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« Etude et application des métamatériaux pour la conception des circuits RF miniaturisés»
Résumé :

Les métamatériaux ont un réle trés important a jouer dans les nouvelles technologies surtout dans le
domaine des télécommunications. Avec la disponibilité de l'indice de réfraction négatif de métamatériaux, on
peut améliorer les performances des dispositifs microondes. Ces dispositifs artificiels présentent plusieurs
avantages tels que leur intégration avec I’environnement planaire et aussi leur faible cout de fabrication. Dans
ce travail , on s’est intéressé a la simulation et la modélisation des dispositifs microondes a base des
métamatériaux & 1’aide des logiciels ADS, HFSS et Matlab.

Ce travail s’articule autour de trois axes majeurs: Le premier axe présente la modélisation des différentes
résonateurs a base de métamatériaux concus avec des lignes micro-rubans a conducteurs imprimées sur un
substrat diélectrique, notamment les résonateurs en Anneaux Fendus « RAFs » carré et circulaire. Un autre
résonateur basé sur une association des RAFs et un réseau de tiges métalliques a exhibé un indice de
réfraction négatif . Ensuite, I'utilisation d'un nouveau type de plan de masse démétallisé par des résonateurs en
anneaux fendus complémentaires (RAFCs) a été congu.

Le second axe, consiste a concevoir des filtres passe bas, passe-bande et coupe bande en technologies planaire
et SIW ‘Substrat Integrated Waveguide’ a base des métamateriaux tout en répondant aux cahiers de charges.
Ensuite, les résultats obtenus ont été utilisés afin d'extraire les différents paramétres tels que la permittivité, la
perméabilité et I'indice de réfraction.

Dans le troisieme axe, nous nous sommes attachés a la conception des antennes a 1’aide de logiciel d’Ansoft
-HFSS. Nous avons modélisé tout d’abord une antenne patch a base de technologie micro-ruban. Afin
d’améliorer les performances de cette antenne, nous avons associé au patch, des résonateurs métamatériaux de
type CSRRs a plusieurs rangées. Dans la deuxiéme partie, nous nous sommes intéressés a la conception des
antennes volumiques en SIW en utilisant des fentes longitudinales et des résonateurs RAFCs.

Les résultats de la conception de ces antennes montrent une amélioration de leurs performances en termes de
I’adaptation et la bande passante.

L’utilisation de ces matériaux offre des avantages tels que la réduction du poids et de I’encombrement, ce qui

est bénéfique pour leur intégration dans un systéme électronique.

Mots-clés : métamatériau , micro-ruban, perméabilité négative, permittivité négative, indice de réfraction
négatif, résonateur, filtre, antenne, SIW, ADS, HFSS, MATLAB.

Abstract :
Metamaterials have a very important role to play in new technologies, especially in the field of

telecommunications. With the availability of the negative refractive index of metamaterials, it is possible to
improve the performance of microwave devices. These artificial devices have several advantages such as their
integration with the planar environment and also their low cost of manufacture. In this work, we are interested
in the simulation and modeling of microwave devices based on metamaterials using ADS, HFSS and Matlab
software.

This work is articulated around three major axes: The first axis presents the modeling of different resonators

based on metamaterials designed with microstrip lines with printed conductors on a dielectric substrate,




especially resonators Split Rings "SRR" square and circular. Another resonator based on an association of the
"SRR" and a network of metal rods exhibited a negative refractive index. Then, using a new type of
demetallized mass plan by complementary split ring resonators (CSRR) has been conceived.

The second axis, consists in designing low pass, bandpass and band-Stop filters in planar technologies and SIW
‘Substrat Integrated Waveguide’ based on metamaterials while answering the specifications.

Then,The results obtained were subsequently used to extract the various parameters such as the permittivity,
permeability and refractive index.

In the third axis, we focused on antenna design using Ansoft -HFSS software. We first modeled a patch antenna
based on microstrip technology. In order to improve the performance of this antenna, we associated with the
patch, metamaterial resonators of type CSRRs with several rows. In the second part, we became interested to
the design of voluminal antennas in SIW using longitudinal slots and resonators CSRRS.

The results of the design of these antennas show an improvement in their performance in terms of adaptation
and bandwidth.

The use of these materials offers advantages such as reducing weight and bulk, which is beneficial for their

integration into an electronic system.

Key words: metamaterial, microstrip, negative permeability, negative permittivity, negative refractive index,
resonator, filter, antenna, SIW, ADS, HFSS, MATLAB.
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Les dernieres recherches en électromagnétisme ont été marquée par I'apparition
d’une nouvelle catégorie de matériaux innovants appelés "métamatériaux". Le contrdle
judicieux et la bonne maitrise de la propagation de la lumiére dans ces milieux ont permis
d’apporter d’importantes avancées technologiques et scientifiques aussi bien dans le domaine
des microondes que dans le domaine de I’optique [1].

Ces métamatériaux sont des composites artificiels auxquels il est possible

d'assigner des propriétés ¢lectromagnétiques non disponible a 1’état naturel. Il s’agit
généralement de structures périodiques diélectriques ou métalliques de taille tres
inférieure a la longueur d’onde. Ils sont donc assimilables a des matériaux homogenes et
peuvent étre décrits par une permittivité et une perméabilité macroscopiques effectives. I
en reésulte que ces caractéristiques électromagnétiques peuvent étre calculées par la théorie
de milieu effectif et vont dépendre a la fois des propriétés intrinséques des inclusions,
de leurs paramétres géométriques et de leurs interactions mutuelles [2].
Le nombre de schémas de métamatériaux comprennent une collection d’éléments résonants,
possedant deux résonnances, 1’une électrique et 1’autre magnétique. A la résonnance
électrique le matériau posséde une permittivité relative effective de partie réelle négative. De
méme a la résonnance magnétique le matériau posséde une perméabilité effective relative de
partie réelle négative. La combinaison de ces deux résonnances simultanées donne un
matériau a indice de réfraction négative ou les propriétés intéressantes émergent alors
au voisinage de ces résonances.

Le concept de métamatériau fut évoqué pour la premiére fois dans le domaine de
I’optique en 1968, par le physicien russe Victor Veselago dans la publication de son premier
article sur ce sujet [3]. Il envisagea de facon théoriqgue la possibilit¢ de créer
artificiellement un matériau présentant une permittivité et une permeabilité relative
simultanément négative, donc un indice de réfraction négatif. En appliquant les équations de
Maxwell, il a démontré qu’une onde qui se propage dans un tel milieu posséde des propriétés
électromagnétiques renversées par rapport a celles des matériaux « conventionnels », en

l'occurrence des vecteurs d’onde et de poynting antiparalleles faisant ainsi référence au triedre
inverse des vecteurs k,H et E . Cependant, la technologie de I'époque ne permettait pas

leur étude expérimentale. En 1999, John Pendry, imagine concrétement comment fabriquer
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des métamatériaux possédant cet indice négatif [4]-[5]. Il proposa deux structures
artificielles, metalliques formées d'anneaux concentriques coupés, appelées split-ring
résonateurs (SRR), et de fils métalliques continus, permettant d’obtenir séparément des
réponses électriques et magnétiques négatives dans les hyperfréquences. En réunissant
les deux réseaux dans une structure périodique composite, il réalisa le milieu proposé
par V. Veselago. Ce milieu présentait alors un indice négatif au voisinage de la fréquence
de résonance des "SRRs". Ce n'est qu'en l'an 2000 que D.R. Smith avait montré
expérimentalement que le matériau composite de J. Pendry présentait bien une permittivité
et une perméabilité négatives, et donc un indice de réfraction négatif [6].

Depuis, I’étude des métamatériaux connait un réel essor dans le monde de la recherche
scientifique grace notamment aux progres a la fois de la modélisation électromagnétique et de
la maitrise des procédés technologiques de réalisation. Plusieurs nouveaux résonateurs ont été
proposés afin d’obtenir des propriétés magnétiques améliorées. Les principaux avantages de
ces matériaux artificiels sont la simplicité d’intégration, le faible colit de fabrication et
I’efficacité. Ces nouvelles propriétés attractives des métamatériaux ont d'ores et déja ouvert
une voie prometteuse a des applications potentielles dans des domaines aussi variés comme la
médecine avec les biocapteurs, les micro-ondes avec les antennes et les composants guidés, la
détection et la défense avec les radars, les medias avec les super-lentilles. Une autre
application emblématique des métamatériaux consiste en la mise au point de dispositifs
d’invisibilité et de transparence [7].

La conception des composants compacts et performants constitue un grand défi dans le
domaine des RF/microondes, I’intégration des systeémes de transmission sans fils pour ces
gammes de fréquences nécessite la réduction des dimensions de chaque fonction élémentaire
de la chaine d’émission-réception (filtres, antennes, etc..). Depuis 1’apparition pratique des
métamatériaux en 2001, les chercheurs ont proposé des composants RF a base de cellules
métamatériaux, et ceci dans le but de réaliser des circuits plus compacts et miniaturés.

Ces travaux de thése sont réalisés dans ce contexte. lls concernent I’étude et la
conception des composants RF & base des métamatériaux, a travers les paramétres Sij d’une
part et D’extraction des parameétres effectifs de ces métamatériaux d’autre part a savoir la
perméabilité, la permittivité et aussi 1’indice de réfraction.

Ce manuscrit se décompose en quatre chapitres :

Le premier chapitre fournit le contexte théorique indispensable pour une bonne

compréhension de I'étude sur les métamatériaux. Nous présentons en premier lieu
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I’historique ainsi que la théorie générale liée a la propagation des ondes
électromagnétiques dans un milieu main droite et main gauche. Nous distinguerons
ensuite leur classification en termes de parametres effectifs : perméabilité et permittivité
effectives.

Dans la fin de ce chapitre, un ensemble d’applications de métamatériaux dans le
domaine des filtres microondes et des circuits est cité.

Dans le deuxieme chapitre, nous nous intéressons & la modélisation des
différents éléments qui constituent les matériaux main gauche.

Des outils et des techniques danalyse généralement dédiés pour ces resonateurs seront
détaillés. Tout d’abord, des formules analytiques seront exploitées pour calculer les
dimensions des RAFs circulaire et carré, ces dimensions permettront de trouver les éléments
localisés de schéma équivalent de résonateur.

Des conceptions avec des schémas équivalents a éléments localisées analysées par le biais de
logiciel ADS (Advanced Design System) seront utilisées, & fin d’obtenir les réponses
fréquentielles de ces résonateurs métamatériaux.

Ces dimensions seront utilisées aussi par le logiciel électromagnétique HFSS pour
extraire les paramétres «S;jj» de ces éléments. Par une technique d’inversion de ces
coefficients a I’aide de Matlab, les parameétres effectifs seront déterminés.

Le travail effectué comporte aussi une partie consacrée a 1’étude paramétrique pour regarder
I’influence des dimensions sur les réponses fréquentielles. Enfin, les résultats de conception
seront analysés et commentés.

Nous aborderons dans le troisiéme chapitre 1’analyse et la conception des
différentes configurations des filtres hyperfréquences a base des résonateurs métamatériaux.
En premier lieu, nous dresserons un état de ’art sur les filtres micro-ondes. Ensuite, nous
allons concevoir des filtres passe bas et coupe bande en technologie micro-ruban en
introduisant les RAFs et les RAFs complémentaires soient circulaires ou rectangulaires,
gravés sur le plan de masse de ces structures. Ce chapitre sera terminé par la conception
des filtres passe-bande et coupe bande en technologie SIW ‘Substrat Integrated Waveguide’ a
base des métamateriaux tout en répondant au cahier de charges , en passant par le calcul de la
matrice de couplage et les coefficients de qualité, qui nous aide a trouver le schéma equivalent
de chaque filtre et sa réponse fréquentielle au moyen de logiciel ADS. Ensuite ce filtre sera
congu a 1’aide de logiciel électromagnétique HFSS, les parametres Sij tirés avec ce logiciel

seront exploités pour calculer les parametres effectifs de ce filtre.
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Le quatriéme chapitre consiste a [I’application des métamatériaux dans le
domaine antennaire.
Il commencera par I’étude et la modélisation d’une antenne patch a base de technologie
micro-ruban susceptible d’étre miniaturisée en tenant compte des spécificités de
métamateriaux.
Nous appliquerons ensuite a ce type d’antennes des résonateurs métamatériaux qui
comportent plusieurs rangées des RAFCs afin d’améliorer leurs performances en termes de la
bande passante et I'adaptation. Les réponses fréquentielles seront obtenues grace au logiciel
HFSS.
A la fin de ce chapitre, nous allons concevoir des antennes volumiques & base des fentes
longitudinales et des résonateurs RAFCs en technologie SIW. A partir de ce travail, nous
allons voir I’influence des métamatériaux sur les performances des antennes planaire et
volumique.

Nous terminons ce manuscrit par une conclusion générale qui résume 1’essentiel de ce

travail et étale les perspectives possibles.
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CHAPITRE I [ETAT DE L'ART SUR LES METAMATERIAUX]

.1 INTRODUCTION

Ce premier chapitre fournit le contexte théorique indispensable pour une bonne
compréhension de I'étude sur les métamatériaux (MMT) et les méta-lignes (MTL). La
premiere partie de ce chapitre portera sur I’état de I’art et sur le principe théorique des
MMT. Nous commencerons par une définition et un historique général puis nous
donnerons un rappel théorique sur la propagation électromagnétique dans les
métamatériaux en partant des équations de Maxwell. L’origine des propriétés
sera ainsi définie et les différentes méthodes d’étude et de synthése des métamateriaux
vont étre exposées.

Dans la deuxiéme partie de ce chapitre, nous focaliserons sur la méthode
duale de la theorie des lignes de transmission qui permet 1’émergence des
structures métamatériaux planaires. Nous commencerons par la présentation de la
théorie de la ligne de transmission traditionnelle & main droite, la ligne a propagation
main gauche puis nous détaillerons la ligne compensée « main droite - main gauche »

(RH-LH). Enfin, nous présenterons des exemples d’application de métamatériaux.

1.2 DEFINITON DES METAMATERIAUX

La definition géneralement admise d’un métamatériau « MMT » est la
suivante : "un MMT est une structure artificielle pseudo-homogene possédant des
propriétés électromagnétiques non disponibles dans la nature™ [1]. Cette définition,
assez vague, est sujette a controverse ; surtout au sujet des termes "non disponibles
dans la nature" et "artificielle”. En effet, la plupart des matériaux utilisés de nos jours
sont artificiels et la plupart de leurs propriétés ne sont pas disponibles telles quel dans
la nature. L’article de A. Shivola résume bien le probléme de la définition du terme
métamatériaux [9].

Le terme pseudo-homogene veut dire que la taille de la cellule de base constituant le
matériau, p, doit étre beaucoup plus petite que la longueur d’onde guidée Ay. A la
fréquence de fonctionnement, le matériau est donc vu comme homogene par I’onde. 1l
est admis que la limite d’homogénéité est fixée a p < Ag/4. Cette limite nous assure
que les phénomeénes de diffraction pourront étre négligeés [3].

Enfin, le terme ""propriétés électromagnétiques non disponible dans la nature' est
trés vague. Nous imaginons aisément que selon ce seul critére beaucoup de nouvelles

structures peuvent étre considérees comme des MMT.
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Etant définis comme pseudo-homogeénes, il est possible de définir la perméabilité
magnétique | et la permittivité électrique ¢ du MMT. Ceux-ci et les matériaux
classiques peuvent alors étre classés en fonction du signe de ces deux parametres qui

forment I’indice de réfraction, n.

1.3 HISTORIQUE DES METAMATERIAUX

Les métamatériaux sont des milieux artificiels, dont la structure périodique sub-
longueur d’onde permet d’avoir un contréle sur la permittivité (&), la perméabilité
(1), ou les deux grandeurs a la fois, offrant la possibilité d’un indice négatif, une
condition qui n’existe pas dans la nature.

Initialement purs objets théoriques si 1’on pense a I’article fondateur de
Veselago, ou I’auteur se questionnait sur les conséquences physiques d’une & et
d’une P négatives dans les équations de Maxwell [10], les métamatériaux sont
devenus, depuis les années 2000 et en moins d’une décennie, I’une des technologies
émergentes les plus prolifiques, car ils touchent a des domaines tres différents comme
I’¢lectronique, 1’optique, le magnétisme, la mécanique, I’acoustique, la science des
matériaux en général, etc. lls sont suffisamment « a la mode » pour étre depuis 2010 a
I’origine d’un nouveau mot-clé dans la recherche scientifique, avec 1’apparition du
terme « metadevices », désignant toute nouvelle fonctionnalité pratique issue de
ce type de structures [11]. La figure 1.1 représente 1’évolution de 1’occurrence du mot
«Metamaterials» dans les publications scientifiques depuis I’an 2000 (Gauche).

Nombre de citations de ces articles sur la méme période (Droite).
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Figure 1.1 : Evolution de I’occurrence du mot « Metamaterials » [8]
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Les métamatériaux sont en réalit¢ un domaine de recherche plus ancien qu’on ne le

pense, c’est ce que I’on va voir maintenant.

e Des premieres ébauches

L’article du physicien russe Victor Veselago fait souvent office de point de
départ lorsque I’on parle des métamatériaux, a juste titre puisqu’il y fait part de ses
réflexions sur ce qu’il se passerait si la permittivité et la perméabilité d’un milieu
étaient négatives en méme temps [10].

On peut néanmoins remonter un peu plus loin, car bien que le terme n’existait
pas encore, le premier « métamatériau » au sens strict, c’est-a-dire composé de «
méta-atomes» artificiels permettant le contrdle des ondes, existait déja.
En effet, Jagadis Chunder Bose proposa en 1898 des structures chirales, aux
propriétés non-naturelles, en tordant sur elles-mémes des fibres végétales (jute) créant
ainsi une anisotropie [12]. 1l voulait mettre en évidence un effet de polarisation dans
des solutions a base de sucre. Il forme, avec ces fibres de jute torsadées, un des
premiers atomes artificiels de 1’histoire. De la méme maniere, on peut considérer les
hélices filaires diluées dans un milieu hote de Karl Ferdinand Lindman (1914) comme
une étape dans la recherche de milieux artificiels capables de contrdler des ondes [13].
En 1952 également, S.A. Schelkunoff et H. Friis proposérent dans un livre commun
une méthode pour augmenter la perméabilité d’une structure artificielle diélectrique
[14]. La figure 1.2 illustre les premiéres ébauches de métamatériaux dans 1’Histoire.
A gauche, le méta-atome de J. Bose en 1898. A droite, premiere représentation d’une
super-lentille par Veselago. Images tirées d'emerson et al. (1997) [4] et Veselago et al
(1968) [10].
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Figure 1.2: Premiéres ébauches de métamatériaux dans 1’Histoire :(a) le méta-atome,
(b) premiere représentation d'une super-lentille
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Néanmoins, ces exemples ne sont que des balbutiements. D’un point de vue
théorique, Victor Veselago est bien le premier a avoir posé les bases d’une réflexion
sur le sens et les conséquences d’un matériau a indice négatif. Il est le premier a
montrer qu’une onde dans ce type de milieu aurait son vecteur d’onde et son vecteur
de Poynting antiparalléles. Le triedre formé habituellement par le vecteur d’onde, le
champ électrique et le champ magnétique ne serait donc plus direct mais indirect,
d’ou I’appellation parfois de matériaux « main-gauche » pour désigner les
métamatériaux.

Cependant, comme Veselago le rappelle a la fin de son article, I’absence de
matériaux a perméabilité négative empéche toute vérification expérimentale, et il

faudra attendre plusieurs années avant que cela soit le cas [10].

e Aux réalisations majeures

Pour concevoir les milieux imagines par Veselago, il fallait en fait deux
choses: avoir un réseau permettant une permittivité négative, un autre permettant une
perméabilité négative et en espérant que les propriétés s’additionnent, combiner les
deux pour avoir un milieu d’indice de réfraction négatif.

Les premiéres études théoriques de John Pendry en 1996 vont dans ce sens, il
montre qu’il est possible de diminuer de six ordres de grandeur la fréquence plasma
(effective) d’un métal, et donc d’autant la zone ou la permittivité effective est
négative [5]. Ainsi, en fonction du taux de remplissage et de la période du réseau, on
peut choisir la fréquence de fonctionnement de la permittivité négative.

Concernant la perméabilité, c’est plus complexe. Une perméabilité négative est
difficilement observable a 1’état naturel, seuls quelques matériaux
antiferromagnétiques ou ferrimagnétiques le permettent. A partir des travaux de
Hardy et Whitehead en 1981 sur des anneaux coupés a forte réponse magnétique [16],
Pendry proposa de jouer sur I’effet capacitif de deux anneaux métalliques fendus (les
fameux SRR, pour Split-Ring Resonator) imbriqués I’un dans 1’autre [15], comme

I’illustre la figure 1.3, & gauche.
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Figure 1.3 : Effet capacitif dans deux anneaux fendus, ou SRR (a gauche) permettant une
perméabilité négative sur une certaine gamme de fréquence (a droite).
Pendry et al (1999) [15].

En effet, le deuxiéme anneau sert a ajouter un courant de rappel au courant
induit par la circulation des charges dans le premier anneau. Ce courant de rappel
donne un caractere résonant a la perméabilité effective.

Par la suite, D.R. Smith fut le premier a montrer la faisabilit¢ d’un indice
négatif en combinant ces deux méthodes [6]. Un réseau espacé de fils de cuivre sur un
circuit imprimé permettait en effet une permittivité effective négative, tandis qu’en
paralléle, un réseau de SRRs métalliques permettait une perméabilité effective
négative, confirmant ainsi les travaux théoriques de John Pendry. Ces avancées
théoriques faites, il ne manquait plus que le passage a la pratique. L’année suivante,
en 2001, avec R.A. Shelby, la vérification expérimentale du premier métamatériau a

indice négatif est faite dans la gamme micro-ondes (10 GHz) [17] (figure 1.4).

Figure 1.4: Le premier métamatériau de 1’histoire, dont la cellule (&, <0) et de SRR

métalliques (Mer¢< 0) sur un circuit imprimé. La combinaison des deux permet d’avoir un
indice effectif négatif vers 10 GHz [17].
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e Jusqu’aux derniéres avancées

Les années 2000 vont voir ce domaine se développer considérablement. Des
applications importantes vont apparaitre et les dispositifs ne vont cesser de se
perfectionner. On observe une montée progressive vers les hautes fréquences, avec la
volonté de se rapprocher du domaine du visible. Cette « montée » vers le visible va
s’accompagner, en plus d’une miniaturisation, d’une simplification des structures.
Celle-ci s’explique par plusieurs facteurs, notamment par un effet capacitif plus
important aux petites dimensions, permettant de se passer progressivement du second
anneau de la Figure 1.3, puis de ’anneau lui-méme. Ainsi, dans certains cas, comme
chez Shalaev et al. en 2005, de simples tiges paralléles en réseau suffisent : la
permittivité effective négative est assurée par les tiges métalliques elles-mémes en
dessous de leur fréquence plasma, la perméabilité effective négative est assurée par
les courants asymétriques liés a la proximité des tiges entre elles [18]. La figure 1.5
illustre cette progression vers le visible.

Figure 1.5 : Schématisation de 1’évolution de la structure de base des métamatériaux
métalliques lorsqu’on se rapproche du visible. La miniaturisation s’accompagne également
d’une simplification des structures.

Pour illustrer cette progression, on peut citer les travaux de Markos et Soukoulis
en 2003, ces derniers ayant fabriqués, sur le principe des SRRs et des tiges
métalliques de Pendry, un métamatériau a indice négatif vers 10 GHz [19]. La méme
année, Parazzoli et al. Proposa une structure Iégerement différente de Smith capable
d’avoir un indice négatif vers 12,5 GHz [20]. Des perméabilités négatives furent
progressivement obtenues vers 1 THz [21], 6 THz [22] et 60 THz [23], toujours sur le
méme principe, avant que 1’équipe de Moser et al. Obtienne en 2005 un indice négatif
vers 2,4 THz avec un jeu de SRRs et de tiges métalliques de dimensions inférieures a
100 pm [25]. En méme temps, Soukoulis et al. Proposent des structures en « U » a

base d’or, permettant un indice négatif bien plus haut en fréquence, vers 100 THz

10
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[25]. Quant a I’optique, il fut atteint par Shalaev et al. en 2005 a I’aide d’un réseau de
tiges nanomeétriques paralléles [18]. Sur un principe légérement différent (une grille
métallique de type fishnet, a base d’argent), un indice négatif fut mesuré vers 200
THz par Dolling et al. En 2006 [26]. Des résonances magnétiques allant jusqu’a 600
THz furent proposées en 2005, a 1’aide de structures « multi-gaps », sortes de carres
dont les cotés sont fendus en leur centre, et dont la fréquence de résonance augmente
avec le nombre de fentes [27].

Les travaux abordés jusqu’a maintenant fonctionnent tous sur le principe des
SRRs métalliques de Pendry, néanmoins, celui-ci atteint vite ses limites [28]. Le
concept fonctionne certes a hautes fréquences, jusque dans le domaine du visible [18]-
[29]-[30], cependant les pertes inhérentes des métaux dans cette gamme restent un
probléme. C’est pourquoi des méthodes alternatives ont vu le jour, notamment celles

basées sur des matériaux diélectriques [60], a fort indice de réfraction.

1.4 PROPAGATION ELECTROMAGNETIQUE

1.4.1 Dans un milieu homogéne
Pour une onde électromagnétique monochromatique qui se propage dans
un milieu homogeéne, on peut réécrire les équations de Maxwell sous cette forme[10]:

dab

ﬁXE:—: et VXH—):: (ll)
dt dat

Avec :

B= ,uﬁ etD = ¢F (1.2)

E: représente le champ électrique, H: le champ magnétique, B: linduction
magnétique et D: Tlinduction électrique, u: la perméabilité magnétique, ¢: la
permittivité électrique avec:

L= Hrllg BLE = &8 (1.3)

&, et u, representent respectivement la permittivité relative et la perméabilité relative
du milieu de propagation, &, et u, représentent respectivement la permittivité et la

permeéabilité du vide.
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Pour une onde plane qui se propage selon la direction z, un caractere
ondulatoire (e/“t ) et propagatif (e7"* ) sont associés aux champs

électromagnétiques EetH Le champ électromagnétique s’écrit alors:

E = Ejel@te vz et H = Hyel®t =¥z (1.4)

La variation des champs E et H étant lice par les équations de Maxwell,
I’onde est représentée fréquemment par un seul de ses champs : en général le
champ électrique dans un but de simplification.

E, représente 1I’amplitude du champ électrique, o la pulsation qui est définie par :

w = 2nf (1.5)
Si on considére 1’onde qui se propage sans pertes, on peut écrire les équations (1.4):

E = Ejelvtekz et H= Hyel®te~kz (1.6)

Avec: k le nombre d’onde

1.4.2 Cas d’un milieu doublement négatif (métamatériaux)

Nous pouvons déduire qu’avec & et p simultanément positives, les vecteurs

E, H et k forment un triédre direct ou main droite (Figure 1.6).

_}
E
A
— —
K S
——>
4
H

Figure 1.6 : Triédre direct (matériaux main droite)

Le flux d’énergie est décrit par le vecteur de Poynting qui s’écrit :
S=ExH (1.7)

Par conséquent S etk suivent la méme direction.
Nous pouvons également déduire qu’une autre possibilité satisfait cette

équation, c’est le cas ou € et p sont simultanément négatives. Dans ce cas, les

vecteurs E, H et k forment un triédre indirect ou main gauche (Figure 1.7). C’est

12
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I’hypothése théorique qui était introduite pour la premicre fois en 1964 par

Veselago [10]. Le chercheur russe a exposé plusieurs propriétés physiques d’un tel

matériau qui n’existe pas dans la nature d’ou le nom de métamatériau. Ces proprietés

.
E
- ]
€
4
—
H

Figure 1.7 : Triedre indirect (matériaux main gauche)

seront exposées par la suite.

Vol

En général, la réponse électromagnétique d’un matériau quelconque face a
une onde électromagnétique incidente est déterminée par ses deux parameétres
intrinseques ¢, et u,. Donc, selon les signes de &, et u,., quatre combinaisons
sont possibles. La Figure 1.8 représente les différents types de matériaux selon ces

combinaisons.

TM
2 1
&.(0 .50 £,)0 450
] —> &
4 3
£,¢0 £, <0 Y 40

|

Figure 1.8 : Propagation d'une onde plane a travers un milieu selon le signe de ces

parameétres constitutifs (permittivité et perméabilité)

Les cadrans 1 et 4 sont les zones ou 1’onde est donc propagative.
e Le cas ou & >0 etu, >0 (main droite) représente le cas des matériaux

classique comme les diélectriques.

13
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e Lecasoue, <0et u,.<0 (main gauche) représente le cas des métamatériaux.

Les zones 2 et 3 sont des zones ou 1’onde ne se propage pas (onde évanescente).
e Lecasoue, >0etu,<0 représente le cas des ferrites.
e Lecasou e, <0 et u,>0 représente le cas des plasmas.
Revenons au cas qui nous intéresse (cadran 4), comme noté auparavant, les
métamatériaux appelés également matériaux main gauche ou encore matériaux
doublement négatifs n'existent pas dans la nature.
Le fait que les trois vecteurs E, H, k forment un trigdre indirect implique que

la vitesse de phase et la vitesse de groupe de 1’onde sont dans des directions opposées:

Milieu main droite: v, >0 (k >0) et vy >0 (1.8)

Milieu main gauche: v, < 0(k <0) et vy >0 (1.9)
Le fait que &, et u, soit toutes les deux négatives implique que l'indice de

réfraction n du milieu est négatif, car:

n? =g, u, (1.10)
Cela provoque I'inversion de la loi de Snell-Descartes, car lors du passage d'un

milieu main droite a un milieu main gauche, I'onde réfractée sera transmise du méme

cotée de la normale que I'onde incidente (Figure 1.9) [3].

Ravonincident Rayonincident

|| ||

Milieud indice », 0

L

Miliend'indice » )

(RH) 1 (RH)

agn L : % I
i, Milieu d'indice », 0 | Milieu d'indice »,<0
I (RH) p (LH)
! Rayvonréfracté !
I Rayon réfracté ! |
I I -
I I

[

(@) (b)
Figure 1.9 : Loi de Snell-Decartes lors du passage d'une onde d'un milieu main droite (a) vers
un milieu main droite (angle positif), (b) vers un milieu main gauche (angle négatif)

Les matériaux main gauche impliquent d'autres changements sur des
phénomeénes physiques bien connus, comme l'inversion de I'effet Doppler, I'inversion
de I'effet Cerenkov et l'inversion de la convergence et de la divergence dans les

lentilles concaves et convexes respectivement [10].
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1.5 SYNTHESE DES METAMATERIAUX

La realisation pratique du premier métamatériau a été obtenue grace a la

révolution en trois étapes. D'abord, la réalisation d'un milieu avec une permittivité
négative. Puis, d'un milieu avec une perméabilité négative. Enfin, la superposition des
deux milieux pour obtenir un milieu doublement negatif.

1.5.1 Approche fils minces

e Milieu a permittivité négative
Pendry 1998 a appliqué les propriétés particuliéres des fils métalliques minces
ce qui peut modifier la permittivité effective du milieu d'accueil lorsqu'il est
excité d’une fagon appropriée [17]-[31]. Son évaluation est utilisée le long du
cylindre métalliqgue noyé dans un milieu homogene. La géométrie du milieu
composée par D’intégration de fil placé périodiquement est illustrée sur la figure
1.10.

S

Figure 1.10 : Structure du réseau de fils métalliques minces proposée par Pendry pour avoir
un milieu a permittivité négative [32].

La dépendance fréquentielle de la permittivité des métaux suit le modéle de Drude :

fhe
gr(f):]-_fz_:ﬁ (1.11)

Avec: f,e la fréquence plasma eélectrique donnée par I'équation (1.12), f. est la

fréquence de collision donnée par I'équation (I.13).

2
Wpe= / E’:jn (1.12)
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we == (1.13)

Avec: n : la densité d'électrons, e : la charge élémentaire, m. : la masse, T: le temps de
collision.

Si on considere le cas idéal dans I'équation (I.11), c'est-a-dire une partie
imaginaire nulle, on déduit que les métaux présentent naturellement une permittivité
négative en dessous de leur fréquence plasma électrique. Au vu des valeurs des
éléments de I'équation (1.12), cette fréquence plasma électrique se situe typiquement
dans le domaine du visible et de I'ultraviolet. Par exemple, elle est de 2184 THz pour
I'or, 3570 THz pour lI'aluminium et 1788 THz pour le cuivre [33].

Pour avoir une permittivité négative dans le domaine des micro-ondes, J.
Pendry a proposé d'abaisser la fréquence plasma électrique [32]-[34]. Cela permet
d'abaisser la densité des électrons dans I'équation (1.12) car il revient a déefinir un
milieu effectif régit également par le modéle de Drude, ou n devient nes (équation:
1.14). De plus, le courant qui circule le long des tiges métalliques induit un champ
magnétique qui agit a son tour sur les charges en rendant leur masse effective plus

élevée, m, devient mg (équation: 1.15).

2

Meff = (1.14)
2 2
mepp =22 20 (2) (1.15)

Avec n la densité d'électrons dans les tiges métalliques, r leur rayon et a I'espacement
(le pas du réseau).

L'effet combine de la dilution du milieu et de l'augmentation de la masse
effective permet donc de diminuer la fréquence plasma électrique.

Cette astuce a permis de créer un milieu présentant une permittivité négative
exploitable dans le domaine des micro-ondes. Un exemple de permittivité en fonction

de la fréquence d'un réseau de fils métalliques est présenté dans la Figure 1.11.
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Figure 1.11 : Exemple de la permittivité (partie réelle) d'un réseau de fils, la permittivité est
négative, elle reprend une valeur positive a la fréquence plasma électrique (environ
22.3 GHz), le champ électrique est orienté en paralléle avec les fils [33].

1.5.2 Approche résonateurs
e Milieu a perméabilité négative

Dans la littérature et pour des applications dans les microondes, il est possible
d’avoir des matériaux ferromagnétiques [34] et composite antiferromagnétique [15]
tels que MgF, et FeF, présentant une perméabilité négative, 1’inconvénient de ces
matériaux se résume en leurs poids et les pertes magnétiques énormes qui peuvent se
présenter.

En 1999, Pendry introduisit une nouvelle structure permettant de créer des
milieux non magnétiques avec une réponse magnétique [15], cette structure est le
«Rouleau suisse: Suiss-roll» présenté dans la figure 1.12. Le rouleau suisse est un
ensemble de spirales, chaque spirale est enroulée sur un cylindre de rayonr.

Les spirales conductrices sont isolées de tours et les tours sont espacés par un
espacement noté d. La structure du Rouleau suisse est une structure artificielle
métallique qui est caractérisée par une reponse magnetique en absence de composant
magnétique, en effet, lorsqu’on applique un champ magnétique selon 1’axe du
cylindre, un courant est induit dans le conducteur, par conséquent, une capacité

compléte est créée d’ou le circuit résonne et fait circuler un courant.
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Figure 1.12: Rouleau suisse introduit par Pendry.

En 2005, selon des études de Kafesaki et al, la résonance magnétique avec une
perméabilité négative peut étre obtenue en utilisant des RAFs ‘SRRs’ en simple ou
double anneaux.

La figure 1.13 montre la forme carrée et circulaire d’un RAF avec un seul
anneau placé dans l'air. La figure 1.14 montre la géométrie des RAFs en double

anneaux.

Figure 1.13: RAF avec un seul anneau
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S g
r C C
oT d_

Figure 1.14:RAFs avec double anneaux.

La dépendance fréquentielle de la permeabilité suit un modéle de Lorentz donné
par I'équation suivante [33].

2 2
Wpm—Wm

perr(w) =1 — (1.16)

w(w+jT)-w?,

Avec wy,: la fréquence de résonance magneétique, w,,,: la frequence plasma
magnetique, I' les pertes métalliques du SRR. Ces fréquences peuvent s'écrirai en

fonction des paramétres géométriques des SRRs a l'aide les équations suivantes:

3lc
m= [ (1.17)
Wm
Wpm = — (1.18)
T a?

Avec: Cy est la vitesse de la lumiere dans le vide

I: la distance entre les résonateur

Si les pertes métalliques sont suffisamment faibles, le SRR donne une valeur de
perméabilité négative dans la bande de fréquences comprises entre w,et wyp,.

Un exemple est présenté dans la Figure 1.15, la perméabilité d'un SRR carré passe par
une valeur négative autour de 8.5 GHz, la permittivité quant a elle reste positive.
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6 7 B 9 10 11
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Figure 1.15 : Exemple de la perméabilité d'un réseau de SRRs, la partie réelle de perméabilité
devient négative a environ 8.5 GHz [33].

1.5.3 Approche résonateurs et fils minces
e Milieu doublement négatif

La premiére démonstration expérimentale d'un milieu composite doublement
négatif a été présentée par D. Smith en 2000 [15]-[35]-[36]. En s'inspirant des travaux
de J. Pendry, il a superposé un réseau de fils et un réseau de SRRs (Figure 1.16). 1l a
observé ainsi une transmission a travers ce milieu dans la bande de fréquence dans
laquelle la permittivité et la perméabilité sont négatives. Cette expérimentation a
démontré pour la premiére fois la théorie des milieux main gauche introduite par
Veselago, qui prévoit une propagation des ondes électromagnétiques a travers un

milieu doublement négatif. Ce fut le premier métamatériau realisé.

-

o

Figure 1.16 : La structure proposée par D. Smith qui combine les fils minces et les SRRs pour
avoir un milieu doublement négatif (metamateriaux) [37].
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La Figure 1.17 présente la permittivité et la perméabilité d'une structure faite de

superposition du réseau de fil et du réseau de SRRs, cette superposition donne une

bande de fréquence entre 8.5 et 9 GHz ou ¢ et # sont toutes deux négatives.

permittivité (£)

perméabilité ()

4 6 B 10 12 14

) _ fréouence (GHz) - ) )
Figure 1.17: Exemple de la permittivité et de la perméabilité d'un réseau constitue de fils

minces et de SRRs, on observe l'existence d'une bande de fréquences entre 8.5 et 9 GHz ou
les deux sont négatives [33].

Pour avoir une bonne adaptation d'impédance avec l'air, les valeurs de € et # doivent

étre proches comme le montre I'équation de I'impédance normalisée :

Z, = |5 (1.19)

1.6 SYNTHESE D'UNE LIGNE MAIN GAUCHE

En hyperfréquence, la longueur d’onde est petite devant la taille et la longueur
de la ligne de transmission. De fagon classique une ligne de transmission est
modélisée par un circuit électrique périodique . Le circuit équivalent de la cellule
élémentaire est présenté dans la figure suivante, ou dx est la longueur du trongon
unitaire, cette longueur est considérée tres petite devant la longueur d’onde guidée.

Pour démontrer et expliquer les phénomenes main gauche et main droite,
on utilise le circuit équivalent d'un segment de ligne de transmission (figure 1.18)
[38]- [39].
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Figure 1.18: Circuit équivalent d’une ligne de transmission modifiée (sans pertes)

On peut réécrire les équations des télégraphistes qui caractérisent ces lignes de

transmission comme suit [38]:

AN TN D (I
dX oC,

d—I:—ZV =—jo|C, - 21
dXx o°L,

La solution de ces équations donne les équations d’ondes suivantes [38] :

avec {V =_V (X ) (1.20)
X

5 -7 =0
ax (1.21)

v: est la constante de propagation
y=oa+jp=\NZY (1.22)

Les solutions des équations d’ondes sont :

{v (X )=V, e ™ 4V e (123

(X )=lge7 +1,e"7
V" et 1, sont la tension et le courant dans le sens direct de I'onde transmise.
V, et 1, sont la tension et le courant dans le sens opposé de I'onde transmise.

Les fréquences de résonance de circuit main droite et de circuit main gauche sont:
wr, o) respectivement [38], [39] et [40]:
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a)r:\/LlT(rad.m/s)

1r f (1.24)
o = (rad.m/s)

I_IC:I

Les fréquences de résonance série et paralléle sont s, sy respectivement

[42],[43] et [44]:

1
o, = LrCI (rad m /S) (1.25)
= rad.m/s
Wy, LC ( )

r

A partir de la figure 1.18, on peut extraire I'impédance et l'admittance du circuit

équivalent comme suit :

(1.26)

Le coefficient de propagation est: y =ZY
Les équations (1.20) et (1.21) conduisent & écrire I'équation de la constante de

propagation:

) o @
y= [2+;+—'2 (1.27)

L’impédance caractéristique est donnée par 1’équation suivante:

7 - g _ [eL =Liec, (1.28)
Y aC, -1/ oL,

Ce qui nous donne : —¢ ( i )2 1 (1.29)

Avec: Z, = (% (1.30)

Et nous introduisons aussi I'impéedance :

A d (1.31)

23



CHAPITRE I [ETAT DE L'ART SUR LES METAMATERIAUX]

1.6.1 Calcul des vitesses de phase et de groupe

La vitesse de phase V, d'une onde est la vitesse a laquelle la phase de I'onde se
propage dans l'espace ou dans un guide d'onde. Si I'on sélectionne n'importe quel
point particulier de l'onde (par exemple la créte), il donnera l'impression de se
déplacer dans I'espace a la vitesse de phase [38]-[369].

) w

v, =2=s (1.32)
B () \/(a)/a)r )2+(a)| /oo)z—Ka),2

Avec: S (o) = -1 si amin(ey,@,) (1.33)
' |41 i wymax(a,,, ) '

Et: K =L,C, +LC,(s/rad )’

La vitesse de groupe correspond généralement a la vitesse a laquelle I'énergie est
transportée par le signal, on définit la vitesse de groupe comme suit [38] :

‘a)a)r_ 2 a)_saﬂ

v, -[$

g o (1.34)
dw) \j(a)/a)r)2+(a)| lo) —kof

1.6.2 Ligne purement main droite (RH)
Si ’on annule 1'impédance Z, et I'admittance Y/, le modele de la figure 1.18 se
réduit a un circuit main droite (Right Hand: RH) ou une ligne conventionnelle (figure

1.19). A partir du circuit équivalent, on retrouve le modele RH sans pertes.

| Li{H.m) I
. LAY .
|
oo I
¥ |
ol —
! [
I
L '
Figure 1.19: Circuit d’une ligne main droite
Z = a)CJ_ -0
! (1.35)
v, =4 -0
ol
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On aura donc:

La constante de propagation est:y = j S

L'impédance et I'admittance sont: Z = jLo etY = jCw

La constante de phase est : g = w+/LC )0

N e L
L'impédance caractéristique est : Z . = \/;

1
Ic

1
—0
Jic

Dans ce cas la vitesse de phase et la vitesse de groupe sont égales: V , =V =« .

La vitesse de phase est: V , = >0

La vitesse de groupe est : V , =

La variation de la constante de phase de la ligne purement main droite est
présentée sur la figure suivante, toutes les valeurs de la constante de phase sont

positives :

Fréquence

i
L

0 1

>p

b+
L,) e

Figure 1.20: Variation de la constante de phase (p) d'une ligne main droite en
fonction de la fréquence

1.6.3 Ligne purement main gauche (Left Hand: LH)

Si on annule l'impédance Z, et l'admittance Y,, on obtient un circuit main
gauche (LH) (Figure 1.21). C’est un cas purement théorique car il y a toujours des
segments de ligne entre les éléments localisés C;et L, . On suppose cependant que
leur influence est négligeable a la fréquence de travail.
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Z. =joL, =0 (136)
Y,=jaC, = '
I
|| :
: 1 i -—-1--
L "

| — |

Figure 1.21: Circuit d’une ligne main gauche

On aura donc:

L'impédance et I'admittance sont: Z '= L etY '= L
jCw JLo
. 1 .1

La constante de propagationest:y =yZ VY '= ——=—j ———

4 jaorLC : oLC

1

La constante de phase est : f =— (0

o\ LC

- 7 Ave H L
L'impedance caracteristique est : Z, = \/(;

La vitesse de phase est: V ;, =—o’\LC

2
(4

Vv, =—2-(0
oh w|<

La vitesse de groupe est : V , = o*\JLC

2

-V, =20
2
. - , _ C, C,
Ce qui nous donne un indice de réfraction:n = — =—-——7==(0
oh o’JLC

Co : est la vitesse de la lumiere dans le vide.
A partir de cette derniere equation, on constate qu’il est possible effectivement
d’obtenir un indice de réfraction négatif, et aussi une vitesse de phase et une vitesse

de groupe opposées (figure 1.22).
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vV, =V, =-2 (1.37)

»= (D

Figure 1.22: Variation de la vitesse de groupe et de la vitesse de phase d'une ligne main
gauche en fonction de la fréquence [38]

La variation de la constante de propagation de la ligne purement main gauche
est présentée sur la figure suivante, on voit bien que la constante de phase est négative

sur toute la gamme de fréquences :

Fréguence

T
L}

(]
1

[—

Figure 1.23: Variation de la constante de phase () d'une ligne main gauche en fonction de la
fréquence [38]

1.6.4 Diagramme de dispersion d’une ligne compensée « main droite - main

gauche » (RH-LH)
La structure composite main droite/gauche ou Composite Right/Left Handed

(CRLH) en anglais fait partie de la catégorie MMG non résonnant. Contrairement aux
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structures basées sur les réseaux de fil+SRR, cette approche n’utilise pas de
résonateurs pour creer artificiellement des permittivités et perméabilités négatives.
Les principaux avantages sont donc de faibles pertes, une plus large bande
d’utilisation et un encombrement moindre., il est possible de réaliser une ligne CRLH
en technologie planaire [61].

La théorie des lignes CRLH est basée sur la théorie des lignes de transmission.
Elle fut entierement détaillée dans le livre de Caloz et Itoh [37].

La variation de la constante de propagation (constante de phase) d'une ligne

composite est donnée par I'équation suivante [61]:

y=a+jf=jS(w) \/(ﬁj +(ﬂ] ~K oyt (1.38)
o, )
Avec: K =L.C, +L,C,(s/rad)’
S(a))={_1 s? o(min(o,,, o, ) (1.39)
+1 si wymax(aw,, o, )

On peut, a partir de 1'équation précédente, tracer le diagramme de dispersion ® = f(f3)

de cette ligne.

~N
|
'
i = |
A
.
..:....
SR o
AESTe ETIORNER P
ST
—
. e ——
.
P <
-
L
1

g Mag (Wset Wsh)i—i 3¢ :
I Sk P T e e S et et -
- : : I ;
Min (Wse! Wsh)i————pl— | ; ; :
: : . TR o I : : :
05 fececanfronacaionanaas S 17 CTrt TE Sy PRPPPY PPOPRS. Feseaes bonoan .
N . A ' N : . i
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B8

Figure 1.24: Courbe de dispersion, fréquence en fonction de B (deux sens de propagation) [1]

La figure 1.24 montre qu’il y a 3 zones de fréquences dans lesquelles la constante de
phase B prend des valeurs particuliéres (on notera  la constante de propagation dans

le sens direct)
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e [I’onde a une constante de propagation P négative lorsque la fréquence est
inférieure au minimum des deux fréquences (wse et wgy) (< min( wse ,®sh)).

e l’onde a une constante de propagation B nulle (pas de propagation) entre
min( ms €t Wgp ) et max (s, wsh). ON définit alors une bande interdite.

e [’onde a une constante de propagation [ positive au dessus de f > max (mse,
wsn). On retrouve le fonctionnement de la ligne de transmission
conventionnelle.

La figure 1.25 présente la variation de la constante de phase « B» qui est négative (en
rouge) pour une ligne main gauche au contraire d’une ligne normale (en bleu) qui est
divisé en trois zones :

La premiere zone ou la ligne est purement gauche (B < 0), la deuxieme zone
c'est une bande interdite ou la constante de propagation est nulle, dans la

troisitme zone la ligne fonctionne comme une ligne purement main droite.
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Figure 1.25: Courbe de dispersion d’une ligne de transmission et une ligne main gauche
(fréquence en fonction de B) [1]

1.6.5 Ligne équilibrée

La ligne de transmission équilibrée a une propriété particuliére trés intéressante
lorsque les fréquences de résonance série et parallele (équation (1.25)) sont
égales (wse= wsh= Mg ), Ce qui nous donne L,C,=L,C, [42],[45].
Dans les lignes de transmissions équilibrées, la bande interdite n'existe pas. La
figure suivante présente la variation de la constante de propagation en fonction de la

fréquence.
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Figure 1.26: Courbe de dispersion d'une ligne équilibrée, fréquence en fonction de
[40]

1.6.6 Tableau récapitulatif
Le tableau .1 présente une comparaison des différents modéles de lignes

de transmissions [40]:

Purement main Purement main Ligne de transmission ""métaline*
droite gauche réelle
Le model
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Tableau 1.1 : Résumé de toutes les caractéristiques de la ligne main droite, de la ligne
purement main gauche et de la ligne « métalline » compensée [40]

1.7 APPLICATIONS DES METAMATERIAUX

Si les métamatériaux jouissent d’un intérét croissant ces derniéres années, c’est

pour les retombées technologiques énormes qu’ils laissent entrevoir, via notamment :

R/
A X4

les techniques de camouflage ;

« |a miniaturisation ;

X/
°

La super-résolution ;

X/
°

La sélectivité.
Ces techniques peuvent servir tant dans le domaine militaire que médical, aérospatial,
ou simplement dans les télécommunications. Bien qu’il en existe d’autres, nous

détaillerons ici ces quelques applications importantes des métamatériaux.

1.7.1 Le camouflage (cloaking)

Récemment, une nouvelle mani¢re de contrdler la propagation d’une onde
¢lectromagnétique a vu le jour et porte le nom d’optique transformationnelle. Son
formalisme est décrit dans ’article de référence de Pendry en 2006, ou il explique
comment, par une déformation progressive de 1’espace, certaines zones peuvent étre
rendues invisibles pour une onde incidente [44]. Cette méthode revient a « tordre » les
ondes électromagnétiques, a la maniére d’un mirage, au point de rendre une zone de
I’espace non irradiée par cette onde. Changer les propriétés physiques d’un milieu afin
de modifier I’espace lui-méme avait déja éte abordé par André Nicolet dans un article

de 1994, sans grande répercussion cependant [45]. Cette possibilite a également été
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discutée par Andrew Ward et John Pendry en 1996 via un article commun [7].
Discussion qui a entrainé cette fois-ci une étude théorique plus approfondie, 1’article
de Pendry et al. en 2006 et sa vérification expérimentale la méme année en sont la
concrétisation [44]-[46]. John Pendry lui-méme résume ces recherches sur le
camouflage dans un article de 2009, riche en références [47].

Il faut cependant avoir a D’esprit que d’un point de vue strictement
expérimental, la cape d’invisibilité (typiquement, a la maniére d’Harry Potter), celle
qui implique une transparence complete dans toutes les directions, n’existe pas. Le
concept a fait ’objet d’importantes publications, une grande partie d’entre elles sont
regroupées dans I’article de Pendry de 2009 déja cité [47], mais on reste pour I’instant
au stade de la recherche. La figure 1.27 montre du phénoméne de camouflage, ou
cloaking. A gauche le principe de 1’optique transformationnelle, permettant de dévier
un rayon lumineux ou équivalent en déformant le systeme de coordonnée cartésien
dans lequel il se propage. A droite la représentation 3D de ce que serait un gradient
d’indice artificiel capable de déformer les ondes électromagnétiques (traits noirs) par
le principe de 1’optique transformationnelle. Ceci permet de rendre des zones de

I’espace invisible (spheére centrale) [44].

f

P

L e
u

Figure 1.27: Schématisation du phénomeéne de camouflage, ou cloaking [44].

Il y a en réalit¢ deux aspects dans le domaine du camouflage : la cape
d’invisibilité (trois dimensions) et le tapis d’invisibilité, ou carpe cloak (deux
dimensions). A I’heure actuelle, aucun dispositif a trois dimensions n’a été réalisé
pour le camouflage, seule la technique du tapis d’invisibilité existe. C’est en
novembre 2006 que David R. Smith de I’université de Duke montre pour la premiére
fois la faisabilité de ce dispositif dans le domaine des micro-ondes [46]. Gréace a ce
dispositif, une onde plane incidente ne voit pas son front d’onde modifié par la
présence d’un objet au centre du tapis, comme cela devrait se passer normalement. Par

une variation graduelle de 1’indice de réfraction, ’onde se déforme puis se reforme
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progressivement, quasiment a I’identique en sortie de dispositif, comme le montre la

figure 1.28, vérification expérimentale par Smith et al. en 2006 de la cape

d’invisibilité 2D. Dans la Figure 1.28-A, la simulation de la cape avec des parametres
idéaux. Dans la Figure 1.28-B, la simulation avec les paramétres réels du matériau.

Dans la Figure 1.28- C, sans la cape. Dans la Figure 1.28-D, les mesures [46].
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Figure 1.28: Vérification expérimentale par Smith et al.en 2006 de la cape
d’invisibilité 2D [46].

Dans ce domaine, J. Valentine a été le premier a montrer la faisabilité du
cloaking dans le visible [42]-[48]. Cependant, les structures microscopiques ne
pouvaient camoufler que des structures elles aussi microscopiques. C’est en 2011, que
le premier tapis d’invisibilit¢é macroscopique dans le visible fut créé, grace a
I’utilisation d’un minéral particulier, la Calcite [49].

Notons que ce concept d’optique transformationnelle est transposable dans des
domaines différents, comme en mécanique [50], en acoustique [51] ou en
hydrodynamique [52]. On parlera dans ce cas de transformation d’espace. Les
applications sont tres diverses dans chaque domaine (systeme antisismique, anti-
tsunami, antiradars, anti-chaleur, etc.) mais ont toutes pour point commun le contréle
de la propagation d’une onde (mécanique, acoustique, électromagnétique) dans un
milieu. L’utilisation des métamatériaux dans la transformation d’espace est donc

importante et relativement vaste.
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1.7.2 Les lentilles parfaites ou super-résolutions

L’application la plus directe du phénomeéne de réfraction négative sont les
lentilles dites « parfaites », parfois désignées par le terme super-lentilles en référence
a la super résolution. En effet, ces dispositifs permettent de dépasser la limite de
résolution spatiale d’un systéme de mesure (de ’ordre de A/2) en descendant en-
dessous de la limite de diffraction.

C’est John Pendry qui a montré en 2000, la faisabilité d’un tel dispositif [53], principe
mis en application quatre ans plus tard conjointement avec Smith [54]. Par commodité
nous utilisons les régles de 1’optique géométrique (conditions LHI, milieu non-
dispersif) pour appliquer la relation de Snell-Descartes :

n, sin(&) =n,sin(6,) (1.40)

Ainsi, partant d’un milieu de référence d’indice nj, Si une onde incidente arrive
dans un milieu d’indice ny=-n;, sSupposé sans perte, et adapté en impédance, elle se
retrouve réfractée du méme coté de la normale, a D’interface d’entrée comme a
I’interface de sortie, avec le méme angle puisque les indices sont égaux en valeur
absolue. Ceci permet une focalisation en sortie de dispositif, ’appellation de « lentille
» est appropriée (Figure 1.29).

Le plus intéressant concerne la partie évanescente de 1’onde. Pour une onde

kr

plane classique, celle-ci est de la forme e ™ , avec k le vecteur d’onde. Or, dans un

milieu d’indice négatif, le signe change et on a une partie évanescente en e ™. On
observe donc une amplification des ondes évanescentes, contrairement aux milieux
classiques.

Si bien que si les mesures sont effectuées en champ proche, 1’image parait plus
nette, puisqu’il y a moins de pertes d’informations. Le principe de fonctionnement de
ces lentilles est schématisé sur la figure 1.29. A gauche, le comportement de la partie
propagatrice de 1’onde, qui focalise en sortie. A droite, le comportement de la partie
évanescente, qui se retrouve amplifiée dans un matériau d’indice négatif.
L’impédance z est la méme dans les deux milieux, seule I’indice n change de signe.

En sortie, ’image est plus nette.
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n1,21 ni,z1

Onde propagative Onde évanescente

Figure 1.29: Schéma illustrant le fonctionnement d’une super-lentille.

Une des premiéres expériences a avoir validé ce concept fut faite par Grbic et
al, en 2004, a I’aide d’un métamatériau a indice négatif en deux dimensions [55], ainsi
qu’une résolution meilleure que la limite de diffraction. Plus tard, des super-lentilles
fonctionnant a plus petite longueur d’onde furent fabriquées, offrant parfois des
résolutions de ’ordre de 4 /5 [56]. Les données, visibles sur la figure 1.30. A gauche,
I’amplitude du champ é€lectrique mesuré a la source (en bleu) et en sortie (en orange)
en fonction de son étalement spatial. On voit que la résolution de I’image est
meilleure que la limite de diffraction, tracée en vert (Source image : Smith et al.[54] ;
travaux de: Grbic et al., 2004 [55]). A droite, la mesure de 1’amplitude du champ
électrique le long d’une ligne de propagation. Les lignes verticales pleines
correspondent a la limite de la lentille, les lignes pointillées correspondent a la
source (0) et a I’image (10). On voit que les ondes évanescentes sont amplifiées dans

le métamatériau Grbic et al [55].
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Figure 1.30: Amplitude du champ électrique mesuré [55].
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1.7.3 La miniaturisation

Troisieme application importante, les métamatériaux permettent une
miniaturisation de la plupart des dispositifs classiques tels que les antennes, les guides
d’ondes, les absorbants, les capteurs, etc. Sans trop rentrer dans les détails, nous
présenterons ici deux exemples d’applications. La figure 1.31 montre une antenne
patch améliorée car posée sur une couche de métamatériau, a la perméabilité tres
supérieur a 1 car résonante. Les auteurs montrent que les dimensions de cette antenne
sont réduites d’un facteur 3 a 6 par rapport a une antenne classique sans métamatériau
[57]. A I’heure actuelle les antennes se font de plus en plus petites, jusqu’a atteindre
des dimensions nanométriques. Suite au succés des ADM (All-Dielectric
Metamaterials), on voit apparaitre des dispositifs de nano-antennes «tout

diélectrique», qui rencontrent un intérét croissant également [43].

P

Figure 1.31 : Photo d’une antenne patch miniaturisée grace a une couche de métamatériau a la
perméabilité améliorée. Le facteur de miniaturisation pour ce type d’antenne est de I’ordre de
3 a6 selon la fréquence de travail Buell et al. 2014 [57].

Second exemple de miniaturisation : les absorbants. On voit sur la figure 1.32
un cas d’absorbant en métamatériaux, fonctionnant aux infrarouges. L’épaisseur de
I’absorbant en question est de I’ordre de 100 nm, soit 15 fois plus petit que la
longueur d’onde du pic d’absorption, avec une efficacit¢ d’absorption de I’ordre de
88% [58]. L’utilisation de métamatériaux permet dans ce cas précis de réduire
considérablement les dimensions de 1’absorbant tout en conservant une efficacité de

fonctionnement élevée. Il a été montré que le fait d’avoir un métamatériau a la

36



CHAPITRE I [ETAT DE L'ART SUR LES METAMATERIAUX]

perméabilité résonante permet d’amplifier cette derniére (u, )) 1) et ainsi de diminuer

considérablement 1’épaisseur d’un absorbant [59].
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Figure 1.32 : Exemple d’une couche d’absorbant par Hao et al [59].
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1.7.4 La sélectivité
De par leurs dimensions sub-longueur d’onde, les métamatériaux ont aussi un

intérét dans la fabrication de capteurs performants. Cette potentialité fut soulignée des
1999 par Pendry [15]. Un exemple de cette sensibilité est illustré par les structures
métalliques de Liu et al. en 2009 [2]. La rupture de symétrie dans les « atomes » de ce
métamatériau permet I’apparition de modes de résonances supplémentaires, plus fins,
donc plus précis. C’est grace a la diminution de cette largeur en fréquence Af , visible
a droite sur la figure 1.33, que I’on parle de meilleure sensibilité des métamatériaux, et
donc, par extension, d’une meilleure sélectivité que les matériaux classiques,

puisqu’ils distingueront deux fréquences la ou d’autres n’en distingueront qu’une

seule.
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Figure 1.33 : Exemple d’un métamateriau plan ayant une grande sensibilité en fréquence au
THz, Liu et al. 2010 [2].
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1.8 CONCLUSION

Dans ce premier chapitre, nous avons présenté la théorie des métamatériaux
qui sont apparues dans la littérature ces dernieres décennies dans le domaine de
I’optique et des microondes, en partant des équations de Maxwell. Nous avons pu
démontrer théoriquement le sens physique de la propagation des ondes dans un
milieu doublement négatif en décrivant quelques propriétés qui en découlent, a savoir
la vitesse de phase, la vitesse de groupe, I’indice de réfraction et le vecteur de
Poynting.

Dans la deuxieme partie de ce chapitre, nous avons décrit, les differentes
approches qui permettent de synthétiser les métamatériaux. La premiere approche
est basée sur les réseaux de fils. En effet, le réseau de fils métalliques permet de
créer une résonance a la fréquence de plasma avec une large bande dans laguelle la
partie réelle de la permittivité est négative. La deuxiéme approche présente les
résonateurs magnétiques (SRRs) qui permettent de créer une perméabilité artificielle,
ces derniers sont des boucles métalliques fendues créant une résonance LC
assimilable a la résonance ferromagnétique. Ainsi dans la zone de résonance des
SRRs; on obtient une bande de fréquence ou la perméabilité effective devient
négative. La troisieme approche, décrit la combinaison des deux structures, qui
conduit & des métamatériaux présentant des perméabilités et des permittivités
simultanément négatives sur une bande de fréquences malheureusement étroite (a
cause de la résonance magnétique).

Dans la troisieme partie de ce chapitre, la théorie des lignes de transmission a
été exposée, elle assimile une cellule unitaire d’un réseau de métamatériaux a un
troncon de ligne de transmission main gauche modélisé par une capacité en
série et une inductance en parallele. Cette derniere approche a permis une
évolution conséquente de l’ingénierie des métamatériaux pour la conception de
circuits planaires.

Parmi les conséquences d’un indice de réfraction négatif est 1’inversion de loi
de Snell et I’inversion de 1’éffet Doppler. La derniere partie de ce chapitre a été
consacrée aux applications des métamatériaux et ces avantages dans les différents
domaines tels que: les techniques de camouflage, la miniaturisation, la super-

résolution et la sélectivité.
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CHAPITRE II [ANALYSE ET CONCEPTION DES RESONNATEURS
METAMATERIAUX]

1.1 INTRODUCTION

Actuellement plusieurs travaux de recherche sont dédiés & la conception
et a la caractérisation des matériaux composites, ayant des propriétés intrinseques
non présentes dans la nature [1].

Les meétamatériaux sont des matériaux artificiels synthétisés par enrobages
spécifiques, par exemple. Certains de ces matériaux présentent la propriété d’une
permittivité négative ou une perméabilité négative, si les deux se produisent au méme
temps, le composite présente un indice de réfraction négatif d’ou la notation de
métamatériau main gauche et par conséquent, le champ électrique, le champ
magnétique et le vecteur d'onde forment un systeme main gauche.

Nous nous sommes intéresses durant ce travail a 1’étude des cellules
métamateriaux, ce type de métamatériau est basé sur 1’utilisation de deux éléments,
I’élément permettant d’obtenir une perméabilité négative est le Résonateur en Anneau
Fendu « RAF » sa notation en anglais Split Ring Resonator « SRR », le deuxieme
élément présentant une permittivité négative est un réseau de tiges métalliques. Les
parametres « S;; » de ces structures sont extraits de la simulation électromagnétique
sous HFSS «High Frequency Simulation Software» [annexe A]. Par une technique
d’inversion de ces coefficients a I’aide de Matlab [annexe A], les paramétres effectifs
sont détermines.

Nous présentons dans ce chapitre en premier lieu, la méthode d’extraction
des parameétres effectifs qui doivent étre extraits a partir des coefficients de
réflexion et transmission complexes de la structure a base de métamatériau simulée
avec HFSS.

Dans la deuxieme partie, les différentes topologies du RAFs présentées dans
le premier chapitre seront modélisées, analysées et leurs réponses en fréquence seront
commentées.

La derniére partie de ce chapitre est consacrée a 1’étude des résonateurs
présentant l'indice de réfraction négatif, ces résonateurs sont composés de deux
topologies qui présentent au méme temps les propriétés d’une permittivité négative et
une perméabilité négative. Enfin, les structures a base des resonateurs en Anneaux

Fendus Complémentaires seront étudiees et congus a I’aide de logiciel HFSS.
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1.2 EXTRACTION DES PARAMETRES EFFECTIFS

Dans nos travaux, nous nous intéressons tout particulierement aux parameétres
effectifs des structures étudiées (indice, perméabilité, permittivité, etc.). Ces
parametres effectifs doivent étre extraits a partir des coefficients de réflexion et
transmission complexes de la lame de matériau composite simulée avec HFSS. Avec
le mode d’excitation en incidence normale expliqué ci-dessus, ces coefficients
de réflexion et de transmission se présentent sous la forme de parametres S,

avec Siq le coefficient de réflexion et S,; le coefficient de transmission :

S,=M g™ (11.1)
Sp=M,e"" (11.2)

ou: M,,M,,,¢,,@, sontrespectivement les modules et les phases de la réflexion et

de la transmission. La procédure classique pour effectuer 1’extraction des
parameétres effectifs a partir des coefficients de réflexion et transmission, est connue
sous le nom de méthode de Nicolson-Ross-Weir (NRW) [2], [3]. Elle fut utilisée dans
le cadre des métamatériaux pour la premiére fois dans [4] et, a ce jour, c’est de loin la
procédure la plus utilisée pour I’extraction des paramétres effectifs de milieux
composites.
11.1.2 Extraction par la méthode de Nicolson-Ross-Weir

Le principe de la meéthode de Nicolson-Ross-Weir (NRW) est basée sur
I’inversion des formules de Fresnel des coefficients de réflexion et de transmission en
onde plane pour des couches de milieux continus, et permet ainsi d’extraire 1’indice

de réfraction n, et I’impédance Z, d’un milieu composite a partir d’une simulation

ou d’une expérience [2]- [3]. Elle n’est valide qu’en incidence normale. Cette
méthode a été appliquée en premier lieu dans le contexte des métamatériaux par
Smith et al. [4]. Sa validité est soumise aux conditions suivantes : pour pouvoir
assigner un indice a un matériau, il faut qu’un seul mode propagatif existe dans
celui-ci a la fréquence considérée. L’extraction de paramétres effectifs, n’est possible
que dans le cas ou la longueur d’onde incidente est trés supérieure aux tailles et
aux distances entre les constituants élémentaires du milieu composite. La méthode
NRW est simplement basée sur le calcul classique d’interférence donnant la

transmission et la réflexion d’une couche de matériau en fonction de son
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indice (effectif), de son impédance (effective) et son épaisseur. En inversant ces

formules, on déduit les valeurs n., et Z . en fonction de I’épaisseur de la couche

simulée a du coefficient de transmission t'=S,, et de reflexion r =S, [4] :

l 2 12
arccos(Ztl[l—(r —t )D -

+ (1.3)

Re(n =+Re
(eff) kd kd

arccos(zil[l—(r2 —t )D

Im(n,, ) =+Im o (1.4)
Ly =% SH;% (11.5)
_r i

Ou : m est un entier.
k: est le nombre d’onde
d: est I’épaisseur de la structure
Grace a l’argument physique de passivité, qui, avec la convention e ™ se

résume a  Im(n, ))0 et Re(Z. ))0, on peut lever ’ambiguité sur le signe des

équations (11.3) et (11.4). Le choix de I’entier m est plus subtil et peut mener a des
ambiguités dues au choix de la branche a retenir de la fonction arccos prise dans le
plan complexe.

A partir de I’indice et de I'impédance effectifs, on peut également obtenir les

parametres effectifs ¢, et , al’aide des formules suivantes:

1.6
et = et (116)
Zeff
Moy =Nty Z g (11.7)

Limitations de la méthode NRW ainsi que nous I’avons noté¢, la méthode
d’extraction NRW peut dans certains cas amener a des résultats partiellement erronés.
Dans [5], Chen et al, établissent une liste des erreurs éventuelles pouvant se
produire lorsque 1’on utilise cette méthode pour déduire les parametres effectifs.

lIs font état de trois types d’erreurs: le premier type d’erreur possible résulte d’une

48



CHAPITRE II [ANALYSE ET CONCEPTION DES RESONNATEURS
METAMATERIAUX]

indétermination dans les limites du matériau, et donc dans 1’épaisseur exacte de la
couche étudiée. Pour un milieu composite, formé par exemple de spheres dans un
milieu-hote, les frontiéres du matériau sont difficiles a déterminer, ce qui peut
entrainer une indétermination de I’'impédance effective. Pour remédier a cela, les
auteurs déterminent par optimisation les limites du matériau en cherchant une
impédance indépendante de 1’épaisseur du matériau. Le second type de probléme,
est bien entendu celui de la détermination des branches appropriées (choix de 1’entier
m dans I'équation (I1.3). Un troisieme probléme apparait quand un des
paramétres S;jj approche de zéro: dans ce cas, I’impédance extraite présente des
pics parasites sans signification physique. Enfin, une derniére difficulté vient du
fait que 1’on souhaite extraire des propriétés effectives de volume pour les structures
étudiées, correspondant a des milieux infinies dans toutes les directions de
I’espace, mais que dans les simulations, ces derniéres sont nécessairement finies
dans la direction de propagation. Ainsi, les effets de taille finie liés a la présence
des interfaces ne peuvent étre a priori éliminés, ceci étant tout particulierement
vrai dans le cas de matériaux composites dans lesquelles la séparation d’échelle entre
la taille des inclusions et 1’épaisseur n’est pas nécessairement trés marquée.
L’hypothése sous-jacente a I’extraction NRW est qu’a partir d’un certain
nombre de couches, a déterminer au cas par cas, les valeurs extraites en NRW
rejoignent celles de volume [2].

11.3 APPROCHE HYBRIDE

L’approche hybride c’est une méthode qui regroupe les CRLH « Composite
Right-Left Handed» et les résonateurs. Elle combine des particules de: SRR et CSRR
d'un cdté et le gap capacitif et le stub paralléle de l'autre coté. Généralement, les SRRs
et les gaps fournissent la perméabilité négative, alors que CSRRs et le stub paralléle
(via-hole stub) fournissent le constant di¢lectrique négatif. Par 1’utilisation de diverses
combinaisons de ces cellules, des métamatériaux hybrides de main gauche peuvent
étre congus. La cellule unitaire qui combine les stubs paralléles et les CSRRs a été
présentée dans [6]. Elle a été employée pour la conception des composants micro-
ondes. D'autres combinaisons des cellules peuvent également étre employées. La
cellule unitaire qui se compose de la ligne SRR chargée de micro-ruban et d’un stub

inductif (via-hole stub) est dépeinte dans la figure 11.1.
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(a) (b)

Figure 11.1: Exemple des cellules hybrides, (a) cellule unitaire qui se compose de la ligne SRR

chargée de micro-ruban et d’un stub inductif (b) Cellule unitaire composée de CSRR [6]

11.4 CONCEPTION DE RESONATEUR RAF A ACTIVITE
MAGNETIQUE

Ces structures ont le pouvoir de présenter une perméabilité négative dans
une bande de fréquence bien déterminée et elles ont une réponse similaire aux
matériaux ferromagnétiques.

Le résonateur en anneau fendu RAF est un anneau métallique avec une fente
gravée sur la structure et fonctionne comme une structure résonnante LC [8]. Ces
RAFs peuvent étre arrangés dans une rangée pour former un matériel qui montre des
valeurs négatives de perméabilité et ainsi des valeurs négatives de l'indice de
réfraction. Cette structure donne une résonance magnétiqgue a une fréquence
particuliere. La position de cette fréquence de résonance peut étre variable en
changeant les différents paramétres géométriques de RAF [9]. Le RAF peut avoir des
différents types de structures. 1l peut avoir des anneaux simples ou doubles avec des
fentes simples ou multiples. L'anneau peut étre circulaire ou carré, et que ce soit sur
une ou deux faces du substrat. Comme il est mentionné ci-dessus, le RAF est
constitué d'un ou plusieurs anneaux métalliques avec une fente présentée dans un
certain bras de sa structure. Quand un courant circule dans I'anneau, nous avons un
moment dipolaire magnétique. Le moment dipolaire vectoriel produit est

perpendiculaire au plan de I'anneau.
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11.4.1 Résonateur RAF circulaire

Le magnétisme artificiel consiste a créer un comportement magnétique
sans utiliser de matériaux magnétiques mais juste des conducteurs metalliques
classiques. Pendry a proposé en 1999 un circuit appelé résonateur a anneau fendu
(SRR) [8]. Il s’agit de deux cercles métalliques ouverts imbriqués. Ils sont excités
par un champ électromagnétique dont le champ magnétique est dirigé selon ’axe des

cercles, La figure 11.2 montre la topologie de base du RAF circulaire.

Figure 11.2 : Topologie de résonateur en anneau fendu (RAF)

Un résonateur a micro-ruban est une structure capable de contenir au moins un
champ électromagnétique oscillant. En général, les résonateurs en technologie micro-
ruban utilisés pour la conception de filtres peuvent étre classés en résonateurs a
éléments localisés et en résonateurs a lignes distribuées ou résonateurs a patch.

Le résonateur en anneau représenté sur la figure 1.3 est un autre type de

résonateur de ligne distribuée [7].

r=Ago/(2T)

Figure 11.3: Résonateur en anneau fendu circulaire
Ou: r le rayon médian de I'anneau.

Ago st la longueur d'onde guidée a la fréquence de résonance fondamentale fo.
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L'anneau va résonner a sa fréquence fondamental f, lorsque sa circonférence médiane:

271 = Ay (11.8)

Les modes de résonance supérieurs se produisent a :
f =nf, n=23,....... (11.9)
Si on considere un matériau magnétique, on observe qu'il se comporte comme
un ensemble de dipdles magnétiques, ses propriétés magnétiques s'étendent sur une
large bande de fréquence.
11.4.1.1 Modele équivalent de la cellule RAF circulaire
Pour étudier la cellule unitaire RAF, nous avons jugé utile d’établir son
modele équivalent en termes d’éléments localisés (L et C). Les expressions de
ces éléments sont obtenues en fonction des parametres géomeétriques de la cellule. Le
modele équivalent (sans pertes) de la cellule RAF a été largement exploré par
plusieurs travaux [10]- [11], qui confirment que la cellule SRR est équivalente

a un résonateur (L-C) selon la Figure 11.4.

N
-

Cours Cgap

Figure 1.4 : Modéle equivalent de la cellule RAF en fonction de L, Cgys €t Cgap

Ou:
Cqap: représente la capacité crée dans le gap capacitif de chaque anneau, son

expression est donnée comme suit [12]:

c, - 2ah |n(4R—°utj (11.10)

9ap T g

Avec : g est la permittivité du vide et h est I’épaisseur de substrat de la cellule SRR.
Csurf - indique la capacité crée par le gap capacitif entre les anneaux, et elle est donnée

par la relation suivante:
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wh  2zh (11.11)

i (2.4hj
In| ——
W

avec : &, (A.S.Vim™) =8.854 x10™*, est la permittivité du vide.

Csurf = 80

L’inductance L :est formée par la self crée par la longueur des gravures des

anneaux, son expression est donnée dans la relation ( 11.12) [12].

L =R, [In SR —0.5) (11.12)
h +w

Avec : i, (m.kg.S%A?) = 1.256x10°°, est la perméabilité du vide.

La pulsation de résonance de la cellule SRR est donnée par la relation (11.13) :

1
W, = 11.13
0 c. (11.13)
Avec :
Ceq =Cgap +C (1.14)

11.4.1.2 Etapes de la conception schématique

Nous avons concu initialement la cellule du RAF ciculaire présentée par la
figure 11.2 avec un schéma électrique sous logiciel ADS. Les valeurs des éléments
localisés de schéma équivalent L et C sont déterminées a partir des équations
précédentes : (11.10), (11.11), (11.12) et (11.14) [annexe B]. Les résultats de ce calcul

sont indiqués sur le tableau suivant :

Rout (Mm) 15 Cgap (fF) 32.58
W (mm) 0.33 Court (fF) 13.2
g (mm) 0.33 C (fF) 45.78
h (mm) 0.81 L (nH) 3.49
fr (GHz) 12.59

Tableau I1.1 : Les valeurs des éléments localisés apreés calcul
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La figure 11.5 présente le circuit équivalent d'un résonateur en anneau fendu
circulaire sous logiciel ADS [annexe A]. Les valeurs de I'inductance et de la capacité

du circuit équivalent sont prises a partir du tableau I1.1.

o e i _L .............. | ................. _i_ .....
; ; slwggme » v v 5 o5 o5 % onw ¥ v ow o3
: D C=13.24F
S-PARAMETERS . o wo o2 omos & | o ss oo BB B B oW
|$ >~ Cc=3255fF
T T I

Q=1 0GHz - . .
. SIOp:?B GHz- . . . . . . . . T 10
. Step=0.01.GHz . . . . . . . . ... Lo

La réponse fréquentielle de résonateur RAF circulaire obtenue avec logiciel
ADS est présentée sur la figure suivante.

0
204
el
TT . m1
freq=12.59GHz
80— dB(S(2,1))=-74.666
| Min 1
Y
0 | | | T T
0 2 4 5] a 10 12 14 16

freq, GHz
Figure 11.6 : Résultat de simulation de RAF circulaire

Nous remarquons d’apreés la Figure 11.6 que la transmission S;; donne un pic de -74.66

dB a la fréquence de résonance fs =12.59GHz
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11.4.1.3 Conception électromagnétique de la cellule RAF Circulaire
Nous avons ensuite analysé le RAF circulaire a 1’aide de logiciel

électromagnétique HFSS. La figure 11.7 présente le résonateur circulaire formé par
deux anneaux concentriques de diametres extérieurs 3 mm et 2.34 mm
respectivement. Pour la simulation, le RAF Circulaire est déposé sur un substrat
ROGERS R04003C qui présente une permittivité relative de 3.38, un angle de pertes
tano =0.0027 et une épaisseur de 0,81 mm. Les conditions aux limites sont
appliquees, deux cas peuvent aussi se présenter au cours de la simulation en fonction
de la polarisation du champ électrique E . Les conditions de murs électrique E et
magnétique H sont appliquées suivant I'axe z et x respectivement et la propagation

se fait selon I’axey. Le RAF circulaire est aussi dimensionné pour un

fonctionnement dans la bande X [1-15] GHz.

3.63 mm

- Substrat
- Meétallisation-SRR

A 4

o
m /

Figure 11.7 : Représentation et dimensions d’une cellule d’un RAF circulaire,

Rost =1.5mm; g=s=w=0.33mm.

La figure 11.8.a présente les coefficients de transmission et de réflexion en dB,

ces résultats sont obtenus a I’aide de logiciel HFSS [annexe A].
Cette structure présente une fréquence de résonance de 10.83 GHz et une

transmission de -27.90 dB. Ces résultats sont en bon accord avec ceux de la référence

[17] (figure 11.8.b).
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Figure 11.8 : Simulations de RAF circulaire avec E selon l'axe z. Coefficients de

réflexion et transmission en dB.

La figure (11.9) présente respectivement les parties réelle et imaginaire de la

perméabilité trouvées par le logiciel Matlab [annexe A] et par la référence [17], en

remarque que la partie réelle de perméabilité effective prennent des valeurs variant de

0 a -6 autours de la résonance f.s= 10.83 GHz.
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(b) Résultats de la référence [17]
Figure 11.9 : Simulations de RAF circulaire, parties réelle et imaginaire de la

perméabilité effective.

La méme structure de la figure 11.7 est maintenant simulée mais avec une
polarisation des champs différente. Le champ E est suivant 1’axe y et le vecteur

d’onde k est selon ’axe z. Dans ce cas, la transmission présentée sur la figure 11.10
est de I’ordre de -34.33 dB a la fréquence de 11,44 GHz.
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Figure. 11.10: Réponse fréquentielle d’un RAF cf?'éﬂﬁfg}re avec E selon I’axe y : Réflexion et

transmission en dB

La figure 11.11 illustre les variations des parties réelle et imaginaire de la
perméabilité effective calculées a partir du modeéle de réflexion-transmission. La
partie réelle de la perméabilité Re(les ) du milieu est négative dans une bande trés

étroite autours de la fréquence de résonance 11. 44 GHz.
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Figure 11.11 : Simulations de RAF circulaire, Parties réelle et imaginaire de la perméabilité
effective.
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La cartographie du champ électrique dans le résonateur RAF circulaire pour la

fréquence de 10.83 GHz est indiquée sur la figure 11.12,

E Field[¥_per_m

5. 1825 +3E5
. 4. 5355e+885
3. 9686e+BE5

3. 4A17e+aE5

2, 8347e+885

- 2, 2675e+B@5

1. 7085 +885
1.1339e+385
l 5. BE97e+aEY
3. AYEEe+BEE

Figure 11.12 : Cartographie du champ électrique d'un SRR Circulaire avec E selon l'axe z.

Le champ électrique E est concentré sur les bords des fentes et des anneaux,
ce phénomene est di a 1’effet capacitif dans ces zones ce qui explique I’accumulation

du champ électrique dans 1’ouverture de I’anneau.

11.4.1.4 Etude paramétrique du RAF circulaire
Dans cette partie du chapitre, nous faisons varier la valeur de différentes

dimensions du RAF circulaire afin de voir I’influence de chaque parametre sur la
réponse fréquentielle. Les parameétres qui régissent le comportement fréquentiel du
RAF sont :

- Lalongueur de gap (9)

- L’espacement entre les deux anneaux formant le RAF (5s)

- Variation de la largeur de ruban du RAF (w)

Cette étude paramétrique est tres intéressante car elle permet de mieux
appréhender les contraintes de fabrication technologique vu les petites dimensions de
la structure. En d’autres mots, nous saurons a quoi s’attendre en cas de non-respect

des différentes dimensions lors de la fabrication de la structure.
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v' L’influence de la longueur de gap (g):

Dans cette partie, nous avons voulu estimer la sensibilit¢ de la réponse
fréquentielle du résonateur aux variations des dimensions physiques de la structure.
Plusieurs simulations du résonateur ont été obtenues en changeant les dimensions de
la structure arbitrairement. Parmis Les dimensions les plus critiques pour un
résonateur RAF est la longueur du gap g.

La dimension de gap a été changée et nous avons regardé I’influence de ce
parametre sur la réponse frequentielle. Nous avons effectué dans nos analyses, des
variations pour la longueur du gap avec les pas suivants ( £100 ym) : 0.13 mm,
0.23 mm, 0.33 mm, 0.43 mm et 0.53 mm par exemple, autour de la valeur nominale
0.33 mm.

Les courbes représentées sur la figure suivante, montrent 1’influence de cette

longueur sur la réponse fréquentielle.
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] Gaveinly
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4000 0.3 1g=0.33mm’
] S p1 : Sweep
] g=043mm"  |fa="0.43mm'
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Figure 11.13: Influence de gap sur la réponse fréquentielle

Il apparait clairement d’aprés cette étude, qu’un changement du gap avec des
différents pas mentionnés ci-dessus, donne relativement un léger décalage des

bandes de fréquences et garde la méme allure dans la bande passante.
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v' L’espacement entre les deux anneaux formant le RAF (S):
L’étude suivante aborde la variation de I'espacement entre les deux anneaux du
RAF (s). Pour montrer I’influence de la position (s), nous avons analysé sa réponse
pour différentes valeurs de distance s avec le méme pas ( +100 um): 0.13 mm, 0.23
mm, 0.33 mm, 0.43 mm et 0.53 mm.
La variation des parametres de la matrice [S] en fonction de la fréquence pour

ces différentes valeurs est montrée sur les graphes de la figure 11.14.
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Figure 11.14: Influence de I’espacement entre les deux anneaux formant le RAF sur les

coefficients de réflexion et de transmission en dB.

v Variation de la largeur de ruban du RAF (w):

Finalement, sur les courbes de la figure 11.15, nous montrons I’influence de la
largeur (w) sur la réponse fréquentielle du résonateur en anneau fendu. La valeur
nominale utilisée sur la figure 11.7 est de 0,33mm. Donc, afin de voir I’influence de la
largeur sur le comportement fréquentiel du résonateur, les valeurs sont prises autour
de la valeur nominale utilisée précédemment. Ces valeurs sont 0,13 mm, 0.23 mm,
0.33 mm ,0.43 mm et 0,53 mm.
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Figure 11.15 : Variation de la largeur de ruban du RAF (w) sur la réponse fréquentielle du

résonateur en anneau fendu

11.4. 2 Résonateur RAF carré
La figure 11.16 montre le schéma d'un RAF carré et son circuit équivalent.

L’application d'un champ magnétique externe du RAF carré induit une force
électromotrice autour de ce RAF avec des courants induits passant d'un anneau a
l'autre (Figure 11.16), les anneaux métalliques contribuent avec une inductance L et
des capacités réparties C; et C,, formant au niveau des deux gaps de la structure de
RAF. Ce circuit équivalent comprend egalement les capacites d'espacement Cgy; et Cyp
formées a cause de I’existence des gaps dans les anneaux intérieure et extérieure,

respectivement.

S e N
; B I T
i N i
T T
Ton L
(a) (b)

Figure 11.16: (a) Topologie d’un résonateur en anneau fendu carré (b) Son circuit équivalent.
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La frequence de résonance f, du RAF carré est donnée par:

1 1

== = 1115
° 2zy\LC, (1115)

Ou : Ceqest la capacité équivalente totale de la structure.
Encore une fois, a partir du circuit équivalent de la Figure 11.16 (b), la capacité totale

équivalente Ceq peut étre evaluée comme suit [13] - [14] :

B (cl+cgl)(cz+cgz)
" (C,+Cy)+(C,+Cy,) (11.16)

Puisque les gaps sont de dimensions identiques g1 = g, = g, la capacité d'espacement
C g1= Cyp = Cy et les capacités series C1= C, = C,.
L’équation (I1.16) devient :

eq = @ (11.17)
Compte tenu de I'épaisseur du métal (t), des capacités de gap Cq1 et Cy peuvent étre
représentées par :
et
i

Ou: w et t sont respectivement la largeur et I'épaisseur des anneaux métalliques, ainsi

c,,=C,,=C (11.18)

g g9

quee, la permittivité de I'espace libre.

Les capacités réparties C, et C, sont également en fonction des dimensions de gap

01= g2 = g et le rayon moyen de l'anneau aavg, comme indique I'équation suivante:

C,=C,=C,=(4a,,-g)C,, (11.19)
g =%—W —% (11.20)

Cpui est la capacité par unité de longueur et elle est calculée comme suit:

Co = Ve (11.21)

ul Cozo

Ou: co = 3x10° m/s est la vitesse de la lumiére dans l'espace libre, &, est la

permittivité effective et Z, est I'impédance caractéristique de la ligne.

La permittivité effective peut étre calculée par : [13] - [14]
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1, &Lk (K (k)

g = (1.22)
2 k(k)k(ky)
w /2
k = 11.23
(W /2)+s (11.23)
K, = s!nh(zza/ 2h) (11.24)
sinh(zb / 2h)
h est I’épaisseur de substrat de la cellule RAF.
w
a=— 11.25
> (11.25)
b :\%+s (11.26)

k'=1-k? (11.27)
k(k) est une fonction elliptique compléte du premier type et k(k') est sa fonction
complémentaire. Une expression approximative pour k(k) / k(k ) est donnée par :

Kk (k Nl
LU Y e Pour 0<k <0.7 (11.28)
kk) |7z | 1-vk'
k) 1, 21“/‘(_ Pour 0.7<k <1 (11.29)
k(k) 7 | 1-vk
L'impédance caractéristique Z, est donnée comme suit :

0:1207z k(k? (1130)

Ja kk)
Substituer les valeurs de Cq et Cy dans 1’équation (11.17), nous obtenons :
g ewh
o =(2aavg —EJCDU, + 2091 (1.32)
L'inductance "L" est donnée par la formule suivante [15]-[16]:
L=£2[ +1,] (11.32)
W

1, est la perméabilité du vide égal & 1.256 x10° [m.kg.s2.A”]

11.4.2.1 Schéma équivalent sous ADS
La figure 11.17 montre le schéma équivalent sous logiciel ADS d'un résonateur

en anneaux fendu sous forme carré. Les éléments localisés L et C sont calculés a
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partir des equations suivantes : (II. 19), (11.31) et (11.32). Les résultats de ce calcul

sont indiqués sur le tableau suivant:

Lout (Mm) 3 C, (FF) 0.3

Lint (Mm) 1.68 Co (fF) 86
S (mm) 0.33 L (nH) 6
g (mm) 033 f(GH2z) 9.88
h (mm) 0.81

Tableau 11.2: Dimensions du résonateur a anneau fendu carré

L
Xe.

S _Param
I R I RR R I RN
© Start=1.0 GHz ’ ’ &R
- Stop=16 GHz- S . . . S
. Step=0.01.GHz

Figure 11.17 : Schéma équivalent de résonateur RAFC de la figure 11.16 sous logiciel ADS

La réponse en fréquence obtenue par ce modéle équivalent en éléments
localisés, simulé avec le logiciel ADS, est présentée sur la figure 11.18. La
réponse satisfait aux spécifications souhaitées.

Le résultat obtenu présente une transmission de - 48 dB a la fréquence de

résonance frs =9.88 GHz.
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Figure 11.18 : Réponse idéale du circuit équivalent de la figure 11.17 sous le logiciel ADS

11.4.2.2 Conception electromagnétique de la cellule RAF Carreée

Le résonateur en Anneau Fendu (RAF) est destiné a fonctionner dans la bande
de fréquence [1-15] GHz. Pour la simulation, le RAF Carré est déposé sur le
méme substrat précédent. Il est placé dans un guide ou dans une boite de
radiation afin d’extraire les valeurs de sa perméabilité a partir des deux
coefficients de réflexion et de transmission comme est décrit précédemment.
Pour la simulation d’un réseau RAFs, les conditions de murs électrique et magnétique
sont appliquées selon les axes y et x respectivement et la propagation se fait selon
I’axe z.
Une seule couche de la structure est considérée pour la propagation de 1’onde
électromagnétique. Le champ magnétique doit étre parallele a I’axe des anneaux afin
d’assurer une activité magnétique dans le RAF. La géométrie et les dimensions de

résonateur RAF carre sont illustrées sur la figure 11.19.
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Figure 11.19 : Topologie et dimensions du RAF carré,

v

o

Low=3 mm, Lj;=1.68 mm, w =5 =g =0.33mm

Dans notre travail, nous nous intéressons tout particulierement au
parametre effectif des structures étudiées. Ce parametre effectif ‘perméabilité’ doit
étre extrait a partir des formules analytiques sous Matlab, en utilisant les coefficients
de réflexion et transmission complexes de RAF simulé avec le logiciel HFSS. La
figure 11.20.a montre 1’évolution des coefficients de réflexion Sy; et de transmission
S21 en fonction de la fréquence. Ces résultats sont en bon accord avec ceux de la

référence [17], qui sont présentés sur la figure 11.20.b.
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Figure 11.20 : Simulations de RAF carré avec E selon ’axe y, coefficient de réflexion et
Transmission en dB.

Dans ce cas, nous remarquons que le RAF que nous avons congu, présente une
transmission égale de -36.53 dB pour une fréquence de 9.20 GHz dans le cas ou le
champ E est orienté selon I’axe y. Cette fréquence correspond a la fréquence de
résonance du RAF.

Les parties réelle et imaginaire de la perméabilité effective en fonction de la
fréquence du RAF Carré sont illustrées sur la figure I1.21.a. Ces résultats sont
calculés avec le logiciel HFSS en exploitant les formules d’extraction précédentes et

ils sont en cohérence avec les résultats tirés de la référence [17] (Figure 11.21.b).
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(b) Résultats de référence [17]

Figure 11.21 : Simulations de RAF carré, parties réelle et imaginaire de la perméabilité

Le deuxiéme cas consiste a polariser le champ E de sorte a ce qu’il soit selon

’axe Z et le vecteur d’onde k selon I’axe Y. La figure 11.22-a présente les

coefficients de réflexion et de transmission en dB et montre une fréquence de

résonance fes a 8,35 GHz avec une transmission de 1’ordre de -29 dB. Ces résultats

sont en bonne cohérence avec ceux obtenus avec la référence [17] (figure 11.22-b).

69



CHAPITRE II [ANALYSE ET CONCEPTION DES RESONNATEURS
METAMATERIAUX]

0.00
40.00
G ! Curva e
Aot 1 — dB(3{1,1])
3 -20.00 - Setupi : Sweep
1 — dBs{2,1
z ¥y
E 30,00
- d
=
=¥
40,00
5000 . . . | |
0.00 2.50 5.00 7.0 10.00 12.50 15.00
Freq [GHz)
(2) Nos Résultats trouvés avec HFSS
o - el e
5. b ]
O |
-10 ] — S11
i ewe §521
_-15, i
2 g
® 20 .
3 3
=25
< -30
.35
-40
“% 5 10 15

Fréquence (GHz)

(b) Résultats de référence [17]
Figure 11.22 : Simulations de RAF carré avec E selon I’axe z, coefficient de réflexion et
transmission en dB

Les parties réelle et imaginaire de la perméabilité effective en fonction de la
fréquence du RAF carré sont illustrées sur la figure 11.23.a. Ces résultats sont calculés
avec le logiciel Matlab en exploitant les formules d’extraction précédentes et ils sont

en cohérence avec les résultats tirés de la référence [17] (Figure 11.23.b).
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Figure 11.23 : Simulations de RAF carré, parties réelle et imaginaire de la perméabilité
effective
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Dans la figure (11.23.a), la partie réelle de la perméabilité est négative dans une
bande étroite de fréquences autour de la résonance 8.35 GHz. Elle prend des valeurs

variant de 0 a -8.16. En dehors de cette bande, Re(eff) est positive.

La distribution du champ électrique dans le résonateur RAF carré pour la

fréquence de 8.35 GHz est indiquée sur la figure 11.24.
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Figure 11.24: Cartographie du champ électrique d'un RAF carré avec E selon l'axe z

11.4.3 Lacellule RAFen U

Dans la suite de ce travail, nous nous intéressons par la conception d’un RAF
en U not¢ RAF-U. Comme dans les cas précédents, les mémes conditions de
périodicité sont appliquées. La structure est composée d’un conducteur en forme U

déposé sur une face du substrat comme le montre la figure 11.25.
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Y- I’OHI
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X

- Substrat

3.63 mm
=)
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Lw[

Figure 11.25: Configuration de la cellule de RAF-U : Représentation et dimensions
(Loye= 3 mm, w = 0.33 mm)

Le substrat est de type ROGERS R04003C qui présente une permittivité

relative de 3.38, un angle de pertes tan o =0.0027 et une épaisseur de 0,81 mm.
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Pour la simulation, nous nous étudions seulement le cas ou le champ
électrique E est polarisé suivant 1’axe z et le vecteur d’onde K est suivant ’axe V.
Les coefficients de transmission et de réflexion tirés au moyen de HFSS sont

présentés dans la figure 11.26.
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Figure 11.26 : Structure de RAF U : Coefficients de réflexion et transmission en dB

Nous pouvons noter qu’a la fréquence de résonance fs=11.26 GHz, le RAF

en U présente une transmission de -32,93 dB.

La figure 11.27 présente les parties réelle et imaginaire de la perméabilité.
En remarque que la partie réelle prend la valeur minimale de -5,73, pour une

fréquence proche de résonance. o S
parties réelle et imaginaire de la perméabilité effective
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Figure 11.27: Simulations de RAF-U, parties réelf&Et%Phaginaire de la perméabilité effective.
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11.4. 4 Lacellule RAF E interdigité
Nous avons ensuite proposé la conception d’un nouvel résonateur en forme E

interdigité qui permet d’avoir un indice de réfraction négatif autour de sa
fréquence de résonance. Les différentes dimensions du résonateur interdigité pour un

fonctionnement en bande [1 -15] GHz sont données sur la figure 11.28.
Nous appliquons les mémes conditions aux limites pour simuler cette structure

avec le logiciel HFSS.

Lnut
Lum

A
v

Loul

Figure 11.28: Représentation et dimensions d’une unité de cellule du RAF-E interdigité
(Lowt= 3 mm; w = 0.33 mm;G=0.33mm)

Ce résonateur est gravé sur le méme substrat que le résonateur précédent.
Les coefficients de réflexion Si; et de transmission Sp; du résonateur interdigité

obtenus au moyen de logiciel HFSS sont présentés sur la figure 11.29.
Nous remarquons que le résonateur présente une transmission de -33.50 dB.

pour la fréquence de résonance 9.50 GHz .
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Figure. 11.29: Simulations de RAF- E Interdigité avec E selon 1’axe z : Rétlexion et

transmission en dB

La figure 11.30 illustre les variations des parties réelle et imaginaire de la
perméabilité effective calculée. On peut noter qu’a la résonance (frés = 9,50 GHz), la
partie réelle de la perméabilité est négative dans une bande-de fréquences autour de la
résonance et prend des valeurs variant de 0 a -15. En dehors de cette bande, Re(es)

est positive.

2N —Red(y) |
— Imagly)
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Figure 11.30: Simulations de RAF-E interdigité, Parties réelle et imaginaire de la perméabilité

effective
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11.5 RESONATEUR A ACTIVITE ELECTRIQUE

Ce sont des métamatériaux qui ont un comportement électrique et qui sont
susceptibles de présenter une permittivité négative dans un spectre donné, ils sont
appelé aussi « résonateur a activité électrique ». lls ont été largement inspirés par la
physique des plasmas. Ces structures se comportent comme des dipdles électriques
qui gouvernent la propagation des ondes électromagnétiques [1].
11.5.1 Tiges continues

Nous supposons qu’une onde se propage dans le plan du réseau avec des
champs électrique et magnétique respectivement paralléle et perpendiculaire a 1’axe
des fils.
Les tiges ont une largeur de W= 0,33 mm correspondant a la taille de
I’ouverture des résonateurs a activité magnétique. Notons toutefois que sur la figure
11.31, la longueur des tiges est de 3,63 mm correspondant a la hauteur de la boite de

rayonnement.

E L

z
| Y
K

H*x

- Substrat
- Métallisation-SRR

.3_ ﬁ.? mr#

Figure 11.31: Représentation et dimensions d’une unité de cellule de la tige
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Cette structure a été simulée avec le logiciel HFSS. Les parametres S;; et Sp; sont

présentés sur la figure 11.32.
0.00
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] Gervt b
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Figure 11.32: Simulation d'une tige métallique, coefficients de transmission et réflexion en dB

avec E selon ’axe z.

Sur la figure 11.32, nous notons que la fréquence de plasma ou de coupure est de
19.5GHz pour la transmission de type passe-haut. Cette figure tend vers
I’évolution décrite par le modele de Drude car I’on peut observer qu’en dessous de
la fréquence de plasma, il y a une réjection totale des signaux ; et au-dessus de

cette fréquence, il existe une zone de transparence.
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La figure 11.33 illustre les variations de la partie réelle et imaginaire de la

permittivité effective, associée a la tige, calculées par la méthode d’extraction a

x10
25

partil’ de la matrice [S] parties réelle etimaginaire de la permitvité effective .
0

/ —Redl()
/ =—1Imag(e)
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Figure 11.33: Simulations de tige métalliqUi#*B&tties réelle et imaginaire de la permittivité
effective.

-50

En ce qui concerne la permittivité effective (figure 11.33), Re (eefr) est négative
dans la bande [5 -15] GHz.
11.5.2 Reésonateur ELC

En 2006, les résonateurs électriques (ELC) ont été proposés comme
alternative aux tiges métalligues de Pendry pour produire des milieux a
permittivité négative [18]. Ce résonateur est illustré sur la figure 11.34. En appliquant
un champ électrique parallele au plan de la capacité formée par le gap central,
seule cette derniere couple avec le champ électrique, inversement au RAF de
Pendry ou I’élément inductif couple avec le champ magnétique. La symétrie du
résonateur ELC implique la présence a la fois d’un couplage & un champ électrique et
d’un couplage a un champ magnétique. Cependant la symétrie des deux boucles
inductives équivalentes mais opposées permet d’annuler le couplage magnétique de la
structure, ce qui justifie la réponse purement électrique d’un tel résonateur. Pour
examiner les performances du résonateur ELC, les propriétés électromagnétiques de
ces structures sont analysées numériquement en appliquant les conditions

périodiques adéquates.
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Figure 11.34: Représentation et dimensions du résonateur ELC
W =g =0.33m;L,,=3mm

La figure 11.35 présente ’allure des coefficients de transmission et de réflexion

associés au résonateur ELC.Nous constatons que le résonateur présente une résonance

a15.45 GHz dont la forme est celle d’un filtre réjecteur de bande.
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Figure 11.35: Résonateur ELC, Coefficients de réflexion et de transmission en dB
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Les parties réelle et imaginaire de la permittivite effective sont
présentées dans la figure 11.36. On constate que la partie réelle de la permittivité est
toujours négative alors que la partie imaginaire est nulle.

narties réelle et imaginaire de [a permittivité effective

= Redl(e)
= Imag(e)

00 P il S ———
150 \
20 \

250 \
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|
/

2 4 § 8 0 i u i
Frequence (GHz)

Figure 11.36: Parties réelle et imaginaire de la permittivité effective de résonateur ELC

11.5.3 Résonateur en double S
L’introduction de ce type de résonateur é€lectrique s’était a 1’origine pour des

structures périodiques et pour des structures a BIP. Plusieurs travaux ont été fondés
pour ce type de résonateur par Burokur et al. [17], par Thibout et al. [19] et par S.
Anantha et al. [20].

Le résonateur en S est composé de deux lignes microrubans, chaque ligne est
placée sur une face du substrat diélectrique comme le montre la figure Il. 37. Parmi
les caractéristiques de ce résonateur qu’on ne peut pas les trouver chez d’autres
structures, sa susceptibilité d’avoir une double résonance électrique et magnétique,
il présente les propriétés nécessaires d’un matériau main gauche et il présente aussi
une perméabilité, une permittivité et un indice de réfraction négatif a la fois.

Pour la simulation, comme nous avons vue précedemment, les conditions de
périodicité et les conditions de murs magnétiques et électriques sont appliquées sur
les axes x et y et la propagation est suivant ’axe z. Le champ magnétique doit étre

perpendiculaire au plan des résonateurs afin d’assurer une activité magnétique.
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Ao

RS

63

Figure 11.37: Représentation et dimensions d’une unité de cellule du résonateur en
double « S ».

L’analyse fréquentielles des paramétres S; (réflexion et transmission)
montre un pic d’absorption a la fréquence 8 GHz et un autre pic a la
fréquence 15.72 GHz, comme indique la figure Il. 38. Cette résonance est suite a

I’effet capacitif de la structure
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Figure I1. 38: Coefficients de Réflexion et transmission en dB

L’allure des parametres effectifs de cette structure est illustrée dans la figure 11.39.
Nous remarquons un comportement main gauche de ce résonateur avec deux bandes
de fréquences négatives : la premiére bande est entre [12.4 —14.15] GHz ou la partie
réelle de permittivité est négative qui atteint environ -22 et la deuxieme bande est
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dans I’intervalle [29.2-32.04] GHz ou la partie réelle de permittivité peut avoir une
valeur de -10 comme le montre la figure I1. 39.
50
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Figure 11.39: Parties réelle et imaginaire de la permittivité effective

11.6 MATERIAUX MAGNETO-ELECTRIQUE
I1. 6.1 Association de tiges et de RAFs

Dans la littérature, plusieurs travaux ont été développé pour la conception
et la réalisation des métamatériaux, dont plusieurs nomenclatures sont apparues
dans tel milieu : Veselago et Pendry ont étudié les milieux Main Gauche [8], [21],
milieu a indice de réfraction négatif [21]- [22] et milieu DNG (double Negative
Materials) [23].

Dans cette partie nous nous intéressons aux materiaux présentant a la
fois une perméabilité et une permittivité négatives et un indice de réfraction négatif.
Néanmoins, nous allons considérer un réseau de tiges métalliques et de résonateurs a
anneaux fendus circulaires.

La structure proposée dans cette partie est un assemblage de deux réseaux
périodiques constitués de tiges métalliques et de résonateurs RAFs circulaires [24]-
[25]. Le réseau de RAF a été présenté précédemment dans la figure I1.7, il permet
d’avoir une perméabilité négative dans une bande de fréquence autour de la
fréquence de résonance, Le deuxieme réseau est un réseau de fils continus

caractérise par une permittivité négative au-dessous de la fréquence plasma
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comme il a été présenté dans la figure 11.31. L’assemblage de ces deux réseaux
contribue a avoir une permittivité et une perméabilité négatives a la fois dans une
fréquence précise.

La figure Il. 40 illustre I'unité de cellule du réseau étudié¢ avec ces différents
parameétres utiles pour un fonctionnement dans la bande X. La simulation de cette

structure est réalisee avec le logiciel HFSS, les conditions aux limites sont appliquées,

le champ magnétique H' est orienté suivant I’axe x pour que le champ puisse pénétrer
a travers les anneaux, le champ électrique est suivant 1’axe z et doit étre parallele a
I’axe des tiges afin de les exciter pour avoir une permittivité négative au-dessous de
la fréquence plasma et la propagation s’effectue suivant 1’axe y. Par ailleurs, une seule
couche est considérée pour la propagation de 1’onde électromagnétique. La boite de
radiation & un volume de 3.63x3.63x4.5 mm® et de périodicité 4,5 mm sur I’axe
x et 3,63 mm sur I’axe z.

La structure étudiée est composée d’un RAF circulaire placé sur un co6té
du substrat diélectrique de type RO4003C et d’épaisseur 0,81 mm, sur la face
opposé du substrat nous placons une tige métallique de longueur 3,63 mm et de
largeur 0,33 mm. Un deuxieme substrat sur ¢a face extérieur est placé une
deuxieme tige identique au premiere. La périodicité des deux fils est de 2.25 mm (la

distance entre les milieux des deux substrats).

3.63 mm

Figure 11.40: Représentation et dimensions d’une unité de cellule du matériau main gauche
fait de tiges et de RAFs. g =0.33mm. W =0.33mm .Ry; = 1.5mm et S = 0.33mm
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La figure 11.41 présente les parametres Si; et Sy; calculés par le logiciel HFSS. Nous
observons une transmission -43 dB a une fréquence de résonance a 9.73 GHz
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Figure 11. 41: Coefficients de Réflexion et Transmission en dB de la structure

de la figure 11.40
La variation de la partie réelle et la partie imaginaire de I'indice de réfraction en
fonction de la fréquence est illustrée dans la figure Il. 42. Nous nous intéressons
seulement a la bande de fréquence ou I’indice de réfraction est négatif, cette
partie présente les caractéristiques d’un milieu Main Gauche. Nous remarquons
que la partie réelle de I’indice de réfraction est négatif dans une bande étroite de
fréquence. La partie imaginaire de 1’indice n est positive dans la bande [15.1-22.13]
GHz. 0

—Realn)
15 = Imag(n

10

X2
¥:-0002

10
0 5 10 15 20 2

H . . . .. Freguency (Grz) B .
Figure I1. 42: Parties réelles et imaginaires de I'indice de réfraction de la structure de la

figure 11.40
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11.6.2 AssociationdeUet T
Pour produire le comportement de main gauche, deux particules

differentes doivent étre combinées avec une cellule unitaire qui fournit une constante
diélectrique négative et I'autre qui fournit la perméabilité négative.

Cette partie est consacrée a 1’étude d’un métamatériau Main Gauche qui est constitué
d’un assemblage de deux réseaux périodiques. Le premier est un réseau de RAFs en
forme de U (Figure 11.25), qui permet d’avoir une perméabilité négative et le
deuxiéme est une tige en forme de T qui montre une permittivité négative. L’unité de
cellule de cette structure est illustrée sur la figure 11.43.

Les conditions de périodicité et les conditions de murs magnétiques et
électriques sont appliquées sur les axes x et y et la propagation est suivant I’axe z,
quant a lui, en excite les tiges pour activer la résonance électrique et ainsi permettre
d’avoir une permittivité négative en dessous de la fréquence plasma du réseau. La
boite de rayonnement définie sous logiciel & un volume de 3.63x 3,63 x 3,63 mm® et
donc la périodicité de la structure étudiée suivant les axes x et z est de

3,63 mm et 3,63 mm respectivement.

3.63 mm

Figure Il. 43: Représentation et dimensions d’une unité de cellule formée de deux
résonateurs U et T, g = 0.33mm ;W= 0.33mm et L,,=3mm
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Les coefficients de réflexion et de transmission S;; et S,; sont montrés sur la
figure 11.44.
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Figure 1l. 44: Coefficients de Réflexion et transmission en dB de cette structure

Nous observons que cette structure présente une transmission -29 dB a la fréquence
fres=13.67 GHz.

La figure 11.45 présente la variation de la partie réelle et la partie imaginaire de
I’indice de réfraction en fonction de la fréquence. D’aprés cette figure, nous

remarquons que le réel de I’indice de réfract_ié_)r}j $st toujours négatif.
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Figure 11.45 : Parties réelles et imaginaires de I’indice de réfraction de cette structure

86



CHAPITRE II [ANALYSE ET CONCEPTION DES RESONNATEURS
METAMATERIAUX]

1.7 RESONATEUR EN ANNEAU FENDU COMPLEMENTAIRE

« RAFC »
Nous nous intéressons dans la fin de ce chapitre a la conception d’une autre

structure résonante qui est le Résonateur en Anneau Fendu Complémentaire « RAFC»
(Complementary Split Ring Resonator « CSRR», en anglais). Le RAFC n’est autre
que le complémentaire du RAF déja étudié précedemment. Ainsi, le RAFC comprend
deux fentes en forme d’anneaux interrompus concentriques faites dans un plan
conducteur, constituant ainsi le plan de masse (demétallisé) des structures planaires.
Le Résonateur en Anneau Fendu Complémentaire est un élément, de dimensions trés
inférieures a la longueur d’onde, dérivé du RAF introduit par Pendry. Le RAF, quand
il est illuminé par une onde plane avec une polarisation appropriée, est capable de
créer une bande interdite de propagation aux alentours de sa fréquence de résonance
sur le signal transmis. Cette polarisation appropriée est telle que le champ magnétique
H’ doit étre perpendiculaire au plan du RAF, ¢’est-a-dire que le champ H doit pénétrer
a travers le RAF. Le phénoméne coupe-bande observé sur le signal transmis est
expliqué par la résonance de 1’élément. 11 est a noter que le caractére coupe-bande de
la structure n’est pas du a la diffraction de type Bragg (périodicité des éléments) [26],
mais due aux propriétés propres du RAF. Donc, par rapport a la nature du RAF, si
I’on veut modéliser des structures planaires basées sur 1’utilisation des lignes
microrubans et, des RAFs comme plan de masse, nous ne pourrons pas les exciter
correctement car le champ H  fait une boucle autour du ruban dans le cas du mode
fondamental. Pour ce type de structure planaire, nous avons mis au point un nouveau
élément que nous appelons Résonateur en Anneau Fendu Complémentaire « RAFC »

La figure 11.46 montre la différence qui existe entre le RAF et le RAFC. En
fait, toute la partie conductrice (les anneaux) et la partie diélectrique (les fentes) du
RAF sont respectivement remplacées par des fentes et du cuivre dans le RAFC.
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Support RAF Plan conducteur
diélectrique (cuivre)

RAFC
(diélectrique)
Interruption de la fente

(a) (b)

Figure 11.46: Comparaison entre géométrie du RAF et du RAFC
Avec:l=3mmetc=g=d=0,33mm

Pour comprendre le fonctionnement du RAFC, il faut appliquer le principe de Babinet
qui a été généralisé ensuite par Booker [26]. Le principe de Babinet est utilisé en
optique dans 1’étude des phénomeénes de diffraction. Pour rappeler ce principe, nous
considérons deux plans (figure 11.47) :

% plan A, dans lequel sont disposeés les écrans

R/

¢ plan B (plan d’observation du champ), situé¢ a I’opposé¢ de la source lumineuse

S par rapport au plan A.

A B A B

Eér'an Ombre
(a) (b) (c)

Figure 11.47: Principe de Babinet appliqué a un écran absorbant et son complémentaire [26].

Le principe est basé sur trois cas d’études (figure 11.47). Dans le premier (figure
I1.47.a), un écran absorbant est interposé en A de telle sorte que le champ sur le plan
B est une fonction: Fe = fi(X, y, z ). Dans le cas 2 (figure 11.47.b), un écran
complémentaire du premier est interposé en A de sorte que le champ en B est :
Fe= fo(X, y, z). Ce principe précise aussi que si le champ en ’absence d’écran (figure

[1.47.c) est : Fo =fo(X, y, 2 ) ; alors nous avons : fi(x,y, z )+ fa(x, y,z) = fo(X, y, 2).
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Cependant ce principe ne tient pas compte du caractere vectoriel du rayonnement
¢lectromagnétique. Il a donc été généralisé par Booker, qui a montré que si I’écran
considéré est un conducteur électrique parfait, son écran complémentaire doit étre un
conducteur magnétique parfait. Il est aussi possible d’obtenir le méme effet en
utilisant deux conducteurs électriques parfaits (écrans de cuivre par exemple) et en
permutant les champs électriques E et magnétiques H (figure 11.48).

Prenons, par exemple, le cas d’un écran métallique et son complémentaire qui est une
fente, de méme dimensions que I’écran, faite dans un plan métallique. Donc,
supposons que la source S rayonne un champ E horizontal et I’écran métallique M
donne un champ E; dans le plan Q (cas 1 - figure 11.48.a). Pour appliquer le principe,
il faut soit tourner la polarisation de la fente F de 90° pour remplacer les champs E
par des champs H (cas 2a - figure 11.48.b) ou sinon, tourner la fente de 90°et

conserver la méme polarisation que pour I’écran (cas 2b -figure 11.48.c).

Cas 1 Cas 2a Cas 2b
M
7 / /él ? /él < /C§1
£ s e S A
(@) (b) (c)

Figure 11.48 : Principe de Booker appliqué a un écran métallique

et son complémentaire (une fente) [26].

Partant de ces considérations et comme illustré sur la figure 11.48 , Booker a
également montré que le champ rayonné par la fente F (cas 2a - figure 11.48.b) était le
méme que celui rayonné par un dipdle mince (écran métallique, cas 1) ayant les
mémes dimensions que la fente, excité en son centre et polarisé perpendiculairement a
celle de la fente. Ainsi les champs rayonnés par les deux dispositifs de polarisation
perpendiculaires de la figure 11.49 sont égaux en amplitudes ; les champs étant

permutes.
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Figure 11.49: Principe de Booker appliqué & un dipdle.

Donc, par rapport au RAF, le RAFC résonne quand un champ électrique est appliqué

perpendiculairement & son plan (figure 11.50). Nous pouvons dire que cet élément est

convenable pour des applications utilisant des lignes microrubans.

Plan de RAFC

masse
Figure 11.50: Polarisation appropriée des champs électromagnétiques pour le bon

fonctionnement du RAFC.

En plus, il présente simultanément une perméabilité et une permitivité négatives

(figure 11.51).

Perméabilité et permittivité relative
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Figure 11.51: La perméabilité et la permittivité de RAFC [27].
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Le plan de masse démetallisé de type RAFC nous fait penser a des structures Bande
Interdite Electromagnétique « BIE » [28], [29], [30]. Les avantages de ce RAFC
résident dans ses petites dimensions de A/10 et son caractére trés résonant. Les
structures BIE ont été largement utilisées, mais leurs sélectivités en fréquence sont
basées sur la périodicité des éléments (effet de Bragg) et leurs dimensions sont de
I’ordre de A/4. De plus, les structures BIE nécessitent plusieurs périodes d’¢léments
afin de produire des réjections significatives et donc engendrent des structures
encombrantes.

Donc notre intérét s’est porté sur la conception d’un résonateur RAFC de
forme carré (figure 11.52). Les conditions de murs électriqgue et magnétique sont
appliquées selon 1’axe x et y respectivement et la propagation se fait selon I’axe z.

le RAFC est aussi dimensionné pour un fonctionnement dans la bande [5-15] GHz.

LO ut

Figure 11.52: Représentation et dimensions d’une unité de cellule d’un RAF carré
complémentaire Lo, =3 mm, g =s =0.33mm

La figure 11.53 montre 1’évolution des coefficients de réflexion Si; et de transmission

S,1 en fonction de la fréquence du RAFC.
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Figure 11.53: Simulations de RAFC de forme carré avec E selon I'axe x. Coefficients de
réflexion et transmission en dB

Nous constatons que la transmission a la fréquence de résonance
fres=10.27 GHz égale a —24 dB.

La figure 11.54 montre les parties réelle et imaginaire de perméabilité et de

permittivité effectives en fonction de la fréquence du RAFC.

parties réelle et imaginaire de la perméabilté effective
§
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1
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Figure 11.54 : Simulations de RAFC,(a) parties réelle et imaginaire de perméabilité (b) parties
réelle et imaginaire de permittivité effective.

-1

11.8 CONCLUSION

Ce chapitre est dédié a la conception schématique et électromagnétique des
résonateurs a base des métamatériaux. Nous avons exposé tout d’abords les
résonateurs a activité magnétique présentant une perméabilité négative tels que les
RAFs circulaires et carrés et les résonateurs a activité électrique ayant une
permittivité négative dans la bande de fréquence au-dessous de la fréquence de
plasma. Aprés le calcul des inductances et des capacités pour ces résonateurs, nous
avons donnés leurs schémas équivalents. Ces schémas permettent de tracer les
réponses fréquentielles de ses résonateurs a 1’aide de logiciel ADS. Ensuite, nous
avons congus ces structures au moyen de logiciel électromagnétique HFSS.

Pour la validation de nos résultats, nous avons comparés nos résultats obtenus avec les
logiciels HFSS et Matlab avec ceux obtenus par d'autres chercheurs.

La derniére partie de ce chapitre a été consacrée a la conception
électromagnétique des résonateurs mains gauches. Ces résonateurs comportent les
réseaux de fils et les résonateurs RAFs et aussi les RAFs complémentaires qui
permettent de créer des milieux doublement négatifs en combinant un milieu a
permittivité négative avec un milieu a perméabilité négative. Les propriétés
¢lectriques et magnétiques des métamatériaux qui sont I’indice de réfraction, la
permittivité complexe et la perméabilité complexe ont été déterminés au moyen

d’un programme écrit avec logiciel Matlab. Cette procédure consiste a calculer les
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parametres effectifs en utilisant les coefficients de transmission « Sy; » et de réflexion

« S11 » obtenus par des simulations sous le logiciel HFSS.
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[CONCEPTION DES FILTRES HYPERFREQUENCES

CHAPITRE 11l A BASE DE METAMATERIAUX]

111.1 INTRODUCTION

Les communications sans fil ont un rdle important dans la vie humaine

pendant les dernieres décennies. En raison de la croissance rapide des technologies de
communication, il y a eu de nombreuses recherches pour développer des dispositifs et
des circuits pour ses applications dans des multiples bandes de fréquences.
En outre, l'exigence de réduire les interférences entre les canaux doivent étre
respectées pour tous les systemes de communication. Le filtre hyperfréquence est
un élément essentiel pour débarrasser tout signal indésirable du systeme et permettre
au signal de fréquence spécifique de passer.

Les filtres planaires sont largement utilisés en raison de la commodité dans le
secteur manufacturier, profil bas et la facilité d'appliquer des circuits intégrés micro-
ondes [1].

La conception de filtre est en général divisée en deux grandes parties : la
synthése et la mise en ceuvre technologique. La synthése du filtre nous permet
d'identifier la topologie du circuit de filtrage et de définir les valeurs (impédances,
longueurs électriques) des éléments constitutifs du filtre en rapport avec les
caractéristiques électriques a atteindre (bande passante, fréquence, niveau de
réjection, etc.) [2].

Dans ce troisieme chapitre, nous décrivons, dans la premiere partie, la
définition, le réle du filtre micro-onde et ces différents types qui favorisent ou
défavorisent les composantes spectrales d’un signal dans une bande de fréquences
donnée et les difféerentes fonctions de filtrage.

Dans la deuxiéme partie, nous présentons les éléments de synthese des
filtres micro-ondes. Dans la troisieme partie, nous nous intéresserons a la conception
des filtres passe bas, passe-bande et coupe bande en technologie planaire et en SIW
‘Substrat Integrated Waveguide’ a base des métamateriaux tout en répondant au
cahier de charges , en passant par le calcul de la matrice de couplage et les
coefficients de qualité, qui nous aide a trouver le schéma équivalent du filtre et sa
réponse fréquentielle au moyen de logiciel ADS [annexe A]. Ensuite ce filtre sera
congu a I’aide de logiciel électromagnétique HFSS.
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111.2 PRINCIPE GENERAL DU FILTRAGE HYPERFREQUENCE
111.2.1 Définition du filtre

Un filtre est un circuit électronique, caractérise par une fonction de
transfert, qui réalise une opération de traitement du signal. Il se base sur le
couplage entre plusieurs cellules résonantes qui forment finalement un certain
gabarit en termes de pertes, de transmission et de réflexion. Il atténue certaines
composantes d'un signal sur une bande de fréquence et en laisse passer d'autres
dans une autre bande de fréquence appelée bande passante [1].

Un filtre est défini, sur une bande de fréquence donnée, par des spécifications
caractérisées par :
v Laréponse en amplitude (transmission, réflexion),
v' Le temps de propagation de groupe (TPG) appelé également retard de
groupe ou temps de transit [2].

111.2.2 Réle du filtre dans les systemes de communications

Le réle du filtre dans les systemes est fondamental puisqu'il s'agit de
débarrasser d'un signal utile de toutes les composantes parasites, qui peuvent provenir
de sources diverses. Elles peuvent étre externes. C'est-a-dire apporté par le canal, ou
interne, apporté par les éléments passifs et actifs constitutifs du systéme lui-méme.
Selon l'architecture retenue pour le systeme, l'apparition de fréquences parasites, dites
images, est aussi un probleme. Les signaux recus sont parasites les uns par rapport
aux autres, et de ce fait, une bonne séparation de ces signaux est nécessaire. Dans ces
cas, on fait appel a des techniques de filtrage [3].

A la vue de la synoptique figure 111.1, le r6le du filtre parait essentiel. En effet
nous pouvons le retrouver a plusieurs niveaux.

Dans le duplexeur tout d'abord ou des fonctions passe-bande permettent

d'assurer l'isolation entre les voies d'émission et de réception.
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Figure 111.1 : Synoptique d'un module émission/réception [3]

Au niveau de la chaine de réception, le filtre de réception du duplexeur permet
de sélectionner le signal désire tout en atténuant les fréquences parasites qui lui sont
adjacentes.

A cela il faut ajouter l'utilisation des filtres dans les systemes de multiplexage
fréquentiels permettent de séparer les différentes voies recues par l'intermédiaire de

filtre passe-bande.

111.2.3 Classification des filtres

Le filtrage est I'action qui sert a éliminer ou sélectionner le signal sur une bande
de fréquences. Autrement dit c'est I'action de séparer les composantes utiles (bande
passante) des composantes parasites (bandes atténuées) dans le spectre d'un signal. La
connaissance du spectre de fréquences composant le signal utile permet de
définir le gabarit du filtre idéal. Ainsi le dispositif filtrant est défini par son gabarit.

On distingue quatre familles de filtres en fonction de la position de la bande
passante et des bandes atténuées :

o Les filtres passe-bas (figure I11-2-(a)) qui transmettent des signaux de
fréquence inférieure a une certaine fréquence f. - f; (appelée fréquence de
coupure).

o les filtres passe-haut (figure I11-2-(b)) qui transmettent des signaux de

fréquence supérieure a la fréquence de coupure f. - f;.
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e les filtres passe bande (figure IlI-2-(c)) qui transmettent des signaux de

fréquence comprise entre deux fréquences limites f; et f,.

e les filtres coupe bande (figure I11-2-(d)) qui sont les circuits duaux des

filtres passe bande.

H (j o)

a) Filtre passe-bas

H (j o)

O a)l a)2

¢) Filtre passe bande

H(jo)
1
0 @, 7,
b) Filtre passe-haut
|H (jo)
1 _
0 @, @, w

d) Filtre coupe bande

Figure 111.2 : Gabarits des filtres idéaux

H(jw): est la fonction de transfert du filtre.

La caractéristique d'un filtre passe-bas idéal est qu'il posséde un affaiblissement

nul dans la bande passante afin de préserver la puissance du signal utile et infini dans

la bande atténuée afin d'éliminer les signaux parasites. Le temps de propagation de

groupe (TPG) d'un filtre passe-bas idéal est identique pour toutes les composantes
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spectrales, autrement dit afin d'éviter toute distorsion du signal transmis, le déphasage
dans la bande passante est linéaire [4].

Un tel filtre dont le gabarit en fréquence présenté sur la figure 111.2(a)
est pratiquement irréalisable [5], [6]. En effet, la réalisation d'un tel filtre idéal
en amplitude et en phase ne satisfait pas au principe de causalité [7]. De plus,
I'amplitude et la phase ne sont pas liées par la relation de Bayard-Bode [2], [5], [4],
[8]. Nous sommes donc contraints d'effectuer des approximations de la fonction
d'amplitude du filtre. De cette maniére, nous ne pouvons que nous approcher

des reponses des filtres illustrées dans la figure 111.2.

111.4 GABARIT DES FILTRES

Un filtre idéal, avec un gain constant dans la bande de transmission et un
affaiblissement infini dans la bande que I'on désire éliminer avec une transition
abrupte entre les deux bandes, est impossible a réaliser. Ainsi nous nous contentons
d'approcher cette réponse idéale en conservant une atténuation inférieure a A; dans la
bande passante et une atténuation supérieure a A, hors bande (Figures 111.3 et 111.4).
Cela conduit a définir un gabarit présentant des zones interdites et zones dans
lesquelles devront impérativement se situer donc préciser les limites de tolérance pour
les différents éléments du filtre [2].

Ainsi, a chaque application de filtrage, un cahier de charges est associé
comportant les spécifications définies par un gabarit. Les figures I11.3 et 111.4 illustrent
I'exemple de ce gabarit pour le cas de filtre passe bas et le filtre passe bande

respectivement.
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Figure 111.3: Gabarit d'un filtre passe-bas réel congu a partir d’éléments localisés

(A représente I’atténuation du filtre, en dB)
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Figure 111.4: Cahier de charges d'un filtre passe bande.
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Pour le cas du filtre passe bande, les paramétres définis sur la figure I11.5

caractérisent sa réponse fréquentielle.

A2 """""""""""""""""""""""""" \
3
§ o
s § 8
S8 8o
8 §a
o <

o T )
Ay o " O T =
| )i . ' s ondulation
perte ¢ """"""""""" v : o e
d'insertion .. V. it : &1

Figure 111.5: Gabarit en amplitude d'un filtre passe-bande

% Fréquence centrale f,

< Bande passante a l'ondulation (f_,—f_,)

% Fréquence de coupure a 3 dB, basse f, et haute f_,

<% Bande passante a 3 dB, (f., —f_,) (bande passante d'intérét lorsqu‘on

considere les pertes)

<% Bande passante relative a 3 dB, (f_, —f ,)/f,

«» Ondulation
« Perte d'insertion dans la bande, A;

¢+ Niveaux de rejection dans la bande atténuée (A, et As)
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111.5 FONCTIONS DE FILTRAGE
111.5.1 Approximation en Amplitude de Butterworth

L’approximation de Butterworth est I’approximation la plus simple. Ce type de
filtre ne présente aucune ondulation dans la bande passante, mais en contrepartie, il
offre une mauvaise réjection hors bande. Cette derniere peut étre améliorée par une
augmentation du nombre de poles, mais elle reste cependant moins bonne que celle
des autres types de filtres. Elle est utilisée dans le cas des faibles pertes d’insertion
[16].

Elle est définie par la fonction d’atténuation suivante (en dB) :

2n
Ags = 10l0gs, (1 +(2) ) (11.1)
Qui correspond a la réponse en amplitude du coefficient de transmission :
2n\ 1
1S3, (jw)|? = (1 + (wﬂ) ) (111.2)

Avec w, = 2rtf est la pulsation de coupure. A noter que : quand w = w., A = - 3 dB,
OU S124p = —3dB (puisque S;,45=20l0g10]512|)
La figure 111.6 illustre la réponse en transmission de la fonction pour différentes

valeur de I’ordre n.

0 —
=10 4
[wa
=
E _2,|'_‘|. -
'3”0’ T T T 13 T T i
0 05 1 1.5 2 25 3
i i)
Pulsation A{_
Ordre 3 Ordre 7 —_— Ordre 11

Figure 111.6: Réponse en transmission de la fonction Butterworth pour différents ordres n.
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A titre d’exemple, pour la conception d’un filtre passe bas dont les
specifications sont données par la figure 111.3, on détermine 1’ordre n nécessaire.

D’apreés 1’équation (111.1) et la figure 111.3 [16].

2n A1
(Z_) =102 —1 (111.3)
2n Az
(%) =100 —1 (111.4)
A1
, 2n q010-1
Dot : (Z—:) =102 (111.5)

1010-1

La résolution de I’équation (111.5), nous donnera une valeur réelle pour n. Nous
choisirons donc comme ordre du filtre le premier entier supérieur ou égal a cette
valeur de n.

Les éléments constitutifs gk d’un filtre normalisé passe-bas, se calculent

aisément a partir des formules classiques de récurrence suivantes [5]-[ 9]-[ 10]-[ 13] :
g, =2sin(ZE2T) k=1an (111.6)

111.5.2 Approximation en amplitude de Tchebychev
Les filtres Tchebychev tolérent une légere ondulation dans la bande, mais
possedent une meilleure réjection que le filtre Butterworth. L’approximation de

Tchebychev est définie par la fonction d’atténuation suivante (en dB) :
Agp = 10logy, [1 + &272 (wﬂ)] (11.7)

Qui correspond a la réponse en amplitude du coefficient de transmission :

-1
|521(1'w)|2=<1 +&°Ty; (f)) (111.8)
Avec T, est le polyndme de Tchebychev défini par :
_ cos(n arcos(x)) x| <1
Tn(x) = {cosh(n arg cosh(x)) lx] > 1 (111.9)

& est définie par le choix du niveau d’ondulation (4,,) par:

§=J10% 1 (111.10)
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La figure 111.7 illustre la réponse en transmission de la fonction de Tchebychev
pour différentes valeurs de n. Sa réponse posséde aussi une ondulation d’amplitude

dans la bande passante.

0 =

o

=

—_— ‘5 7

-10 T T T
0 05 1 15 2
" i)
Pulsation Aﬂ:-
Ordre 3 — Ordre 7 Ordre 11
Figure 111.7 : Réponse en transmission de la fonction de Techebychev pour différentes
Valeurs de n.

Il est possible d’obtenir des niveaux importants de réjection dans la bande
atténuée sans pour autant augmenter I’ordre du filtre.

Les filtres de Tchebychev sont caractérisés par 1’acceptation d’une ondulation,
ou bien en bande passante ou bien en bande atténuée. Dans le premier cas, on parle de
filtres de Tchebychev de type 1 ou directs, dans le second, de filtres Techbychev de
type 2 ou inverses.

Pour déterminer les parametres g, il faut d’abord chercher 1’ordre n qu’il nous

faut a partir des spécifications données, avant d’utiliser les équations suivantes :

o= %sin (%) (111.11)
n = sinh E arg sinh (%)] (11.12)

. [2k-1 . [2k+1
4sm[ n]sm[—n
— 2n 2n

9k9¢n = Y ()

] k=2,....n (11.13)
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Un exemple de calcul pour trouver n est comme suivant (pour les spécifications
de la figure 111.3. Soit I’ondulation (4,,) est fixée.
Nous pouvons donc déterminer las valeurs de ¢ et A;.

Puisque w; = w,, nous avons donc d’apres la relation (111.7) :

Ay = 10logs, |1+ §2T3 (Z—j)] (111.14)
Ag
T, (z—j) = 1°;°‘1 (111.15)

Et puisque w, > w; = w,, par la définition de T,,(I’équation 111.9)

Ty (ﬂ) = _410:5_3—1 = cosh (n arg cosh (ﬂ)) (11.16)

w1 w1

J10Th
% (111.17)

nargcosh (%) = arg cosh
1

3

/ A1
arg cosh 1010-1

n= (111.18)

arg cosh(Z—i)

On choisira alors n le premier entier supérieur ou égal a la valeur donnée par
I’équation (111.18).

Par conséquent, les informations requises lors de la conception d'un filtre passe
bande sont: l'ordre du filtre, le taux d'ondulation dans la bande passante et la
fréquence centrale. Nous nous référons aux tableaux et abaques des filtres pour
trouver les coefficients répondant au cahier de charges fixé auparavant.

Les valeurs de gk (les coefficients normalisées des éléments de tchebychev) sont
données dans le tableau I11.1 en fonction de l'ordre n et le niveau d'ondulation du filtre
A [12].
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Loi de Tchebychev :
Pour go=1.0, 4,,=0.01 dB pour w, =1:

0.0960 1.0

0.4489 0.4078 1.1008

0.6292 0.9703 0.6292 1.0

0.7129 1.2004 1.3213 0.6476 1.1008

0.7563 1.3049 15773 1.3049 0.7563 1.0

0.7814 1.3600 1.6897 1.5350 1.4970 0.7098 1.1008

0.7970 1.3924 1.7481 1.6331 1.7481 1.3924 0.7970 1.0

0.8073 1.4131 1.7825 1.6833 1.8529 1.6193 1.5555 0.7334 1.1008
0.8145 14271 1.8044 1.7125 1.9058 1.7125 1.8044 1.4271 0.8145 1.0

O© O N OOl W DN

Pour 4,,=0.04321dB et w, =1:

0.2000 1.0

0.6648 0.5445 1.2210

0.8516 1.1032 0.8516 1.0

0.9314 1.2920 15775 0.7628 1.2210

0.9714 13721 1.8014 1.3721 09714 1.0

0.9940 14131 1.8933 1.5506 1.7253 0.8141 1.2210

1.0080 1.4368 1.9398 1.6220 1.9398 1.4368 1.0080 1.0

1.0171 1.4518 1.9667 1.6574 2.0237 1.6107 1.7726 0.8330 1.2210
1.0235 1.4619 1.9837 1.67/8 2.0649 1.6778 1.9837 1.4619 1.0235 1.0

O© 00 N O Ol W N -

Pour 4,,=0.1dBetw, =1:

03052 1.0

0.8431 0.6620 1.3554

1.0316 1.1474 10316 1.0

1.1088 1.3062 1.7704 0.8181 1.3554

1.1468 13712 19750 13712 1.1468 1.0

1.1681 1.4040 2.0562 1.5171 1.9029 0.8618 1.3554

1.1812 1.4228 2.0967 1.5734 2.0967 1.4228 1.1812 1.0

1.1898 1.4346 2.1199 1.6010 2.1700 1.5641 1.9445 0.8778 1.3554
1.1957 1.4426 2.1346 1.6167 2.2054 1.6167 2.1346 1.4426 1.1957 1.0

O© 0O N O OB W DN P =

Tableau I11.1 : Les valeurs des éléments gy de Tchebychev en fonction de I'ordre du filtre

110



CHAPITRE I [CONCEPTION DES FILTRES HYPERFREQUENCES
A BASE DE METAMATERIAUX]

111.5.3 Approximation en amplitude elliptique

L’approximation elliptique se différencic des autres par sa caractéristique
d’équi-ondulation a la fois dans la bande passante et dans la bande atténuée [11]-[14]-
[17]. De plus, elle possede des zéros de transmission dans sa réponse électrique qui
permet d’atteindre un bon niveau de sélectivité du filtre avec un ordre restreint. Elle

est définie par sa fonction d’atténuation :

Ag =10L0g [ 1+&£°C (o) ] (111.19)
Ou: la fonction C, cette fois ci est une fonction elliptique d’ordre n et & est un
parametre qui détermine I’ondulation dans la bande passante a la pulsation de coupure

®c.

La réponse typique du filtre passe bas elliptique est illustrée par la figure 111.8.

0

dB(S,,)

pulsation

Figure 111.8: Réponses du prototype passe bas elliptique en fonction de 1’ordre du filtre n.

111.6 ELEMENTS DE SYNTHESE DES FILTRES MICRO-ONDES

Dans cette partie, nous nous rappelons quelques notions théoriques essentielles
de synthese des filtres micro-ondes a l'aide des éléments réepartis constitués de ligne
de transmission. La synthése des filtres fait appel a deux méthodes [9]-[10]-[11]-[12]:
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111.6.1 Méthode des parametres image
La méthode des parametres image a été développée dans les années 1930
[10]. Elle est basée sur I'étude des propriétés des réseaux élémentaires en termes de
fonctions de transfert et les impédances de leurs images [11], [13]- [14].
L'inconvénient de cette méthode est qu'elle est basée sur I'hypothése que le
filtre est fermé par les impédances d'images alors qu'en pratique, le filtre est le
plus souvent fermé par des résistances pures. Par conséquent, un nombre de facteurs
de correction et de réseaux d'adaptation deviennent indispensables pour assurer le
bon fonctionnement du filtre final. De plus, beaucoup de problémes de
conception de filtre ne peuvent pas étre résolus par cette méthode avec un minimum
d'éléments de circuit, voire méme impossible [12]-[14].
111.6.2 Méthode des pertes d’insertion
La méthode des pertes d’insertion est basée sur le calcul des caractéristiques
prédéfinies des filtres qui sont composés par des éléments de circuits qui sont
linéaires, passifs, localisés et finis.
Cette méthode, qui est la méthode principale présentée dans ce travail, est la méthode
la plus utilisée pour la conception des filtres [11]-[13]-[14]-[15].
Premic¢rement, dans la méthode des pertes d’insertion, la réponse d’un filtre est
représentée par sa fonction d’atténuation, qui a pour forme :
=1+ M (a)z)
©ON(e)

P, (111.20)

Cette équation est exprimée en fonction de la pulsation o.

Ou : M et N sont des polyndmes reéels.

Cette fonction de perte d’insertion sera assimilée a des fonctions d’approximations qui
sont physiquement réalisables, par exemple les fonctions Butterworth, Tchebychev,
Elliptique etc.

111.6.3 Transposition de fréquence et d’impédance a partir du gabarit

passe bas

Un prototype de filtre passe bas, composé d’¢léments localisés capacitifs
et inductifs est défini. La conception de tous les types des filtres (passe bas,
passe haut, passe bande ou coupe bande) sera basee sur ce prototype passe bas,

pour lequel quelques transformations nécessaires seront effectuées (transformation
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d’impédance et de fréquence). Les deux schémas possibles du prototype du filtre
passe bas sont présentés dans la figure 111.9. Ils sont composés alternativement
par les capacités paralléles et les inductances séries. L’ordre du filtre (n pair ou
du

les éléments (gk) du circuit du filtre prototype sont

impair) imposera le nombre de composants prototype (capacités et

inductances). En général,
normalisés par rapport a I’'impédance de source (go= 1) et a la pulsation de
coupure (o= 1). Dans la plus part des cas, I'impédance de charge est supposée

égale a I’'impédance de source (ce qui est le cas ici) d’ou gn+1=0o=1[12].

RU Ll LS n—-1 L”

W - m
ol
N n par o nimpair
a) Filtre passe bas commencant par une self série
REI L_‘- L-l Ln Ln—l
AW T -+ T )
ou
@ =C, =C, =C_, %an ==CH§’RH_1
---- npar o n impair

b) Filtre passe bas commengant par une capacité paralléle.

Figure 111.9 : Circuits prototypes du filtre passe bas.

111.6.3.1 Transformation en impédance

Comme le prototype passe bas est normalisé par rapport a I’impédance et en
fréguence pour tous ses €léments g, on doit dénormaliser ses éléments.

La dénormalisation en impédance se fait tout simplement en multipliant les g
représentant les selfs en série par la résistance de charge R, et en divisant les gy
représentant des capacités paralleles par R, . Cette dénormalisation en impédance est
illustrée par la figure 111.10 [11]-[12].
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8 R, g,

Figure 1. 10 : Transformation en impédance

111.6.3.2 Transformation en fréquence

Pour pouvoir créer des filtres passe haut, passe bande ou coupe bande a partir
de prototype passe bas, on doit effectuer la transformation de fréquence.
111.6.3.2.1 Transformation passe bas —passe haut

La transformation en fréquence du plan de pass-bas (w) vers le plan de passe-

haut (w") est définie par: w - — =2, (w, = 1).

e

Dans ces conditions le prototype passe haut se déduit facilement de celui du
passe-bas. Pour cela, il faut remplacer chaque self par une capacité et réciproquement.
Soient les capacités Cy, et les inductances L, du prototype passe bas, alors les valeurs
(dénormalisées en fréquence) pour les capacités Cj et les inductances L du filtre
passe haut sont calculées par [11]- [12] :

cl-—t -1 (111.22)

ol, @09,

L+ 1 (111.22)

aC, @9,

Cette transformation est illustrée dans la figure 111.11 :

g & C=llo.g) C=l/ocg)
— :: ::
o

g‘I L'=1o.g)

Figure 111.11 : Transformation passe bas-passe haut
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111.6.3.2.2 Transformation passe bas —passe bande
Le gabarit d’un filtre passe bande est défini par :
+«+ Sa pulsation centrale, w, de la bande passante
¢+ Sa pulsation de coupure basse, w,

¢+ Sa pulsation de coupure haute, w,

Soit :
(UO = \/0)10)2 (“|23)
A= 2221 (111.24)

wWo
Ou : A est la largeur relative de la bande passante.

La transformation en fréquence du plan de passe bas (w) vers le plan de passe
, finie par - @ — L(“2 — <
bande (w") est définie par : w = i (w, wo)
L’obtention du filtre passe bande a partir du prototype passe bas se fait en deux

étapes. Premierement, les inductances en série doivent étre remplacées par un circuit

résonant LC en série, avec les valeurs des éléments définies comme suit [11]- [12] :

c, -4 __4 (111.25)
N SO

ro— L _ Oy

t = = (111.26)

La deuxiéme étape consiste a remplacer les capacités en paralléles par un circuit

résonant LC en parallele, dont les valeurs sont les suivantes [11]-[12] :

r— Sk _ Gk
o= 5 = (111.27)
L,=-24 -_4 (111.28)

115



CHAPITRE Il [CONCEPTION DES FILTRES HYPERFREQUENCES

A BASE DE METAMATERIAUX]

Cette transformation en fréquence du filtre passe bas vers le filtre passe bande
est résumée par la figure 111.12 pour le cas d’un filtre d’ordre 3.

L=g/bo) C=Mo,g)  L'eg/bo) CrMo,g)

g g —m H m “_'
m m——s
—>

LMo, ) B

|1

= ("=g/Ao,)

——f —

!

Figure 111.12 : Transformation en fréquence passe bas-passe bande
111.6.3.2.3 Transformation Passe bas-coupe Bande

Pour le cas de la transformation en fréquence pour le filtre coupe bande, nous
utilisons la transformation suivante :

N _,_A(Z_;_%)_l (111.29)

Pour obtenir le filtre coupe bande, il suffit alors de faire I’inverse du cas du

filtre passe bande, ou il faut remplacer les inductances par le circuit LC paralléle.
! 1 _ 1

_ _ 111.30
Tt v (111.30)
[ON) a)o
Et remplacer les capacités par le circuit LC série défini par :
cp =2k - AGy (111.32)
wo a)()
1 1
L, = = 111.33
k ACrwg Agk @, ( )
Cette transformation est représentée sur la figure 111.13.
L= =2
e g w0 o
— 0" 000" . 7 —
— I -
g =0 Agiayg | S:Aﬂsmu
f’z ~ Sg2a0
= - _A4g:
Figure 111.13

: Transformation des éléments passe bas- coupe bande
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Toutes ces étapes de transformation en fréquence peuvent étre synthétisées dans le
tableau 111.2 [11]

PASSE BAS PASSE HAUT PASSE BANDE COUPE BANDE
Ag/o,
0
g 1/o-g g/hw, Alo,g
— 000 ——=| o I o [—T—7AF——o | — S
||
[
1/Agw,
[ ] I ®
I/Agw,
g — I/o.g A/mugg = g/Aw, %
Aglo, —
® l ®

Tableau I11.2 : Transformations en fréquence a partir du prototype passe bas

111.7 MISE EN (EUVRE DES ELEMENTS DISTRIBUES POUR LE
FILTRAGE EN HYPERFREQUENCE

Nous avons vu dans la section 111.6.3, la mise en ceuvre de prototypes de filtres
a partir d’un gabarit passe bas issu d’une approximation de la fonction d’atténuation.
Toutefois, la synthése générale ne nous donne que des solutions de filtres en éléments
localisés qui ne peuvent pas étre appliqués dans la bande de fréquence microonde. En
effet, la disponibilité des éléments localisés est tres limitée dans cette bande de
fréquence trés haute. Il est donc nécessaire de faire appel a des éléments distribués
pour pouvoir réaliser les filtres en hyperfréquence. Pour cela, plusieurs outils ont été
développés afin de pouvoir transformer les éléments localisés en éléments distribués
[11]. Nous présentons quelques un d’entre eux dans la suite. En se basant sur ces
outils de transformation, beaucoup de topologies de filtre hyperfréquence ont été
proposées pour faciliter 1’étape de conception avant de les réaliser selon une

technologie choisie [17].
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I11.7.1  Outils de transformation des élements localisés en éléments

distribués

111.7.1.1 Résonateurs quart d’onde et demi-onde, et la transformation de Richard
Une ligne de transmission peut étre assimilée a un circuit résonant en fonction

de sa longueur et de sa charge (circuit ouvert ou en court-circuit).

Afin de convertir les éléments localises en lignes de transmission équivalentes,

I'équivalence L, C peut se faire en utilisant la transformation de Richards [11], [17]:

Q=tan(B,1) (111.34)

Avec la constante de propagation :

B, _2z_o (111.35)
/19 Vlﬂ

Ou: v estlavitesse de phase.

La transformation de Richard est donc une transformation en fréquence du plan de »

au plan de Q (plan du prototype passe-bas normalisé). Ainsi :

Z,=jX, =jOL=jLtan(B,l) (111.36)
Y, =jB =jQC =jCtan(B,I) (111.37)
Avec .

X | : Réactance de L

B, : Susceptance de C
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Le tableau I11.3 présente un résumé des équivalences issues de la transformation de

richard.
i i i
8 4 2
L _Z, L= L 72 P2
) ! . @, C o, 2 Cw,
" A L
Iy Court-circufl L C
R L
C-_|-
1 o1 Lo =L %% L=t
Z,w, L Cw, =« Caw,
Zy Circuit ouver] ~
= L ¢
]

Tableau I11.3: Circuits équivalents des lignes de transmission en circuit ouvert

et en circuit fermé.

111.7.1.2 Identités de Kuroda

Sans doute I'un des outils de transformation des lignes distribuées les plus
utilisés, les identités de Kuroda permettent de séparer les éléments dans un filtre en
employant des sections de lignes appelées éléments unitaires. Les identités de Kuroda
sont présentées dans la figure 111.114 [11].

e F—T00——
1 eu — eu Z, ig
ZT z = Ci v
—M— —]
z e ew [ L1

I
}E

'z,

000

1:r
% eu ]
Z, Z e‘ué : = %
G n
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. n:l
1 el — ] el |
Z z = ?
S [ S g LY

Figure 111.14: Identités de Kuroda, e.u : éléments unitaires.

N

2 (111.38)

Zy

2

Avec: n =1+

La définition d’un élément unitaire d’impédance caractéristique Zo et de

longueur électrique 0 est donnée par la figure 111.15 avec sa matrice chaine :

0
—
— eu
Z, = z
Figure I11.15: EIément unitaire
Avec :
1 Zg
La matrice chaine de I'élément unitaire : = t t | t=jtan@
—t P
ZO

111.7.1.3 Les inverseurs d’impédance et d’admittance

Un inverseur idé€al, qu’il soit d’impédance ou d’admittance, est un quadripdle
qui est indépendant de la fréquence. Comme son nom I’indique, un inverseur forme

I’inverse de I'impédance ou de 1’admittance qui le termine. Ces opérations sont

illustrées sur la figure 111.16 [11].
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inverseur d 'impédance inverseur d 'admittance
|—D K Z, |—D J Y,
(a)
z,.=K/z, Yoo = 7Y,
. A4 R . w4 R
er =K ]{3 =]

Figure 111.16: (a) Opérations des inverseurs d’impédance et d’admittance (b) Exemple de
réalisation des inverseurs par des lignes distribuées quart d’onde.

Toutefois, dans la pratique, nous ne savons réaliser des inverseurs que pour une
bande limitée de fréquence, par exemple en utilisant des lignes quart d’onde comme le
montre la figure I11.16. Une des propriétés intéressantes des inverseurs est qu’une
inductance en série fermée a ses deux cotés par des inverseurs d’impédance peut étre
assimilée a une capacité en paralléle. De maniére analogue, une capacité en paralléle
entre deux inverseurs d’admittance est équivalente a une inductance en série (voir
figure 111.17) [15], [17]. Ces propriétés nous permettront de transformer un circuit de
filtre en une autre forme qui est plus adaptée a la mise en ceuvre des éléments

distribués.

L
P— —T00— =

__ [
K K — C
-— — .l.
I
-—T00 =

J — J

=

Figure I11.17: Propriétés des inverseurs.
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111.8 ETAPES DE CONCEPTION DES FILTRES MICRO-ONDES

La conception des filtres suit donc les étapes illustrées dans la figure 111.18 :

Détermination des

spécifications du filtre

Détermination de
I’ordre du filtre et son

prototype passe bas

Transformation en

impédance et en

fréquence

Mise en ceuvre

technologique

Figure 111.18: Etapes de conception des filtres

Nous allons nous intéresser dans la suite de ce travail a la conception de plusieurs

filtres hyperfréquences.
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111.9 MODELISATION ET CONCEPTION D’UN FILTRE PASSE-
BAS

Dans un premier temps, nous nous sommes intéressés a la conception de filtre
passe bas en ligne quasi-TEM. Le schéma de la figure 111.19 présente le modele en
éléments localisés d'un filtre passe-bas. Aux fréquences basses, les inductances séries
ont des impédances faibles et les capacités paralléles des impédances élevees : le
filtre est donc transparent. Aux fréquences élevées, c'est l'inverse : les inductances
génerent une réjection partielle des signaux appliqués et les capacités court-
circuitent le reste. La réponse en fréquence ou fonction de filtrage de ce filtre est
présentée sur la figure 111.19 (b). La coupure n'est pas idéale et l'atténuation se fait
progressivement. On définit généralement la bande passante du filtre a -3dB, et des
fréquences de réjection a -20 ou -30 dB. La pente de la réjection est également un

paramétre courant.

AldB)
U—
_a
L Ly T O —
A FY Y Y L |
|
l -0 :
1 . | i
C1T CET ‘1 |
L
. |
0 i -
Fafio oo f(Hz)
(a) (b)

Figure 111.19: (a) Modélisation localisée d'un filtre passe-bas sous forme d'un réseau en
échelle, (b) Courbe de réponse du filtre passe-bas.

111.9.1 Procédure de conception
1) Les données de départ sont les suivantes :
e @, , qui est la pulsation de coupure correspondant a une atténuation de

- 3dB.
e Letaux d'ondulation A, (dB) si la loi est de type Tchebyshev.

e o, , pulsation de réjection correspondant a une atténuation A, en

dehors de la bande passante.
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La courbe donnant I’atténuation d'un filtre en fonction de la fréquence peut
suivre deux lois principales : Tchebyshev, Butterworth (figures I11.6 et 111.7) [18] .

2) Aprés avoir normalisé les pulsations w par rapport am,, on détermine le

nombre de cellules n du filtre pour obtenir la rejection voulue selon le type de
fonction de filtrage choisie. Des abaques facilitent la détermination de cette
valeur. Pour la loi de type Tchebyshev, plusieurs abaques ont été présentés
précédement selon l'atténuation souhaitée dans la bande (Tableau I11.1).

3) Nous cherchons a déterminer les éléments localisés selfiques et
capacitifs correspondant au modeéle passe-bas (figure 111.19(a)).
Pour déterminer ces parametres, on se sert d'un prototype (figure 111.20).

La détermination des parametres gx représente la base de la synthese des

filtres passe-bas.
L Ls

_________ .

Figure 111.20: Prototype de filtre passe-bas avec n impair.

Selon I'ordre n du filtre et le type de loi choisie, les valeurs des éléments gy sont
tirées de tableau 111.1 [13].

On en déduit enfin les Ly et Cy aprés dénormalisation du schéma 111.20. Les
inductances séries sont données par :

L, :&gk (111.39)

W

Et les capacités paralleles par :
11

R, o “

C

C, (111.40)

4) la réalisation d'une inductance, en micro-ruban, peut se faire par un trongon de
ligne, de longueur faible vis-a-vis de la longueur d'onde et dont

I'impédance caractéristique Zc est trés grande devant I'impédance de charge.
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111.9.2 Conception du filtre passe bas a saut d'impédance

Le filtre & saut dimpédance est un filtre passe-bas qui consiste en une
cascade alternant des lignes de transmission de faible et de haute impédance
caractéristique. Ces lignes, plus courtes que la longueur d'onde, agissent comme des
éléments semi-localisés. En effet, une ligne de haute impédance est équivalente a une
inductance série alors qu'une ligne de faible impédance remplace une capacité en

parallele. Le schéma de principe d'un filtre d'ordre n est donné par la figure 111.21.

Zo 70
] (2 _}£ |
=L zly

A

Figure 111.21: Circuit électrique d'un filtre passe-bas a saut d'impédance d'ordre n.

111.9.2.1 Cahier de charges de ce filtre
Le cahier de charges consiste a réaliser un filtre passe-bas a saut d'impédance

en considérant les spécifications présentées dans le tableau 111.4 suivant.

Parametres Valeur unité
Fréquence de coupure 7.5 GHz
Fréquence de réjection : 10 GHz
Atténuation <20 dB
Fonction de filtrage Tchebychev

Tableau I11. 4: Spécifications de ce filtre

111.9.2.2 Schéma équivalent sous ADS
En suivant les étapes de conception de ce type de filtre, citée au -
dessus, nous obtenons les valeurs des parametres gx (inductance et capacités) d'un

filtre prototype passe bas de type tchebychev.

125



CHAPITRE I [CONCEPTION DES FILTRES HYPERFREQUENCES
A BASE DE METAMATERIAUX]

Les valeurs des éléments du prototype passe-bas gk sont les suivantes :

n Jo 01 02 O3 04
3 1 1.0316 1.1474 1.0316 1

Tableau I11.5: Les valeurs des €léments du prototype passe-bas suivant 1’ordre de filtre

Les valeurs des elements constitutifs du filtre passe bas sont tirées a partir des
équations (111.39) et (111.40):

L,=L,= Ry g, =1.49nH (111.41)
27rf,

C,= 1 g, =0.664pF (111.42)

? 2xf R,V '

Le circuit électrique du filtre passe bas tracer sous le logiciel ADS est montré
sur la figure 111.22.

wt— TN

2T
.. ) Term . |.—1 S G . . AL2. .
Term1 L=1.49 nH c1 L=1.49 nH +}  Term
§Nu_m=_1 N S ce0esdprRT o Tem2
=50 Ohmn T Kiiss
||| e e 22 2 2 2l L
&% | SPARAMETERS I =
- S Param
~BP1 =
_ Start=0 GHz
Stop=10 GHz

" Step=0.01 GHz

Figure 111.22 : Schéma équivalent de prototype passe-bas
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La simulation de filtre passe bas a éléments localisés a 1’aide de logiciel ADS
montre les variations du coefficient de transmission S,; et réflexion Sy; en fonction de

la fréquence (figure 111.23).

_?D—r I | I | I | I | I | I | I | I | I | I
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
freq, GHz
Figure 111.23 : Réponse fréquentielle du filtre passe bas d’ordre 3 & élément localisés sous
ADS.

111.9.2.3 Simulation électromagnétique d’un filtre passe bas a saut d'impédance
en technologie microruban

Dans ce contexte, le filtre passe-bas a saut d'impédance a été concu sur un
substrat qui a une constante diélectrique relative de &, = 10.2, des pertes tangentielles
tan (8)= 0.004 et une épaisseur de h =1.27 mm.

La figure I11.24 montre le layout de la conception du filtre passe bas a saut

d'impédance en microruban.
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4.99mm

(@) (b)

Figure 111.24 : Métallisation longitudinale du filtre passe bas a saut d'impédance, (a) Vue a
trois dimensions (b) Vue a deux dimensions de ce filtre

Pour pouvoir déterminer les longueurs des trongons de lignes inductifs et
capacitifs du filtre, il faut tenir compte de la contrainte suivante:
Z. (22, (111.43)
Ou:
e Z.c: est’impédance caractéristique du trongon de ligne capacitif.
e Z..: est I’impédance caractéristique du troncon de ligne inductif.
En tenant compte de cette considération, les valeurs des impédances
caractéristiques du troncon des lignes inductif et capacitif sont données
respectivement par :

Z6=26 Q et Z, =95Q

Ainsi les longueurs physiques des trongons des lignes inductif et

capacitif sont calculées respectivement par les deux relations suivantes [1] :

A

(, =Lsin™ We (111.44)
2 Z,
ﬂ“gC =1

lo =—=sIn (WcCch) (111.45)
2

Ou: A, et A, sont respectivement les longueurs d'ondes des troncons de ligne

inductif et capacitif calculées a la fréquence de coupure f =f_ c'est-a-dire :

Jg =75 (111.46)
Ry == (111.47)
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Ou: g, et g, sontles permittivités effectives de chaque trongon de ligne micro-

ruban (inductif ou capacitif).

Les largeurs des lignes inductive et capacitive sont notées respectivement par W et
W, .Ces parametres géométriques du filtre passe bas d'ordre 3 a éléments

distribués sont :

W. =3.57mm ; W, =1.12mm etW, =0.15mm

Ces résultats ne tiennent pas compte de I'effet des discontinuités dus au
changement de largeur des rubans du filtre.

Si on tient compte de cet effet, les longueurs physiques des trongons
des lignes inductif et capacitif, sont calculées en résolvant (dans notre cas

numériquement), le systeme d'équations suivant [1] :

W,L=2, sin(zwL)+ch tan(ZMCJ (111.48)
A Ao
W.C = ! sin£2”£°]+2 ! tan ZML] (111.49)
ZcL /q“gc ch A‘gL

Apres la résolution numérique, nous obtenons les résultats suivants :

Longueurs réelles (mm) | Longueurs ajustées (mm)

l A ‘, (e
1.95 1.88 1.59 1.32

Tableau I11.6 : Parametres d'approximation de conception
La réponse fréquentielle de notre filtre micro-onde ainsi concue en tenant
compte ou pas de l'influence de la discontinuité est montrée sur les graphes de

la figure 111.25.
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XY Plot 1 HFSSDesignt A
0.00
-5.00
i Curve Info
-10.00 — dB(S(1,1))
- Setupl: Sweep
d — dB(SQ.1)
> Setupl : Sweep
-15.00
-20.00
250 T———T1 11— P L A D

100 200 300 400 500 600 700 800 900  10.00
Freq [GHz]

Figure 111.25: Réponse fréquentielle du filtre passe bas

Le troncon de ligne rectangulaire qui se trouve en milieu du filtre a été changé
par un trocon de ligne de forme demi-disque comme le montre la figure 111.26
suivante :

(a) (b)

Figure 111.26: Topologies de nouveau filtre passe bas a saut d'impédance, (a) Vue a trois

dimensions (b) Vue & deux dimensions de ce filtre
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La figure I11.27 montre les résultats de la simulation pour le LPF en

microruban en utilisant le logiciel HFSS.
XY Plot 1 HFSSDesigns

0.00

10,00

2000 e
] — dB(S(1,1)
& Setupl: Sweep
> — dB(S(2,1))
7 Setupl: Sweep
-30.00
4000 -
50,00 |

000 200 400 600 800 1000 1200
Freq [GHz]

Figure 111.27: Réponse fréquentielle de nouveau filtre passe bas

Nous remarquons que le paramétre d’adaptation Sy; est inférieur de -20 dB
pour la gamme de fréquences inférieure a 6,25 GHz. Ce qui montre que 1’adaptation

et la bande passante de ce filtre ont été améliorée par rapport au filtre précédent.

I11. 9.2.4 Conception du filtre passe bas a saut d'impédance chargé de trois
CSRRs

Dans la suite de ce travail, nous nous somme intéressé par la conception du
méme filtre précédent en ajoutant trois résonateurs métamatériaux de type RAFs
Complémentaires circulaires ‘CSRRs’ gravés dans le plan de masse. La Figure 111.28
illustre la topologie de ce filtre. Les résonateurs CSRRs ont un espacement de

0,2 mm entre eux.
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(@) (b)

Figure 111.28: Filtre passe bas a trois CSRRs , (a) Vue a trois dimensions (b) Vue a deux
dimensions de ce filtre

La figure 111.29 présente la réponse fréquentielle de ce filtre. Ce résultat

montre I’influence de ces résonateurs CSRRs sur les performances du filtre.

XY Plot 1 HFSSDesign3 &,
0.00
500
-1000
] Curve Ihfo
10 — dB(S(LY)
] Setupl: Sweep
20 — dB(s1)
> . Setupl : Sweep
-25.00
-30.00
-35.00
-40.00
Hso+——r---——————————
0.00 2.00 400 6.00 8.00 10.00 12.00

Freq [GHz]
Figure 111.29: Réponse fréquentielle du filtre passe bas chargé de trois CSRRs

Nous observons que cette réponse en fréquence donne une adaptation
d'environ -15 dB en dessous de 7 GHz.

Pour une bande de fréquence étroite, le réel de l'indice de réfraction est
négatif. 1l est approximativement entre 0 et -6. C’est la gamme de fréquence dans
laquelle la permittivité et la perméabilité sont similairement négatives (figure 111.30)
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____________________

Figure 111.30 : Parties réelle et imaginaire de l'indice de réfraction de ce filtre

111.9.2.5 Conception du filtre passe bas a saut d’impédance chargé par un RAF

rectangulaire

Nous avons congu aussi une autre topologie de filtre chargé par un résonateur

de type RAF rectangulaire. Ce résonateur est gravé sur la méme face de ruban.

Ce filtre est congu sur un substrat de constante diélectrique relative g = 10,2, et une

épaisseur hauteur (h) de 1,27 mm (Figure I11.31). Les parameétres de conception de ce

filtre en lignes microruban sont déterminés en utilisant les formules : (111.44) , (111.45)
(111.46), (111.47), (111.48) et (111.49) de la référence [19] (tableaux I11.7).

Pour obtenir de bonnes performances électriques de filtre présenté, les

parametres de conception ont été ajustés et optimisés en utilisant le logiciel HFSS

basé sur la méthode des éléments finis comme le montre le tableau I11.7.

Zc Ay (mm) W(mm) fc Li=L, C,(PF) Longueurs Longueurs
(Ohms) (nH) réelles (mm) ajustées (mm)
26 107 3.8 1GHz 8.21 3.65 ( (. ( (.
50 113 1.4 1095 | 9.75 | 9.71 7.11

95 120 0.3

Tableau I11.7 : Parametres de conception d'approximation
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La topologie et les dimensions de ce filtre avec ses résultats sont montrées

respectivement dans les Figues.I11.31 et 111.32.

03mm
0Jmm

T.11mm

(b) (c)

Figure 111.31 : FPB chargé par un RAF rectangulaire, (a) Vue a trois dimensions (b) Layout
(c) Structure de RAF rectangulaire

XY Plot 1 HFSSDesign3 &,
0.00
-5.00
-10.00
-15.00
-20.00 -
Nl i
> ]
-25.00 o
] Curve Info
-30.00 - — dB(S(LL)
1 Setupl: Sweep
] — dB(S(2.1)
-35.00 o Setupl: Sweep
-40.00 -
450 4777 ——— 7 —————————
0.00 050 1.00 150 2.00 250 3.00
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Figure 111.32: Réponse fréquentielle du filtre passe bas chargé de RAF rectangulaire
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La figure 111.32 montre le comportement d’un filtre passe-bas avec une
fréquence de coupure de 2.2 GHz a -3dB. L’adaptation de ce filtre est inférieure de
-15 dB pour les fréquences inférieures a 2.1 GHz.

La figure 111.33 montre que la partie réelle de la perméabilité présente un
comportement de réponse lorentzienne, avec deux gammes de fréquences négatives
comprisent entre [1.2 - 2.1] GHz et [2.3 - 3.2] GHz.

narties réell etimaginaire de a permeabilité efiective

04

—Real(y)
03 = Imagly) |

J I\

{1

02
1 15 2 25 3 35 4

Frequence (GHz)

Figure 111.33: Parties réelle et imaginaire de la perméabilité de ce filtre
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111.10 CONCEPTION D'UN FILTRE PASSE-BANDE

Nous allons nous intéresser maintenant a la conception d’un filtre passe-bande
a base de résonateurs en forme circulaire complémentaire. Cette structure est destinée
a fonctionner dans la bande [0.5 — 3] GHz. Le substrat utilisé a constante diélectrique
relative de &, = 2.2, des pertes tangentielles tan (5) = 0.0009 et une épaisseur de
h =0.508 mm.

111.10.1 Simulation schématique du filtre passe bande avec ADS
111.10.1.a Synthése des filtres passe-bande a éléments localisés

La méthode de synthése d’un filtre passe-bande consiste & déterminer dans un
premier temps, le prototype passe-bas équivalent au filtre que lI'on désire synthétiser.
On commence par le choix de topologie qui dépend des propriétés électriques et des
caractéristiques réunies dans un cahier de charges, telles que : la fréquence
centrale, largeur de bande, pertes d'insertion. Ensuite, il faut choisir le type de
réponse de filtre (Tchebyshev, Butterworth, elliptique ou pseudo-elliptique).
Connaissant les éléments du réseau passe-bas en échelle présenté en figure
111.34, I'étape suivante de la synthése des filtres consiste a rechercher le schéma
équivalent passe bande de ce réseau. L'utilisation d'une transformation passe-bas
/| passe-bande permet de transformer chaque élément série du réseau passe-bas en un
circuit résonant série, et chaque élément paralléle en un circuit résonant paralléle, a
l'aide d'un changement de variable. Cette méthode est décrite dans divers ouvrages
[20]-[21]-[22].

Le prototype passe-bas a éléments localisés est indiqué sur la figure 111.34:

| G L C4 L4 Cat L. Cn Ly
NN HIID HID—++++ D —
O Ly C Ls G I ou Lu Cu 1
n: impair n; pair

Figure 111.34 : Schéma équivalent d’un prototype passe-bande a éléments localisés
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111.10.1.b Cahier de charges
Le cahier de charges fixe les spécifications du filtre proposé, ces specifications

sont indiquées dans le tableau suivant [23] :

Parameétres Valeur
Fréquence centrale (fy) 1.4 GHz
Bande passante 1 GHz
Pertes d’insertion (IP) <0.18dB
Adaptation <20dB
Ondulation 0.1dB
Ordre du filtre 3
Fonction de filtrage Tchebychev

Tableau 111.8: Spécifications de ce filtre

111.10.1.c Circuit électrique

En suivant les étapes de conception de ce type de filtre, nous obtenons les
valeurs des éléments du prototype passe-bas gi. Ces éléments dépendent de I'ordre du
filtre et de I'ondulation dans la bande passante comme nous avons montré dans les

relations (111.11), (111.12) et (111.13), ces valeurs sont données par:

Jo 01 02 03
1 1.0322 1.1475 1.0322

Tableau 111.9: Valeurs des éléments pour prototype passe bas

Les équations suivantes montrent comment calculer les inductances et les
capacités de schéma équivalent pour les éléments séries utilisant les équations
(111.25) et (111.26) :

L, =L,=21 —g38nH (111.49)
Aw,
A
C,=C,= =1.54pF (111.50)
9,
pour les eléments paralleles, en utilise les équations (111.27) et (111.28) :
A
L, = =3.46nH (111.51)
0,9,
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9,
C,=—==3.72pF
? Aw, P

(111.52)

Le circuit du filtre passe bande a éléments localisés d’ordre 3 est illustré sur la figure

suivante:
S X AN Nl
- i 71 . 1 - —
L 2 L
5 : " L1 ,,,,, -, L3 W x w om @
c1 c3
gL B ;:8»,38»nH G184 oF .;-_8,38 nH C=1.54 pF ol e
5 3 Term1 = " - " err
-S| Num=1 Term%
| -|Z=50Ohm. . 4 Num=2
L o Z=50 Ohm
— T .
L=3.46 nH =
R= P, S a7 pF
Q} - S-PARAMETERS - ‘—T_ '

S_Paa m 3 % 3 ¢ #
SPf: « s & = 3
Start=0.5 GHz

Step=0.01 GHz

Figure 111.35: Schéma équivalent de ce filtre tracé avec ADS.

La figure 111.36 montre les variations du coefficient de transmission S,; et

réflexion S;; en fonction de fréquence, obtenue au moyen de logiciel ADS.

0
10—
-20—
o — |
%) -30—
oo -
T T
40
50—
-60 L I
04 06 08

|
10 1.2 1.4 16

freq, GHz

|
18 20 22 24 26 28 3.0

Figure 111.36: Réponse fréquentielle du filtre passe bande a éléments localisés
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111.10.1.d Réalisation pratique des inverseurs d’impédances

Les filtres en éléments localisés ne peuvent étre implantés directement dans le
domaine microonde tant les valeurs des composants sont faibles. Il est donc nécessaire
de transformer les éléments localisés en leur équivalent en lignes de transmission [17].
La conception d’un filtre hyperfréquence est dans la plupart des cas, effectuée en
termes de parametres réactifs dynamiques x;(ou b;), définissant les résonateurs en
éléments distribués, et de paramétres d'inversion d'impédance (ou d'admittance)
Kjj+1 (OUJjj+1), reliant les résonateurs entre eux. L’utilisation des inverseurs
d’impédances ou d’admittances dans la conception de filtres micro-ondes est une
approche pratique et plus facile a réaliser par rapport a I’alternance de résonateurs
série et paralléle. Connaissant les valeurs des éléments gi du prototype passe-bas
normalisé, le processus de synthése consiste a déterminer les valeurs des parametres

de couplage Kj;.; entre résonateurs, et les longueurs des résonateurs a partir des
longueurs électriques @;;,.; correspondant aux longueurs des lignes qui peuvent étre

ajoutées ou soustraites aux longueurs des résonateurs qui sont, en général, des lignes
demi-onde ou quart-onde. La figure montre le schéma de principe d'un filtre passe-
bande d'un tel type [13]:

L x (@) ] ()] Xylw) ||
Ral| K 3 K2 [ K ww-n |Rp
) résonateur résonateur résonateur .
inverseur série inverseur série série inverseur
d’impédance d’impédance d’impédance
(a)
Ga| Jo Yila Ji2 Yo K ) w1 |Gp

7/ T N T

inverseur
résonateur  §‘admittance  Tesonateur  résonateur  d’admittance

parallele parallele parallele

(b)

Figure 111.37 : Filtres avec: (a) inverseurs d'impédance, (b) inverseurs d'admittance [13].

inverseur
d’admittance
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Si nous considérons le cas de filtre & résonateurs séries couplés par des

inverseurs d'impédance (figure 111.37.a) , nous avons :

Ky = |— % (111.53)
" \/2*9*9091

- 1
k. |17 =T (111.54)
B 2*Qc gjgj+l
T
K oo, = |———2 111.55
n,n+l \/Z*Qc*gngn+l ( )
Tel que :
a)ﬁM et Q =1 (111.56)
A
Avec .
A=—2 (111.57)
g f

X; . représente la réactance dynamique du résonateur série j, de réactance x;( ») a la
fréguence centrale o, elle est donnée par :

0, %, (@)

i T daw LF% (111.58)
kn,n+l

X na =m (111.59)

Pour un résonateur LC série simple, 1’équation (I11.58) se réduita x; = w,lL; = molc]-'

Similairement, un filtre passe-bande peut également étre réalisé avec des
résonateurs LC paralléles séparés par des inverseurs d’admittances. La théorie
précédente implique que les inverseurs soient indépendants de la fréquence. Ceci n’est
pas généralement réalisable. Dans la pratique, on obtient des résultats satisfaisants
pour des bandes passantes relatives atteignant 20% avec des résonateurs demi-onde et
40% avec des résonateurs quart-onde [13].

Calcul de la longueur électrique des résonateurs [13] :

2X 2X
¢9n+1:7z—1 tan”!| —=20 |4 tan | —L02 (111.60)
2 Z, Z,

Avec : Z, =50 Q
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Calcul de la longueur d’une cavité en guide d’ondes :

L A0 (111.61)
21

Avec :

Jy = (111.62)
AN

I11. 10.1.e Réalisation physique de la matrice de couplage et les facteurs de
qualité

Les inverseurs d’impédances Kj ;1 sont aussi obtenus en utilisant les formules
(111.53),(111.54) et (111.55):

Koz Ky K23 Kz
0.5002 0.2373 0.2373 0.5002

Tableau 111.10: Les inverseurs d’impédances Kj;q

Le calcul de la matrice de couplage et les facteurs de qualités externes
sont obtenus a partir des formules (111.54), (111.55) et (111.56):

FBW . N
M1 = ——Pour {i=1 a n-1} (111.63)
Qer = fouw (111.64)
Q. = EnBnt1 (111.65)
" FBW
Ce qui donne:
0 M, O 0 0.6563 0
M =My, 0 M,3|=10.6563 0 0.6563
0 M,, 0 0. 0.6563 0

Qe1 = Qopn = 1.4450
Les expressions de la capacité C, et I’inductance L,, sont données par les

équations suivantes :

_ _Qa (111.66)
Co (Wo+2)

=z (111.67)
Lo (Wo*Qe1)

Co =C, =3.285pF, Ly =L, =3.934nH, C, = 3.77pf et L, = 3.428nH
Lorsque Z = 50 Q est I'impédance au niveau des acces d’E/S.
Les impédances séries de conception correspondante pour ce filtre passe-

bande sont calculées en se basant sur 1’équation suivante:
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Zijv1 =Z) (Mi—1; * Qe1) (111.68)
ZO]_ = Z34_ = 50 Q le = 223 = 52,719 Q
Toutes ces grandeurs (matrice de couplage, coefficient de qualité, les
impédances,....) ont été calculées a 1’aide d’un programme écrit au Matlab.
Apres le calcul des éléments des branches séries et paralléles, le circuit
équivalent du filtre est illustré sur la figure 111.38 :
.’:'—'mw: IR
. £=50.0 Qhm

E=90
F=1.4 GHz e

1
Term2- -
Num=2
.Z=50 Ohm

erm
Term1,

Num=1

Z=50 Ohm Lo
i ) ) L=3934 nH

| ) | S-PARAMETERS |

" SP1
Start=0.5 GHz

- Stop=3 GHz S z 3 @ e ® W

#Step=0.01GHz: + = = « % & & & ow o o@om o 3 8 B OB o™ omw & % 3B 8§ ¥ ¥ % &8 o2 3 B o8 & 3

Figure 111.38: Circuit schématique du filtre passe-bande tracé a 1’aide de logiciel ADS.

Les réponses idéales en transmission et réflexion du circuit en éléments
équivalents localisés analysé avec logiciels ADS, sont représentées sur la figure

111.39. La réponse satisfait aux spécifications de cahier de charges.
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Figure 111.39: Réponse idéale du C|rCU|teeaU|vla-|ent du filtre avec des inverseurs

d’impédances sous le logiciel ADS.

142



CHAPITRE III [CONCEPTION DES FILTRES HYPERFREQUENCES
A BASE DE METAMATERIAUX]

111.10.2 Simulation électromagnétique du filtre passe-bande a base de
CSRRs circulaires

La topologie de filtre passe bande comporte des résonateurs de type CSRRs
circulaires gravés sur le plan de masse et des stubs en technologie micro-ruban sur la
face supérieure (figure 111.43). Le substrat utilisé est RO3010C avec une permittivité

de & =10.2et une épaisseur h = 1,27 mm. La taille de ce filtre est 40 x41.5 mm?,

Les dimensions de ces résonateurs en anneaux fendus ‘CSRRsS’ sont présentées sur la
figure 111.40.

Résonateur
CSRR

Stubs

Ligne microruban

Plan de masse

(b)

Figure 111.40: Filtre passe bande (a) Vue a trois dimensions du filtre passe bande (b) Vue a

deux dimensions de ce filtre
W=1.1mm; W;=1.509 mm; W,=4 mmet L =14 mm, L;=20.45mm ;G;=0.6mm
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Figure 111.41: Résonateur en anneaux fendus circulaires
(Rout=5mm; g = W5= 0.2mm; S = 0.3mm)

La figure 111.42 illustre les résultats de simulation de la structure. Les courbes
de transmission et de réflexion montrent un comportement du filtre passe bande avec
une fréquence centrale de 1.5 GHz, une bande passante de 0.7 GHz, une

adaptation inférieure de -16.8 dB et une faible perte d’insertion de 1’ordre de

-0.25 dB.
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Figure 111.42: Réponse en fréquence du filtre passe bande
Les parties réelle et imaginaire de 1’indice de réfraction sont calculées a partir
de la matrice [S] et elles sont illustrées dans la figure 111.43. Nous constatons que La
partie réelle de I’indice de réfraction est négative dans les bandes de fréquences :
[1.1-1.28] GHz et [1.75-2] GHz

144



[CONCEPTION DES FILTRES HYPERFREQUENCES
CHARITREI A BASE DE METAMATERIAUX]

2

=Real(n)
— iy

15

05

05

15
05 1 15 2 25 3

Figure 111.43: Variation de I’indice de réfrachSi % fonction de la fréguence de ce filtre.

111.11 CONCEPTION D'UN FILTRE COUPE BANDE A BASE
DES CELLULES RSRRs

111.11.1 Simulation schématique de ce filtre avec ADS
I11.11.1.a Choix du gabarit du filtre

Nous proposons par la suite, la conception d’un filtre coupe bande a base des
résonateurs RSRRs ‘Rectangular Split Ring Resonators’ de type Techebychev avec
une bande de réjection centrée a 2.5 GHz, comme [I’illustre la figure II1.44.

Atténuation (dB)A
Bande Atténuée

A—ﬂ’l ARL e o - — - e ;
|
|
|
|

Amin | o - = !
|
L >

2 25 3 f(GHz)

Figure 111.44 : Gabarit du filtre coupe bande a étudier
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En fixant le cahier de charges comme suit :

e Ordre dufiltren=3

e Ondulation Lar =0.1dB

e Fréquence centrale fo=2.5 GHz

e Pertes d’insertion (IP) <0.18dB

Les valeurs des parametres gk (inductances et capacités) d'un filtre prototype

passe-bas de type tchebychev sont obtenues comme nous avons montré
précédemment, par les relations (111.11), (111.12) et (111.13). Ces valeurs sont données
par le tableau suivant:

Jo 01 02 Os
1 1.0322 1.1475 1.0322

Tableau 111.11: Les valeurs des éléments prototype passe bas

En tenant en considération la méthode de synthése du filtre coupe bande, les
éléments localisés constituant ce filtre sont déterminés par:

e Pour les éléments paralleles, en utilise les équations (111.30) et (111.31) :

L, =L, =29 _1 314nH (111.69)
23
1
C,=C,= —3.085pF (111.70)
9.0,

e Pour les éléments séries, en utilise les équations (111.32) et (111.33) :

L ——2 —693nH (11.72)
Ag,®,
c, =29 _q5gapF (111.72)
@,
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La figure 111.45 illustre le circuit du filtre coupe bande a élément localisés

déterminé a partir d'un prototype passe-bas.

© G=3.087 pF L=6 93 nH
" R=
FRRETRP i et
C=0584pF
- |¢%] sParameTERs | . fr .....
. — —_— S . N . S
. S o o =
Start=1 GHz
Stop=4 GHz -

Step=0.01.GHz . . . .

Figure 111.45: Circuit équivalent d’un filtre coupe bande ordre 3 & éléments localisés

Les résultats de simulation de la réponse fréquentielle de ce filtre obtenus par

le biais de logiciel ADS sont donnés dans la figure 111.46.

0
-20
40—
oN— |
an ]
moom -
To
-80—
-100—
-120 LN R B
1.0 1.5 20 25 3.0 3.5 4.0

. . . . frqu. GHz N .
Figure 111.46: Réponse fréquentielle du filtre coupe bande a éléments localisés

Sur la figure 111.46, la simulation de filtre coupe bande a éléments localisés
montre que le coefficient de transmission Sy; atteint -100 dB a la fréquence centrale
2.5 GHz.
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111.11.2 Simulation électromagnétique du filtre coupe-bande a base de
cellules métamateriaux RSRRs

Dans cette section, nous nous sommes intéresses par la conception
électromagnétique d’un filtre coupe bande qui comporte une ligne micro-ruban 50 Q
a I’entrée et a la sortie et une cellule SRR rectangulaire (Figure 111. 47). Le filtre est
concgu autour de la fréquence de résonnance f¢s=2.5 GHz de la cellule RSRR.

Le substrat utilisé est de type RO3210 avec une épaisseur de couche de cuivre
de 35 microns. Les dimensions de la cellule RSRR sont : L =7.11 mm, g =0.2 mm, c

=d=0.2mmetm = 3.8 mm.

(@) (b)

Figure 111.47 : Filtre coupe bande utilisant un seul résonateur RSRR,(a) Vue a trois

dimensions du filtre coupe bande,(b) Vue a deux dimensions de ce filtre
Les résultats obtenus montrent un comportement coupe-bande. Malgré 1’utilisation
d’un seul RSRR , le coéfficient de transmission montre une réjection de I’ordre de

-34 dB a la fréquence 2.85 GHz.
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Figure 111.48: Réponse en fréquence du filtre coupe bande avec un seul RSRR
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Dans la suite de ce travail, nous avons gardé la méme topologie de résonateur
RSRR précédent en ajoutant une deuxieme cellule proche de la premiére. La

distance entre les deux cellules RSRRs adjacentes est L,= 0,89 mm comme indiqué

sur la figure 111.49.

. Substnat
. Métalisation-SRR
(a) (b)

Figure 111.49: Filtre coupe bande microruban utilisant 2 RSRRs, (a) Vue a trois dimensions du

filtre coupe bande,(b) Vue a deux dimensions de ce filtre
Les résultats de la simulation obtenus a ’aide de logiciel HFSS sont illustrés sur la
figure 111.50. Ces résultats montrent une largeur de bande d'arrét d'environ 530 MHz
pour un coefficient de transmission de I’ordre -20 dB autour de la fréquence 2.75

GHz. Le Sy; présente une faible perte d’insertion a I'extérieur de cette bande.

XY Plot 1 HFSSDesignd &
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Figure 111.50: Réponse en fréquence du fiItreqéou]pe bande avec deux résonateurs RSRRs
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Ajoutant maintenant la troisieme cellule RSRR comme le montre la figure
111.51.

. Subitnt
. Métalsaton- SRR

(@)

(b)

Figure I111.51: Filtre coupe bande microruban utilisant 3 RSRRs, (a) Vue a trois dimensions du

filtre coupe bande,(b) Vue a deux dimensions de ce filtre

Les coefficients Sy et Sp; du filtre avec 3 RSRRs sont présentés sur la figure
I11.52. Selon ces résultats, il est trés clair que les structures a base des cellules RSRRs
de forme rectangulaire peuvent étre utilisées comme des structures de bande d'arrét
efficace. Une bande d’arrét importante est obtenue au voisinage de la fréquence de
résonance des RSRRs. Cette bande est située dans I’intervalle [2.24-2.88] GHz , pour

un coefficient de transmission S, inférieur a -30 dB.
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Figure 111.52: Réponse en fréquence du filtre coupe bande combine 3 RSRRs
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La figure 111.53 présente la variation en fréquence des parties réelle et
imaginaire de la perméabilité effective calculée. On peut noter que la partie réelle de
la perméabilité est négative autour de la résonance (fs= 2.83 GHz) et qui prend des

valeurs variant de 0 a -0.17.
05

parties réelle etimaginaire de la pemnéabilté eflective

=Real(y)
04 = magy) |
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"\
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Figure 111.53: Parties réelle et imaginaire de la perméabilité de ce filtre

111.12 CONCEPTION D'UN FILTRE COUPE-BANDE A BASE
DES CELLULES CSRRs

Cette partie est consacrée a la modélisation d’un filtre coupe-bande a base des
résonateurs en anneaux fendus carrés complémentaires ‘RAFCs’ en démétallisant le
plan de masse par une ligne micro-ruban.

La structure coupe-bande obtenue par un réseau de 4 x 4 RAFCs est présentée
sur la figure 111.54. Le substrat employé est de type RO4003CR avec une couche de
cuivre d’épaisseur 35 um déposée sur la premiére face. Sur la deuxiéme face, la
couche de cuivre est sous forme un ruban métallique.

La largeur de la ligne standard est calculée sous ‘LineCalc’ du logiciel ADS
pour un fonctionnement a 9,5 GHz et elle est donnée par la valeur w = 1,858 mm.
Des fentes en forme d’anneaux fendus RAFCs sont gravées sur l’autre face du
substrat. Les différentes dimensions de résonateur RAFC sont les mémes que celles
données dans le chapitre Il, dont la fréquence de résonance correspondante est de

9,5 GHz. il se trouve que si nous appliquons les mémes dimensions aux RAFCs, et
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donc par dualité, la fréquence de résonance ne change pas pratiquement. C’est la
raison pour laquelle la largeur de la ligne microruban standard a été calculée pour une

fréquence de 9,5 GHz.

Port d'alimentation

(a)

Plan de masse

Ligne microruban

RAFC

(b)
Figure 111.54: Filtre coupe-bande utilisant un réseau de 4 x 4 RAFCs. (a) Géométrie en 3-D de

la structure coupe-bande sous HFSS (b) Géomeétrie en 2-D du filtre, La ligne d’alimentation

microruban est en marron et le plan de masse démétallisé par les RAFCs (fentes blanches).

Nous allons commencés nos simulations avec un filtre qui comporte une rangée de
quatre cellules CSRRs Les parametres de dispersion Si; et Sy; de cette structure
sont présentés sur les courbes de la figure 111.55.a. Nous observons un niveau de
rejet minimum de 1’ordre de -76dB a la fréquence 8.9 GHz, dans la bande d'arrét de

ce filtre.
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Nous avons effectué d’autres simulations, en ajoutant & chaque fois une
rangée de quatre cellules CSRRs au filtre précédent (2 rangées de 8 CSRRs, 3

rangées de 12 CSRRs et 4 rangées de 16 CSRRSs) pour voir leurs influences.

Ces structures ont été congues et simulées a I’aide de logiciel HFSS (figures
111.55.b, 111.55.c et 111.55.d).
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Figure 111.55: Réponses fréquentielles (a) filtre micro-ruban chargé de 4 CSRRs, (b)
filtre micro-ruban chargé avec 8 CSRRs, (c) filtre micro-ruban chargé avec 12 CSRRs et (d)

filtre micro-ruban chargé avec 16 CSRRs .
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Nous remarquons que 1’ajout des rangées de résonateurs au filtre a dégradé les
réponses fréquentielles des filtres en termes de S;; et Sy;.

Les résultats de simulation de l'indice de réfraction effectif du filtre, présentés
dans la figure 111.56 indiquent que le filtre chargé par 2*4 RAFCs a trois bande
négative la premiére bande de 7 GHz jusqua 8 GHz, la seconde bande
[8.75-8.80] GHz et la dernier bande [10.47-11] GHz. Dans cette bande,un pic de

I'ordre de -10 est donné par une fréquence de I'ordre de 10.48GHz .
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Figure 111.56: Parties réelle et imaginaire de I'indice de réfraction effectif du filtre
chargé par 2*4 RAFCs
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111.13 CONCEPTION D’UN FILTRE PASSE-BANDE A BASE DE
RESONATEUR EN FORME «E» INTERDIGITEE COMPLEMENTAIRE EN
SIwW

Dans ce contexte, un filtre passe-bande a base de résonateurs en forme « E

interdigitée » complémentaires en SIW « Substrate Integrated Waveguide » a été
congu. Cette structure est utilisee pour un fonctionnement dans la bande [5 -12] GHz.
Le substrat utilisé a constante diélectrique relative de & = 2.2, des pertes
tangentielles tan () = 0.0009 et une épaisseur de h = 0.508 mm.

111.13.1 Technologie SIW

Le GIS « guide d’ondes intégré au substrat » ou en anglais SIW , ¢’est un guide

d’ondes diélectrique ; partant d’un substrat classique entre deux plans métalliques,
deux rangées de trous sont percées et métallisées créant ainsi un contact entre les deux
plans métalliques de part et d’autre du substrat [25]. En effet, ces guides
accomplissent les mémes fonctions que les guides d’ondes conventionnels. Ils ont
cependant une meilleure densité d’intégration et leurs colits sont moindres. Comme
leur nom P’indique, ils sont directement intégrés dans le substrat ce qui les rends
beaucoup plus compacts. IlIs tentent du méme coup d’intégrer les différents
composants en utilisant un seul procédé de fabrication, plutdét que de les fabriquer
séparément et de les assembler par la suite [27].
L'intérét pour la technologie SIW et l'intégration des composants est intensivement
menée par I'équipe dirigée par le professeur Ke wu au centre de recherche polygrames
[26]. L'excitation par ligne micro-ruban comme transition vers une topologie SIW a
fait I'objet d'un travail publié en 2001 [28], cette excitation est devenue, la référence
des excitations de circuits SIW.

La plupart des fonctions électroniques micro-ondes ont été reprises avec cette
technologie. Par exemple, les différentes transitions planaires [29]-[30], les filtres
[31]-[32].les coupleurs [33]-[34], les duplexeurs [35]-[36], les hexapbles [37], les
circulateurs [36],[28] et les antennes [38]-[39]. Grace a sa facilité d'intégration,
plusieurs fonctions actives ont été realisés telles que: les mélangeurs [40] et les
amplificateurs [41]-[42].
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111.13.2 Les regles de conception

La difficulté de fabrication des guides d'ondes rectangulaire et les attribuée
dans une forme plane donne la naissance de la technologie SIW, qui est une
technologie qui préserve les méme propriétés d'un guide d'ondes rectangulaire comme
les caractéristiques de propagation, et un bon facteur de qualité en tenant les
avantages des lignes planaires puisque ce type des guides prend une forme plane. Le
principe de la technologie des guides d'ondes intégrée au substrat est donc de réaliser
un guide d'onde volumique dans un substrat planaire. La métallisation des deux faces
de substrat forme les parois métalliques haute et basse, avec I'existence de deux
rangées des cylindres metalliques sur les c6tés du guide SIW qui permet de limiter le
champ électromagnétique [58].

Les principaux paramétres géométriques de construction d'un guide d'ondes en
technologie SIW sont le diamétre des cylindres d, la distance entre deux cylindres
adjacentes s et la distance entre les deux rangées des cylindres as. Le choix des
dimensions du SIW doit étre judicieux pour obtenir un systeme performant. La figure

[11.57 montre les principaux parameétres du SIW [58].

Via-metallique Port 2

Figure I11. 57: Configuration d'un guide SIW concu par les vias métalliques.

De plus, la hauteur du substrat et la permittivité du diélectrique sont les
parametres choisis avant la simulation du guide SIW. Ce qui implique que le pose
d'un cahier de charge est indispensable dans lequel on impose la fréquence de coupure
du mode fondamental.

Pour la construction d'un guide SIW, la premiere étape est la discision de
I'emplacement des cylindres métalliques, comme il est indiqué dans [44] pour que les
cylindres ne puissent chevaucher, la distance entre eux s doit étre supérieure au
diamétre du cylindre d et puisque les cylindres métalliques jouent le role d'un mur

métallique, les cylindres doivent donc étre les plus rapprochés possibles. Cependant,
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le circuit devient alors trés fragile aux bris mécaniques lorsque ces cylindres sont trop
pres les uns des autres, si, a l'inverse, ils sont trop espacés, les pertes par radiation
peuvent rapidement devenir trop élevees. Le diamétre d a aussi un impact sur les
pertes et doit étre optimise par s. Il est montré dans [46] que le rapport s/d a une
relation directe sur les pertes et il faut l'utiliser comme un paramétre de conception
d'un guide SIW. D'apres Deslandes [32], si s= 2 xd, on peut dire que les pertes par
radiation sont alors négligeables par rapport aux autres pertes [43]. Les paramétres de

conception sont :

d <ﬂ“g (111.73)
: .
s(2d (111.74)

Ou : Ag est la longueur d'onde guidée et elle donnée par [47]:

2 = 27 (111.75)

(=)

Ce parametre est déterminé a partir des équations de conception d'un guide

d'onde rectangulaire; ou la fréquence de coupure d'un guide d'onde rectangulaire du
mode fondamental est la méme que celle d'un guide d'onde intégré au substrat, elle est

donnée par (111.76):

‘ _J(m_j (o) )
2 a b

ou:
e C: lavitesse de la lumiére.

e m, n: les nombres de modes.
e 3, b: les dimensions du guide d'onde coventionnel.

Pour le mode fondamental TEj,, la formule (111.76) devienne plus simple, elle est

donné par :

C
f o =— 11.78
= oa (111.78)

Un guide d'onde intégré au substrat est considéré comme un guide d'onde

conventionnel remplis par un diélectrique, d'ou la largeur agz d'un guide d'onde
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rectangulaire remplis par un diélectrique calculé par la fréquence de coupure est
donnée par :

(11.79)

__a
A

Figure 111.58: Guide d'onde rectangulaire remplis par un substrat

La détermination de la largeur du guide SIW est résumée dans la littérature par [43] :

2

=a, + 111.80
%% 0.95s ( )
En 2004, Yan et Hong ont rapporté une formule expérimentale pour aes/as (aesf = aq) ;
tel que [48]:
8y =a x| §y + &2 (111.81)

i+ 4/1 + é/z — 4/3
d 43 _41
Ou:
- ~1.0198+- 2348 (111.82)
& _1.0684
s
- ~0.1183- 22183 (111.83)
& 12010
s
C, = _1.0082— 2129 (111.84)
6;*S+o.2052

L'erreur relative de I'équation (111.81) est estimée au-dessous de 1% [50]. Cette
formule est généralement utilisée pour obtenir les valeurs initiales de aefr, ces valeurs
sont optimisées par des logiciels commerciaux de simulation.

En 2005, une étude intéressante des caractéristiques des pertes dans un guide

SIW est adoptée dans [41] basée sur une procédure numérique de calibrage multi-
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mode [49]. Dans leur étude; plusieurs conclusions intéressantes ont été reportées. Cela
comprend qu'une structure d'un guide SIW synthétisées par des cylindres métalliques
peut supporter que des modes transverses électriques TEno.

Pour la distribution de courant électrique, une condition technologique a été
soulignée. Un bon contact par les cylindres métalliques entre les deux plaques
métalliques du substrat a le r6le de non perturber la densité de courant pour les modes
TEno. De plus une amélioration dans le calcul de la largeur équivalente aer a été aussi

proposee dans [43] elle est donnée par I'équation (111.85):

d? d?
Ay =a —1.08?+¥ (111.85)
111.13.3 L’adaptation d’un guide d’onde SIW

Dans les systemes d'émission/réception hyperfréquences ou le signal au niveau
de l'antenne doit transiter par un guide d'onde, demandent généralement une transition
intermédiaire pour faire un lien entre le circuit planaire en technologie micro-ruban et
le guide d'ondes. Cette transition doit permettre d'adapter en impédance le mode
fondamental du guide TEjo sur le mode quasi-TEM (transverse électromagnétique) de
la ligne micro-ruban.

Cette transition est généralement réalisée directement sur le substrat d'accueil
qui compose le systeme. Pour répondre aux exigences industrielles, la transition
microruban/guide d'ondes dispose des bonnes performances électriques en termes
d'adaptation avec la facilité d'intégration sur le méme circuit planaire.

Elle doit assurer un minimum de pertes et I'adaptation doit donc étre optimale a
la fréquence de travail du systeme (coefficient de réflexion < -20dB).

Toute la difficulté est de garder une bonne adaptation d'impédance sur une
large bande de fréquences pour permettre une utilisation générique de la transition,
puisque l'impédance que le signal percoit au niveau du guide est beaucoup plus
importante que celle de la ligne micro-ruban, dont lI'impédance caractéristique est
généralement a 50 Q [58]. Les dimensions de ces transitions sont donc optimisées
pour fonctionner autour d'une fréquence donnée.

Pour réaliser ces transitions il existe plusieurs techniques en fonction de

I'emplacement du guide d'ondes par rapport au circuit planaire.
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La figure 111.59 présente deux transitions planaire-volumique.

Patch ou sonde
Guide d'onde
\ Vuede dessus

LLIIL ILLILLRLTRL L LR R R LA /

Transformateur
:[a}.g 4

d'impédance

2 ( Plan de masse de
( X « laligne
™. Ligne micro
Jonction microruban/guide d'onde corrugué

ruban

Figure 111.59: Exemples de transition ligne micro-ruban / guides d'ondes [45].

Les guides d'ondes intégrés au substrat présentent la nécessité d'adaptation
pour la connexion avec dautres composants actifs et aussi pour assurer une
transmission totale de notre signal micro-onde. Cette opération est facile dans ce cas
puisque les guides SIW sont congus sur un substrat diélectrique, ce qui prouve
I'avantage d'utiliser cette technologie [58].

Dans la littérature, plusieurs techniques et recherches sont intéressées par
I'adaptation des guides SIW [57-28]. L'une de ces techniques, est celle de la transition
micro-ruban [28]. Cette derniére est considérée la plus courante pour la conception et
I'adaptation d'un guide SIW.

La ligne de transition vers un guide SIW est simplement composée par une
ligne micro-ruban dont leur dimension dépend des propriétés du matériel diélectrique
utilisé et un cdne (taper) qui permet d'assurer I'adaptation en mode de propagation

entre la ligne microruban et le guide, comme illustrée la figure 111.60.

Figure 111.60: La transition de la ligne micro-ruban vers un guide SIW.
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La figure 111.60 illustre la technique qui a été proposée dans [28] pour une
transformation du mode de propagation quasi-TEM dans la ligne micro-ruban au
mode fondamental TEjo du guide d'onde intégré au substrat. La technique est fondée
sur l'insertion d'un taper micro-ruban qui relie la ligne micro-ruban par le guide SIW.
Le taper dimensionné par la largeur W, et la longueur L, assure la continuité
électrique de la ligne micro-ruban dont la largeur W, est déterminée par les propriétés
du diélectrique utilisé. La méme transition est réalisée a l'autre port du guide.

Cette opération nous permet d'intégrer un guide d'onde par une ligne micro-ruban
dans le méme substrat ce qui donne la possibilité de réduire les pertes par
rayonnement, d'ou elle montre les avantages de la combinaison de deux techniques.

Comme la ligne de transmission micro-ruban n'a qu'un seul conducteur de
masse, la section transversale de la distribution du champ électrique se propage via le
substrat et les milieux au-dessus du substrat (generalement de l'air). Par rapport a la
ligne coplanaire [17], qui peut se propager un mode TEM pur; la ligne micro-ruban
présente une propagation quasi TEM. Le mode TEj, est le mode dominant pour la
propagation dans un guide d'onde; dont la distribution du champ électrique présente
un maximum d'amplitude au niveau du centre de la section transversale du guide. Une
grande portion de la distribution du champ électrique du mode quasi-TEM de la ligne
micro-ruban partage la méme orientation verticale du mode TE1, comme illustrée la
figure 111.61.

(a) (b)
Figure 111.61: La distribution de champ électrique E. (a) a I'entrée et (b) a la sortie de la

transition entre la ligne micro-ruban et le guide SIW [56].

111.13.4 Impédance caractéristique
Plusieurs recherches sont mises en place pour la détermination des dimensions

de la transition d'une ligne micro-ruban vers un guide SIW, la plus cité c'est celle de
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Deslandes [28] dans laquelle il a donné un calcul géométrique des différentes
grandeurs du taper.
La figure 111.62 nous donne la topologie d'une transition micro-ruban/guide SIW avec

les différents parameétres qui la caractérisent.

Figure 111.62: Paramétres géométriques de la transition

Comme le montre la figure 111.62, il y a trois paramétres géométriques
principaux [53] qui doivent étre calculés pour réaliser notre transition.
e La largeur initiale de la ligne micro-ruban Wy qui est généralement choisie pour
obtenir une impédance caractéristique de 50€.
e La largeur du taper ou la largeur finale W5.
e Lalongueur du taper L.
La théorie de calcul des grandeurs géométriques pour une ligne micro-ruban
dans [53], nous permet de connaitre ses dimensions & une impedance de 50 Q avec
des conditions physiques données par:

poury%l<2
8eA
W, et -2
o B W (111.86)
" E{B 1In(2B 1)+ l(ln(B _1)+o.39-%]] pour £.2)2
T 2¢, &,

60V 2 g +1 &

r r

p=lo &L & _1[0.23+0'—11J (111.87)
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5 _ 307x

- 220\/;

(111.88)

Avec: Zg:est I'impédance caractéristique de la ligne micro-ruban.

&g, . est la permittivité relative du substrat.

r

h: est I'épaisseur du substrat.
N W, o A
Apreés le calcul de rapport rel et puisqu'on a la valeur de h on peut déduire la

valeur de W;.
Selon [53] on peut calculer la valeur de W, tout en égalant les deux parties de
droite des équations (111.89) et (111.90).

60 h W W
Onls 10252 W g
g | (WZ hj TS 111,89
\N_: 1207 (111.89)
nh mz +1.393+0.667In (V‘:]Z+1.444ﬂ Si V%)l

gl’
& +l+ g-1 1

2 2 l+@
1 _438, v, (111.90)

W, &

e

-0.627

Avec :
n :est I'impedance d'onde.
W, : présente la largeur d'un guide équivalent qui modélise la ligne micro-ruban.

ae . est la largeur d'un guide rectangulaire qui fournit la méme fréquence de coupure.

Dans [54] l'auteur a défini un algorithme pour obtenir la longueur L,; mais on
peut utiliser une méthode plus simple. Dans cette derniére, la détermination de la
longueur L; est définie par :

le calcul de la largeur médiane entre la ligne micro-ruban et la fin de la transition

donc en prenant:

W _ Wy W) (111.92)

millieu 2
Ensuite on détermine la longueur d'onde pour cette largeur et on fixe la longueur

L, a un quart de longueur d'onde. Pour cela il faut calculer le constant diélectrique

effectif correspond a cette largeur de ligne micro ruban par I'équation (111.92):
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g +1 & -1 1
= +

=75 > - (111.92)
1+12
millieu
La longueur d'onde de coupure est donnée par I'équation (111.93):
Aot (111.93)

i fc\/,uogoge
Aprés la détermination de la longueur L, on peut l'optimiser pour réduire les
pertes de retour.
Le taper est exploité pour l'adaptation d'impédance au niveau de l'entrée de guide
SIW a lI'impédance caractéristique de la ligne micro-ruban.
Une autre fagcon pour calculer les dimensions de la transition consiste a relier la
détermination des dimensions du taper aux calculs de I'impédance du guide d'ondes

intégré au substrat qui est donné par [57]:

2
Zo =1, Za? (111.94)

Ou : Zqe présente I'impédance d'onde du mode TE donnée par I'équation (111.95):

/U/lg
e =, ]—— 111.95
- [ s

4, estlalongueur d'onde guides qui est donnee par I'tquation (111.96):

/19 _ 27
(27f )&, _(ﬂ]z
c? a

Apreés les calculs de I'impédance du guide au niveau de l'entrée de guide SIW et

(111.96)

I'impédance de la ligne micro-ruban, le procédé de conception du taper consiste a
utiliser le logiciel ADS [55] qui nous permet d'offrir des dimensions initiales qui
correspondent & la ligne de transition vers le guide SIW; et cela a une fréquence de
travail donnée avec des conditions physiques précises. Une optimisation des valeurs

est effectuée par le logiciel ADS [55] pour réduire la puissance réfléchie.
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La figure 111.63 donne un exemple du schéma final de la ligne de transition

optimisée par le logiciel ADS. Cette transition est destinée a fonctionner dans la

bande Ku.
1 [~
+ err MLIN MTAPER |
Term L Taper1 +
Num=1 *  Subst="MSub1" Subst="MSub’
Z=50 Ohm W=W1mm W1=1.51 rmm
= © k=T mm - - W2=3.14 mm : S
= L=12 mm =1
e _:
MSub ‘ 5% | s-PARAMETERS I
MSUB S_Param
MSub1 SP1 -
H=0.508 mm Start=£ GHz Ean] Y/
Er=2.2 Stop=20 GHz \xﬁ: .
Mur=1 Step=0.01 GHz - AP_ -
Cond=1.0E+50 . . ‘
VAR2
Hu=1.0e+033 mm 1129 59
T=0.035 mm .
TanD=0.0009 (] VAR
Rough=0mm m VARS
12=9.34

Figure 111.63: Schéma de la transition sous ADS

NQ—

Term
Term2
Num=2

.Z=32.6 Ohm.

Figure 111.64: Présentation du taper fonctionnant dans la bande Ku sous Momentum.

La figure 111.65 présente les résultats de la simulation d'un taper au moyen de logiciel

ADS fonctionnant dans la bande Ku.

0

_1[]__
— =
22 w0
o~ :
e —
wmw -
|mm B
8L 80

40

50 L L LN S L B R

4 B 8 10 12 14 16 18

GHz

Figure 111.65: Simulatioﬁr%ﬂ'taper par Momentum.
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D'apres la figure 111.65, nous remarquons que la ligne de transition est bien
adaptée dans la fréquence désirée puisque nous avons atteint un coefficient de
réflexion moins de -20 dB dans une large bande [10 - 20] GHz.
111.13.5 Simulation schématique d’un filtre passe bande avec ADS

Ce filtre est de type Tchebychev et il doit satisfaire a certaines contraintes de filtrage,
donnés par le cahier de charges suivant :

4 Cabhier de charges du filtre :
Le cahier de charges consiste a réaliser un filtre centré a 8.75 GHz avec une bande

passante de 1 GHz en considérant les spécifications présentées dans le tableau (111.12) :

Parameétres Valeur
Fréquence centrale (fy) 8.75 GHz
Bande passante 1 GHz
Pertes d’insertion (IP) <0.18dB
Adaptation <20dB
Ondulation 0.1dB
Fonction de filtrage Tchebychev

Tableau 111.12: Spécifications de ce filtre
111.13.5.1 Filtre passe bande d’ordre 1
111.13.5.1 1 Matrice de couplage et facteur de qualité
Une fois que l'ordre du filtre est déterminé, connaissant I'ondulation
maximale de 0.1 dB fixée par le cahier de charges, nous obtenons les coefficients de

prototype passe bas du filtre de type tchebychev:

Jo 01 02
1 3.052 1

Tableau 111.13: Valeurs des éléments pour prototype passe bas
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Les inverseurs d’impédances Kj;,1 sont aussi obtenus en utilisant les formules
(111.53),(111.54) et (I11.55):

Ko1 Ko
0.9192 0.9192

Tableau 111.14: Les inverseurs d’impédances Kj;q
La matrice de couplage et les facteurs de qualités externes sont obtenus a partir des
équations (111.63) ,(111.64) et (111.65):
Ce qui donne :
M = [My,] = [0.2067] (111.97)
Qext e = Qexe s = 9.0314 (111.98)

111.13.5.1.2 Schéma équivalent sous ADS
Pour satisfaire les contraintes du cahier de charges présentées dans le tableau

(111.13), 1a fonction de filtrage d’ordre 1 a été synthétisée a I’aide du logiciel ADS «
Advanced Design System ».

Nous avons calculé la capacité C, et I’inductance L, a partir des équations :
(111.66) et (111.67) :
Co = 0.9728 pF, L, = 0.3401 nH (111.99)
Lorsque: Z =50 Q est I’impédance de terminaisons des ports d'entré et de sortie, les
parameétres de conception correspondante pour le filtre passe-bande sont calculés en
utilisant I'équation (111.68):
Zo1=2Z1,=900 (111. 100)
Aprés le calcul des éléments des branches séries et paralléles, le circuit équivalent du
filtre est illustré sur la figure 111.66 :

. ] I .

| g I g I
N T T o o T o _ .
Termit . CTL3 .o . .o .o . LTI - . . | erm .
NUm=1 + 7290 Ohm 7290 Ohm Term?2
Z=50 Ohm. . . .E=90 . = o Num=2
= F=8.75 GHz b L F=8.75 GHz £=50 Ohm
JroEefalhz I A ... L .
. I
= = C=0.9728 pF L=0.3407 nH L
o . S o = .
|$ S-PARAMETERS [ .
—— A
Ak -
¢ Stan=5GHz ¢ -
- Stop=14 GHz- -
. 5tep=0.01.GHz .

Figure 111.66: Circuit schématique du filtre passe-bande
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Les réponses idéales en transmission et réflexion du circuit en éléments
équivalents localisés sont analysées avec logiciels ADS. Elles sont représentées sur la

figure 111.67. Les réponses satisfaites aux spécifications souhaitées.
m1

freq=8.750GHz
dB(S(1,1))=-84.406

Min
U
204
== 0]
oL
nn 1
Mo -
oo 60
80 mi1
k J
—-“]El IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII
5 5 7 8 g 10 11 12 13 14
freq, GHz

Figure 111.67: Réponse idéale du circuit équivalent du filtre d’ordre 1 sous le logiciel ADS.

111.13.5.2 Filtre passe bande d’ordre 3
111.13.5.2.1 Matrice de couplage et facteur de qualité

Les valeurs des éléments du prototype passe-bande g, dépendent de I'ordre du
filtre et de I'ondulation dans la bande passante comme nous avons montré dans les

relations (111.11), (111.12) et (111.13), ces valeurs sont données par:

Jo 01 (o] 03 04
1 1.0322 1.1475 1.0322 1

Tableau 111.15: Valeurs des éléments pour prototype passe bas
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Les inverseurs d’impédances Kj;,, sont aussi obtenus en utilisant les formules

(111.53), (111.54) et (111.55):

Koz Kz Kas Kss
0.5002 0.2373 0.2373 0.5002
Tableau 111.16: Les inverseurs d’impédances Kj;4q

La matrice de couplage et les facteurs de qualités externes sont obtenus a partir
des formules (111.63), (111.64) et (111.65), ce qui donne:

0 M, O 0 0.1050 0
M=|My; 0 My3|=1|0.1050 0 0.1050
0 Mz, O 0. 0.1050 0

Qext_e = Qext_s =9.0314

Le filtre passe-bande et la matrice de couplage peuvent étre représentés de
maniére plus synthétique par un graphe dans lequel chaque cercle indique un
résonateur et chaque branche correspond a un couplage. Le couplage direct est le

couplage entre deux résonateurs voisins (figure 111.68)

Qext e Ml,z UMQ,B Qexe =

Figure 111.68 : Graphe de couplage du filtre passe bande d’ordre 3 [57]

111.13.5.2.2 Schéma équivalent sous ADS

Nous avons calculé les capacités et les inductances, en utilisant les équations
(111.66) et (111.67) :
Co = C, = 3.2855 pF, Ly =L, = 0.1007nH, C, = 3.77pf et L, = 0.0878nH
Lorsque Z = 50 Q est I’'impédance au niveau des portes d’E/S.
Les impédances du filtre passe-bande sont calculées en utilisant les équations (111.68):

ZOl = Z34 = 50 Q le = 223 = 52,7192 Q
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Le schéma équivalent du filtre est illustré sur la figure 111.69 :

L I : L LI T3 Term
N P Y PR TR DR ™, T B3 -
g - e TLs T4 TL6 Num=2
o IEDChm © O 2=E27180 Ohm : 22527142 Ohrh © =50 Ghe 2250 Ohm
i =90 : E=50 =90 © o E=m =
Soed ht | FEBTEGHz : F=875GHz F=8.75 GHz  F=875GHz
5! —— . : ——
= lcl Gl e Lok
C 3.2655 pF L 01007 b L 2 7 o L 00878 nH —‘— €=3 2855 pF L 01007 nH |
E=
|$ S-PARAMETERS | . |
—L—
o9 ja-a"' . .
5Pi
© Star=iGHz

- Stop=12 GHz- -
. Step=0.01.GHz .

Figure 111.69: Circuit schématique du filtre passe-bande

La Figure I11.70 illustre les résultats de simulation des paramétres Si; et Sy
effectués sous ADS

freq=8.570GHz freq=8.440GHz
dB(5(1,1))=-20.856 dB(S(2,1))=-5.502E-6
Peak Max
m2
0 ¥
1
20
=
-40—
_ED IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII
5 6 7 2 g 10 1 12
freq, GHz

Figure 111.70: Réponse idéale du circuit équivalent du filtre d’ordre 3 sous le logiciel ADS.
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111.13.6 Simulation électromagnétique d’un filtre passe bande en SIW avec
HFSS

111.13.6.1 Filtre passe bande de premier ordre en SIW sans transitions

La figure (111.71) montre une nouvelle configuration d’un filtre passe bande
SIW en forme E interdigité. Ce filtre est gravé sur un substrat Duroid a constante

diélectrique relative de &, = 2.2, des pertes tangentielles tan (5) = 0.0009 et une

épaisseur h = 0.508 mm. Les paramétres géométriques de ce filtre sont illustrés sur le
tableau 111.17.

eNeseeRBONONORORORIORRORRRPODS

=

SuesseeseRRBORORORRORNORRODRDODN

(b)
Figure 111.71 : Structure d'un filtre passe bande SIW en forme E interdigité sans transitions,
obtenue avec logiciel HFSS, (a)Vue a trois dimensions du filtre passe bande (b) Vue a deux

dimensions de ce filtre

Parametres Valeurs (mm)
Largeur de SIW : a 16.4
Diamétre : D 0.6
Distance entre les vias : S 1.1
Longueur de résonateur : L 2.54
Gap: G 0.254
Largeur de résonateur : W 2.54

Tableau I11.17 : Dimensions du filtre PB SIW de type E interdigité
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La figure 111.72 présente les coefficients de réflexion S;; et de transmission Sy;
en dB suite a la simulation de ce filtre présenté dans la figure 111.71. Les courbes de
transmission et de réflexion montrent un comportement passe bande du filtre avec une
fréquence centrale de 11.05 GHz, une bande passante de I’ordre de 0.34 GHz et une

perte d’insertion proche de -2 dB.
XY Plot 1 HESSDesigl &,

000
500 —
-1000 —

1500 —

Curve bfo

] — 5L
20— Seupl: Sweep

Name X Y — B(5(20)
ml |11,0500/-25.8013 Sl Steed

2500 —

3000 LN AL I I L AU AL L I I
1000 1025 1050 1075 1100 1125 1150 175 1200
{1

Figure 111.72 : Coefficients de réf1EXi0n et transmission en dB sous HFSS.

111.13.6.2 Filtre passe bande de premier ordre en SIW avec transitions

Nous avons ajouté au filtre passe bande SIW précédent des transitions de
forme coniques avec un seul résonateur en forme E interdigité . La figure (111.73)
montre la topologie de ce filtre. Les parametres géométriques sont indiqués dans le

tableau 111.18.

A .

(b)
Figure I11.73 : Structure d'un filtre passe bande SIW en forme E interdigité avec transitions,
(@)Vue a trois dimensions (b) Vue a deux dimensions
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Parameétres Valeurs (mm)

Largeur de SIW : as 16.4
Diametre : D 0.6
Distance entre les vias : S 1.1
Longueur de résonateur : L 2.54

Gap: G 0.254

Largeur de résonateur : w 2.54
W; (mm) 3.4

L2(mm) 2.667

Tableau I11.18: Dimensions du filtre SIW de type E interdigité

La réponse fréquentielle finale simulée avec HFSS est présentée sur la Figure I11. 74

XY Plot 1 ml HFSSDesignt &
v

0.00

5.00 —
-10.00 —

-15.00 —

Curve Info

— dB(S(21)
Setupl : Sweep

Y1

-20.00 —

— dB(S(1.1)

X Y Setupl : Sweep

] 8.8300| -0.7752
2500 m2 |8.6300/-19.9056

-30.00 —

-35.00 T S T T e IR S
5.00 6.00 7.00 8.00 9.00 10.00 11.00 12.00
Freq [GHZ

Figure 111.74 : Coefficients de réflexion et transmission en dB sous HFSS.

Nous observons que ce filtre présente une adaptation de -19.90 dB a la
fréquence centrale 8.83 GHz, une bande passante de I’ordre de 4.73 GHz et des pertes
d'insertion de -0.77 dB.
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La figure I11.75 illustre les variations des parties réelle et imaginaire de I’indice de

réfraction, associée a un filtre passe bande de premier ordre en SIW. L’indice de réfraction

est négative dans la bande [5.5—-6.2] GHz et [7.7 —9.3] GHz et [10.9 — 11.8] GHz

Extracted Refractive Index

03

(\ —— Real)
0.5 ( b — Imag()
02

0.15

0.1

//2
V

n
U

unitless

- |

005

41 \/ U

015
5 6 1 8 9 10 1 v
Figure 111.75: Parties réelle et imaginaire de I’ indice @&%&fraction du filtre passe bande de premier

ordre en SIW.

111.13.6.3 Filtre passe bande de troisieme ordre en SIW

Nous nous intéressons dans la suite de ce manuscrit a la conception d'un filtre
passe bande qui comporte trois résonateurs complémentaires de type E interdigité en

technologie SIW. Le filtre SIW proposé est illustré a la figure I111.76

(@) (b)
Figure 111.76 : Topologie du filtre SIW- de type E interdigité, (a)\VVue a trois dimensions (b)

Vue a deux dimensions
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Toutes les dimensions du filtre SIW E interdigité sont données dans le tableau 111.19 :

Parametres Valeurs (mm)
Largeur de SIW : as 16.4
Diamétre : D 0.6
Distance entre les vias : S 1.1
Longueur de résonateur : L 2.54
Gap: G 0.254
Largeur de résonateur : w 2.54
W, 3.4
L, 2.667
I'espacement entre les résonateurs m 6

Tableau 111.19 : Dimensions du filtre SIW de type E interdigité

Une analyse fréquentielle dans la bande [5-12] GHz, de cette structure a été menée
avec logiciel de simulation HFSS.

Les figures 111.77 et 111.78 illustrent respectivement la cartographie du champ
électrique du filtre pour la fréquence 9.1 GHz et les modules des coefficients de réflexion

S11 et de transmission Sy en fonction de la fréquence, obtenus a l'aide du logiciel HFSS.
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1. 2080 +BEY
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9, 445654003
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2634524003
1,78316+083
9. 316924002
8, B2B4e+REL

OSSOSO O OSSP OSSOOPOOTOOOOOEDS

Figure I11.77 : Distribution du champ électrique dans le filtre SIW de type E interdigité
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Figure 111.78: Réponse fréquentielle du filtre SIW de type E interdigité

D'apres ces résultats, nous remarquons que les pertes d'insertion sont de I'ordre
-0.86 dB avec une bande de fréquence entre [7.4 - 10.8] GHz et une fréquence

centrale de lI'ordre de f = 9.1 GHz.
111.14 CONCEPTION D'UN FILTRE COUPE-BANDE EN SIW

BASE SUR DES CSRRs

Dans cette partie, nous allons étudier un filtre coupe bande en SIW a
base des cellules complémentaires CSRRs carrés. Les cellules CSRRs sont
gravées dans le plan supérieur du SIW.

111.14.1 La conception d’une ligne SIW dans la bande X

Nous avons, dans un premier temps, congu une ligne SIW dans la bande X. La
figure 111.79 montre la topologie de cette structure. La ligne de longueur L =67.8
mm est constituée d’une partie centrale, le guide, et de transitions. Ces transitions
micro-ruban comportent deux parties: la premiére partie est une ligne micro-ruban
50 Ohms de largeur W= 1.32 mm et la deuxiéme partie est une ligne micro-ruban
conique de largeur W, = 3.2 mm et de longueur L, = 6.5 mm Le substrat planaire
utilisé est Rogers RO4350 : d’une permittivité relative &= 3.48, une épaisseur
h = 0.508 mm et tangente de pertes 0.0009. Les trous métallisés présentent un
diamétre D = 1 mm, 1’espace entre ces trous est S =2 mm et la largeur de guide SIW

est as= 12.4 mm (figure I11. 79).
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Figure 111.79 : Structure de la ligne SIW dans la bande X, (a)Vue a trois dimensions (b) Vue

a deux dimensions de ce filtre

Cette ligne a été analysée et optimisée avec le logiciel HFSS. L’évolution
des parameétres de dispersion Si; et Sy; en fonction de la fréquence est donnée sur la
figure 111.80 :

R T

900 950 1000 1050 1100 1150 1200
Freq [GHI]

Figure 111.80 : Réponse fréquentielle de la ligne SIW

Cette ligne donne une bonne adaptation (S11) < - 20 dB dans la bande de fréquence
[8.50 - 11] GHz.
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111.14.2 Conception d'un filtre coupe bande

Le filtre proposé de type coupe bande en SIW a base des métamatériaux
CSRRs est illustré a la figure 111.81. Ce filtre est constitué d’un seul résonateur de
type CSRR. La structure est congue sur une couche de substrat Rogers RO4350 de

permittivité €=3.48 et d’épaisseur h=0,508 mm.

CRCRURCRORGRCRCRCRCRCRCRC HCRCRCRG R RCRCRN

LR R RN RO RCRCRCRCRORCROR RO

(b)
Figure 111.81: Filtre SIW- CSRRs , (a)Vue a trois dimensions du filtre SIW-CSRR (b) Vue a

deux dimensions de ce filtre
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Toutes les dimensions du filtre SIW-CSRRs sont données dans le tableau 111.20.

Parameétres Valeurs (mm)

Largeur de SIW : as 12.4
Diamétre : D 1
Distance entre les vias : S 2

Lcsrr 2.9

Gap: G 0.1

Wesrr 2.9

W, 3.2

Lo 6.5

E 0.3

Tableau 111.20 ;: Dimensions du filtre SIW-CSRRs

la figure 111.82 illustre les modules des coefficients de réflexion S;; et de

transmission Sy1, obtenus a 1’aide du logiciel HFSS.
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] m1 9.3500 -28.3670
2500
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950 1000 1050 1100 1150 1200
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Figure 111.82 : Réponse fréquentielle du filtre SIW-CSRRs

La figure 111.83 présente les variations de la partie réelle et de la partie

imaginaire des parametres effectifs de l'indice de réfraction en fonction de fréquence

, la partie réelle est négative dans la bande de fréquences [8.4-9.1] GHz et [10.3-

11.25] GHz, la partie imaginaire est toujours positive .
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Figure 111.83: Parties réelle et imaginaire de 1’indice de réfraction du filtre coupe bande SIW -
CSRR

La seconde partie de ce travail concerne I'utilisation de trois doubles anneaux
carrés complémentaires. Les cellules CSRRs sont gravées sur le plan supérieur de la
SIW (voir la figure 111.84).

€0 000000 0OOCOONOONOOOONOOENTOGES

&

I | =

B I,
0000000000000 0000000 V00 C RCDRCSE R R I RCTRC N )
(b)

Figure 111.84 : Géometrie de filtre SIW-3CSRRs obtenue avec HFSS, (a)VVue a trois
dimensions (b) Vue & deux dimensions de ce filtre
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Nous avons basé sur les équations précédentes, pour donner un cahier de

[CONCEPTION DES FILTRES HYPERFREQUENCES

A BASE DE METAMATERIAUX]

charges. Les dimensions de ce cahier sont optimisées a I’aide du logiciel HFSS et

elles sont données par :

v

AN NN R

L, =6.5mm
W,=3.2 mm
S =2 mm
D =1 mm
as =12.4 mm
m =6mm

m{=2mm

La Figure 111.85 montre les modules des coefficients de réflexion S;i, de

transmission Sy;, Les résultats obtenus confirment le caractére de filtre coupe bande.

|

40004 T

m1 19.1400 -48.1664

6000 - ‘

Curve Info
— dB(S(1,1))
Setup1: gweep

— dB(S(2,1))
Setup1 gwee

8.00 8.50

050 10.00 1050 1100 1150
Freq [GHz]

Figure 111.85: Parametres S;; du filtre coupe bande en technologie SIW a base de

3*CSRRs

D’apreés ces résultats nous remarquons que les pertes d’insertion hors bande

sont de I'ordre -0.94dB avec une bande d’arrét entre [8.87-9.63] GHz pour un

coefficient S,;<-20 dB.
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Les figures 111.86 illustrent la cartographie du champ électrique du Mode TEj, du

filtre coupe bande SIW pour la fréquence 9.2 GHz.
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ﬂ
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Figure 111.86 : Distribution du champ électrique du mode TE;, dans le filtre coupe bande SIW
Obtenue avec le logiciel HFSS

111.15 CONCLUSION

Dans ce chapitre, nous avons présenté la conception des différents types de
filtres hyperfréquences a base des résonateurs métamatériaux en exploitant les
différentes combinaisons de CSRRs, SRRs et les lignes micro-rubans.

Nous avons tout d'abord donné les différents types de filtres hyperfréquences,
les fonctions d'approximation de filtrage : butterworth, tchebychev et elliptique ainsi
que la transformation en fréequence a partir du prototype passe bas et les schémas des
filtres a inverseurs d’impédance.

Une seconde partie concerne tout d’abord la conception schématique et
électromagnétique des filtres a base des résonateurs métamatériaux SRRs et CSRRs.
Ensuite, nous avons congu des filtres passe bande et coupe bande en technologie
guides intégrés aux substrats "GIS" avec de nouveaux résonateurs de type E
interdigité et CSRRs carrés a I’aide de logiciel HFSS.

Toutes les étapes de conception sont détaillées, en partant des spécifications
jusqu’a la conception du filtre, tout en utilisant le cahier de charges et en passant par
le calcul de la matrice de couplage et les coefficients de qualité, qui nous aide a
trouver le schéma équivalent et la réponse fréquentielle du chaque filtre au moyen de

logiciel ADS et la réponse électromagnétique grace au logiciel HFSS.
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Les résultats que nous avons trouvés montrent I’intérét des métamatériaux pour
la conception des filtres hyperfréquences en termes de miniaturisation et de largeur

de bande passante.
Ces filtres a base des métamatériaux sont donc une bonne alternative lorsque la

taille et 1’application entierement planaire sont des questions.
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CHAPITRE IV [APPLICATION DES METAMATERIAUX
POUR LA CONCEPTION DES ANTENNES]

IV.1 INTRODUCTION

Les propriétés attractives des métamatériaux ont apporté d’importantes
avanceées technologiques dans le domaine des antennes.

L’utilisation de ces métamatériaux dans les antennes offre des avantages
remarquables par rapport aux antennes conventionnelles : amélioration des
diagrammes de rayonnement, de 1’efficacité, de la largeur de bande, voire méme
diminution de la taille de I’antenne [1].

L’objectif de ce dernier chapitre est de concevoir des antennes miniatures a
base des lignes micro-rubans en utilisant la technique inspirée des métamatériaux,
dans le but d’améliorer leurs caractéristiques électriques et de rayonnement.

Nous présentons, en premier lieu, la définition et les avantages des
antennes imprimées. Nous donnerons leurs caractéristiques de rayonnement et leurs
caractéristiques électriques et nous décrivons ensuite la conception des antennes
patch en déterminant les parameétres géométriques de leurs éléments rayonnants.

Dans la deuxiéme partie de ce chapitre, nous allons intéresser tout d’abord par
la conception d’une antenne patch a base de technologie micro-ruban. Afin
d’améliorer les performances de cette antenne, nous allons associer au patch, des
résonateurs métamatériaux CSRRs a plusieurs rangeées.

Dans la derniére partie, nous analyserons deux types d’antennes a 1’aide
de logiciel d’Ansoft -HFSS, la topologie de la premiére antenne comporte deux
fentes longitudinales et la seconde topologie est chargée par une cellule
métamateriaux RAFC en technologie SIW.

V.2 DEFINITION D’UNE ANTENNE IMPRIMEE

L’antenne patch, appelée aussi antenne planaire est un type d’antenne dont le
développement et [’utilisation sont de plus en plus fréquents. Elle est constituée
d’un diélectrique, possédant un plan de masse métallique sur une face. Sur I’autre
face, une gravure métallique permet de supporter des courants de surface qui
créent le rayonnement électromagnétique (figure 1V.1). Les courants sont amenés du

générateur a I’antenne par une ligne de transmission, ou par une sonde coaxiale [1].
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L’élément rayonnant

Substrat diélectrique

Plan de masse

Figure IV.1 : Structure d’une antenne planaire

Les gravures des parties métalliques peuvent prendre des formes tres variees
(figure IV.2) en fonction des objectifs fixés pour la répartition du rayonnement

dans 1’espace. Ceci donne une grande souplesse de conception [2].

) "\ " Y\

Ve / /] D i

‘ | ‘l /' \ (f | \ , / \

6 Ay E—,/—ﬁ: A U
y : A Ny ,/'A | B, '

| V[ G

- .

>
—

Rectangle Desque Tnangle Anneau Linpse

Figure 1V.2: Géométries de base de I’antenne patch

Les antennes micro-ruban présentent de nombreux avantages comparés aux
antennes micro-ondes classiques et leurs applications couvrent le large domaine
de fréquence: 100 MHz & 100 GHz. Certains avantages sont les suivants [3] :

e Faible poids, encombrement réduit, configurations conformes possibles ;

e Faible co(t de fabrication, production en masse possible ;

e Polarisation linéaire et circulaire pour les télécommunications ;

e Antennes multi-bandes, multi polarisations possibles compatibilité avec les

circuits hybrides et MMIC (Microwave Monolithic Integrated Circuit) ;
e Réseaux d’alimentation et d’adaptation fabriqués simultanément avec

I’antenne.
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IV.3 CARACTERISTIQUES DES ANTENNES

Les antennes sont caractérisées par différents parameétres qui sont classés
en deux groupes. Le premier groupe s’intéresse a ses propriétés de rayonnement et le

second groupe caractérise I’antenne comme un élément de circuit électrique.
IV.3 .1 Caractéristiques de rayonnement

IV.3 .1.a Diagramme de rayonnement

Le diagramme de rayonnement d’une antenne représente les variations de la
puissance que rayonne cette antenne par unité d’angle solide dans les différentes
directions de ’espace. En dehors du cas des antennes omnidirectionnelles dans
certains plans, les antennes ne rayonnent pas leur puissance de fagon uniforme
dans toutes les directions de 1’espace. Il ya généralement une direction de
rayonnement maximal autour de laquelle se trouve concentrée une grande partie de la
puissance rayonnée et des directions secondaires autour desquelles se répartit la

fraction de la puissance restante (Figure 1V.3) [4].

Figure 1V.3: Diagramme de rayonnement en 3D

Le diagramme de rayonnement peut étre exprimé par la représentation de la

répartition de la puissance par unité d’angle solide dans la direction (6, ¢) :

r(6,¢) :M (IV.1)

Ou: Pmax est la densité de puissance maximale.
. ) \ . . .
En fonction du champ rayonné E (49,(0)(—), la puissance par unité d’angle solide
m

est donnée par :
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E 2
P (0,0)= %%[‘g—j (IV.2)

- L’angle d’ouverture est I’angle que font entre elle les deux directions du lobe
principal selon lesquelles la puissance rayonnée est égale a la moitié de la puissance
rayonnée dans la direction de rayonnement maximal. La figure 1V.4 présente un
exemple de diagramme de rayonnement en coordonnées cartésiennes. L’angle A0
représente sur ce diagramme I’angle d’ouverture de 1’antenne.

Lorsqu’une antenne présente un lobe principal assez fin, la plus grande partie
de la puissance rayonnée est a l’intérieure des deux directions a -3dB. L’angle
d’ouverture, nous donne une idée assez precise sur la finesse du lobe et de la qualité

du rayonnement.

4 F@B)

Lobe principal

Lobe secondaire

A8

Figure 1V.4: Diagramme de rayonnement bidimensionnel en coordonnées cartésiennes.

IV.3.1.b Directivité
La directivité d’une antenne est le rapport de la puissance rayonnée par unité

d’angle solide dans la direction (6, ¢) & la puissance que rayonnerait la source

isotrope de référence par unité d’angle solide pour une méme puissance totale

rayonnée [5].

P(6.9)

D(6,¢p)=4r P

(IV.3)

Pa est la puissance d’alimentation.

n est le rendement.
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IV.3.1.c Gain
Le gain d’une antenne est le rapport entre la densité de puissance moyenne
rayonnée par ’antenne dans la direction (6, ¢) et la densité de puissance a

rayonnement isotrope, les deux antennes étant alimentées par la méme puissance.

G (6,9)= 4;;@ (IV.4)

a
La relation entre le gain et la directivité d'une antenne est donnée par I'équation

suivante :

G (6,9)=nD (6,9) (IV.5)
IV.3.1.d Résistance de rayonnement
Nous définissions la résistance de rayonnement en un point Q par :

— 2|:)I'

R. =
e

2 (IV.6)
Q
Pr: La puissance active rayonnée par une antenne.
lo: Le courant en un point Q de cette antenne.
IVV.3.1.e Polarisation

La polarisation d’une antenne est la polarisation de I’onde plane générée par
cette antenne dans une direction bien déterminée. Par convention, la polarisation
d’une onde plane correspond a la variation du champ électrique E au cours du
temps par rapport a un point d’observation fixe [6].

Il existe trois types de polarisations : rectiligne, circulaire et elliptique (Figure IV.5).

‘\ »E, X >E, X »E,
champ eléctrique %mp eléctrique %m eléctrique

Polarisation linéaire Polarisation circulaire Polarisation elliptique

Figure IV.5: Différents états de polarisation d'une onde électromagnétique [5].
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1VV.3.2 Caractéristique électrique

IV.3.2.a Impédance d’entrée

L’impédance d’entrée est définie comme étant I’impédance présentée par une
antenne a ses bornes, elle est égale au rapport de la tension V. sur le courant I

présenté a I’entrée (Figure IV.6).

e

Z =\:—e =R + jX (IV.7)

e
Tel que :

Z,: Impédance d’entrée aux bornes a et b.

R: Résistance de I’antenne aux bornes a et b.

X: Réactance de 1’antenne aux bornes a et b.

L Antenne /
-
4
l a

Générateur Ve

I b \

Figure IV.6: Antenne en mode émetteur.

Quand une antenne d’impédance d’entrée Z. est alimentée par une ligne
de transmission d’impédance caractéristique Zo, des réflexions apparaissent aux

ports d’entrée représentée par le coefficient de réflexion qui est exprimé par la

formule :
L=Ze"% (IV.8)
Z,+Z,

Donc le coefficient de réflexion S;; est un paramétre qui permet de quantifier la

quantité du signal réfléchie par rapport au signal incident.
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IVV.3.2.b Le facteur de qualité

Représente les pertes liées a 1’antenne, et un grand facteur meéne a une largeur
de bande étroite et faible rendement, et il donnée par la formule suivante [3] :
i:i+i+i+i (IvV.9)
QA Qm Q Qi Qg
Qrag: Facteur de pertes dues a la radiation.
Qc: Facteur de pertes ohmiques.
Qq: Facteur de pertes dans le diélectrique.
Qsw: Facteur de pertes par onde de surface.
1V.3.2.c Bande d’utilisation

La bande passante d’une antenne est déterminée par le domaine de
fréquences dans lequel le rayonnement de ’antenne présente les caractéristiques
désirées. Elle correspond au transfert maximal de puissance: du générateur vers
I’antenne dans le cas d’émission, et de I’antenne vers le récepteur dans le cas de
réception.

La bande passante peut aussi étre définie en fonction du coefficient de
réflexion, a condition que le diagramme de rayonnement ne change pas sur cette
bande. Généralement, elle est prise ou le coefficient de réflexion en dB est inférieur a
-10 dB, ¢’est-a-dire 1a ou 90% de la puissance fournie a I’antenne est transformée et le

reste est réfléchie [7].
Sit

0dB

-10dB

g

€« Fréquence
Bande passante

Figure IV.7: Bande passante et coefficient de réflexion

On exprime souvent la bande passante, LB en un pourcentage exprimant le rapport de

la bande & la fréquence centrale f,

198



CHAPITRE IV [APPLICATION DES METAMATERIAUX
POUR LA CONCEPTION DES ANTENNES]

(IV.10)

1VV.3.2.d Rendement
Le rendement n d’une antenne est définit comme étant le rapport entre la

puissance totale qu’elle rayonne P et la puissance d’alimentation P, de cette antenne.

=1 (IV.11)

a

IV.4 MODELISATION DE L’ANTENNE PATCH

La modélisation d’une antenne patch peut se réaliser de deux maniéres :
si le patch est rectangulaire, il peut étre simulé simplement par un trongon de ligne
de transmission ; s’il est de forme quelconque, elle peut étre simulée comme une
cavité qui correspond au substrat compris entre 1’élément rayonnant et le plan de
masse [7]. Le mécanisme de rayonnement d’une antenne patch rectangulaire se
comprend aisément a partir de sa forme géométrique. Lorsqu’on excite la ligne
d’alimentation avec une source RF, une onde électromagnétique va se propager sur
cette ligne puis va rencontrer I’élément rayonnant (de largeur plus grande que la
ligne, donc plus apte a rayonner). Une distribution de charge va s’établir a I’interface
substrat / Plan de masse, sur et sous I’élément rayonnant.

En fait le rayonnement du patch peut étre modélisé par celui de deux
fentes paralleles distantes d’une longueur L et de dimensions W*h. La théorie
de D’électromagnétisme nous fournit alors les expressions des champs rayonnés

par le patch a une certaine distance d’observation [8].

Fentes rayonnantes
L
| |
| |

W

i

AL=h

Figure 1V.8 : Les fentes rayonnantes d’une antenne patch
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IV.4.1 Méthode de cavité

Si nous nous intéressons maintenant a la distribution des charges, nous
pourrions montrer par 1’étude des composantes tangentielles du champ
magnétique que le patch rectangulaire peut se modéliser comme une cavité avec
4 murs magnétiques (bords de la cavité) et 2 murs électriques (formes par les
métallisations et dans D’approximation que la composante normale du champ

électrique est constante).

Eléement rayomnant
Substrat dielectnque /_ nw electrique

Muws maguetiques
Fentes

rayomates / Vemrmrmnmemnennanand Y

Plao de miasse:
mur electnque

Figure IV. 9 : Schéma descriptif du modele de la cavité résonante [6]

En posant les équations de propagation avec les conditions aux limites
adéquates, on détermine assez facilement les fréquences de résonances de

I’antenne patch rectangulaire [9]:

o= Jw J [L ] (IV.12)

Wt est la largeur effective du patch

Lesr est la longueur effective du patch
1V.4.2 Méthode de la ligne de transmission

Le modeéle de la ligne de transmission est le plus simple pour la conception des
antennes planaires car il fournit de bonnes interprétations physiques. C’est une
méthode des plus adaptées aux patchs rectangulaires. Elle permet de les
modeliser par des trongons de lignes micro-rubans dont les caractéristiques sont bien
connues [7], [10]. Ce mod¢le représente I’antenne patch par un ruban de largeur W,

de longueur L et de hauteur h (Figure I1V. 10).
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Ligne conductrice

Substrat
i “—> diélectrique
h

"~ Plan de masse ®
(@)

Figure 1V.10: (a) : Ligne de transmission micro-ruban ; (b) : Lignes de champ électrique [9]

La détermination des paramétres géométriques de 1’élément rayonnant est basee sur:

v" Le calcul de la permittivité effective en fonction de la largeur du patch W.

v" Et le calcul de la longueur L du patch en fonction de la permittivité effective.
Sachant que la propagation des ondes dans une ligne micro-ruban s’effectue a la fois
dans le milieu diélectrique et dans I’air. Du point de vue modélisation, les deux
milieux sont remplacés par un unique milieu effectif caractérisé par un constant
diélectrique exprimé par [10]:

112
Ereff = 8r2+1+ 5r2_1(1+1\f/hj (IV.13)

Le patch rectangulaire représente une longueur effective, car le rayonnement se base
sur la longueur réelle ainsi que les deux fentes. Pour le patch rectangulaire la longueur

L est étendue de deux longueurs AL (Figure 1V.11).
AL L AL

I [T
% Ll

- =1

| [
| [
| |
| [
—:_ |
[

[

[

[

|

[

Figure 1VV.11 : Extension de la longueur physique L [9].

Cette extension en L est donnée par la formule de Hammerstad [11]:

(& +O'3)(Vrv1+0'264]

AL =0.412h (IvV.14)
(£ —0.258)(V;:+0.8)

La longueur effective Less du patch devient alors :

Ly =L +2AL (Iv.15)
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Cependant, la largeur du patch W est calculée a partir de la formule suivante [11]:

_ ¢ Jard (IV.16)
2f \ 2

IV.5 CONCEPTION DES ANTENNES

Dans cette partie, nous allons concevoir une antenne patch classique, cette
antenne sera ensuite utilisee pour concevoir une autre antenne patch a base de
métamateriaux.
IV.5.1 Antenne patch

L’antenne imprimée simulée est présentée dans la figure IV.12. Le patch
est un rectangle en cuivre, de longueur W et d’une largeur L, avec un ruban de
dimensions L¢ et Ws, représentant la ligne d’alimentation. Ces dimensions sont
calculées a partir des équations précédentes et elles sont présentées sur le
tableau IV.1. La structure de I’antenne est déposée sur un substrat diélectrique de
dimensions Ly, et Wy, , de type FR-4 avec une permittivité & = 4.3, et une épaisseur

de h. Le plan de masse recouvre toute la face arriére du substrat.
"Vsub

»
>

>l
-+

3

I—ls.uh

We

Figure IV.12: Géométrie de 1’antenne patch.

Dimension Taille (mm)

I—sub 56
Wsub 49

h 1.575
L 28
W 31
L+ 20
Wi 1

Tableau IV.1: Dimensions de I’antenne patch.
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Le coefficient de réflexion simulé sous HFSS est représenté dans la figure 1V.13. Un
pic de -31.36 dB est obtenu a la fréquence 3.26 GHz montrant une bonne

adaptation a cette fréquence.
0.00

XY Plot1 HFSSDesign3 A

500

4 Curve Info
1000 - — dB(S(LL)
i Setupl : Sweep

b Name X Y

m1 13.2600-31.3696

-35.00 ————— [
2.00 250 3.00 350 4.00 450 5.00
Freq [GHz]

Figure 1V.13: Coefficient de réflexion de I’antenne patch.

Nous présentons dans la figure 1V.14 les diagrammes de rayonnement en coordonnées
polaires de I’antenne patch dans les différents plans : le plan E et le plan H

Radiation Pattern 1 HFSSDesign3 4

Curve Info
— dB(GainTotal)
Setup1 : LastAdaptive
Freq="3.6GHz' Phi="0deg'
— dB(GainTotal)
Setup1 : LastAdaptive
Freq='3.6GHz' Phi="90deg’

Figure IV.14: Diagramme de rayonnement a deux dimensions (phi =0 °, phi = 90 °)
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Le diagramme de rayonnement en 3D est présente sur la figure 1V.15.

dB(GainTotal)

5.8773e+000
3.1281e+000
1.1790e+000
-7.7015e-001

-2.7193e+000
-4. 6684e+000
-6.6176e+000

-8.5667:+000
-1.8516e+001
. -1.2465e+001
-1. 4414e+001

-1.6363e+001

-1.8312e+001
-2.0262e+001
-2.2211e+001
-2.4160e+001
-2.6109e+001

Figure IV.15: Diagramme de rayonnement en 3D

IVV.5.2 Conception des antennes patch a base des métamatériaux CSRRs
Dans la suite de ce travail, nous allons ajouter des résonateurs de type CSRRs a
I’antenne patch pour concevoir une nouvelle antenne a base des métamatériaux. La
Figure 1V.16 montre la géométrie de I'antenne proposée. Les Cing résonateurs de type
RAFCs complémentaires ‘CSRRs’ de métamatériaux sont placés dans le plan de
masse de 1’antenne patch. La largeur du substrat est de 49 mm et sa longueur est de
56 mm. La taille du patch est de 28 x 31 mm?, I'espacement entre les CSRRs est de

1,4 mm et les dimensions de résonateur CSRR sont présentées sur la figure IV.16.c

D]
&
B
(O]

(@) (b)
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[]

(©
Figure IV.16: La structure de l'antenne patch chargée par 1 x 5 CSRRs (a) Vue en trois
dimensions, (b) Vue & deux Dimensions, (c) Géométrie du RAFC complémentaire avec

Lrar= 6.6mm, g = 0.5mm, S = 1mm

La figure IV.17 montre les tracés de parameétre S;; en fonction de la fréquence. Ce
coefficient atteint son premier pic de -14.80 dB obtenu a la fréquence de 3,33 GHz et
un autre pic S;; =-18 dB a la fréquence 4.46 GHz. La bande passante peut étre
déduite de S;; en considérant un certain seuil, généralement -10 dB. De la figure
IV.20, on peut conclure que les deux largeurs de bandes de I'antenne sont:

e La premiere bande passante est BP; = 40 MHz

e Laseconde bande passante est BP, = 300 MHz

XY Plot 1 HFSSDesignl 4\
000 ] Curve Info
] — dB(S(L,0)
- Setupl: Sweep
-2.50
500
750
a ]
- i
710.00 -
0
o ]
1250
- Name X Y
] m1 |3.3300)-14.8048 1
1500 m2 |4.4600/-18.2632
1750
2000 |
2.00 250 3.00 40 450 500

Freq GH
Figure IV.17: Variation du coefficient de réflexion S;1 en fonction de la fréquence
La figure 1V.18 (a) montre le gain total de cet antenne en fonction de I’angle 6
dans les plans H et E (¢ =0 ° et ¢ =90 °). Le gain maximum est -2.10 dB.
Les courbes de la figure 1V.18. (b) et (c) montrent respectivement les diagrammes de
rayonnement représentant le gain total pour ¢ = 0 ° et 90° de I’antenne a deux et trois

dimensions.
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XY Plot2 Gunve hfo &
0.00 — dB(GainTotal)
Setupl : LastAdaptive
7 Freq='3.6GHz' Phi='0deg’
i — dB(GainTotal)
Setupl : LastAdaptive

b Freg='3.6GHz' Phi='90deg’
-12.50 —
3
]
'_ .
c
T i
0
m i
T
-25.00 —
-37.50 L L A L AU B L L L L A AU L L L L HO L ) I L

-200.00 -150.00 -100.00 -50.00 0.00 50.00 100.00 150.00 200.00
Theta [deg]
(a)
Radiation Pattern 1 HFSSDesignl 4.,

0 Curve Info

— dB(GainTotal)

Setupl : LastAdaptive
Freq='3.6GHz' Phi="0deg’
— dB(GainTotal)
Setupl: LastAdaptive
Freq='3.6GHz' Phi='90deg’

dB(GainTotal)

-2.1030e+000 (b)
-4, 1646e+000

. -6.2261e+000
-8.2877e+000
-1.0349e+001

-1.2411e+001
-1.4472e+001

-1,6534e+001
-1.8595e+001
-2.8657e+001
-2.2719e+001
-2.4780e+001
-2, 6842e+001
-2.8903e+001
-3.0965e+001
-3.3026e+001
-3.5088e+001

(©

Figure 1V.18: (a) Evolution du gain de I'antenne en fonction de I'angle théta (b) Diagramme
de rayonnement (phi =0 °, phi =90 °) & deux dimensions (c) Diagramme de rayonnement en
3D
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Dans le but d’améliorer I’adaptation et le gain de 1’antenne, nous avons ajouté

une deuxieme rangée des résonateurs CSRRs a I’antenne précédente tout en

diminuant la taille de résonateur CSRR de cette rangée a 5,4 mm (Figure 1V.19).
i

Figure 1V.19: La topologie de I'antenne patch chargée par 2 x 5 CSRRs (a) Vue en trois

dimensions (b) vue en deux dimensions.

Le résultat de la simulation pour I'adaptation de I'antenne proposée est illustré
a la figure IV. 20. Le coefficient de réflexion S;; indique une adaptation d’environ
-15.98 dB a la fréquence de 3,26 GHz et un autre pic d’adaptation S;; =-27.18 dB a la
fréquence f = 4,46 GHz. Nous remarquons que la premiere bande passante de cet
antenne est BP; = 60 MHz et la seconde bande passante est BP, = 420 MHz. Nous
signalons des améliorations de I’adaptation et des bandes passantes de cette topologie

par rapport a celle de la topologie précédente.
XY Plot 1 HFSSDesignt A
000 ] Curve nfo

— dB(S(1,1))
Setupl: Sweep

500

1000

g

]

215,00 -

g0

T

2000 e e B
) mi 32600 -159838
] m2 44600 -27.1854

25,00

%Y J S T A v
200 250 300 100 450 5,00

350
Freq [GHz]
Figure IV.20 : Variation du coefficient de réflexion en fonction de la fréquence
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Le gain de I’antenne en fonction de Théta est également obtenu a 1’aide de logiciel
HFSS dans les plans E et H (figure 1V.21.a). Les figures IV.21.b et IV.21.c montrent

respectivement les diagrammes de rayonnement a deux et trois dimensions dans les

planS E et H. XY P|0t2 Curve Info m%n
0.00 — dB(GainTotal)
i Setupl: LastAdaptive
] Freq='3.6GHz' Phi='0deg’
500 — dB(GainTotal)
] Setupl: LastAdaptive
10,00 Freq='3.6GHz' Phi='90deg’
-15.00 —
’—S? ]
92000
c ]
£ ]
0:25.00
0 ]
= ]
-30.00
35.00
-40.00
-45.007‘“‘\““\“"\““\““\““\““\““
-200.00 -150.00 -100.00 -50.00 0.00 50.00 100.00 150.00 200.00
Theta [deg]
(@)
Radiation Pattern 1 HFSSDesignl .,

Curve Info
— dB(GainTotal)
Setupl: LastAdaptive
Freq='3.6GHz' Phi="0deg’
— dB(GainTotal)
Setupl: LastAdaptive
Freq='3.6GHz' Phi='90deg’

(b)
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dB(GainTotal)
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-1.4714e+001
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| -2.1620e+0@1
| -2.3923e+001
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-2.8527e+0@1

-3.0829%+081
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-3.7736e+001
-4.8038e+001

(©

Figure 1V.21 : (a) Evolution du gain de I'antenne en fonction de I'angle théta, (b)

Diagramme de rayonnement a deux dimensions et (c) Diagramme de rayonnement en 3D

En comparant les résultats de simulation de 1’antenne patch microruban avec et sans
métamatériaux, nous pouvons dire que les performances de 1’antenne patch micro-
ruban ont été améliorées en utilisant des résonateurs CSRRs en termes de bande
passante et adaptation. La bande passante de 1’antenne patch micro-ruban a augmenté
de 2,14% & 6,66% en utilisant des structures & base des métamatériaux.
1VV.5.3 Conception des antennes en SIW

Dans cette section, nous introduisons en détail la procédure de simulation
et de dimensionnement des antennes proposées. Nous tenons a rappeler que la bande
de fréquence utilisée dans 1’étude des antennes considérées est [26-38] GHz.
IVV.5.3.1 Conception d’une antenne en technologie SIW

La structure de base comporte une cavité en SIW alimentée par une transition
conique micro-ruban (Figure 1V.22). Cette topologie a été congue sur un substrat
diélectrique avec les parameétres suivants :

e Lesubstrat en Duroid 5880 : ¢, =2.2

e La hauteur de substrat: h=0.508 mm
e Pertes tangentiel : tgo =0.0009

e Conducteur : cuivre, épaisseur de métallisation: T = 35um.
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Figue IV.22 : Antenne en SIW (a) Vue a trois dimensions, (b) Vue a deux dimensions

Les dimensions de I’antenne SIW sont présentées sur le tableau I1V.2 suivant:

Parametres Valeurs (mm)

Largeur de SIW : as 12.6
Diamétre : D 0.8
Distance entre les vias: S 1.5
La largeur de la ligne : W, 1.4

La largeur du taper : W, 2.286
La longueur du taper: L, 5.58
La longueur de la ligne : L 7.8

Tableau IV.2 : Dimensions de I'antenne SIW

Nous pouvons calculer la fréquence de résonance de cette antenne a l'aide de I'équation suivante
[12]:

(2] (=) |
o2 2] wvan

= f, =27.66 GHz
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On lance la simulation de cette structure au moyen de logiciel HFSS dans la bande de

fréquence [26-38] GHz avec un pas de 0.01GHz, On obtient la courbe suivante pour le

parametre (S11) en dB.
0.00 —

XY Plot 1 HFSSDesign7 ..

-2.50

-5.00

-7.50

Curve Info

— dB(S(1,1))

1)

£10.00 - Setupl: Sweep

d ]

z ] Name X Y

©-12.50 m1 [28.8000|-11.5653
] m2 [36.1600|-21.2431

-15.00

-17.50

20.00 - |

20t
26.00 28.00 30.00 32.00 34.00 36.00 38.00

Freq [GHz]
Figure 1V.23 : Coefficient de réflexion (S;;) en fonction de la fréquence

Apres la simulation on remarque que notre antenne résonne autours de deux

fréquences différentes avec deux bandes passantes.
- La premiere bande passante est :
BP1= fmax— fmin aQVeC fmax= 28.88 GHz et fmin=28.70GHz

= BP;=180 MHz

- La seconde bande est :
BP2= fmax— fmin  QVeC fmax=36.37 GHz et fmin=35.96GHz
= BP, =410 MHz
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Les diagrammes de rayonnement simulés a la fréquence f = 28,50 GHz de l'antenne

proposée sont illustrés a la Figure 1V.24.

Radiation Pattern 2

dB(GainTotal)

8.8743e+000
5.5531e+000
3.0320e+000
5.1078e-001

-2.9104%e+200
-4.5316e+000
. -7.8527e+000
-9.5739¢+000
-1,2095e+001
-1.4616e+001
-1.7137e+0@1
-1.9659e+8@1
. -2.2180e+0@1
-2.4701e+001
-2,7222e+001
-2.9743e+001
-3.2264e+001

b
-180

(a) Rayonnement simulé & une fréquence de 28.50 GHz pour ¢ =0 °

Radiation Pattern 3

T
-180

(b) Rayonnement simulé a une fréquence de 28.50 GHz pour ¢ = 90 °

(c) Diagramme de rayonnement a 3D
Figure 1V.24: Diagrammes de rayonnement de cette antenne.
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1VV.5.3.2 Conception d’une antenne a fentes longitudinales en SIW

Les antennes a fentes sont largement utilisées dans les systemes radar et
en télécommunications. Dans la littérature, de nouvelles techniques des antennes a
fentes ou des réseaux a fentes gravés sur du guide d’onde intégré au substrat ont été
proposées [13]. En effet, la technologie SIW est un compromis entre la
technologie du guide d'onde et celle planaire.
Dans ce contexte, I’antenne que nous allons concevoir est & base de la technologie
GIS (SIW). La structure se compose d'une 'antenne a deux fentes longitudinales
congues pour fonctionner dans la bande [26-38]GHz
Nous définissons le terme « fente rayonnante », lorsqu’une différence de potentiel
adéquate est obtenue entre les deux bords d’une ouverture découpée dans une
surface conductrice métallique.
Lorsque les courants circuleront sur 1’élément rayonnant, I’insertion d’une fente
pourra créer de nouvelles résonnances. Le choix de la forme et de la longueur
de ces fentes détermineront les fréquences de fonctionnement de I’antenne et
les impédances d’entrée.
La dimension de c¢ devrait étre inférieure a la moitié de b (figure 1V.25). L écart entre

. A
le centre des fentes a été consideré comme égal a ?g alors que 1’écart entre le centre

A
de la derniére fente et la face court-circuitée a été pris comme Tg [13].

A zsa
l‘ A gz v: = |
! O
1 !
i ’ =,
o S 4
e e e e it e
[ l | o - o
5 t =

Figure 1V.25: Dimensions des fentes et espaces entre les fentes [13]

Les dimensions des fentes sont importantes pour que 1’antenne se comporte comme
une antenne a fentes rayonnantes. La dimension des fentes b peut étre obtenue a I’aide

de la relation suivante [13]:

A (IV.18)
2(&, +1)
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La structure de ’antenne SIW a deux fentes que nous allons simuler est représentée
sur la figure IV.26 .cetteantenne a été concue dans le but de comparer ces

performances par rapport a celles de I'antenne qui va étre étudier par la suite.

¥
]

(@) (b)
Figure IV.26: Structure de I’antenne SIW a deux fentes, (a) Vue a trois dimensions (b) Vue a

deux dimensions

Les dimensions de cette antenne SIW sont indiquées sur le tableau V.3 suivant:

Parametres Valeurs (mm)

Largeur de SIW : as 12.6
Diamétre : D 0.8
Distance entre les vias: S 1.5
La largeur de la ligne: W, 1.4

La largeur du taper : W, 2.286
La longueur du taper: L, 5.58
La longueur de la ligne :L; 7.8
la longueur de lafente betc 3.70
La largeur de la fente betc 0.8

Tableau IV.3 : Dimensions de I'antenne SIW a deux fentes

214

O

) O

OO

OQOO0COOC

QO

-~



CHAPITRE IV

[APPLICATION DES METAMATERIAUX
POUR LA CONCEPTION DES ANTENNES]

La figure IV.27 montre le coefficient de réflexion S;; de 1’antenne, obtenu avec le

logiciel HFSS. Le seuil classiquement utilisés pour juger de I’adaptation est -10 dB.

XY Plot 1

HFSSDesign9 &

Name

X

Y

b ml

28.8300

-31.2986

m2

34.0400

-14.3133

-30.00 h1

Curve Info

— dB(S(L,1))
Setupl : Sweep

-35.00 —— ——
26.00 32.00
Freq [GHz]

2800 13000

3400

36,00

138.00

Figure 1V.27: Coefficient de réflexion de 1’antenne SIW a deux fentes

Le tableau V.4 présente les différentes caractéristiques de cette antenne, obtenus a

partir de la figure IV.27.

Fréguences de résonnance

Coefficient de réflexion

bande passante

(GHz) S11 (dB) (MHz)
f1 28.83 -31.29 480
f, 34.04 -14.13 300

Tableau IV.4: Différentes caractéristiques de ’antenne a fentes

La figure 1V.28 montre les diagrammes de rayonnement de cette antenne.

Radiation Pattern 3

(a) Rayonnement simulé & une fréquence de 28.50 GHz pour ¢ =0 °
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Radiation Pattern 4

ol
-180

(b) Rayonnement simulé a une fréquence de 28.50 GHz pour ¢ =90 °

Figure 1V.28 : Diagrammes de rayonnement a 2D

Le diagramme de rayonnement tridimensionnel est présenté dans la figure 1V.29 a la

fréquence de 28.50 GHz. Le gain maximal est de l'ordre de 6.79 dB.

dB(GainTotal) z

6. 7944e+000
4. 8812e+000
2. 9680e+000
1.8548¢+000

-8.5846e-0@1
-2.7717e+000
-4, 6849e+000

-6.5981e+000
-8.5113e+000
-1.0425e+001
-1.2338e+001
‘—1.M251e+801

| -1.6164%e+001
-1.8077e+001
-1.9991e+001
-2.1904e+001
-2.3817e+001

Figure 1V.29: Variation du gain total tridimensionnel & la fréquence 28.50 GHz
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IV.5.3.3 Conception d’une antenne 28 RAFC en SIW

Pour voir les performances des métamatériaux dans le domaine des antennes
hyperfréquences, nous allons proposer dans la fin de ce chapitre, la conception d’une
antenne & base d’un résonateur en anneau fendu complémentaire RAFC.

La figure IV.30 ci-dessous montre la geométrie et les dimensions cette antenne.

i

ogooooocag?o
S D O
= = =)
- PR N -
o I I I \ o 0.3mm
= \
() s o
P S —- o 0.3
O @)
O O
(] Wa O
«————»

3.8mm

Figure 1V.30: Géométrie de I’antenne SIW a base des métamateriaux (a) Vue a trois
dimensions (b) Vue a deux dimensions.

Le résultat de coefficient de réflexion S;; de ’antenne SIW chargé par RAFC est
présenté a la figure 1V.31. Nous avons obtenus trois fréquences de résonance avec
des adaptations inférieures de -15 dB. On remarque une amélioration du coefficient de
réflexion S;; avec un élargissement de la bande par rapport a des antennes étudiées

précédemment.
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XY Plot 1 HFSSDesign? &
0.00
5.00 -
-10.00
1 Curve Info
~ 1 — dB(S(1,1))
=15.00 Setupl: Sweep
o ]
z T Name X Y
220,00 m1 |28.6100|-32.9026
] m2 |31.0100|-15.7014
] m3 |36.1100/-18.5219
-25.00
-30.00
4 "
B N .HB-
26.00 28.00 30.00 32.00 34.00 36.00 38.00

Freq [GHz]
Figure 1V.31:Coefficient de réflexion de I’antenne SIW avec RAFC.

Les frequences de résonnance de cette structure et leurs coefficients de

réflexion sont montrés dans le tableau suivant :

Fréquence de résonnance Coefficient de bande passante
(GHz) réflexion Sy; (dB) (MHz)
fa 28.61 -32.90 360
f, 31.01 -15.70 760
f3 36.11 -18.52 470

Tableau IV.5: Les fréquences de résonance et leurs coefficients S;; de cette antenne
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Les figures ci-dessous montrent respectivement les diagrammes de
rayonnement a deux et trois dimensions de 1’antenne SIW a base de RAFC.

Radiation Pattern 2

-180

(a) Diagramme de rayonnement simulé a la fréquence de 28.50 GHz pour ¢ =0 °

Radiation Pattern 3

-180

(b) Diagramme de rayonnement simulé a la fréquence de 28,50 GHz pour ¢ = 90 °
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dB(GainTotal)

3. 3338¢+000
6.3617e+000
4, 3396e+000
2.3174+000
2.9532e-291
-1.7268e+000
-3, 7489e+800
-5, 7711e+800
-7.7932e+200
-9, 8153e+200
-1, 1837e+801
| -1, 3360e+001
-1.5882e+201
-1, 7904 +8@1
-1, 9926e+801
-2, 1948e+801
-2.3970e+201

(c) Diagramme de rayonnement a 3D

Figure 1V.32: Les diagrammes de rayonnement de I’antenne SIW & base de RAFC

Nous observons que cette antenne montre une amélioration de gain total, ce gain est
de I’ordre de 8.38 dB.

V.6 CONCLUSION

Dans ce quatriéme chapitre, nous avons abordé I'étude des antennes a base de
métamatériaux. Nous avons présenté en premier lieu une étude générale sur les
antennes imprimées, en présentant leur principe de fonctionnement, leurs
avantages ainsi que les principales parametres caractéristiques des antennes.
Ensuite, nous avons congus des antennes en technologies planaire et volumique SIW
et a base des résonateurs métamatériaux. Dans un premier temps, nous avons présenté
la simulation d’une antenne patch classique, cette antenne est exploitée pour la
conception d'une antenne patch a base des résonateurs en anneaux fendus carrés
complémentaires ‘RAFCs’. Les résultats de cette antenne indiquent une amélioration
en termes de l’adaptation. Dans la deuxieme partie, nous avons proposé la
conception de deux antennes en technologie SIW, la premiere antenne rayonne a
travers de deux fentes et la deuxiéme est a la base d’un résonateur en anneau fendu
complémentaire carré (RAFC).

Nous observons que I’utilisation des résonateurs métamatériaux pour la

conception des antennes offre des avantages remarquables par rapport aux
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antennes conventionnelles , améliorations des diagrammes de rayonnement, de

I’adaptation, de la bande passante, voire méme diminution de la taille de I’antenne.
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Conclusion générale et perspectives

Les travaux présentés dans cette these ont été consacrés a 1’étude, puis a la
conception des composants a base des métamatériaux aux fréquences microondes.

L’objectif de cette thése était d’étudier et de developper premierement des cellules
métamateriaux unitaires sub-longueurs d’ondes miniatures. Ces cellules devraient étre ensuite
associées, selon des conditions d’excitation électromagnétique spécifiques, a des dispositifs
micro-ondes planaires afin de concevoir des composants hyperfréquences performants en
termes de bande passante, d’adaptation et de gain.

Le premier chapitre de ce travail, présente un état de 1’art sur les métamatériaux qui
présentent des propriétés intrinseques exceptionnelles (permittivité et/ou perméabilité
négatives). Durant la premiére partie de ce chapitre et en se basant sur la théorie de Veselago,
nous avons déefini au départ les notions de base qui régissent les matériaux dits a main
gauche (LHM). Une classification des métamatériaux a été ensuite présentée en fonction
du signe des parametres effectifs des cellules métamatériaux (ENG, MNG et DNG). Une
liste des motifs et structurations des cellules appartenant a cette classification ont été
également présentées. Pour profiter des propriétés intéressantes des métamatériaux (taille de
cellules trés inférieure a la longueur d’onde et caractére résonnant), nous avons terminés
ce chapitre par la présentation des différentes applications de métamatériaux.

Dans le deuxieme chapitre, nous avons procédé a une étude détaillée sur les
différents éléments constituants les métamatériaux dont le premier est connu sous
I’appellation de Résonateur en Anneau Fendu « RAF » sous plusieurs formes géométriques
(carré, circulaire, U, interdigitée , S, ...). Cet élément est susceptible d’avoir une perméabilité
négative dans une bande étroite de fréquence autour de la fréquence de résonance. Le
deuxieme élément étudié constitue un réseau de fils métalliques continu caractérisé par
une réponse €lectromagnétique similaire a celle d’un plasma de faible densité et présentant
une permittivité négative comme prévu par la théorie de Pendry.

Nous avons proposé une démarche méthodologique d’ingénierie de conception des
cellules métamateriaux. A cet effet un ensemble de configurations de cellules métamateriaux
unitaires notamment les RAFs, la tige et RAFCs a été concu et analysé sous ADS et HFSS.
Nous avons présenté tout d’abord les différents schemas équivalents des résonateurs RAFs au
bais de logiciel ADS. La modélisation de ces résonateurs a permis d’obtenir leurs réponses

fréquentielles.
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Ensuite, Les simulations électromagnétiques de tous les éléments a activité magnétique ou
électrique sont effectuées a I’aide du logiciel HFSS, basé sur la méthode des éléments finis.
Pour chaque cellule, nous avons présenté les coefficients de transmission et de réflexion
obtenus au moyen de ce logiciel. Ensuite, la permittivité, la permeabilité et 1’indice de
réfraction de ces structures sont extraites sous Matlab a I’aide d’un calcul analytique basé sur
la méthode d’inversion de Fresnel appelée également méthode de Nicolson Ross-Weir
(NRW).

Le troisieme chapitre de ce manuscrit est consacré a la conception, puis a
I’optimisation des différents filtres gravés sur des différents substrats et en différentes
bandes.

Dans la premiére partie de ce chapitre, une étude bibliographique des différentes solutions
de filtrage pour la réalisation des filtres microondes a été présentée. Ensuite, les
principales étapes de synthése des filtres microondes ont été decrites.

Le deuxieme volet de ce chapitre a été consacré a la conception et 1’optimisation des filtres
hyperfréquences : passe bas ; passe bande et coupe bande basés sur I’association des simples
lignes microruban a des résonateurs de type RAFs et RAFCs sous logiciel HFSS.

Quatre modeles de filtres ont été congus.

- Le premier modele concerne la conception de deux filtres passe bas a saut d'impédance
chargés respectivement par trois résonateurs métamatériaux de type RAFs complémentaires
circulaires gravés dans le plan de masse et un résonateur de type RAF rectangulaire gravé
sur la méme face de ruban. Le premier filtre proposé présente une adaptation d'environ -15
dB en dessous de 7 GHz tandis que le deuxiéme filtre donne une fréquence de coupure de 2.2
GHz a -3dB, une adaptation inférieure de -15 dB pour des fréquences inférieures a 2.1 GHz.

- Dans le deuxiéme modele, nous avons proposé un filtre passe bande basé sur 1’association
des stubs en technologie micro-ruban sur la face supérieure et trois résonateurs de type
CSRRs circulaires gravés sur le plan de masse. Les résultats de simulation obtenus présentent
un comportement passe-bande avec une fréquence centrale autour de 1.5 GHz, une adaptation
inférieure de -16.8 dB, une largueur de bande de 700 MHz et des pertes d’insertion inférieure
a-0.25dB.

- Le troisieme modele proposé est un filtre coupe bande. Le premier est un filtre a base des
résonateurs RAFs rectangulaires qui comporte: une, deux et trois cellules SRRs

rectangulaires. Les résultats obtenus de la derniére topologie montre un comportement coupe
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bande autour de la fréquence de résonance f, = 2.6 GHz et un coefficient de transmission Sy;
inférieur a -30 dB dans la bande d’arrét [2.24-2.88] GHz.

Le deuxiéme est un filtre avec des réseaux en anneaux fendus carrés complémentaires
‘CSRRs’ charges par : 2 rangees de 8 CSRRs, 3 rangées de 12 CSRRs et 4 rangées de 16
CSRRs) en démétallisant le plan de masse par ces résonateurs.

Les résultats trouvés montrent des coefficients de transmission Sy; inférieures -30 dB pour
les quatre topologies de ce filtre.

- Le dernier modele proposé est un filtre en technologie SIW, nous avons congus deux filtres,
le premier est de type passe-bande & base des résonateurs en forme «E» interdigitée
complémentaire en SIW, les résultats donnent des pertes d'insertion de I'ordre -0.86 dB dans
la bande de fréquence [7.4 - 10.8] GHz, une fréquence centrale de l'ordre de f=9.1 GHz et
une adaptation inférieure a -18.3 GHz. Le second est un filtre coupe bande

a base des cellules complémentaires CSRRs carrés qui sont gravées sur le plan supérieur de la
ligne SIW. Ce filtre présente des pertes d’insertion hors bande de ’ordre -1.33dB avec une
bande d’arrét entre [8.7-9.93] GHz pour un coefficient S;;< -20 dB. Nous constatons que les
simulations que nous avons effectuées pour les filtres a bases des métamatériaux, donnent des
bons résultats et garde des bonnes adaptations avec des faibles tailles.

Dans le quatriéme chapitre, nouvelles architectures d’antennes miniatures, multifréquences
et inspirées des métamatériaux ont été congues. Nous avons présenté en premier lieu une
étude générale sur les antennes imprimées, en présentant leur principe de
fonctionnement, leurs avantages ainsi que leurs caractéristiques principales.

Ensuite, nous avons analysé une antenne patch micro-ruban, cette antenne a été utilisée par la
suite pour la conception des antennes a base des résonateurs métamatériaux RAFCs
complémentaires. Enfin, notre intérét s’est porté sur la conception des antennes
métamatériaux en technologie SIW. Les résultats obtenus montrent que la bande passante, le
gain et I’adaptation des antennes proposées sont améliorés en utilisant les métamatériaux et la
technologie volumique SIW.

Nos résultats de simulations concordent avec beaucoup de résultats de recherches
faites dans le domaine des métamatériaux.

Plusieurs perspectives peuvent étre envisagées a partir des travaux de cette
thése. Tout d’abord, il parait intéressant de continuer les recherches sur les filtres et les
antennes métamatériaux. Pour valider nos résultats de simulation, il est important de

réaliser les structures proposées et effectuer des mesures sur différentes configurations.
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Aussi, il reste encore un travail considérable d’analyse et de simulation des filtres et des

antennes actifs reconfigurables a base des métamatériaux et des diodes.
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ANNEXE A
Présentation des logiciels de

Simulation utilisés

HFSS (High Frequency Structure Simulator) est un logiciel dédié

a la simulation haute fréquence des circuits micro-ondes qui

® rign
Frequency

Structure

Czzzy  permet de calculer le comportement électromagnétique d’une

structure. Pour analyser ce comportement en détails, le logiciel met a notre disposition
des outils d’interprétation post-traitement. Il effectue une modélisation
électromagnétique par résolution des équations de Maxwell a I’aide de la méthode des
¢léments finis. Le principe de la méthode utilisée consiste a diviser I’espace d’étude
en un grand nombre de petites régions (tétraédres), puis a calculer localement le
champ électromagnétique dans chaque élément. C’est un logiciel dédié a la simulation
haute fréquence des circuits micro-ondes. Il s’agit d’un logiciel de simulation puissant
qui permet de représenter la distribution des champs et de calculer les parameétres des
structures hyperfréquences passives. Un projet HFSS est un dossier qui contient un
(ou plusieurs) modele(s) appelé(s) design. Chaque modele contient une structure
géomeétrique, ses conditions aux limites et le choix des matériaux utilisés, ainsi que les
solutions de champs électromagnétiques et les interprétations post traitement.

Ce logiciel permet d'obtenir des graphiques performants pour donner a
I'utilisateur des résultats et une perspicacité aux problemes électromagnétiques en 3D.
Le HFSS peut étre utilisé pour calculer des parameétres tels que les paramétres S, les
fréquences de résonance et les champs. Le simulateur posséde des outils de post

traitement pour une analyse plus détaillée.

m Advanced Design System, développe par Agilent EEs of EDA, est
u un logiciel de conception et modélisation de systéemes électroniques

Advanced

Design System| pour les microondes et les radiofréquences. Les applications visées

sont tres vastes et comprennent en autre le domaine de la téléphonie mobile, les



réseaux sans fil, les systemes de communications radar et satellite. Le logiciel offre
des possibilités de conception et de simulation pour les domaines des radiofréquences
et des microondes et se divise en 2 modules Analog RF Designer et Digital Signal
Processing Designer pouvant interagir entre eux :

» La conception de circuits intégrés monolithiques (MMICs) ou hybrides (avec des
composants montes en surface).

« La conception de nouvelles architectures pour les futures normes de
télecommunications sans fils.

L’outil Momentum « la simulation électromagnétique » est un solver 2.5 D qui simule

des structures a trois dimensions avec une représentation en deux dimensions.

Le logiciel Matlab est un logiciel de manipulation de données

numériques et de programmation dont le champ d’application est

essentiellement les sciences appliquées. Son objectif, par rapport
aux autres langages, est de simplifier au maximum la
transcription en langage informatique d’un probléme mathématique, en utilisant
une écriture la plus proche possible du langage naturel scientifique. Le logiciel
fonctionne sous Windows et sous Linux. Son interface de manipulation HMI
utilise les ressources usuelles du multi-fenétrage. Son apprentissage n’exige que la
connaissance de quelques principes de base a partir desquels 1’utilisation des

fonctions évoluées est trés intuitive grace a l'aide intégrée aux fonctions.
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Résumé :

Les métamatériaux ont un role trés important a jouer dans les nouvelles technologies surtout dans le domaine des télécommunications. Avec la
disponibilité de I'indice de réfraction négatif de métamatériaux, on peut améliorer les performances des dispositifs microondes. Ces dispositifs artificiels
présentent plusieurs avantages tels que leur intégration avec 1’environnement planaire et aussi leur faible cout de fabrication. Dans ce travail , on s’est
intéressé a la simulation et la modélisation des dispositifs microondes a base des métamatériaux a ’aide des logiciels ADS, HFSS et Matlab.

Ce travail s’articule autour de trois axes majeurs: Le premier axe présente la modélisation des différentes résonateurs a base de métamatériaux
congus avec des lignes micro-rubans a conducteurs imprimées sur un substrat diélectrique, notamment les résonateurs en Anneaux Fendus « RAFs »
carré et circulaire. Un autre résonateur basé sur une association des RAFs et un réseau de tiges métalliques a exhibé un indice de réfraction
négatif . Ensuite, l'utilisation d'un nouveau type de plan de masse démétallisé par des résonateurs en anneaux fendus complémentaires (RAFCs) a été
congu.

Le second axe, consiste a concevoir des filtres passe bas, passe-bande et coupe bande en technologies planaire et SIW ‘Substrat Integrated Waveguide’ a
base des métamateriaux tout en répondant aux cahiers de charges.

Ensuite, les résultats obtenus ont été utilisés afin d'extraire les différents paramétres tels que la permittivité, la perméabilité et I'indice de réfraction.

Dans le troisiéme axe, nous nous sommes attachés a la conception des antennes a I’aide de logiciel d’Ansoft -HFSS. Nous avons modélisé tout d’abord
une antenne patch a base de technologie micro-ruban. Afin d’améliorer les performances de cette antenne, nous avons associé au patch, des résonateurs
métamatériaux de type CSRRs a plusieurs rangées. Dans la deuxiéme partie, nous nous sommes intéressés a la conception des antennes volumiques en
SIW en utilisant des fentes longitudinales et des résonateurs RAFCs.

Les résultats de la conception de ces antennes montrent une amélioration de leurs performances en termes de 1’adaptation et la bande passante.
L’utilisation de ces matériaux offre des avantages tels que la réduction du poids et de ’encombrement, ce qui est bénéfique pour leur intégration dans un

systéme électronique.

Mots-clés : métamatériau , micro-ruban, perméabilité négative, permittivité négative, indice de réfraction négatif, résonateur, filtre, antenne, SIW, ADS,
HFSS, MATLAB.

Abstract :
Metamaterials have a very important role to play in new technologies, especially in the field of telecommunications. With the availability of the

negative refractive index of metamaterials, it is possible to improve the performance of microwave devices. These artificial devices have several
advantages such as their integration with the planar environment and also their low cost of manufacture. In this work, we are interested in the simulation
and modeling of microwave devices based on metamaterials using ADS, HFSS and Matlab software.

This work is articulated around three major axes: The first axis presents the modeling of different resonators based on metamaterials designed with
microstrip lines with printed conductors on a dielectric substrate, especially resonators Split Rings "SRR" square and circular. Another resonator based on
an association of the "SRR" and a network of metal rods exhibited a negative refractive index. Then, using a new type of demetallized mass plan by
complementary split ring resonators (CSRR) has been conceived.

The second axis, consists in designing low pass, bandpass and band-Stop filters in planar technologies and SIW ‘Substrat Integrated Waveguide’ based on
metamaterials while answering the specifications.

Then, The results obtained were subsequently used to extract the various parameters such as the permittivity, permeability and refractive index.

In the third axis, we focused on antenna design using Ansoft -HFSS software. We first modeled a patch antenna based on microstrip technology. In order
to improve the performance of this antenna, we associated with the patch, metamaterial resonators of type CSRRs with several rows. In the second part,
we became interested to the design of voluminal antennas in SIW using longitudinal slots and resonators CSRRs.

The results of the design of these antennas show an improvement in their performance in terms of adaptation and bandwidth.

The use of these materials offers advantages such as reducing weight and bulk, which is beneficial for their integration into an electronic system.

Key words: metamaterial, microstrip, negative permeability, negative permittivity, negative refractive index, resonator, filter, antenna, SIW, ADS, HFSS,
MATLAB.
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