous les cas, la présence du champ d'excitation induit des densités surfaciques de courant sj


, 

et de charge s , sur la plaque S0. Ces courants et ces charges donnent naissance à un champ 

diffracté dE


et dH


, qui s'ajoute au champ d'excitation. C'est le champ total, résultant de ces deux 

composantes, qui doit satisfaire les conditions aux limites du problème. 

Le champ électrique doit remplir la condition aux limites sur la composante tangentielle du champs 

électrique total sur la surface conductrice. 

 

 0tantan  dinc EE  (II.58) 

 

où 
dEtan est la composante tangentielle du champ diffracté (rayonné dû à la densité de courant Js) 

défini par la fonction de Green et 
incEtan  la composante tangentielle du champ incident due à une 

source d'alimentation ou une onde incidente [13],[15],[16].  

Le champ rayonné dû à la densité de courant Js sur le patch est relié à la fonction de Green par 

(II.46). 

  
'

'.
S

s

d dsJGE  (II.59) 

Comme le courant est limité à la surface et seulement les champs diffractés tangentiels sont 

concernés, les composantes appropriées de la fonction de Green dyadiques maintenues sont les 

composantes dans le plan tangentiel xoy à z=d. 
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          Figure II.3. Structure microruban de forme arbitraire avec excitation. 
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et les composantes du courant  

 




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J  (II.61) 

ce qui donne  

  
'

'.
S

s

inc dsJGE  (II.62) 

II.5. Application de la méthode des moments 

La méthode des moments est une méthode généralement dédiée à la résolution des équations à 

opérateurs linéaires (équation différentielle, intégrale ou intégro-différentielle). Elle consiste à 

décomposer la fonction inconnue (par exemple, un champ ou une densité de courant) en une série 

finie de fonctions connues à coefficients de pondération inconnus (appelées fonctions de base). 

 II.5.1. Choix des fonctions de base 

Une fonction quelconque peut être approximée par sa projection sur un espace de fonctions de 

bases. Un espace de fonctions de base linéaires est un concept abstrait qui peut être compris par 

analogie avec les espaces vectoriels.  

Considérons d'abord un espace euclidien tridimensionnel décrit par un système de coordonnées 

cartésiennes. Les trois vecteurs unitaires dans les trois directions s'appellent également les vecteurs 

de base associés à cet espace. Les composantes de n'importe quel vecteur sont les projections de ce 

vecteur sur ces vecteurs de base, obtenues en formant le produit scalaire de ce vecteur avec les 

vecteurs unitaires. En outre, nous pouvons affirmer que deux vecteurs sont identiques si leurs 

composantes sont respectivement égales. Ce concept peut être généralisé à un espace de n 

dimensions. 

Par analogie, nous pouvons imaginer un espace de fonction abstrait formé par des fonctions de base 

au lieu des vecteurs de base (unitaires). N'importe quelle fonction dans cet espace peut alors être 

décomposée en composantes qui sont obtenues en projetant la fonction sur ces fonctions de base 

(c.-à-d., en formant son produit scalaire avec les fonctions de base). Le produit scalaire de deux 

fonctions g1 et g2 de m variables est habituellement défini comme [5] : 

 
b

a

mdRrgrggg )(),(, 2121  (II.63) 
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où a et b sont les limites du domaine d'intérêt. Discrétiser ou décomposer une fonction en fonctions 

de base est ainsi semblable à décomposer un vecteur en ces composantes le long des axes de 

coordonnées. Nous pouvons porter l'analogie plus loin par l'affirmation que deux fonctions f1 et f2 

sont identiques si leurs projections respectives sur chaque fonction de base sont identiques. Une 

fonction inconnue f peut être développée d'une manière approximative en un nombre fini N de 

fonctions connues  ...,,, 321 fff , avec des coefficients inconnus αn tel que :  

 )()( rfrf
N

n

nn   (II.64) 

La caractéristique la plus importante d'une fonction de base est sa capacité à décrire, d'une manière 

assez précise, le comportement de la fonction inconnue sur tout son domaine de définition.  

Dans notre cas, la discrétisation des densités de courant sur le patch conducteur en une série de 

fonctions de base permet la transformation de l'équation à opérateur linéaire en un système 

d'équations linéaire. Le choix des fonctions de base est primordial dans l'application de la méthode 

des moments. Il peut affecter l'exactitude de la solution comme il peut également réduire le nombre 

de fonctions de base requises pour aboutir à des résultats d'une précision assez satisfaisante en un 

temps de calcul réduit. Il définit également la complexité rencontrée dans l'évaluation des éléments 

de la matrice, qui peut être très difficile dans certains cas. 

Pour le choix des fonctions de base, il y a plusieurs considérations qui doivent être prises en 

compte telles que la géométrie du problème, la nature physique du courant surfacique et 

l'évaluation mathématique du problème dont le but est d'assurer une bonne convergence. La 

fonction de base peut être définie sur le domaine de solution entier comme elle peut être définie sur 

un sous-domaine. Nous considérons maintenant brièvement quelques fonctions de base 

bidimensionnelles utilisées généralement dans les problèmes de la méthode des moments définies 

sur des sous-domaines de la structure à étudier.  

 II.5.1.1. Fonctions impulsions 

Un ensemble de fonctions de base impulsionnelles est décrit sur la figure II.4, où le domaine a été 

divisé en N segments de longueurs égales, toutefois ceci n'est pas obligatoire. L'avantage de ces 

fonctions est la simplicité qu'elles fournissent dans la formulation mathématique et, par conséquent, 

à l'élaboration des programmes de calcul [16].  La fonction impulsion est définie comme : 
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 II.5.1.2. Fonctions triangulaires par morceaux (Piecewise Triangular Functions) 

 Un ensemble de fonctions triangulaires est montré sur la figure II.5. Le domaine est divisé en N 

points et N-1 sous-segments résultant en N-2 fonctions de base. Les segments ne sont pas 

forcément de longueurs égales. 

 

 

Puisque deux fonctions adjacentes chevauchent sur un segment, les triangles fournissent une 

variation linéaire par morceaux de la solution entre les segments. Un tel ensemble de fonctions 

triangulaires est donné par [5],[16]: 
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 II.5.1.3. Fonctions sinusoïdales par morceaux (Piecewise Sinusoidal Functions) 

Les fonctions sinusoïdales par morceaux (Piecewise) sont semblables aux fonctions triangulaires, 

(Fig.II.6). Elles sont employées souvent dans l'analyse des antennes filaires en raison de leur 

capacité de représenter des distributions de courants sinusoïdales [5].  

x 

  
NN xxxxxx 14321 

 

 

 

)(11 xf  

 

 

)(22 xf  

 

 

)(33 xf  

 

 

)(11 xfNN 

 

 

 
Figure II.5. Fonctions triangulaires par morceaux. 
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Figure II.4. Fonctions impulsions. 
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Ces fonctions ont les formes suivantes [5],[13],[16]: 
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où k est le vecteur d'onde, et la longueur des segments est généralement très inférieure devant la 

période de la  sinusoïde. 

 II.5.1.4. Fonctions rooftop  

Les fonctions "rooftop" sont caractérisées par leur forme triangulaire dans une direction et de 

section transversale rectangulaire dans la direction orthogonale. Les fonctions de base rooftop 

définies sur des sous-domaines (par morceaux) sont applicables pour la résolution des problèmes 

de géométries planaires de formes arbitraires [17]-[20]. Un courant surfacique sur un patch 

rectangulaire peut être approximé par des fonctions de base de type rooftop (Fig. II.7). 

 

Elles sont données par : 
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Figure II.7. Fonctions de base de type rooftop. 
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Figure II.6. Fonctions sinusoïdales par morceaux. 
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avec x et y sont respectivement les longueurs de discrétisations dans le plan transversal xoy. 

D'autres types et formes de fonctions de base définies sur le domaine entier (entire domain basis 

functions) peuvent être utilisés. Par exemple un courant sur un dipôle de longueur L peut être 

approximé par une fonction de base triangulaire définie sur le domaine entier de la forme : 
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Un autre exemple de fonctions de base sinusoïdales définies sur le domaine entier avec condition 

de bords largement utilisées pour la modélisation du courant électrique longitudinal et transversal 

sur une ligne de transmission microbande sont données par : 
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Figure II.8. Fonctions de base polynomiales. 
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avec w est la largeur de la bande conductrice imprimée sur le substrat diélectrique. 

 

 II.5.1.5. Fonctions de test 

Il y a plusieurs techniques applicables pour la résolution des équations intégrales. Toutes ces 

techniques se servent des conditions imposées au courant et aux distributions de champ à  

l'interface air-diélectrique.  Dans n'importe quelle technique utilisée, le but est de convertir les 

équations intégrales en un système d'équations linéaires en utilisant des fonctions de base et de test. 

Cette étape est décrite par (II.72) et (II.73). Noter que le calcul des produits scalaires fait partie du 

temps de calcul global de solution, ce qui dépend, bien évidemment, de la facilité avec laquelle les 

fonctions de base et les fonctions de test peuvent être intégrées, ainsi que leur choix et leur nombre 

total. Généralement, trois techniques sont associées à la méthode des moments . 

Technique de Collocation (matching point) : dans cette technique nous choisissons des fonctions 

delta de Dirac comme fonctions d'essai [5]. Il est très facile d'évaluer leurs produits scalaire (inner 

product) sur les deux membres de l'équation intégrale. En fait, ils sont, tout simplement, les 

échantillons des deux membres dans l'intervalle des impulsions de Dirac appliqués à des points 

discrets. Cette approche s'adapte bien avec la plupart des types des fonctions de base linéaire par 

morceaux (subsectional) et des différentes formes d'objet [4]. Plus le nombre d'échantillons est 

grand, meilleure est l'approximation. Il est clair que le nombre d'équations obtenues est égal au 

nombre de points pris d'où le nombre total d'inconnus à déterminer [21], par conséquent le prix à 

payer sera l'inversion d'une matrice de dimensions plus grandes. Un autre point faible de la 

collocation est le manque d'information sur l'erreur d'approximation en tout point autre que les 

points d'échantillonnage. 

Figure II.9. Fonctions de base sinusoïdales. 
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Technique de Galerkin : c'est un cas particulier d'approximation dans lequel les fonctions d'essai 

sont identiques aux fonctions de base [22]. Ce choix a comme conséquence un système de matrice 

carrée et a l'avantage que les résultats de l'approximation sont variationnels [4], de ce fait moins de 

fonctions de base sont requises pour une exactitude d'approximation donnée  et par conséquent, de 

plus petites matrices que la collocation. Cependant, l'évaluation des produits intérieurs exige le 

calcul d'une double intégrale pour chaque élément de la matrice, et cela prend plus de temps de 

remplissage de la matrice. 

Technique d'approximations générales : dans ce cas là, les fonctions de test, autre que les 

fonctions delta de Dirac, sont différentes des fonctions de base, elles sont habituellement 

intégrables carré et appartiennent à un espace de  Hilbert avec un produit scalaire convenablement 

défini. Vu que les fonctions d'essai sont différentes des fonctions de base, on peut prendre plus de 

fonctions de test que de base, ce qui permet la construction des solutions pour les coefficients 

inconnus à base de la méthode des moindres carrés [4]. 

 II.5.2. Formulation 

Maintenant, pour appliquer la méthode des moments, les densités de courant spectrales dans la 

région de maillage sont d'abord discrétisées en termes de fonctions de base. 
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Substituons (II.71) dans (II.62), nous aurons 
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 II.5.3. Application de la technique de Galerkin 

Multiplions maintenant les deux membres de l'équation (II.72) par les fonctions de test supposées 

les mêmes que les fonctions de base (Galerkin), et intégrons sur la surface conductrice,  
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 (II.73) 

ce qui peut être représenté sous forme matricielle par 

 IZV   (II.74) 

Où la matrice d'impédance Z  est décrite par  ces éléments, 
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et le vecteur d'excitation V par 
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Finalement, en introduisant l’expression spectrale de la fonction de Green dans (II.75), nous 

déduisons la relation suivante  
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posons 
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admettons que les fonctions de base choisies  yxJm ,  sont réelles, donc 
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et la matrice d'impédance prend sa forme finale 
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II.6. Détermination des différents paramètres 

 II.6.1. Calcul de la constante de propagation 

Pour une ligne de transmission, les zéros du déterminant de la matrice Z du système d'équations 

linéaire donné par (II.74),  

 0)det( Z  (II.83) 
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sont des nombres complexes où la partie réelle fournit la valeur de la constante de phase et la partie 

imaginaire donne les pertes de la ligne de transmission [21],[32]. 

 II.6.2. Détermination de l'impédance d'entrée 

 II.6.2.1. Technique de la source à gap delta [13] 

Les expressions des composantes tangentielles du champ électrique sur le conducteur peuvent être 

écrites comme 0tantan  id EE  où dEtan
est la composante tangentielle du champ diffracté et iEtan

est 

la composante tangentielle du champ électrique incident. dEtan
est représentée par les fonctions de 

Green dans le domaine spectral et iEtan
sera généré par la source à gap delta [16]. Ce type de source 

est la technique la plus commune implémentée dans la méthode des moments utilisée pour la 

représentation du champ incident sur le dipôle imprimé [13] (Fig.II.10). La source delta produit un 

champ électrique en définissant une source de tension VA à travers plusieurs segments double 

alternance (full-wave). Les points de tension sont représentés sur la figure II.10.  

 

Figure II.10. Technique de la source à gap delta.  

On assume que le gap  est assez petit de sorte qu'aucun effet de bord du champ ne s'établit. 

Admettons que iEtan est constante sur le gap, on aboutit à : 
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L'équation II.85 a deux valeurs connues VA et δ et peut être implémentée dans la méthode des 

moments pour satisfaire à l'expression 0tantan  is EE sur le conducteur. La source à gap delta est un 

outil très consistant pour simuler le champ produit par l'antenne lorsqu’elle est excitée en un seul 

point par une source de tension. A partir des courant calculés l'impédance d'entrée au point 

d'excitation peut être donc déterminé par : 

 
k

A
in

I

V
Z   (II.85) 

Il est à noter que la source à gap delta a été définie entre deux segments conducteurs Fig. II.10. A 

cause de ça, trois fonctions d'essai sont utilisées pour imposer les conditions aux limites au champ 

incident. Ce qui nécessite le calcul d'un vecteur de tension de trois éléments. L'élément central est 

déterminé via le calcul direct de la fonction d'essai (II.76). Quant aux deux autres éléments 

adjacents, ils ne représentent que la moitié de l'élément central, car seulement la moitié de la 

fonction de base est définie sur le gap [13]. 

 II.6.3. Détermination de l'impédance caractéristique 

Les valeurs des coefficients inconnus, désigné par le vecteur I, dans l'équation (II.84), sont 

obtenues à l’aide des méthodes usuelles de l’analyse numérique matricielle telle que la méthode 

d’élimination de Gauss et de factorisation LU. Le calcul de ces coefficients mène à la 

détermination des différentes composantes des champs électrique et magnétique associé à la 

constante de propagation. 

En toute rigueur, la définition d’une impédance caractéristique n’est possible que pour un mode 

TEM. Dans les autres cas, cette définition est quelque peu arbitraire et on parle alors de pseudo-

impédance. En effet, il existe trois définitions possibles pour l'impédance [1],[24], où chacune est 

plus ou moins adoptée pour un type de ligne donnée : la définition puissance-courant, la définition 

puissance-tension, et la définition courant-tension. 

 II.6.3.1. Définition puissance-courant 

l'impédance caractéristique est définie par : 
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Dans le domaine spatial, le courant total sur le patch peut être calculé par l'intégrale  
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avec la puissance totale définie par le vecteur de Poynting : 
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 II.6.3.2. Définition puissance-tension 
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la tension équivalente est déterminée comme suit : 
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 II.6.3.3. Définition tension-courant 

 
I

V
Zc    (II.91) 

avec le courant et la tension sont données respectivement par (II.87) et (II.90) 

II.7. Conclusion 

Dans ce chapitre, une description de la formulation de la méthode des moments est introduite. Les 

fonctions de Green spectrales exactes associées à une structure planaire à substrat isotrope sont 

évaluées. L'équation intégrale liant les composantes tangentielles du champ électrique aux densités 

de courants surfaciques est développée pour satisfaire aux conditions aux limites sur l 'interface 

diélectrique-conducteur. L'équation résultante est discrétisée, et est transformée en un système 

d'équations linéaire en utilisant la méthode des moments pour en donner une équation de forme 

matricielle. Les densités du courant surfacique sur le patch conducteur peuvent être déterminées en 

résolvant le système d'équations obtenu. La caractéristique de dispersion, l'impédance 

caractéristique d'une ligne de transmission; la fréquence de résonance, l'impédance d'entrée  d'une 

antenne patch peuvent maintenant être déduites.  
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III.1. Introduction 

Le domaine des matériaux complexes a récemment été massivement  adopté par les  chercheurs en 

microondes ainsi que par les industriels pour leurs comportements électromagnétiques spéciaux. Ils 

pourraient vraisemblablement révolutionner les technologies des télécommunications de demain.  

Actuellement, de diverses structures anisotropes sont intensivement employées dans les systèmes 

optiques, optoélectroniques et microondes. Leurs propriétés non réciproques est l'une des 

caractéristiques les plus attrayantes pour des applications pratiques avancées. Les isolants, les 

détecteurs de polarisation, et les détecteurs d'amplitude sont les dispositifs les plus répandus basés 

sur les propriétés non réciproques des milieux complexes [1]. 

Dans cette classe de nouveaux matériaux, on peut citer, par exemple, les milieux non linéaires, non 

réciproques, gyrotropiques, les ferrites, le chiral, les métamatériaux qui semblent tous inclure un 

grand potentiel pour des applications prometteuses en microondes ainsi que dans le domaine 

infrarouge et optique [2].  

Un milieu électromagnétique simple est un milieu qui est caractérisé par deux paramètres : 

permittivité (ε) et perméabilité (μ) qui sont des scalaires positifs. Un milieu est dit complexe si au 

minimum l’un de ces paramètres est non scalaire [3]. Un milieu bianisotrope est un milieu 
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caractérisé par un couplage entre les densités de flux électrique D


 et magnétique B


et les intensités 

des champs électrique E


et magnétique .H


 

Les matériaux anisotropes et bianisotropes possèdent un comportement électromagnétique 

dépendant de la direction, c.-à-d., ils pourraient présenter différentes caractéristiques selon leurs 

orientations. La prise en compte de la complexité anisotrope ou encore bianisotrope est essentielle 

pour la conception d'une structure microonde, car son comportement sera, bien évidemment, 

différent de celui d'une structure isotrope de même géométrie. 

Cette bianisotropie résulte en des degrés de liberté supplémentaires pour la conception de 

dispositifs électromagnétiques et mène à de nouveaux champs d’applications. Certains matériaux 

anisotropes peuvent être trouvés dans la nature alors que d’autres peuvent être conçus 

artificiellement pour des applications bien spécifiques [4],[5]. Ces matériaux artificiels sont des 

milieux composites structurés d’implants métalliques insérés dans un substrat diélectrique [6]. Ces 

remarques impliquent que des milieux artificiels peuvent être construits en incluant des objets 

chiraux microminiatures dans un milieu achiral (non chiral). Dû à la grande diversité d’implants, 

qu’il est possible de concevoir, ces matériaux sont prometteurs pour la conception de dispositifs 

uniques et novateurs, comme de nouvelles structures de ligne, d’antennes miniaturisées, des 

dispositifs non-réciproques, des analyseurs de signaux analogiques et même des dispositifs de 

génie biomédical [5]. Ainsi, les propriétés électromagnétiques des milieux bianisotropes devraient 

être mesurées pour déceler leurs caractéristiques  exotiques.  Il existe de diverses techniques de 

mesure basées sur les  paramètre S, qui peuvent être employées pour la mesure des propriétés 

électromagnétiques des matériaux, telles que la méthode des résonateurs, la méthode de la sonde 

coaxiale, la méthode de caractérisation en espace libre et la méthode des guides d'ondes 

rectangulaires [7]-[10]. 

III.2. Dispositifs microondes planaires 

Les dernières décennies ont été marquées par le développement rapide de la technologie des 

circuits intégrés microondes et par leurs vastes domaines d’applications dans une variété de 

systèmes commerciaux et militaires, qui s’étendent des téléphones cellulaires, dans le domaine 

commercial, à la technologie des missiles dans le domaine militaire.  

Récemment, les dispositifs microondes à structure planaire ont montré leur potentialité dans la 

réalisation des composants à haute fréquence tels que : les lignes de transmission, antennes, 

résonateurs, oscillateurs, circulateurs, filtres, diviseurs de puissance,… Dans beaucoup de secteurs 

de l’électronique, les circuits intégrés à base de structures planaires exhibent les avantages de 

https://fr.wikipedia.org/wiki/Direction_(g%C3%A9om%C3%A9trie)
https://fr.wikipedia.org/wiki/Orientation_(math%C3%A9matiques)
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compacité, conceptions à faible poids avec une performance et une fiabilité élevée, en outre le coût 

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

tendance s’oriente de plus en plus vers l’accroissement de la complexité aussi bien au niveau 

structurel qu’au niveau environnemental. Etant donné qu’il est devenu indispensable de pouvoir 

caractériser la propagation du champ électromagnétique dans un milieu complexe pour garantir la 

qualité et la fiabilité des systèmes de communication [11].  

Il s’avère nécessaire de fournir de nouvelles solutions pour satisfaire aux exigences des 

applications microondes et qui doit avoir pour objectif principal de mettre en œuvre des structures 

de plus en plus miniaturisées, tout en garantissant le minimum nécessaire de performance et de 

fiabilité. Plusieurs études ont été menées pour la caractérisation du comportement 

électromagnétique des milieux bianisotropes [12],[13]. La caractéristique de dispersion, par 

exemple, de tels milieux a été étudiée dans [14], et les structures à couches bianisotropes stratifiées 

ont été étudiées dans [4],[15]. Le comportement non-réciproque des classes particulières de tels 

matériaux a été également étudié dans [16]-[18]. 

En microondes, le choix du support de transmission dépend essentiellement de la bande de 

fréquence d'opération et de l'application elle-même. 

 III.2.1. Ligne microbande  

La ligne microbande ou microruban peut bien être la structure de ligne de transmission la plus 

populaire. La facilité de fabrication par des techniques photolithographique et la bonne gamme 

d'impédances et de couplage lui permettent d'être employée pour une grande variété de dispositifs 

électroniques [19]. Elle constitue la structure de transport de l'énergie d'une source, à son entrée, 

vers une charge qui la termine. Cette dernière peut être l’entrée d’un amplificateur, mélangeur, 

filtre, antenne ou autre dispositif microonde.  

La ligne microbande constitue l’élément de base dans l’interconnexion des circuits intégrés 

microondes (MIC) [20]. Elle peut être également utilisée comme moyen d’alimentation dans 

d’autres structures planaires telles que les antennes, les filtres et les résonateurs.  

 III.2.2. Choix du milieu du substrat 

Les matériaux utilisés pour la conception des substrats utilisés dans la fabrication des dispositifs à 

microruban doivent répondre aux exigences des différentes applications en termes de propriétés 

électromagnétiques ainsi que mécaniques [21]. L'importance du substrat réside dans son influence 

directe sur l'impédance caractéristique, la fréquence de résonance, l'impédance d'entrée, la bande 

passante, le diagramme de rayonnement, ... car le substrat joue le rôle de support de propagation de 
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l'onde électromagnétique. Le choix du matériau du substrat est basé sur les caractéristiques désirées 

de ce dernier pour des performances optimales selon la spécification et les classes de fréquences 

d'opération [22]. 

Le paramètre le plus important dans l'optimisation des performances des lignes de transmission, 

antennes, filtres, oscillateurs, etc…, est la constante diélectrique effective associée à l'onde 

électromagnétique excitée dans le substrat [21]. L’interaction du champ électromagnétique avec le 

milieu de propagation ainsi que l’inhomogénéité de ce dernier entraine l'apparition de certains 

phénomènes qui affectent la nature de la propagation. Les matériaux complexes anisotropes et 

bianisotropes fournissent beaucoup plus de paramètres pour la caractérisation de la propagation et 

le confinement du champ électromagnétique.  

Des propriétés bien déterminées des milieux complexes peuvent être exploitées dans la conception 

des dispositifs microondes dans le but d’améliorer leurs performances. La technologie microonde à 

bien profité des propriétés d'anisotropie des ferrites dans la conception des dispositifs 

hyperfréquences telles que les lignes de transmission, les isolateurs, les circulateurs, les 

déphaseurs, les absorbants et les lignes à retard [23]-[27]. L'avantage principal d'un substrat ferrite 

est que ses paramètres électromagnétiques peuvent être commandés par l’application d’un champ 

magnétique externe [11], en plus de leur perméabilité magnétique élevée ainsi que leur résistivité 

électrique importante [28]. L’exploitation directe des propriétés électromagnétiques des milieux 

chiraux a permis la conception de polariseurs qui sont à la base des lentilles chirales bifocales, qui 

présentent deux foyers distincts, permettant le découplage des deux polarisations. D'autre part, le 

phénomène de modes bifurquants permet d’entrevoir plusieurs applications potentielles telles que 

les coupleurs directifs et les convertisseurs de modes [29]. Les explorations de la propriété de 

permittivité et perméabilité négatives (indice de réfraction négatif)  dans les milieux métamatériaux 

ont conduits à de nouvelles réalisations pratiques telles que les lentilles parfaites, les super lentilles 

et surtout la découverte passionnante de la cape d'invisibilité (invisible cloak) [30]-[33], en outre, 

leurs applications dans les antennes pour la miniaturisation, l'amélioration du gain et la 

minimisation du couplage entre les éléments de réseaux d'antennes [34]-[36]. 

La caractérisation microonde des milieux complexes montre que les applications qui en découlent 

sont multiples et très prometteuses. Afin de pouvoir étudier ce type de matériaux et de prévoir des 

applications potentielles, une caractérisation préalable du comportement électromagnétique de ces 

milieux est donc indispensable. Ceci fait l'objet de ce chapitre. 
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Dans ce travail, nous présentons l'analyse de la ligne microbande blindée implantée sur un substrat 

complexe par la méthode des moments dans le domaine spectral. Le milieu de propagation 

considéré est un milieu d'une bianisotropie générale, où les éléments constitutifs (la permittivité  , 

la perméabilité   et les éléments magnétoélectriques et  ) sont décrits par des tenseurs pleins. 

L'analyse de la ligne de transmission est généralement effectuée via l'étude de deux paramètres 

principaux : la caractéristique de dispersion (la constante de phase) et l'impédance caractéristique. 

 III.2.3. Caractéristique de dispersion 

Dans la technologie microonde, la permittivité effective et l'impédance caractéristique de la ligne 

varient de manière importante avec la fréquence, du fait que la nature du mode de propagation est 

non TEM, ce qui est équivalent à une forte dispersion. Ce point est l'un des principaux 

inconvénients des lignes microbandes dans la plage des ondes millimétriques. La dispersion dans 

les structures planaires peut être le résultat du couplage du mode fondamental avec le mode des 

ondes de surface d'ordre inférieur TM0 en plus des ondes perméables dans le volume quand la 

fréquence d'opération est suffisamment élevée [37]. Elle est à l'origine des déformations du signal 

transmis car les différentes fréquences ne se propagent pas avec la même vitesse [38],[39].  

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

effective εeff  en fonction de la fréquence. Dans la structure microruban, la constante diélectrique 

effective est une mesure des champs confinés dans la région du substrat. Dans le cas des lignes 

moins épaisses et aux basses fréquences le champ est presque partagé d’une manière équitable 

entre l'air et le substrat (εr1) [11] de sorte que εeff=(εr+1)/2 quand f→0, où εr est la constante 

diélectrique relative du substrat. Pour des lignes à substrats assez épais ou à des fréquences assez 

élevées les champs sont confinés dans le substrat diélectrique, et donc à cette extrémité, on a εeff = 

εr lorsque  f est suffisamment grande. 

Plusieurs travaux ont été menés pour l’étude des cas de lignes de transmission et leurs 

caractéristiques de dispersion dans le cas de structures à base de diélectrique simple [40] ou 

complexe [39], ferrites [41], métamatériaux [42], chiral [43] en employant des méthodes 

numériques et analytiques.  

 III.2.4. Impédance caractéristique 

L’impédance caractéristique est un paramètre très important caractérisant la propagation de 

l’énergie dans une ligne de transmission [19],[44]. Une ligne uniforme fermée sur son impédance 

caractéristique ne présente aucune onde stationnaire, aucune réflexion à l'extrémité et un rapport 
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constant de la tension au courant à une fréquence donnée en chaque point de la ligne. La 

connaissance de son impédance permet l’adaptation des éléments qui y sont connectés. 

Pour une qualité optimale du signal transmis, le but principal de la conception des interconnexions 

à base de ligne de transmission est de garder l’impédance caractéristique aussi constante que 

possible pour assurer l'adaptation d'impédance sur toute la gamme de fréquence d'opération.  

En raison du développement croissant de la technologie hautement précise de fabrication des 

circuits imprimés, la miniaturisation des équipements microondes a connu un développement 

rapide et leurs performances de fonctionnement ont été considérablement accrues au fil des années 

[45]. Un avantage remarquable des structures planaires est qu'elles permettent une intégration 

simple dans de tels équipements hautement miniaturisés pour les connexions séries et parallèles.  

En hautes fréquences, cependant, la contribution de la composante longitudinale du champ propagé 

est suffisamment grande, ce qui entraîne la propagation des modes non-TEM et par conséquent, 

l'impédance caractéristique dépend de la fréquence est n’est plus constante dans les structures 

planaires inhomogènes [46]. La variation de l'impédance caractéristique peut provoquer une 

réflexion d'énergie sur la ligne de transmission. Lorsqu'une onde est réfléchie, un régime d'ondes 

stationnaire s'établit sur la ligne. Ce qui peut provoquer la destruction de certains appareils 

connectés au réseau ou le claquage de la ligne elle même. De plus, l'onde réfléchie se propageant 

en sens inverse se superpose à l'onde incidente, ce qui entraîne le brouillage des communications et 

dans certains cas, le blocage du réseau. 

Dans une application microonde, l'adaptation d'impédance est très importante pour plusieurs 

raisons [47], elle : 

• permet un transfert max de puissance à la charge; l’impédance de charge doit être égale ou très 

proche de l’impédance caractéristique de la ligne. Ceci débouche sur un coefficient de réflexion 

aussi faible que possible ou un taux d’onde stationnaire proche de l’unité. 

• améliore le rapport signal sur bruit du système. 

• réduit les erreurs d'amplitude et de phase. 

En effet, pour une utilisation optimale de la ligne de transmission, il est indispensable de pouvoir 

évaluer son  impédance caractéristique dans toute la gamme de fréquence d’opération. La 

caractérisation de la propagation dans les lignes de transmission planaires y compris les structures 

simples et multicouches, les substrats anisotropes, ferrites aimantées, matériaux chiraux, 

métamatériaux, … sont analysées. Les résultats rapportés montrent que les paramètres 
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électromagnétiques du substrat présentent des effets dominants sur les caractéristiques de 

propagation, et ces effets sont différents, en fonction des types de lignes de transmission étudiés 

[43],[48]-[51]. 

III.3. Ligne microbande implantée sur substrat bianisotrope  

Les milieux linéaires les plus complexes sont décrits par les relations constitutives bianisotropes. 

Grâce à l'introduction de la technologie des matériaux électroniques synthétiques, ces dernières 

années, plusieurs cas particuliers de tels milieux ont trouvé leurs applications pratiques : les 

matériaux chiraux, les ferrites polarisés, les céramiques, les fibres optiques biaxiales, etc. [16]. Et 

comme ces technologies continuent à évoluer, d'autres éventuelles applications sont susceptibles de 

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

milieu bianisotrope général.  

Il est à noter que la propagation dans de tels milieux est décrite par un ensemble d'équations 

mathématiques très complexes qui découlent directement de la complexité du milieu lui même. Les 

relations constitutives fournissent un nombre de paramètres total de 36 (4x3x3) éléments 

théoriquement indépendants. Certaines études, vue la complexité des calculs mathématiques, ont 

évité d'entamer le cas de la bianisotropie générale, que des tenseurs creux (non pleins : la majorité 

des éléments sont nuls) sont considérés.  

Dans le but d'alléger un petit peu les calculs mathématiques, certaines conditions simplificatrices 

sont prises en compte sur les éléments électromagnétiques, tout en gardant les tenseurs constitutifs 

sous formes de matrices pleines c.-à-d. d'éléments non nuls. Ce cas de milieu à été proposé par 

Uslenghi en 1997 [52], où des conditions nécessaires et suffisantes sont établies pour assurer un 

découplage TE-TM. Dans cette étude, Uslenghi n'a considéré que le cas de propagation dans un 

milieu bianisotrope illimité et n'a donné que les expressions des composantes du champ 

électromagnétique. Depuis, à nos connaissances, aucune étude n'a considérée ce cas de milieu 

bianisotrope complexe. Dans ce travail, nous avons exploité ce type de milieu pour l'utiliser comme 

substrat d'une ligne de transmission microruban, que nous avons caractérisé via la détermination de 

la constante de phase ainsi que l'impédance caractéristique. 

 III.3.1. Configuration et géométrie de la ligne microbande étudiée 

La géométrie de la ligne de transmission microbande considérée et l’orientation des axes de la 

structure sont montrées sur la figure II.1. Elle est constituée d'un ruban conducteur de largeur 2w 

imprimé sur un substrat diélectrique de largeur 2a et de hauteur d, le tout est enfermé dans un 
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boitier métallique de hauteur h+d, pour assurer un guidage sans pertes par rayonnement. Les 

conducteurs utilisés sont supposés des conducteurs parfaits.  

 

 
 

Les tenseurs de permittivité, de perméabilité et de chiralité du diélectrique (région 1) ont des 

formes de matrices pleines avec les conditions suivantes : 
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Pour ce milieu, les conditions suivantes sur les paramètres électromagnétiques sont considérées 

T  , T   et T  . D'autre part, certaines conditions supplémentaires  sont nécessaires 

pour assurer le découplage des modes TE et TM [52]: 

,0 yxxy  ,0 zxxz  0 zyyz  , ,T   0 T et 0 T , ce qui donne : 

Géométrie 3D. 

Figure III.1. Ligne de transmission piégée. 

Section transversale. 
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




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




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yzxz
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xzxy
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

  (III.8) 

  III.3.2. Equation d'onde et équations des champs 

L'équation d'onde pour les milieux complexes a une expression mathématique plus complexe que 

celle du milieu isotrope, ce qui en fait la différence fondamentale. Les équations de Maxwell ne 

contiennent pas en elles mêmes la propriété de bianisotropie mais seulement les propriétés 

d’induction électrique D


 et magnétique B


 relativement au champ H


et .E


 La bianisotropie est 

considérée comme une propriété intrinsèque au matériau.  

Rappelons les relations constitutives pour un milieu bianisotrope 

 E
c

HB
 

   (III.9.a) 

 H
c

ED
 

   (III.9.b) 

où c  est la vitesse de la lumière dans le vide et les tenseurs 3×3    et    sont  les tenseurs de 

permittivité et perméabilité.    et    représentent ce que l'on appelle généralement les tenseurs 

d'éléments magnétoélectriques. 

Nous assumons la dépendance temporelle des champs en .tje   Considérons les relations 

constitutives bianisotropiques (III.9) et les équations de Maxwell, nous obtenons: 
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 EjHjE


 0  (III.10.a) 

 HjEjH


 0  (III.10.b) 

Ce qui donne sous forme matricielle: 
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et 
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 (III.11.b) 

ce qui donne 

    zyzzyzyyyxxyxxy HEHHE
~~~~~

00000    (III.12.a) 

  zxzzxzyxyxxxyxy HE
y

jHHE
~~~~~
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Le regroupement des équations (III.12.a-f) sous forme matricielle mène à: 
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La résolution de ce système d'équations en 
xyx HEE

~
,

~
,

~
et 

yH
~

, pour le milieu diélectrique (région 

1) prend la forme suivante : 
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avec 
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01 xyyyxxxy    (III.15) 



Chapitre III Caractérisation de la ligne microbande implantée sur milieux complexes 

 

67 

Et pour la région 2 (air) les expressions des composantes des champs sont liées aux composantes 

longitudinales par les relations suivantes : 
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avec 
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   (III.17) 

en remplaçant dans (III.12.e) et (III.12.f), nous tirons les expressions des équations d'onde pour les 

deux composantes longitudinales zz HE
~

et
~

qui ont la forme d'une équation différentielle homogène 

du 2
ième

 ordre donnée par : 
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où 1

~
  représente la composante longitudinale du champ électrique ou magnétique ( zE

~
ou zH

~
) 

dans la région 1 du diélectrique, avec 
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Et la solution générale de l’équation d’onde (III.18), dans la région 1, s’écrit sous la forme :  

       yByAey
yj xz

1111 sinhcosh,
~

0 

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

 (III.20) 

avec 



Chapitre III Caractérisation de la ligne microbande implantée sur milieux complexes 

 

68 

   






























 ξκβ
ε

ε
ξ ξκα

ε

ε
ξκ

 ε
ε

ε
ε ε

ε

ε
τκετε κβ

ε

ε
+ α

ε

ε
γ

xy

yy

zz
xyyz

yy

xx
yz

yz

yy

xx
xzxy

yy

zz
zzxx

yy

zz

yy

xx

000

2222

0

2

0

222

1

22

 (III.21)

 

Et pour la région 2, 

      yDyCy 2222 sinhcosh,
~

   (III.22) 

avec 
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2    (III.23) 

 III.3.3. Dérivation des fonctions de Green 

Dans cette section les conditions aux limites seront appliquées pour déterminer les constantes 

inconnues dans les expressions des champs. Cette procédure comporte des calculs mathématiques 

analytiques très lourds et tout à fait encombrants. Pour cette raison, nous ne présentons ici que les 

expressions finales.  

 III.3.4. Conditions aux limites 

 Conditions sur les parois métalliques 

La structure étudiée est supposée avoir une bande conductrice, portant un courant inconnu ,J des 

parois métalliques et un plan de masse.  Nous supposons que la région 2 est de l’air et la région 1 

est une couche de matériau bianisotrope d'épaisseur d.  Ce qui impose les conditions aux limites 

suivantes : 

Pour y=0, nous avons 

 0
~

1


z
E  (III.24.a) 

 0
~

1


x
E  (III.24.b) 

Ce qui en résulte, pour les expressions des champs dans la région 1 : 
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Pour y=h+d  
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Il en résulte, pour les expressions des champs dans la région 2 : 
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 Conditions de continuités à l’interface air-diélectrique (y=d) 
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Les fonctions de Green sont dérivées dans le domaine spectral. Les expressions finales des 

composantes longitudinales du champ électrique sont exprimées en fonction de celles des densités 

de courants et elles sont regroupées selon le système d’équations suivant : 

 zxz JdGJdGdE
~

),,(
~~

),,(
~

),,(
~

1211    (III.29.a) 
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Donc les éléments du tenseur de Green sont donnés par 
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III.4. Méthode de résolution  

Pour la solution du problème, la méthode des moments est utilisée avec la technique de Galerkin 

dans le domaine spectral.  La méthode des moments consiste en la décomposition de la densité de 

courant, sur la bande conductrice, inconnue  xJ  en termes de série de fonctions connues  xJk  

avec des  coefficients  inconnues ka non nuls, données dans le domaine spectral par: 
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En substituant (III.30) dans (III.29) et en effectuant le produit scalaire avec  xJ z

~
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~
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Notons que le champ électrique est nul sur le conducteur, alors que la densité de courant est nulle 

en dehors de la bande conductrice. En d'autres termes, les produits scalaires résultants sont nuls 

pour tout x. 

Des conditions aux limites supplémentaires imposées par les murs latéraux de la structure (x = a ) 

donnent les valeurs n  appelé paramètre de Fourier [40]. 

  ann 2/12    pour les modes pairs et ann /   pour les modes impairs. 

Le système d'équations obtenu est un système linéaire homogène [40],[53]-[57] qui peut être 

arrangé sous la forme matricielle suivante: 
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III.4.1. Evaluation de la caractéristique de dispersion 

Le système d’équations linéaires décrit par l’équation (III.33) possède des solutions non triviales 

lorsque [40],[57],[58]. 

    0det βC  (III.35) 

La méthode de Muller [59] est utilisée pour la recherche des racines complexes de l'équation 

(III.35), elle nécessite trois points initiaux qui doivent être les plus proches possibles de la solution 

recherchée pour assurer une convergence rapide. 

 III.4.2. Evaluation de l'impédance caractéristique  

Une fois la constante de propagation complexe est déterminée, le vecteur propre associé à la valeur 

propre minimale donne les coefficients des densités de courant sur la bande conductrice [58]. 

Une fois les coefficients sont déterminés, avec la constante de propagation, les fonctions de base 

sont construites et par conséquent toutes les composantes des champs peuvent être déterminées.  

En raison de la nature non TEM du mode de propagation, il existe plusieurs définitions pour 

l'impédance caractéristique. Nous avons employé ici la définition puissance-courant donnée par 

[60]-[62]: 
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et la puissance est donnée par l'intégrale du vecteur de Poynting à travers la section transversale de 

la ligne microbande. 
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III.5. Résultats et discussions 

 III.5.1. Validation des résultats 

Afin de valider nos résultats, nous avons mené une étude comparative en calculant la 

caractéristique de dispersion β et l'impédance caractéristique Zc d'une ligne de transmission piégée 

implantée sur un substrat isotrope (xx=yy=zz=r1, xy=xz=yz=0,=1/r1, ==0), évaluée pour 

une structure dont la géométrie est donnée sur la figure III.1, avec (d=0.635mm, h=4d, a=10d, 

w=d/2, r1=10). 
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Figure III.2.a. Caractéristique de dispersion, cas 

isotrope . 

Figure III.2.b. Impédance caractéristique, cas 

isotrope. 
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Les résultats obtenus montrent une bonne concordance avec les résultats théoriques [40] et 

expérimentaux [62] (Fig. III.2.a et b), où une erreur relative d'environ 1.5% est atteinte dans le 

calcul de l'impédance caractéristique. Sur la figure (III.2.c), une représentation de l'impédance 

caractéristique est donnée avec w/d comme paramètre. Ces résultats montrent une diminution de 

l'impédance caractéristique avec l'augmentation du rapport w/d, ceci est justifier par l'effet capacitif 

croissant avec la largeur de la bande conductrice. 

 III.5.2. Effet de l'anisotropie sur la constante de phase et l’impédance caractéristique 

En premier lieu, nous traitons le cas de l'anisotropie uniaxiale en examinant l'effet des éléments 

diagonaux des tenseurs de permittivité et de perméabilité sur la constante de phase β et l’impédance 

caractéristique Zc en fonction de la fréquence. Les autres éléments gyrotropiques (xy,xz,yz) ainsi 

que les éléments magnétoélectriques ou de chiralité (,) sont pris nuls avec =1/r1. Les résultats 

obtenus sont présentés par les figures (III.4.a et b) et sont comparés au cas isotrope (r1=10), pour 

les caractéristiques dimensionnels (d=0.635mm, h=4d, a=10d, w=d/2). 
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Figure III.4.a. Effet de l'anisotropie uniaxiale 

sur la constante de propagation normalisée. 

 

Figure III.4.b. Effet de l'anisotropie uniaxiale 

sur l'impédance caractéristique. 

D'après ces résultats, nous remarquons que zz est l'élément le moins influent sur  et Zc, 

notamment dans la gamme des basse fréquences. Les éléments xx et yy ont presque la même 

influence sur , et la variation de cette dernière est directement proportionnelle à la variation de ces 

deux éléments. Quant à l'impédance caractéristique, elle est directement proportionnelle à xx et 

inversement proportionnelle à yy. Il est à noter que l'impédance caractéristique présente la plus 

faible variation avec la fréquence pour le cas d'anisotropie négative de l'élément xx, (xx=0.8r1  
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r1), et la variation la plus importante pour le cas d'anisotropie positive du même élément 

(xx=1.2r1  r1). 

En deuxième lieu, nous examinons le cas d'anisotropie gyrotropique en variant les éléments 

supérieurs et inférieurs des matrices de permittivité et de perméabilité xy, xz et yz: éléments non 

diagonaux qui peuvent prendre des valeurs réelles ou imaginaires positives ou négatives. 

Dans ce cas les éléments diagonaux sont pris égaux à la permittivité r1 du cas isotrope 

(xx=yy=zz=r1=10). Les résultats obtenus pour chaque élément sont montrés sur les figures III.5-

10, comparativement au cas isotrope. 

Sur les figures III.5 et 6, nous présentons l'effet de l'élément xy. Ce dernier présente un effet 

important sur. L’augmentation de xy en valeur absolue conduit à une augmentation de la 

constante de phase (partie réelle de /0), sans que le signe intervient ce qui exprime la réciprocité 

du milieu dans ce cas-là. 

Le deuxième effet remarquable de cet élément est l’apparition des pertes qui augmentent avec la 

valeur absolue de xy et diminuent en montant en fréquence; tout ça sans effet sur l’impédance 

caractéristique. 
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Figure III.5.a. Effet de xy réel sur la 

constante de phase normalisée. 

Figure III.5.b. Effet de xy réel sur l'impédance 

caractéristique. 
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Figure III.5.c. Effet de xy réel sur la constante d'atténuation normalisée (pertes). 
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Figure III.6.a. Effet de xy imaginaire sur la 

constante de phase normalisée. 

Figure III.6.b. Effet de xy imaginaire sur 

l'impédance caractéristique. 

Pour des valeurs imaginaires, xy présente un effet non-réciproque d'importance remarquable sur  

et Zc. Les valeurs positives ont plus d’effet sur  et pratiquement le même effet sur Zc que celles 

négatives, tout en augmentant  et en diminuant Zc. 
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Figure III.7.a. Effet de yz réel sur la constante 

de phase normalisée. 

Figure III.7.b. Effet de yz réel sur l'impédance 

caractéristique. 
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Figure III.7.c. Effet de yz réel sur la constante d'atténuation normalisée (pertes). 

L’anisotropie gyrotropique associée à l’élément yz se comporte différemment à l'élément xy vis à 

vis de  et Zc, sauf l’apparition des pertes pour des valeurs réelles, qui sont importantes dans la 

bande de fréquence centrale. 

Pour yz réelle l’effet est négligeable que ce soit sur  ou Zc (Fig.III.7). Alors que pour des valeurs 

imaginaires (Fig.III.8) cet élément yz a un effet moins important que xy sur, et un effet sur Zc qui 

croit de plus en plus avec la fréquence contrairement à l'élément xy (Fig.III.6). L'élément yz, 

comme l'élément xy, présente un effet réciproque pour des valeurs réelles et non réciproque pour 

des valeurs imaginaires. 
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Figure III.8.a. Effet de yz imaginaire sur la 

constante de phase normalisée. 

Figure III.8.b. Effet de yz imaginaire sur 

l'impédance caractéristique. 
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Figure III.9.a. Effet de xz réel sur la constante 

de phase normalisée. 

Figure III.9.b. Effet de xz réel sur l'impédance 

caractéristique. 

Sur la figures III.10.a, l’effet des valeurs imaginaires de l’élément xz sur  est presque le même que 

celui des valeurs réelles avec inversement de signe (Fig. III.9.a), et avec une réciprocité sur  et Zc. 

Cette réciprocité est vérifiée seulement sur  pour des valeurs réelles. Quant à l’effet de cet élément 

sur Zc, il est complètement différent par rapport aux autres éléments : pour xz réelle (Fig. III.9), les 

variations de  et Zc sont directement proportionnelles, ce qui est l'inverse pour des valeurs 

imaginaires. 
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Figure III.10.a. Effet de xz imaginaire sur la 

constante de phase normalisée. 

Figure III.10.b. Effet de xz imaginaire sur 

l'impédance caractéristique. 

D'autre part, la variation de Zc est plus significative pour xz réel et est directement proportionnelle 

(Fig. III.9.b).  

Sur la figure III.11, nous donnons une sélection de cas les plus signifiants de l'effet combiné des 

éléments d'une anisotropie gyrotropique sur l'impédance caractéristique. Il est à noter que parmi ces 

combinaisons entre les éléments de l'anisotropie gyrotropique, nous constatons que les 

combinaisons à valeurs imaginaires sont les plus influentes sur l'impédance caractéristique. En plus 

elles présentent de légères variations de l'impédance caractéristique en fonction de la fréquence.  
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Figure III.11. Effet de l'anisotropie gyrotropique sur l'impédance caractéristique. 

Cette variation est, par exemple, de 3.95 pour une bande de fréquence de 3 à 30GHz pour la 

combinaison imaginaire xy=2j, xz=2j, yz=2j, et de 3.89 pour la combinaison imaginaire xy=-2j, 
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xz=-2j, yz=2j. L'une fait augmenter l'impédance caractéristique et l'autre induit la diminuer par 

rapport au cas isotrope. 

 III.5.3. Effet des éléments de la chiralité (bianisotropie) sur l’impédance caractéristique 

Dans cette section, nous considérons le cas de la bianisotropie en faisant intervenir les effets des 

tenseurs magnétoélectriques  et , les tenseurs de permittivité et de perméabilité sont réduites à 

des matrices diagonales (xx=yy=zz=r1, xy=xz=yz=0, et =1/r1).  

Les résultats obtenus (Fig.III.12-14) montrent que l’effet des paramètres de chiralité [] sur 

l’impédance caractéristique Zc est le même dans sa forme générale, c.-à-d. qu'il y a une très 

importante variation de Zc dans la partie supérieure de la bande de fréquence, ce qui est l'inverse 

pour la bande inférieure. D’autre part, nous remarquons que chaque composante a un effet 

différent, voire particulier sur l’impédance  caractéristique. 

 Effet de l'élément ξxy 

La composante ξxy présente un effet le moins dispersif parmi toutes les composantes, sur toute la 

bande de fréquence.  augmente avec les valeurs négatives et diminue avec les valeurs positives de 

ξxy (Fig. III.12.a). Pour toutes ses valeurs, cette composante augmente légèrement l’impédance 

caractéristique dans la partie des fréquences moins élevées (Fig. III.12.b). Pour cette composante, 

nous remarquons que le signe n’a pas d’influence dans cette partie inférieure. En montant en 

fréquence, son effet se distingue remarquablement en grandeur comme en signe. Plusieurs points 

sont à noter : ξxy négative fait augmenter d’une manière exponentielle Zc. Contrairement, pour des 

valeurs positives, ξxy fait augmenter Zc d’une manière moins importante mais qui reste différente de 

celle du cas isotrope. En augmentant ξxy, cette pente devient presque nulle. Nous constatons alors 

que : 

- Les valeurs positives de ξxy diminuent Zc avec la fréquence. 

- Pour ξxy=+2, Zc a une allure quasi-constante autour de 70Ω sur toute la plage fréquentielle 

de 3 à 30GHz.  
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Figure III.12.a. Effet de la composante ξxy sur la 

constante de phase normalisée. 

Figure III.12.b. Effet de la composante ξxy sur 

l’impédance caractéristique. 

 Effet de l'élément ξxz 

Notons que l’effet de cette composante est spécifique comparé aux effets des autres composantes 

du faite que le signe n’intervient pas; une superposition parfaite des allures de  et de Zc pour ξxz = 

±2 et ±1. La variation de  reste moins importante sur toute la bande de fréquence considérée;  

augmente avec la valeur absolue de ξxz aux basses fréquences et diminue aux hautes fréquences 

(Fig. III.13.a.). D’une manière générale Zc augmente avec ξxz en valeur absolue et encore plus avec 

la fréquence (Fig. III.13.b.). Dans ce cas, l'élément ξxz présente une propagation avec pertes sur la 

ligne de transmission (Fig. III.13.c). 
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Figure III.13.a. Effet de la composante ξxz sur 

la constante de phase normalisée. 

Figure III.13.b. Effet de la composante ξxz sur sur 

l’impédance caractéristique. 
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Figure III.13.c. Effet de ξxz réel sur la constante d'atténuation normalisée (pertes). 

 Effet de l’élément ξyz 

Dans la partie inférieure de la plage de fréquence (Fig. III.14), il est clair que l’influence de ξyz est 

moins importante sur  et Zc, et les valeurs négatives sont les plus influentes par rapport aux 

valeurs positives et ce pour toute la plage de fréquence, avec une augmentation proportionnelle de 

Zc pour ξyz=-1 et -2 pour une fréquence donnée. Cependant, pour des valeurs positives de cette 

composante, nous remarquons que Zc diminue avec une petite pente qui reste toujours positive pour 

ξyz=+1 par rapport au cas isotrope. Le même effet est remarqué pour ξyz=+2 et ceci pour la plage 

de fréquence inférieure. Tandis que pour la plage supérieure, cette pente devient négative ce qui 

mène à une diminution rapide de  l’impédance caractéristique ainsi que pour la constante de phase.  
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Figure III.14.a. Effet de la composante ξyz sur la 

constante de phase normalisée. 

Figure III.14.b. Effet de la composante ξyz sur 

l’impédance caractéristique. 
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 III.5.4. Effet combiné des différents éléments magnétoélectriques 

Dans ce qui suit, nous examinons l’effet combiné des différentes composantes de l’anisotropie 

gyrotropique et de la chiralité. Nous n'allons présenter que les cas de résultats les plus significatifs. 

Etant donné que les paramètres de la ligne microruban se comportent différemment vis-à-vis des 

paramètres gyrotopiques, et dans le but d’améliorer la valeur de l’impédance caractéristique et de la 

maintenir plus ou moins constante sur toute la gamme de fréquence de travail, parmi d’autres, nous 

avons opté pour les cas suivants : 

 ξxy=2 , valeur optimale de ce paramètre : la valeur qui assure la moindre variation de Zc.  

 Uniquement la considération des valeurs positives de ξyz=0, 1 et 1.75 qui maintiennent 

l’impédance caractéristique dans une marge de valeurs exploitables. 

 Considération des valeurs : ξxz=1 et 2, vu que l’effet du paramètre à ces valeurs est prévisible. 

D’après la figure III.15 qui présente l’effet de ξyz combiné avec ξxy et ξxz, nous constatons que le 

paramètre ξxz =1 (avec ξxy=2 et ξyz=1) a bien amélioré l’impédance caractéristique en gardant sa 

valeur quasi-constante, une légère augmentation vers les 75Ω : valeur considérable pour une 

meilleure adaptation aux dispositifs à 75Ω. Après plusieurs essais d’ajustement on a opté pour les 

valeurs suivantes des éléments de chiralité ξxz=1.5, ξxy=0.9, ξyz=0.5 avec xx=yy=zz=r1=10, 

xy=xz=yz=2j, et =1/r1). La figure III.16, montre une allure de l’impédance caractéristique bien 

contrôlée aux alentours de 75Ω et qui ne varie que d’un (01)Ω le long de la plage fréquentielle 3-

30GHz. 
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Figure III.15. Effet combiné de la composante 

ξyz, avec ξxy=2 et ξxz=2 sur l’impédance 

caractéristique. 

Figure III.16. Effet combiné de l’anisotropie 

gyrotropique et chiral. 

ξxz=1.5, ξxy=0.9, ξyz=0.5, xy=xz=yz=2j. 
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III.6. Conclusion  

Dans ce chapitre, une caractérisation complexe et rigoureuse de la ligne de transmission implantée 

sur un substrat bianisotrope a été présentée, en employant la méthode des moments via la 

procédure de Galerkin, formulée dans le domaine spectral. L'effet des éléments des paramètres 

constitutifs sur la constante de phase et l'impédance caractéristique est étudié. Cette complexité est 

due aux difficultés rencontrées lors de la formulation mathématique laborieuse, due à la 

manipulation des paramètres constitutifs, considérés sous leurs formulations matricielles 

(tensoriels). Les expressions analytiques des éléments du tenseur de Green ont été exprimés dans le 

domaine spectral après un développement mathématique fastidieux.  

Des résultats originaux ont été menés, commentés et comparés avec ceux du cas isotrope 

disponible dans la littérature, un bon accord est atteint avec une erreur relative d'environ 1.5 % 

entre nos résultats et les résultats expérimentaux sur l'impédance caractéristique de la ligne 

imprimée sur un substrat isotrope, ce qui valide nos calculs théoriques ainsi que la méthode de 

résolution numérique adéquatement adoptée et le programme élaboré sous l’environnement 

Matlab
®
 version R2014a. 

Le premier résultat à constater est que l’effet de la chiralité gyrotropique est complètement 

différent par rapport à l’anisotropie gyrotropique de la permittivité. Le deuxième résultat est que le 

comportement de chaque élément de la chiralité ξij est particulièrement diffèrent des autres 

éléments, ceci nous incite à étudier, en perspective, les surplus de détails de l’effet combiné des 

paramètres constitutifs dans d’autre dispositifs non réciproques tels que les isolateurs et les 

circulateurs. 

Notre recherche nous a permis de sélectionner un choix conforme d’une combinaison optimale 

entre les paramètres constitutifs et d’obtenir une impédance caractéristique constante exploitable 

(ici 75Ω) sur une plage fréquentielle de 3-30GHz. 
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Effet de la chiralité à anisotropie gyrotropique sur 

l'impédance d'entrée d'une antenne dipôle 

imprimée. 

 

  

IV.1. Introduction 

Dans ce chapitre nous présentons une analyse d’une antenne dipôle imprimée sur un substrat 

d’anisotropie chirale gyrotropique. En particulier nous examinons l’effet du paramètre de chiralité 

du substrat diélectrique sur l’impédance d’entrée de l’antenne considérée.  

Le développement analytique est basé sur la détermination des expressions des champs dans la 

couche bianisotrope de la structure d’antenne dans le domaine spectral en cherchant des solutions 

aux équations de Maxwell tout en considérant les propriétés complexes du milieu (relations 

constitutives). Ce qui caractérise la propagation électromagnétique dans les milieux chiraux à 

travers les équations d’ondes complexes des modes TE et TM. La solution analytique du système 

d’équations linéaire avec l’application des conditions aux limites appropriées sur l’interface 

conducteur-substrat et la considération des densités de courant sur la bande conductrice constituant 

les deux brins du dipôle, conduisent à la détermination des expressions exactes des fonctions de 

Green dans le domaine de Fourier. Vue la complexité de notre système, nous faisons appel à une 

méthode numérique pour la résolution des équations obtenues. La méthode des moments est 

utilisée dans ce contexte en vue de développement d’un outil d’analyse pour l’évaluation de 

l’impédance d’entrée du dipôle. Les résultats numériques obtenus sont examinés, discutés et 
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comparés en partie avec le cas d’une antenne à diélectrique isotrope disponible dans la littérature 

publiée. L’étude du cas complexe des propriétés magnétoélectriques a mené à des résultats qui 

expriment l’originalité de notre travail. 

IV.2. Antenne dipôle imprimée 

Avec les progrès que connaissent les télécommunications ces dernières années, il est devenu de 

plus en plus évident d’utiliser des antennes et des réseaux d’antennes dans beaucoup de domaines. 

En effet, la technologie des antennes imprimées a largement bénéficié de ces progrès. D'autre part, 

les antennes ont contribué  potentiellement à leurs tours aux développements de ces systèmes. Ceci 

a conduit à déployer davantage d'efforts afin de pouvoir modéliser et bien caractériser ces 

composants microondes en termes de géométrie : simples, non encombrantes, tailles réduites, non 

couteuses, faciles à monter et à intégrer avec les circuits intégrés monolithiques  microondes 

(MMICs), qu’en termes de matériaux liés à la fabrication de ces dispositifs : simple, complexe, 

léger, performant, ... 

De nos jours, les antennes dipôle jouent un rôle très important dans les systèmes de communication 

pour différentes applications. Elles répondent aux exigences sans cesses croissantes des systèmes 

de communication, en particulier, simplicité de géométrie et performances de fonctionnement 

exceptionnelles. Elles sont largement employées dans les applications de télécommunication entre 

autres nous citons les systèmes de téléphonie mobile, les systèmes d'identification radiofréquence 

(RFID) et les capteurs sans fil [1]-[3]. 

Différentes formes d’antennes dipôles ont été analysées durant les dernières décennies notamment 

en technologie de circuits imprimés d'antenne. Tel que le nœud-papillon (Bow-tie) [4],[5], diamond 

[6]-[8], elliptique et demi-elliptique [9], log-périodique [10],[11], ... 

Les milieux complexes ont connu, d'une manière générale, un intérêt accru de la part des 

chercheurs. Beaucoup de travaux théoriques et pratiques ont été menés sur de tels milieux spéciaux 

tels que les matériaux anisotropes, bianisotropes, métamatériaux et milieux chiraux. Ces derniers 

ont attiré beaucoup d'intérêt et de soutien des chercheurs et des industriels en tant qu'instruments 

puissants avec un futur prometteur dans la technologie microonde. Lorsqu’ils sont fabriqués par 

l’homme les matériaux chiraux sont constitués par des hélices métalliques ou des ressorts. Une 

dispersion d’hélices métalliques ou diélectriques dans un milieu hôte constitue un milieu chiral 

électromagnétique [12]. En raison de leurs vastes champs d'applications dans divers problèmes 

pratiques, de multiples dispositifs à base de matériaux chiraux, tels que les guides d'ondes, les 

antennes planaires, les résonateurs, les polariseurs, les fibres optiques, les absorbants 
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hyperfréquences, ont été développés [13]-[20]. D’autres travaux expérimentaux concernant la 

détermination des paramètres constitutifs effectifs des matériaux chiraux ont été présentés dans 

[21]-[23]. D’autre part, la caractérisation d'antennes dipôles imprimées sur des structures simples et 

multicouches anisotropes a été analysée, par exemple, dans [24]-[26]. 

  

Figure IV.1. Exemples d’antennes planaires dérivées du dipôle. 

IV.3. Formulation analytique 

Considérons la structure d’antenne dipôle constituée d’un ruban conducteur imprimé selon la 

direction x, de longueur L et de largeur W déposé sur un substrat chiral d’épaisseur d dans le plan 

xoy doté d’un plan de masse tel qu'il est présenté par la figure IV.2. 

 

 

 

Figure IV.2. Structure d’antenne dipôle imprimée. 

 

Rappelons les relations constitutives pour un milieu bianisotrope où les champs électrique et 

magnétique sont couplés l’un à l’autre [27],[28]. 

 

plan de masse 

substrat (r, r, ξ) 

 

W 

L 

 d x 
y 

z 

    Bow-tie (papillon)       Diamond       Elliptique          Demi-elliptique        Log périodique 
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E
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 

   (IV.1.a) 

H
c

ED
 

   (IV.1.b) 

Où la perméabilité, la permittivité et les tenseurs magnétoélectriques pour un milieu 

bianisotrope à chiralité gyrotropique sont donnés par [15]. 
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 IV.3.1. Résolution des équations de Maxwell  

Considérons les équations de Maxwell-Faraday et Maxwell-Ampère avec les relations constitutives 

dans un milieu chiral pour un champ électromagnétique variant dans le temps en .tje 
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Ces deux équations peuvent  être mises sous la forme matricielle compacte suivante 
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 IV.3.2. Expressions des champs dans le domaine spectral 

D’après les propriétés de la transformée de Fourier pour une fonction  dans le domaine spatial, 

dont la transformée de Fourier est notée par
~

, nous avons les transformations suivantes 

 




 ~
xj

x
  (IV.5.a) 

 


 ~
yj

y
  (IV.5.b) 

Le système des six équations (IV.4) précédent peut être écrit, après un simple arrangement, sous la 

forme d’un système linéaire d’équations différentielles aux dérivées partielles suivant 

zxxyt
x EjEHj

z

E ~~~
~

00  
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
 (IV.6.a) 
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y
EjEHj
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E ~~~
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 (IV.6.b) 

zxxyt
x HjHEj
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H ~~~
~

00  
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 (IV.6.c) 
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HjHEj
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H ~~~
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00  

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zzyxxy HEE
~~~

0   (IV.6.e) 

zzyxxy EHH
~~~

0   (IV.6.f) 

 IV.3.3. Expressions des composantes transversales en fonction des composantes 

longitudinales  

Pour résoudre ce système d’équation, nous allons dans ce qui suit exprimer les composantes 

transversales xyx HEE
~

,
~

,
~

 et yH
~

en fonction des composantes longitudinales zE
~

 et zH
~

. 

En dérivant (IV.6.e), et  substituant les équations (IV.6.a) et (IV.6.b), nous obtenons : 

z
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z
yyxx H
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
  (IV.7.a) 

et la substitution des équations (IV.6.c et d) dans la dérivée de l’équation (IV.6.f), donne : 
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Regroupons les quatre équations (IV.6.e), (IV.6.f), (IV.7.a) et (IV.7.b) dans des systèmes 

d’équations donnés sous les formes matricielles suivantes : 
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 (IV.8.a) 
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 IV.3.4. Equation d’ondes des composantes longitudinales 

Dans cette étape, nous cherchons les équations d’ondes associées aux composantes longitudinales 

des champs électrique et magnétique. 

Pour simplifier notre analyse, nous allons séparer les modes guidés en mode transverse électrique 

(TE) et transverse magnétique (TM). Dans le cas d’un mode TE, le champ électrique n’existe pas 

dans la direction de propagation de l’onde (Ez=0, admettons que Z est la direction de propagation), 

de même pour le mode TM, le champ magnétique n’existe pas dans la direction de propagation de 

l’onde (Hz=0). 

 Modes TM  

Par élimination de la composante ( 0
~

zH ), nous tirons l’équation d’onde pour les modes TM. 
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 Modes TE  

De même  pour les modes TE, ( 0
~
zE ), nous tirons l’équation d’onde pour les modes TE 
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Sous ces conditions les composantes longitudinales du champ électromagnétique sont découplées 

et satisfont une équation d'onde différentielle homogène de deuxième degré de la forme : 
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avec   222

0

2

s

z

t
ttze 




  , (IV.11.a) 

   222
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t
ttzh 




  , (IV.11.b) 

et 222

yxs   . (IV.11.c) 

2

ze  et 2

zh  représentent les constantes de propagation des modes transversaux TM et TE 

respectivement. 00

2

0   est le nombre d’onde dans l'espace libre. 

Maintenant, cherchons des solutions pour zE
~

et zH
~

dans la région 1 qui représente le diélectrique 

limité par le plan de masse du coté inférieur et le patch (bande conductrice) du coté supérieur. Les 

équations (IV.10.a) et (IV.10.b) ont une forme d’équation différentielle homogène de deuxième 

degré. Elles admettent des solutions générales de la forme : 

zj

e

zj

ez
zeze ebeaE

 
1

~
 (IV.12.a) 

zj

h

zj

hz
zhzh ebeaH

 
1

~
 (IV.12.b) 

D’autre part, la région 2 au-dessus du dipôle (air), supporte des ondes décroissantes avec z, les 

solutions suivantes sont assumées [29].  

 dzj

z eaE
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 2

12

~ 
  (IV.13.a) 

 dzj

z eaH
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 2

22

~ 
 (IV.13.b) 

2

00

22

2 s   (IV.14) 

Où les coefficients
ea , 

ha , 
eb  et 

hb  sont des constantes complexes fonctions de s , 
e

z  et 
h

z . 

Toutes les composantes transversales xyx HEE
~

,
~

,
~

et yH
~

 sont exprimées en fonctions des 

composantes longitudinales zE
~

 et zH
~

dans les deux régions.  
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 IV.3.5. Dérivation des éléments du tenseur de Green 

La fonction de Green dyadique (tensorielle) pour les structures bianisotropes est dérivée dans le 

domaine spectral en termes d'équations de Maxwell et des expressions du champ 

électromagnétique, cependant, il est possible d'utiliser des potentiels vecteurs. La fonction de Green 

ijG
~

 détermine la relation entre l'é1ément de densité de courant et le champ é1ectrique créé par 

celui-ci. Cette expression sera employée pour la détermination des courants inconnus sur le ruban 

conducteur imprimé.  

 Conditions aux limites 

Les six inconnues 21111 ,,,, ababa hhee
et 2b dans les deux régions seront déterminées en appliquant 

les conditions aux limites suivantes : 

à z=0 : 

0
~

1 xE  (IV.15.a) 

0
~

1 yE  (IV.15.b) 

à z=d : 

21

~~
xx EE   (IV.16.a) 

21

~~
yy EE   (IV.16.b) 

xyy JHH
~~~

12   (IV.16.c) 

yxx JHH
~~~

21   (IV.16.d) 

où xJ
~

et yJ
~

 sont les transformées  de Fourier des composantes transversales de la densité de 

courant sur le patch qui seront discutées plus tard.  

Il en résulte des équations mathématiques qui mènent aux expressions des composantes tangentielles 

du champ électrique E
~

 évaluées à l'interface entre les deux milieux, exprimées en fonction des 

composantes  ),( yxJ x
 et ),( yxJ y  de la densité de courant sur le ruban conducteur qui découlent de 

l'application des conditions aux limites exprimées par (IV.16.c) et (IV.16.d). En conséquence, les 

éléments du tenseur de Green dans le domaine spectral sont déterminés selon le système d'équations 

suivant, évalué à l'interface z=d. 
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yxyxxxx JGJGE
~~~~~

  (IV.17.a) 

yyyxyxy JGJGE
~~~~~

   (IV.17.b) 

Où
x

J
~

 et 
y

J
~

sont les transformées de Fourier des composantes transversales de la densité de courant, 

selon la configuration illustrée par la figure IV.2. 

Dans l'analyse des structures à ruban conducteur de largeur assez petite, structure d'intérêt, la 

composante de la densité de courant transversale dans la direction y, (cas de la configuration 

considérée Fig.IV.2.), est généralement négligée. Par conséquent, seulement la fonction de Green 

xx
G
~

, est présentée. Les autres fonctions ne seront pas présentées dans ce travail, puisqu'elles ne sont 

pas impliquées dans les calculs. L'équation (IV.17.a), donne l'expression de 
xx

G
~

à z=d, 

      d
TT

jZ
G z

e

ry

m

srrxz

s

yxxx 1

2

0

222

0

2

0

2

0 sin,
~























  (IV.18) 

avec 

      djjdT zrzsrrzrzzm 10
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011 sincos     (IV.19.a)

      djjdT zrzzze 1011 sincos    (IV.19.b)

   222

0

2

1 srrz   ,   (IV.19.c) 

 
22

0

2

sz    (IV.19.d) 

Pour qu'une solution physique correspondant à une onde limitée (finie) on en doit de plus avoir 

  0Im 1 z  et   .0Im z   

Notons que en posant la perméabilité relative 1r  et l'élément de chiralité 0  dans (IV.18) 

avec un petit réarrangement des termes de l'expression de xxG
~

, nous obtenons exactement 

l'expression de xxG
~

du cas isotrope donnée dans [30]-[34], ce qui valide nos calculs théoriques. 

Dans la théorie de structures planaires microbandes et les antennes dipôles imprimées, la matrice 

d'impédance de la méthode des moments spectrale est exprimées par l'équation double intégrale de 

Sommerfeld ci-dessous (IV.20). Il s'agit d'évaluer des intégrales trop compliquées pour qu'on 

puisse envisager de les évaluer analytiquement [35]. On doit donc faire appel à des méthodes de 

résolution numériques exécutées sous l’environnement Matlab R2014a . 
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     (IV.20) 

Où mJ
~

 est la transformée de Fourier de la fonction de base et G
~

 est la fonction de Green dyadique 

dans le domaine spectrale associée à  la structure étudiée. 

IV.4. Méthodes d'évaluation numérique de la matrice d'impédance Zmn 

Dans les applications à structures microondes planaires, la méthode spectrale est très répandue et 

très efficace. Cependant, le calcul numérique des éléments de la matrice d’impédance, exprimés en 

termes d'une double intégrale infinie de type Sommerfeld (IV.20), est la source primaire de la 

difficulté dans l'application de la méthode des moments spectrale. En plus des limites infinies de 

l'intégrale, qui doivent être tronquées à certaines limites finies, l'intégrant est de comportement 

fortement oscillatoire présentant des singularités le long du chemin d'intégration, ce qui résulte en 

une procédure de calcul numérique très lente et limite la convergence de cette intégrale. Les 

singularités sont dues à l'excitation des ondes de surface dans la structure planaire. Elles sont 

exprimées par les pôles dans l'intégrant c.-à-d. les zéros des termes Te et Tm dans le dénominateur 

de la fonction de Green (IV.19.a et b). Cependant, un choix non adéquat des fonctions de base peut 

être également à l'origine de pôles supplémentaires.  

Sur la figure IV.3, nous donnons à titre d'exemple, une représentation de la fonction de Green pour 

une structure d'antenne dipôle avec µr=1, =-0.5, dans l'intervalle  .4,0 0 s  La représentation 

montre le comportement oscillatoire de cette fonction. Le nombre de pôles augmente avec la 

permittivité du diélectrique (deux pôles pour r=3 et trois pôles pour r=9). La majorité des pôles se 

localisent dans l'intervalle inférieur du chemin d'intégration. 

Plusieurs techniques numériques sont proposées dans la littérature en vue d'assurer une bonne 

convergence ainsi que d'accélérer la procédure de calcul. La transformation partielle ou entière du 

plan d'intégration du système de coordonnées cartésiennes (x=s.cos(), y=s.sin()) au plan du 

système de coordonnées polaires (s, ) est probablement la base commune de toute ces 

techniques. En outre, certaines techniques proposent d'inclure les pertes du diélectrique en 

remplaçant r par t(1-jtan), où tan est la tangente de pertes dans le diélectrique du substrat. 

L'introduction des pertes décale légèrement les pôles du chemin d'intégration [36]. Uzunoglu 

[37],[38] a proposé une technique d'extraction de la zone autour du pôle de l'intervalle 

d'intégration. Supposons que p0 est le pôle, l'intégrale dans l'intervalle de p0  à  p0+, avec 
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=0.0010, est évaluée analytiquement en utilisant une technique de développement en série de 

Taylor ou la théorie des résidus. 
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Figure IV.3. Pôles et comportement oscillatoire de la fonction de Green  sG 
~

. 

W=0.01λ0 , d=0.0796 λ0. 

Une autre possibilité est de déformer le chemin d'intégration selon les parcours C1, C2 ou C3 (Fig 

IV.4) [39]-[41] pour contourner les pôles. 

 

Figure IV.4. Modification du chemin d'intégration.  

D'autres techniques utilisent en plus, des formes asymptotiques pour l'évaluation des éléments de la 

matrice d'impédance Zmn, appliquées dans l'évaluation des intégrales dites de type Sommerfeld. Ces 

techniques consistent à extraire la partie asymptotique correspondante aux grandes valeurs de x et 
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y de l'intégrale et l'évaluer selon diverses techniques analytiques ou approximatives qui peuvent 

associer des procédures d'accélération numériques [31]-[33],[42]. 

IV.5. Méthode de résolution  

Dans notre travail, et dans le but d'améliorer l'efficacité de nos calculs, nous avons opté pour la 

technique de transformation de l'intégrale dans le système des coordonnées polaires combinée avec 

la technique analytique pour l'évaluation de la partie asymptotique de la matrice d'impédance 

présentée par Park [31]. En utilisant cette méthode, la partie asymptotique peut être transformée en 

une intégrale unidimensionnelle finie en employant la fonction de Green asymptotique et des 

fonctions de base triangulaires avec conditions aux bords. Cette intégrale simple et finie peut être 

facilement évaluée par cette méthode décrite ci-dessous. 

L'intégration numérique est effectuée dans le système de coordonnées polaires, car les bornes 

doublement infinies dans (IV.20) sont alors réduites à une seule borne semi-infinie selon la variable 

s. Les pôles se situent maintenant sur l'axe s et deviennent plus faciles à être localisés. Un autre 

avantage de cette transformation, dans notre cas, est l'élimination du pôle situé à l'origine des 

coordonnées (s=0) qui apparait dans le dénominateur de la fonction de Green (IV.18).  

 IV.5.1. Technique d'extraction asymptotique [31]  

Dans la technique d'extraction asymptotique, la partie asymptotique 


xxG
~

 de la fonction de Green 

est soustraite de la fonction de Green originale et y ajoutée, et l'intégrale de (IV.20) est divisée en 

deux parties telle que  
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 (IV.21) 

 Evaluation de la première partie de l'intégrale 

La première intégrale donnée par  

         
yxyxxnyxxxyxxxyxxm

xx

mn ddJGGJZ 
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,
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,
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,
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,
~

4

1~ *

21  









  , (IV.22) 

tend rapidement vers zéro pour des valeurs suffisamment grandes de s. Par conséquent, l’intégrale 

infinie peut être tronquée à une borne supérieure finie 
max

s  après passage des coordonnées 
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cartésiennes (x, y) en coordonnées polaires (s,). Il est montré dans [31] et [43] que pour 

évaluer la première intégrale dans (IV.21) avec précision, un rayon d'environ 0

max 50 s est pris 

pour limite supérieure dans le cas du problème du dipôle imprimé. Ainsi, la première intégrale avec 

une limite supérieure finie peut être évaluée par n'importe quelle technique numérique appropriée, 

en tenant compte de la région des ondes de surface. Dans notre cas, après avoir localisé les pôles 

dans cette région, nous avons divisé l'intervalle d'intégration en sous intervalles avec les pôles 

comme bornes.  

Evaluation de la deuxième partie de l'intégrale 

La deuxième intégrale est celle qui comporte la partie asymptotique de la fonction de Green 

xxG
~

. 

Elle a un comportement de convergence très lent, par conséquent, elle va être évaluée 

indépendamment. Elle est donnée par :                

      
yxyxxnyxxxyxxm

xx

mn ddJGJZ 
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   (IV.23) 

Typiquement, après passage en coordonnées polaires, la limite supérieure de 
max

s  s'étend de 

0200  à 
0500  [25],[31],[43]. Dans la méthode des moments spectrale, la majeure partie du 

temps de calcul est consacrée pour le calcul de la matrice d'impédance. En plus, si la distance de 

séparation entre la fonction de test et la fonction de base est élevée, la fonction à intégrer est 

fortement oscillante [31], [42], ce qui exige plus de points de segmentation dans l'intégration 

numérique. Il est à noter qu'en général, sans considération de la technique asymptotique, le temps 

de calcul pris par la deuxième partie de l’intégrale est quelques dizaines de fois plus grand que 

celui de la première intégrale [31],[34]. Par conséquent, si nous trouvons une méthode efficace 

pour évaluer cette dernière intégrale, le temps total de calcul de la matrice d'impédance serait 

sensiblement réduit.  

IV.5.2. Dérivation de la partie asymptotique 

Dans ce qui suit, et pour le cas d'une antenne dipôle implantée sur un substrat à chiralité avec une 

anisotropie gyrotropique, nous examinons le comportement de la fonction de Green pour de 

grandes valeurs de x et y , afin de pouvoir dériver l'expression analytique de la partie 

asymptotique. Sous ces conditions, cette expression est donnée par : 
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une expression indépendante de l'élément de chiralité . Pareillement, pour ,1r  elle est la 

même que celle correspondant au cas isotrope étudiée dans [31]. 

IV.5.3. Choix des fonctions de base 

Le choix des fonctions de base est une étape cruciale pour aboutir à une transformation d’intégrale 

efficace pour le calcul de la partie asymptotique de la matrice d'impédance. Une description 

convenable de la densité de courant sur la bande conductrice mène à une amélioration de 

l'efficacité numérique avec peu de termes de fonction de base [41],[44]. En outre, les fonctions de 

base devraient être choisies pour avoir des formes explicites dans le domaine de la transformée de 

Fourier. Les conditions aux bords associées aux fonctions de base triangulaires décrivent bien le 

comportement singulier des densités de courant longitudinales sur les bords des bandes 

conductrices. Les fonctions de base triangulaires avec les conditions aux bords utilisées sont  

définies par : 
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 (IV.25) 

Où W est la largeur de la bande conductrice et x représente la demi-longueur de la fonction de 

base. mx (m=1, 2, ..., M) sont les positions des fonctions de base sur la bande conductrice 

segmentée en M segments. La transformée de Fourier de ces fonctions sont représentées sous la 

forme analytique suivante [31] : 
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 (IV.26) 

Où 0J est la fonction de Bessel d’ordre zéro de première espèce.  

Substituant (IV.24) et (IV.26) dans la deuxième intégrale (IV.23), la partie asymptotique de la 

matrice d'impédance est écrite sous la forme : 
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et  
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où les propriétés paires et impaires de la fonction à intégrer sont employées pour réduire 

l’intervalle d'intégration dans (IV.28.a et b), et .ms xxx   

La méthode d'évaluation des intégrales 
a

mnI et 
b

mnI est décrite dans l'Annexe A, pour plus de détail on 

peut se référer au [31]. 

IV.5. Résultats numériques 

Dans cette étape de notre étude théorique, nous avons caractérisé une antenne dipôle imprimée sur 

un substrat bianisotrope à chiralité gyrotropique, en considérant par la mise en évidence tout 

particulièrement l'effet de l'élément de chiralité gyrotropique sur l'impédance d'entrée de l'antenne. 

 IV.5.1. Évaluation de l'impédance d'entrée 

Avant d'entamer le cas du dipôle implanté sur un milieu complexe et afin de valider nos calculs, 

nous avons considéré le cas d'un milieu isotrope.  

 IV.5.1.1. Impédance d'entrée d'un dipôle à substrat isotrope 

Sur la figure IV.5 nous représentons l'impédance d'entrée (parties réelles et imaginaires) d'un dipôle 

planaire de largeur W en fonction de la longueur normalisée
0

L/λ . Le dipôle est imprimé sur un 

substrat diélectrique isotrope ( 1
r

 et 0 ) d'épaisseur d et de constante diélectrique εr=3.25.  

Nos résultats sont comparés à la littérature publiée [31]. Des concordances intéressantes sont 

obtenues. 

Deux longueurs résonnantes peuvent être observées qui correspondent aux points où l'impédance 

d'entrée est purement réelle (partie imaginaire nulle). La première est située à 0.295λ0 et la 

deuxième à 0.55λ0. Ces longueurs résonnantes correspondent respectivement aux longueurs 

résonantes effectives L≈λ/2 et  L≈ λ  du dipôle. 
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Figure IV.5. Impédance d'entrée du dipôle à substrat isotrope. 

 

 IV.5.1.1. Impédance d'entrée d'un dipôle à substrat chiral 

Les figures IV.6 et 7 illustrent une représentation des parties réelles et imaginaires de l'impédance 

d'entrée d'une antenne dipôle à substrat chiral évaluée en fonction de la longueur normalisée avec 

W=0.01λ0, d=0.0796λ0. Différentes valeurs négatives et positives de  sont considérées 

respectivement et comparées au cas isotrope avec εr=3.25. Il est à noter que les deux points de 

résonance sont décalés vers la gauche comparativement au cas isotrope selon des valeurs négatives 

de la chiralité (Fig.IV.6), ce qui s’avère équivalent à une augmentation de la constante diélectrique 

effective. Alors que les valeurs positives de la chiralité tendent plutôt à décaler vers la droite ces 

deux longueurs de résonance ce qui correspond à une diminution de la constante diélectrique 

effective (Fig.IV.7). D'autre part, dans le cas des valeurs positives de ,  la variation de l'amplitude 

d'impédance au voisinage de la région de la première résonance est très lente ce qui peut contribuer 

à un élargissement de la bande de l'impédance d'entrée et assure une stabilité d'adaptation 

d'impédance.  En plus, nous constatons que l'élément de chiralité  a un effet direct sur l'impédance 

d'entrée; l'augmentation de  entraine celle de l'amplitude de l'impédance d'entrée, cette 

augmentation est plus importante dans de la deuxième région de résonance (Fig. IV.6-9). Cette 

caractéristique permet d'adapter le dipôle facilement aux impédances des circuits frontaux 

radiofréquence "front-end circuits": circuits intégrés à forte impédance d'entrée [45],[46].  

Les figures IV.8 et 9, illustrent l'effet de l'élément de chiralité sur l'impédance d'entrée pour une 

faible constante diélectrique εr=2.5. Pour cette valeur de εr, l'effet sur l'impédance est plus 

important comparativement au cas précédent. 

parties réelles 

parties imaginaires 
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Figure IV.6. Effet de la chiralité négative sur 

l'impédance d'entrée εr=3.25. 

Figure IV.7. Effet de la chiralité positive sur 

l'impédance d'entrée εr=3.25. 
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Figure IV.8. Effet de la chiralité négative sur 

l'impédance d'entrée εr=2.5. 

Figure IV.9. Effet de la chiralité positive sur 

l'impédance d'entrée εr=2.5. 

Les figures IV.10 et 11 présentent respectivement l'effet de la chiralité sur les deux longueurs 

effectives de résonnance pour diverses valeurs de la constante diélectrique εr, avec W=0.01λ0, 

d=0.0796 λ0.. Nous constatons que la deuxième résonance est la plus affectée par la chiralité et les 

décalages importants dans les longueurs de résonances apparaissent dans le cas des milieux à faible 

constantes diélectriques, c.-à-d. quand les valeurs de  sont plus rapprochées de εr. 
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Figure IV.10. Effet de la chiralité sur la résonance 

demi longueur d'onde pour différentes valeurs de εr.  

Figure IV.11. Effet de la chiralité sur la résonance 

longueur d'onde pour différentes valeurs de εr.  

IV.6. Conclusion 

Dans ce chapitre, une étude théorique de l'effet de la chiralité gyrotropique sur l'impédance d'entrée 

et les longueurs de résonance d'une antenne dipôle a été menée. Elle est basée sur la dérivation 

rigoureuse de la fonction de Green appropriée dans le domaine spectral, et la formulation de 

l'équation intégrale du champ électrique en utilisant la méthode des moments. Dans le but de 

réduire le temps de calcul, l’intégration de l'équation résultante est effectuée en utilisant une 

méthode analytique pour l'évaluation de la partie asymptotique de l'intégrale de Sommerfeld.  

L'introduction de la chiralité dans le substrat affecte de manière significative l'impédance d'entrée 

du dipôle en termes de longueur de résonance et d'amplitude. Les résultats montrent également un 

décalage dans les longueurs de résonances, particulièrement dans les milieux avec de faibles 

constantes diélectriques. Par conséquent, la chiralité constitue un paramètre additionnel qui pourrait 

être employé pour contrôler l'impédance d'entrée en vue d'améliorer la largeur de bande ce qui sera 

contribuable à la  miniaturisation de l'antenne dipôle en concevant une longueur résonnante 

spécifique pour une application donnée. Les changements dimensionnels dus aux fluctuations de la 

température peuvent avoir comme conséquence le déplacement de la résonance. Par conséquent, le 

substrat à chiralité positive est d'une qualité remarquable en termes de stabilité d'adaptation 

d'impédance et qui répond aux problèmes de tolérances de fabrication notamment pour les motifs 

imprimés à dimensions réduites. 
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Une étude théorique rigoureuse de structures planaires microbandes implantées sur des substrats 

complexes a été effectuée en utilisant la méthode des moments développée dans le domaine 

spectral, et adaptée aux particularités des structures traitées. L’équation intégrale du champ 

électrique est formulée en termes du tenseur spectral de Green. 

L’originalité de ce travail réside dans l’utilisation des substrats complexes bianisotropes, selon 

différents paramètres constitutifs et l'analyse de leurs effets sur les caractéristiques des structures 

adoptées dans notre recherche. Des résultats théoriques originaux sont obtenus et commentés.  

En premier lieu, nous avons décrit explicitement les fondements théoriques de la méthode des 

moments appliquée sur une structure planaire à substrat isotrope. Ce qui nous a aidés à 

implémenter cette méthode pour des cas de structures à milieux complexes avec des paramètres 

constitutifs tensoriels.  

Une caractérisation d'un cas de ligne de transmission implantée sur un substrat à milieu 

bianisotrope avec des paramètres constitutifs tensoriels a été menée. Ce cas tensoriel des 

paramètres constitutifs a été établi par Uslenghi dans un travail publié en 1997, dans lequel il a 

abouti à un découplage des modes TE et TM.  Depuis, aucun dispositif microonde n’a été modélisé 

comme application directe de ce cas de milieu, en raison de sa complexité. Tandis que dans notre 

travail la spécificité est telle que : pour une ligne blindée, nous avons pu développer des 

expressions compactes hyper-lourdes du champ électromagnétique, du tenseur de Green et de 

l’expression volumineuse du vecteur de Poynting. Cette dernière est employée pour l’évaluation de 

l’impédance caractéristique de la ligne de transmission.  

D'autre part, une antenne dipôle imprimée sur un substrat à chiralité gyrotropique est analysée, où 

en particulier l'effet de la chiralité gyrotropique sur l'impédance d'entrée du dipôle est étudié et 

commenté. Nos calculs basés sur la méthode des moments ont parachevé à une équation intégrale 

double infinie complexe dite de type Sommerfeld qui a été réduite, dans sa partie à caractère 

fortement oscillant, en une intégrale unidimensionnelle finie par l’utilisation d’une technique 

asymptotique reportée dans la littérature et adaptée avec succès à notre cas complexe. Ce qui a 

réduit considérablement le temps de calcul. 
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La convergence des codes des calculs développés dans cette thèse sont testés sur des structures 

isotropes en éliminant les paramètres non isotropes (paramètres non diagonaux des matrices de 

permittivité et de perméabilité et les paramètres magnétoélectriques) dans les expressions des 

tenseurs de Green. Les résultats obtenus ainsi ont été confirmés par des comparaisons théoriques 

avec la littérature. De concordances intéressantes sont constatées, ce qui valide, d'une part nos 

codes informatiques et d'autre part nos calculs mathématiques. 

Les résultats obtenus, pour la ligne de transmission, ont montré que la considération de la 

bianisotropie du milieu a fourni davantage de paramètres qui pourraient servir à ajuster les 

différentes caractéristiques principales de la ligne. Nous avons constaté que certains éléments ont 

des effets très significatifs, particuliers et souhaitables sur ces caractéristiques. En outre, certaines 

combinaisons de ces éléments nous ont donné des résultats très appréciables tel que : le cas d’une 

impédance caractéristique constante sur une large bande importante de fréquence. 

Quant au cas de l’antenne, l’ensemble des résultats obtenus a montré que l'introduction de la 

chiralité dans le substrat affecte de manière significative l'impédance d'entrée du dipôle en termes 

de résonance et d'amplitude. Par conséquent, la chiralité constitue un paramètre additionnel qui 

pourrait être employé pour contrôler l'impédance d'entrée en vue d'améliorer la largeur de bande et 

réduire la taille du dipôle. Nous avons constaté que la chiralité positive aide à stabiliser l'impédance 

d'entrée, et cela au voisinage de la première résonnance, ce qui répond aux problèmes de 

changements dimensionnels dus aux fluctuations thermiques et aux tolérances de fabrication  

Le choix des milieux complexes, regroupant quatre tenseurs relatifs aux paramètres constitutifs, 

était un défi particulièrement difficile à relever. Autant qu'il a été fructueux en termes de résultats 

et de perspectives potentielles et motivantes, autant de problèmes ont été rencontrés lors de sa mise 

en œuvre théorique : l’évaluation d'expressions mathématiques hyper-lourdes, la maitrise et 

l'adaptation de la méthode de calcul à notre cas complexe, auxquelles est ajouté le problème de 

validation et interprétation des résultats dû au nombre importants des éléments des paramètres 

constitutifs. Toutefois, nous avons réussi à mener une exceptionnelle, riche et avantageuse 

exploitation de notre problématique. 

Effectivement, les dispositifs microondes sont très complexes en termes de formulations théoriques 

et implémentations numériques. Cependant, un certain niveau de complexité est inévitable ce qui 

devrait être tenu en compte dans les futurs travaux de recherches. 

Ce travail de thèse nous a ouvert un nouvel horizon à la recherche, nous comptons, en perspectives, 

explorer d’autres composants microondes tels que les dispositifs multiports comme les circulateurs, 
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d'autres formes géométriques telles que les structures multicouches planaires et cylindriques et 

d'autres phénomènes électromagnétiques tel que le couplage électromagnétique dans les réseaux 

d'antennes dipôles. 
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A.1.Technique de transformation d'intégrale  

Le terme 
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 peut être exprimé par un produit de deux fonctions séparables en termes de xk

et yk  comme suit:     
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où K0 est la fonction de Bessel modifiée de première espèce. a
mnI et b

mnI  peuvent être exprimés ainsi  
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Ainsi, la première intégrale dans (A.2) et (A.3) par rapport à yk  peut être exprimée explicitement 

comme suit   
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où 
2

1


P  est la fonction sphérique de Legendre de première espèce. Pour la convenance de notation, 

la fonction qui apparaît en (A.4) est définie par 
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L'intégration de la deuxième intégrale dans (A.2) par rapport à xk résulte en une fonction bien 

connue, appelée fonction spline cardinale cubique donnée par  
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La deuxième intégrale dans (A.3) par rapport à xk peut également être exprimée explicitement 

comme suit  

 
   





































 
 

x

xxx

xx

dkk
k

k
xx

x

x
x

b

2,0

2,
8

1

4

1

2

,
8

3

4

1

2

cos
sin

0

2

2

4









  (A.7) 

 

A partir des résultats ci-dessus, la valeur des intégrales (A.6) et (A.7) sont exactement zéro pour 

x 2 ; donc, l'intervalle infini de l'intégrale par rapport à   peut être converti en une intervalle 

fini. Par conséquent, et par substitution de (A.4), (A.6), et (A.7) dans (A.2) et (A.3), les intégrales 

doubles infinies de (IV.28.a et b) peuvent être transformées en intégrales simple finies : 
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Les intégrales de (A.8) et de (A.9) contiennent une singularité. Après que les parties singulières de 

l'intégrale soient extraites analytiquement, l'intégration non singulière restante peut être évaluée en 

utilisant une procédure numérique car l'intégrale varie lentement. 
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A.2. Evaluation des intégrales a
mnI et b

mnI  

En utilisant la technique mentionnée ci-dessus, nous présenterons une méthode pour résoudre les 

intégrales simples finies de (A.8) et (A.9). L'argument sx du terme cosinus dans l’intégrale double 

infinie est une variable de décalage pour la fonction  A  de l'intégrale simple finie en (A.8) et 

(A.9). La fonction  sxA  des intégrales simple dans (A.8) et (A.9) est une fonction qui se 

comporte bien vis-à-vis les anomalies d’intégration, sauf la région de singularité. 

Pour évaluer l'intégrale à et près de la singularité, d'abord nous devons décrire la forme 

asymptotique de  sxA  . Pour accomplir ceci, nous introduisons le comportement asymptotique 

suivant de l'intégrale elliptique complète. 

   )1ln(
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 (A.10) 

Où K(m) est l’intégrale elliptique complète de première espèce. 

Le comportement asymptotique de  sxA  peut être approximé à et près de la singularité sx

dans [-2x, 2x] par 
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Etant donné que les fonctions  sxA   et  b  sont continus par morceaux, nous devons intégrer 

sur chaque région continue en considérant la région de singularité dont l'endroit est déterminé par

sx . Par conséquent, pour évaluer les intégrales de (A.8) et (A.9) deux cas séparés sont à 

considérer : .220 xxetxx ss  A. 0  xs  2x 

 

Evaluation de a
mnI   

Dans ce cas-ci, il existe un point de singularité d'intégration dans la région Δx] Δx, [- 22 à sx  

résultant de  sxA  . Donc, nous subdivisons l'intervalle d'intégration en trois régions : une région 

à et près de la singularité  ),(   ss xx et deux loin des régions de singularité  ),2(  sxx

et  )2,( xxs   .Loin des régions de singularité  ),2(  sxx et  )2,( xxs   , une 

intégration numérique est utilisée. En suite, à et près des régions de singularité,  sxA  et  a

sont approximées par leurs fonctions asymptotiques et alors les intégrations sont effectuées 

analytiquement. Ceci mène aux intégrales de la forme  
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Si  s
Asy xA  et la fonction originale  a sont employées pour évaluer la deuxième intégrale de 

(A.12), une solution de forme exacte est possible. Mais elle a une forme compliquée et longue. Par 

conséquent, à et près de la région de singularité de  sxA   et  a peut également être 

approximée comme fonction linéaire dans la région locale d'intérêt. En particulier, nous nous 

sommes intéressés à l'intervalle    ss xx , . Dans cette région,  Asy
a est définie par 
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 où  sa xa '0  par rapport   évalué à sx . 

En utilisant (A.11) et (A.13), la deuxième intégrale de (A.12) peut avoir la forme suivante : 
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Evaluation de b
mnI   

Dans ce cas, la procédure d’intégration est identique à celle du cas précédent, sauf à 0sx et

xxs  .Pour évaluer l'intégrale (A.9), la même procédure décrite pour le cas de a
mnI est employée 

en remplaçant  Asy
a  en (A.12) par  b . Ainsi, (A.7) peut être récrite sous la forme 
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 (A.15) 

Le résultat de la deuxième intégrale de (A.12) (dans le cas de b
mnI ) peut employer la même formule 

de l’équation (A.14) en remplaçant  sa x  par  sb x . Cependant, à  0sx et à xxs  ,  sxb 0  

dans (A.15) n'est plus impaire. Par conséquent, pour chaque cas ( 0sx  et xxs  ), la deuxième 

intégrale de (A.12) peut être résolue comme suit. 

à xs = 0, 
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à xs = x, 
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B. xs  2x 

Evaluation de a
mnI et b

mnI  :  

Dans le cas de xxs  2 ,  sxA  n'a pas de singularité dans la région Δx] Δx,[- 22 . Et les deux 

fonctions à intégrer dans (A.8) et (A.9) ont des valeurs nulles quand sx se rapproche de L2 . Par 

conséquent, les intégrales dans la région Δx] Δx,[- 22 peuvent être évaluées numériquement en 

utilisant leurs représentations fonctionnelles respectives de (A.5)-(A.7). 

L'intégration analytique à et près de la région de singularité est effectuée après remplacement des 

fonctions originale  sxA  et  a  par leurs formes asymptotiques respectives définies en (A.11) 

et (A.13). Il est à noter que la valeur globale de l'intégrale (A.8) et (A.9) n'est pas sensiblement 

affectée par le facteur de pas  , qui est déterminé par les rapports d'erreur relative. En utilisant les 

deux cas A et B, nous pouvons maintenant évaluer l'intégrale simple finie en (A.8) et (A.9). 



 

121 

 ملخـــــص

العزوم في المجال الطيفي لتوصيف اثنين من أجهزة  طريقة توظيف في هذا البحثتناولنا 

 .معقدةذات بنية مطبوعة على ركيزة ذات خصائص كهرومغناطيسية والالميكروويف المستوية 

 (مكروي)ذي شريط ناقل دقيق ينقسم هذا العمل إلى قسمين أساسيين، الأول يتعلق بتوصيف خط نقل 

بعوامل يتميز  (bianisotrope)تباين مزدوجة الخواص ذي البنية مطبوع على ركيزة ذات وسط معقد 

 .بنية تأسيسية على شكل مصفوفات مليئة

بتحليل تأثير تم تحليل العديد من حالات الوسائط المعقدة وحصلنا على سلسلة من النتائج المتعلقة 

خصائص التشتت والمعاوقة المميزة : الكهربائية على معلمات خط النقل المميزة -ةالعناصر المغناطيسي

شتقا  معادلة في هذا القسم قمنا بتطوير صياغة رياضية معقدة في المجال الطيفي لا. لخط النقل

الطيفية، كما تم تطوير وعرض عبارات المجال ( غرين)الكهربائي من خلال حساب دالة  للحقلالتكامل 

 .الوسط االكهرمغناطيسي في المجال الطيفي لهذ

تحليل هوائي ثنائي القطب مطبوع على ركيزة ذات وسط كهرمغناطيسي معقد ب نامقفي الجزء الثاني، 

( غرين)كما تمت صياغة المعادلات الرياضية في المجال الطيفي وتم اشتقا  دالة . (chiral) لاانطباقي

 إن. العزوم للحل العددي للمسألة طريقةكما استخدامنا  .انطباقيذا الوسط اللاالطيفية الخاصة به

. محدود والبطيء من نوع سومرفيلدالالعزوم هذه يعني التقييم العددي للتكامل غير  طريقةاستخدام 

دف التغلب على هذه المشاكل خلال العمليات الحسابية العددية لجأنا إلى تطبيق تقنية القيمة وبه

 ةالدوراني ةلاانطباقيالفي هذا الجزء، تم تحليل تأثير خاصية  .المقاربة لتقييم هذه التكاملات

(chiralité gyrotropique) مناقشة النتائج تم استعراض و كما وقة المدخل لثنائي القطب المطبوع،اعلى مع

 .المتحصل عليها والتي كانت موضوع  منشور علمي في مجلة دولية محكمة الأصلية

 

ط متبان ي القطب مطبوع، طريقة العزوم، وسخط النقل المكروي، هوائي ثنائ:  كلمـات مفتاحية

 . تقنية القيمة المقاربة ،تكامل سومرفلد،لاانطباقيوسط  الخواص،
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Résumé 

Dans ce travail de recherche, la méthode des moments exprimée dans le domaine spectral est 

utilisée pour la caractérisation de deux dispositifs microondes de structure planaire à substrat 

ayant des propriétés électromagnétiques complexes. Ce travail est scindé en deux parties 

principales : la première concerne la  caractérisation de la ligne de transmission microbande 

piégée implantée sur un substrat complexe bianisotrope, caractérisé par des tenseurs aux 

paramètres constitutifs pleins. Plusieurs cas de milieux complexes sont analysés et une série de 

résultats est obtenue concernant l'étude de l'effet des éléments des paramètres magnétoélectriques 

sur les paramètres caractéristiques de la ligne de transmission à savoir, la caractéristique de 

dispersion et l'impédance caractéristique. Une formulation mathématique laborieuse est 

développée dans le domaine spectral, à travers le calcul de la fonction dyadique de Green 

spectrale pour l’obtention de l’équation intégrale du champ électrique. Les expressions des 

champs électromagnétiques dans un tel milieu sont développées et présentées dans le domaine de 

Fourier. Dans la deuxième partie, une antenne dipôle imprimée sur un substrat à chiralité 

d'anisotropie gyrotropique est analysée. La formulation mathématique est effectuée dans le 

domaine spectral et la fonction de Green spectrale associée est développée. La méthode des 

moments est employée pour la résolution numérique du problème. L'utilisation de cette méthode 

implique l'évaluation numérique de l'intégrale de Sommerfeld lente et peu convergente. Une 

technique asymptotique est impliquée pour l'évaluation de ces intégrales dans le but de surmonter 

ces problèmes lors des calculs numériques. Dans cette partie l'effet de la chiralité gyrotropique sur 

l'impédance d'entrée du dipôle est analysé. Des résultats originaux sont obtenus et commentés, ce 

qui a fait l'objet d'une publication dans un journal de renommée internationale. 

Mots clés : Ligne de transmission microbande, antenne dipôle imprimée, méthode des moments, 

milieux bianisotropes, chiral, intégrale de Sommerfeld, technique asymptotique. 
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Abstract 

In this research work, the method of the moments in the spectral domain is used for the 

characterization of two microwave planar structure devices printed on a substrate with complex 

electromagnetic properties. This work is divided into two main parts : the first is concerned with 

the characterization of a microstrip transmission line implemented on a complex bianisotropic 

substrate characterized by full tensors of the constitutive parameters. Several cases of complex 

media are analyzed and a series of results is obtained concerning the analysis of the effect of the 

magnetoelectric elements on the transmission line characteristic parameters : the dispersion 

characteristics and the characteristic impedance. A hard mathematical formulation is developed in 

the spectral domain for the derivation of the electric field integral equation through the calculation 

of the spectral dyadic Green's function. The spectral electromagnetic field expressions in such a 

medium are developed and presented. In the second part, a dipole antenna printed on a substrate 

with a gyrotropic chirality is analyzed. The mathematical formulation is carried out in the spectral 

domain and the associated spectral Green's function is developed. The method of moments is 

employed for the numerical resolution of the problem. The use of this method of moments implies 

the numerical evaluation of the infinite integral over the slowly decaying integrands of the 

Sommerfeld-type integral. An asymptotic technique is applied for the evaluation of these integrals 

with the aim of overcoming these problems during numerical calculations. In this part, the effect of 

the gyrotropic chirality on the dipole input impedance is analyzed. Original results are carried out 

and discussed, and were the subject of a publication in a international scientific review. 

Key words : Microstrip line, printed dipole antenna, method of moments, bianisotropic media, 

chiral, Sommerfeld integral, asymptotic technique. 
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