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Introduction Générale

Le développement d’applications plus performantes dans les technologies de I'informa-
tion et des télécommunications s’appuie en grande partie sur notre capacité & comprendre
et a controler la réponse électromagnétique des matériaux qui constituent les dispositifs.
Dans ce contexte, la derniére décennie a été marquée par I’émergence d’une nouvelle
classe de matériaux ; les métamatériauxr qui permettent d’élargir considérablement notre
maitrise des phénomeénes électromagnétiques dans la matiére et qui apparaissent comme
des candidats prometteurs pour des applications technologiques, notamment dans les
domaines des microondes, des antennes et des radiofréquences.

Ces matériaux révolutionnaires réalisés artificiellement a partir de motifs métalliques
et diélectriques de dimensions trés inférieures a la longueur d’onde permettent d’obtenir
des propriétés uniques, fascinantes, et extraordinaires impossibles & obtenir avec des
matériaux naturels. Certaines de ces propriétées ont ouvert des voies prometteuses & des
applications surprenantes dans le domaine des radiofréquences afin de perfectionner les
performances des composants tels que les filtres, les coupleurs et antennes tout en offrant
la potentialité de les miniaturiser, de minimiser les pertes d’énergie, d’élargir la bande de
fréquences et d’étendre la portée des communications radio.

La conception des filtres compacts et performants constitue un grand défi dans le
domaine des RF/microondes, l'intégration des systémes de transmission sans fil pour
ces gammes de fréquences nécessite la réduction des dimensions de chaque fonction élé-
mentaire de la chaine d’émission-réception (filtres, antennes, etc..). Depuis 'apparition
pratique des Métamatériaux, les chercheurs ont proposé des structures de filtres a base
de cellules Métamatériaux, et ceci dans le but de réaliser des filtres plus compacts et
miniatures.

Le but de ce travail est de concevoir des filtres coupe-bande et & multi-bande basés
le resonateur en anneau fendu complémentaire (RAFC) qui constitue ’élément de base

pour la conception des métamatériaux. Ce type de filtre est couramment utilisé dans des
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applications de télécommunication, en raison de sa facilité a s’intégrer dans les systémes
embarqués, les systémes de téléphonie mobile et les systémes de communications sans fil.

Ainsi, notre mémoire est constitué de trois chapitres; le premier chapitre dresse un
état de I'art des filtres. Nous présentons en premier temp, leurs définition, ainsi que leur
historique. Nous définissons par la suite les différents filtres qui existent dans la literature
y compris les filltres réalisés a base de ligne micro-ruban.

Le deuxiéme chapitre est consacré a une présentation générale des métamatériaux, et
plus précisément les matériaux main gauche (MMG). Nous reppelons dans un premier
temps les propriétés fondamentales de la propagation des ondes éléctromagnétiques dans
un milieu main gauche, puis nous exposons les différentes approches qui existent dans la
litérature pour la réalisation de ce type de matériau. Nous citerons enfin les différentes
applications envisagées dans plusieurs domaines.

Le troisieme chapitre présente tout d’abord la conception de la cellule de base consti-
tuant les métamatériaux telles que : le résonateur en anneau fendu ( RAF ) et le RAF
complémentaire carrés. Ensuite, nous nous intéresserons a la conception du filtre multi-
bande basé sur ’association de la ligne microruban et des cellules complémentaires CSRRs
a plusieurs anneaux. Toutes ces structures sont simulées a ’aide de logiciel C'ST MW S.
Ces simulations permettent d’extraire la permittivité ou la perméabilité effectives pour
toutes les topologies étudiées, tout on utilisant des formules analytiques programmés avec
logiciel Matlab. Une étude de variation des dimensions du filtre et leurs influence sur sa

réponse fréquentielle seront ensuite discutées.
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Généralités sur les filtres
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Chapitre 1

Généralités sur les filtres

1.1 Introduction

Au cours de ces dernieres années, le développement du domaine des télécommunica-
tions a suscité la réalisation des équipements de plus en plus performants. A cet effet,
de nombreuses recherches ont été établies afin de développer des dispositifs et des cir-
cuits assurant des applications dans multiples bandes de fréquences. Les filtres sont alors
d’usage trés courant dans le domaine des télécommunications , ils ont une importance
grandissante, et sont nécéssaire a la totalité des systémes de transmission de données
ainsi que I’émission et la réception.

Les filtres sont des dispositifs ayant pour but de sélectionner ou éliminer des bandes de
fréquences. Ils peuvent étre aussi utilisés en association avec d’autres éléments passifs ou
actifs tels que les multiplexeurs, amplificateurs oscillateurs. . ..

En hyperfréquences, plusieurs études décrivent la réalisation des divers types de filtres
avec des trongons de lignes coaxiales et microbandes. Les lignes qui se sont révélées les
plus aptes a cet effet sont les lignes microbandes en raison de leur facilité de réalisation
et de leur souplesse d’utilisation [1] [2].

Dans le présent chapitre, nous allons décrire les notions de base concernant les filtres.

Nous rappelons dans un premier lieu leurs définition, puis nous exposons les différents
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approches qui existent dans la littérature pour la réalisation des filtres. Nous citerons

enfin les différentes applications envisagées dans plusieurs domaines de recherches.

1.2 Définition

L’orsqu’a 'entrée d’'un montage sont présents des signaux de différentes fréquences,
il est parfois nécessaire de supprimer certains de ces signaux dont la fréquence peut
perturber le fonctionnement du montage. Le role de la fonction filtration est d’assurer
la suppression des signaux de fréquences non désirées au moyen d’'un montage appelé
« FILTRE ». Le filtrage constitue une opération fondamentale dans les techniques de
transmission d’information. La fonction la plus typique est la séparation de différents
signaux qui utilisent le méme canal de transmission. Tel est le cas pour la téléphonie,
la télégraphie, la télévision, la radio, le radar ou le sonar. Sans 'utilisation de filtres un
poste de radio, par exemples ne parviendrait pas & capter une émission parmi toutes
celles qui occupent les ondes.

En fait, un filtre pratique ne permet pas d’’eliminer complétement certaines fré-
quences : il y a plutét une atténuation. Les signaux des fréquences non voulues sont
atténuées de facon assez significative.

On se concentre dans ce chapitre sur une étude des quatre types de filtres : passe-bas,

passe-haut, bande passante, et filtre coupe-bande.

1.3 Classification des filtres

L’application la plus évidente des structures de filtrage est bien sur pour le rejet
des fréquences de signaux indésirables tout en permettant une bonne transmission aux
fréquences recherchées. On se concentre dans ce chapitre sur une analyse des quatre types
de filtres : passe-bas, passe-haut, bande passante, et filtre coupe-bande.On peut distiguer
quatre types de filtres ideaux selon la dépandance du gain en fonction de la fréquence.

On parle alors de filtre passe bas , passe haut , passe bande et filtre coupe bande.
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On présente ici certaines caractéristiques de base des filtres. Pour accomplir ceci, on se
sert de la fonction de transfert du circuit, ot on considére ’entrée et la sortie comme étant
des tensions. On cherche donc la fonction de transfert H(s) = v (s) /v; (s) du circuit.
Voici quelques termes importants :

1. Bande passante : C’est I’ “etendue des fréquences entre lesquelles un signal ‘a I'entrée
passe & la sortie.

2. Bande atténuée : C’est I’ “etendue de fréquences ot 'amplitude d’un signal est atténué
de sorte qu’il n’apparait pas a la sortie.

Les filtres sont caractérisés selon leur réponse en fréquence. La variation de 'amplitude
en fonction de la fréquence est le critére le plus important. On peut voir les différents

types de filtres sur la figure 1.1 [3].

4 [H(juw) 4 [H{jw)
1 1
Bande Bande
passante passante
0 o o 0 o ®
a) Passe-bas b) Passe-haut
4 H(jw) 4 Hijw)
1 1
Bande Bande Bande
passante passante passante
0 e ez ;-:' 0 RS Wez )
¢) Passe-bande d) Rejet

Figure 1.1 : Classification des filtres [3].

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

* les filtres passe-bas (figure 1 (a)) qui transmettent des signaux de fréquence inférieure
a une certaine fréquence fc (appelée fréquence de coupure).

* les filtres passe-haut (figure 1 (b)) qui transmettent des signaux de fréquence supérieure

16



a la fréquence de coupure fec.
* Les filtres passe bande (figure 1 (c)) qui transmettent des signaux de fréquence comprise
entre deux fréquences limitesf; et fs.
* les filtres coupe bande (figure 1 (d)) qui sont les circuits duaux des filtres passe bande.
Les courbes idéales de la figure 1.1 montrent les quatre types de filtres principaux.
Les deux premiers, le filtre passe-bas et le filtre passe-haut, ont tous deux une bande
passante et une bande atténuée. La fréquence qui sépare les deux bandes est appelée la
fréquence de coupure. Le nom de ces flltres vient de la région dans laquelle les fréquences
passent de ’entrée a la sortie : pour un passe-bas, ce sont les fréquences plus faibles que
la fréquence de coupure qui passent, tandis que pour le passe-haut, ce sont les fréquences
plus élevées qui passent. Les termes bas et haut sont relatifs ici; ils ne font reférence qu’a
la fréquence de coupure.
Les deux autres types de filtres ont deux fréquences de coupure. Le filtre passe-bande
permet de passer seulement les fréquences entre les deux fréquences de coupure; le flltre
a rejet (ou flltre coupe-bande) laisse passer tout sauf ce qui est entre les deux fréquences

de coupure.

1.3.1 Matrice S du quadripdle :

Un filtre peut étre représenté par un quadripole passif (pas de source auxiliaire de
puissance électrique) décrit sur la figure 1.2. Le fonctionnement électrique du quadripdle
est caractérisé par :

* Vi, Va : Tensions d’entrée et sortie du quadripole.

* I1, Iy : Courant d’entrée et sortie du quadripole.

Dans le domaine des hyperfréquences, un quadripdle est généralement défini par ses
parameétres S (Scattering Parameters : parameétres de répartition) qui permettent de
définir complétement les caractéristiques d’un multi-pole linéaire ne comportant pas de
sources d’énergie internes et en particulier d’'un quadripodle lineaire passif tel qu'un filtre

(passif). Le graphe de fluence des parameétres S est présenté sur la figure 1.2.
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Figure 1.2 : Graphe de fluence d’un quadripéle.

Les ondes sortantes b; sont liées aux ondes entrantes a; par :

b1 S Sia ai ai
= =[] (1.1)

by 521 522 a2 a2

* Le coefficient S19 représente le coefficient de transmission & ’entrée lorsque la sortie est
adaptée.

* Le coefficient Sy représente le coefficient de transmission a la sortie lorsque I'entrée est
adaptée.

* Le coefficient Sy, représente le coefficient de réflexion en entrée lorsque la sortie est
adaptée.

* Le coefficient S représente le coefficient de réflexion a la sortie lorsque 'entrée est
adaptée.

Un quadripole est dit linéaire lorsqu’il est constitué uniquement de dipodles et éléments
linéaires. On peut ainsi définir différents parameétres comme suit [4] [5]

La puissance disponible du générateur Py :

_ ‘Egl|

P 1.2
A7 8R, (1.2)
La puissance réfléchie en entrée P; :
| | 1|2
P, 1.3
"7 2R, (13)
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La puissance délivrée a la charge P; :

|Va)?
Py="— 1.4
27 9R, (1.4)

Vi, Va, Eg1, sont respectivement les tensions en entrée et en sortie du quadripole.et la
tension délivrée par le générateur.

Les pertes d’insertions sont définies par :

P 1 1 Vil?
Pa_ L1, W (15)
P 4 lvo]” R1 |H (jw)| 2Ry

|Egl|2 Ry

Avec w est la pulsation du signal.
Si Ry et Ry sont les résistances de référence pour le calcul des parameétres [S] (en général

Ry = Ry = 501Q2), on a alors :

Py 1 1

— = , = ‘ (1.6)
Py HGw)l? | ()l
Les pertes par réflexion sont définies par :
Py 1 1 1
U G T (jw)[” |51 (jw)]
|Egl|2

H(jw) et T'(jw) sont respectivement la fonction de transfert et la fonction de réflexion
du quadripole.

Lorsque le quadripoéle est purement réactif (puissance dissipée dans le quadripole nulle),
on a [6] :

H (jw)* +1T (jw)|* = Sz (jw)* + 51 (jw)|” = 1 (1.8)
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1.3.2 Fonction de transfert

En général une fonction de transfert peut se mettre sous une forme polynomiale en

fonction de la pulsation w (ou p = jw )

a, +a,p+a,p+ ... + @, p™
H(p) — 0 1 2
b, +b,p+b,p+ ........ + by p™
Ou encore
1
Hp)=—"3
1+ D (p)|”

Ou la fonction discriminante du filtre D(p) est définie par :

Do) =

(1.9)

(1.10)

La fonction de transfert 7'(p), la fonction de réflexion H(p) et la fonction discriminante

D(p) peuvent se mettre sous forme rationnelle, telle que :

R e 1P
W =30 AP =250
D’ou
D (p) =€§EJJZ;

La relation de conservativité (1.8) implique ensuite [6] :

Q) =[P (P)|+|R(P)

(1.11)

(1.12)

ou ¢ est 'ondulation dans la bande et P(p), Q(p) et R(p) sont des polynomes a coeffi-

cients réels avec un coefficient égal a 1 pour le terme de plus haut degré.

Le type de la fonction de transfert est déterminé par le type de polynome utilisé. En

revanche, ’obtention d’un passe-bande, stop-bande ou passe-haut est réalisée par trans-

formation de la variable fréquentielle w. Les fonctions de transfert les plus couramment
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utilisées sont les fonctions de Butterworth., les fonctions de Chebychev, et les Les fonc-

tions pseudo elliptiques [7].

1.3.3 Approximations

Plusieurs approximations mathématiques ont été développées pour approcher au mieux
le module ou la phase de la fonction de transfert du filtre passe-bas idéal. Pour atteindre
une fonction de filtrage réalisable, un certain niveau d’atténuation (respectivement de
transmission) dans les bandes passantes (respectivement stoppées), ainsi qu'une bande
de transition entre les bandes passantes et stoppées sont tolérées pour les approximations
en amplitude.

Le filtre idéal est irréalisable & cause de ’antagonisme entre la phase et ’amplitude. En
effet, la réalisation d’un filtre idéal en amplitude et en phase ne satisfait pas au principe
de causalité [7] et a la relation de Bayard-Bode [8]. Il faut donc définir une fonction
d’approximation soit en amplitude soit en phase. De plus, en considérant les contraintes
importantes imposées sur 'amplitude dans les systémes actuels en termes de pertes et
de réjection, seules les approximations en amplitude sont considérées [9]. Il existe deux

approximations principales : Butterworth, et Tchebychev [10].

Approximation de butterworth

Cette approximation fournit une réponse en bande passante la plus plate possible.
Pour un filtre passe-bas, la réponse en amplitude est spécifiée par le coefficient de trans-
mission :

S12 = (jw)|? = ————5 (1.13)

Ou N est lordre du filtre et w,. est la pulsation de coupure
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Pour de tels filtres, 'attenuation devient vite trés faible pour w < w, et augmante ra-

pidement dés que w > w..L’atténuation (en dB) pour cette approximation est définie

1+ (wi)w] (1.15)

A la pulsation de coupure w,., ’atténuation est de 3 dB. On constate que I'atténuation

par :

agp = 10log;,

du filtre est d’autant plus élevé que lordre du filtre augmente( figure 1.3 ). Une telle
réponse constitue une bonne approximation en amplitude du filtre passe-bas idéal dans

la mesure ot 'ordre du filtre est élevé.

1Sz [dB]

. /
Pulsation i;’/
fﬂ[

—— Ordre 3 —— Ordre 7 —— Ordre 11

Figure 1.3 : Réponse d’un filtre de Butterworth pourdifférents ordres [10].

Polynome de chebycheff

Cette approximation fournit une ondulation en bande passante mais aussi une coupure
plus nette par rapport & 'approximation de Butterworth. Pour un filtre passe-bas, la

réponse en amplitude est spécifiée par le coefficient de transmission

, 1
S12 = (jw)|? = o (1.16)
1+e2¢2(—)

[
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C,, :est le polyndéme de Chebycheff d’ordre n déterminé par la récurrence suivante :

Co(x)=1, Ci(z) ==z, Cr(z) = 22C)_1(x) — C_a(x)

Ou e représente I'erreur maximal dans la bande passante, tesl que

Lar

e=V1070 -1 (1.17)

Lar esrt 'ondulation maximale dans la bande passante exprimée en dB.

We

cos(N cos™? (i)) si w < we

Cp (w) = (1.18)

cosh(V cosh™ (<)) si w > we

w
We
Une telle fonction d’approximation trouve son intérét dans la possibilité de fixer I’er-
reur maximale dans la bande passante (figure 1.4 ). De plus, selon le niveau d’erreur toléré

dans la bande passante, il est possible d’obtenir des niveaux importants de réjection dans

la bande atténuée sans pour autant augmenter Iordre du filtre ( figure 1.5 ).

[Su| [dB]

Pulsation
W,

—— Ordre 3 —— Ordre 7 ——  Ordre 11

Figure 1.4 : Réponse d’un filtre de Tchebychev pour différents ordres avec
Lar = 0.05dB [10]
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Figure 1.5 : Réponse d’un filtre de Tchebychev pour différents

valeurs d’erreurs maximales [10].
1.4 Mise en oeuvre des filtres

1.4.1 Topologie microruban

La technologie microruban demeure la structure planaire la plus utilisée pour la réa-
lisation des des filtres, ceci grace a la souplesse technologique qu’elle offre. Actuellement,
cette technologie occupe une place privilégiée dans la conception de filtres planaires. En
effet, en jouant sur la forme géométrique, il est aisé de concevoir des résonateurs ayant
des formes originales et permettant une diminution de leur encombrement aux fréquences
microondes.

La ligne microruban est trés utilisée pour la fabrication de circuits hyperfréquences,
principalement parce qu’elle s’appréte bien & une fabrication par procédé photolitho-
graphique, et également parce qu’elle permet une intégration simple des composantes
passives et actives par montage en surface. C’est un ensemble de deux conducteurs : un
ruban étroit ( microstrip ), séparé d’un large plan de masse par un substrat diélectrique
( figure 1.6 (a )).Ses dimensions varient en fonction de sa fréquence de fonctionnement ;

ses caractéristiques vont dépendre des matériaux utilisés (substrat et conducteur).

24



—E

Isazeg)

(b)

Figure 1.6; Structure de la ligne micro ruban [11].

Dans une ligne microruban, les lignes de champ sont surtout concentrées dans le
diélectrique entre la ligne métallisée et le plan de masse ( figure 1.6 (b )). Comme le
montre la figure, les lignes de champ électrique convergent vers le substrat. Bien que sa
géométrie soit relativement simple, cette structure supporte un mode quasi-TEM et de
ce fait est dispersive. Ces lignes de transmission sont caractérisées par une impédance
caractéristique et par une permittivité relative effective qui dépendent de la largeur du

ruban et des caractéristiques du substrat.

1.4.2 L’approximation quasi TEM

Lorsque les composantes longitudinales des champs pour le mode dominant d’une
micro ruban restent beaucoup plus petites que les composantes transversales, on peut les
négliger. Dans ce cas, le mode dominant se comporte alors comme un mode T'"EM, et
la théorie de la ligne de transmission T'F'M est également applicable pour la ligne micro
ruban, appelé 'approximation quasi-T' KM qui est valable sur la plupart des Gammes de
fonctionnement de la ligne micro ruban.

Lors de I'étude des lignes microrubans, ’analyse consiste & déterminer & partir des pa-
ramétres caractéristiques physiques la permittivité effective et la largeur effective. Ces

deux parameétres permettent la détermination de 'impédance caractéristique de la ligne.
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Elle est donnée par [12] :

8h o
Z. = 0 ln< —l—wff) siggl
27‘(‘1 /Eeff Weff 4h h
20 (Wefs Weyf . w
= 1.393 + 0.667 In(—— + 1.444 —>1 1.19
\/@( h + + n( h + ) si 7 2 (1.19)
Ou
e+1 & -1 1
off = 1.20
Ecff 5 » m (1.20)
Et
Weff w 1.25¢ drw, w 1
—er D T ] g gl < —
h Rt Uiy s o
Weff w  1.25¢ 2h Lw 1
— = — 4+ ——(14+In— - > — 1.21
h TR G R (1:21)

1.4.3 Constante diélectrique et impédance caractéristique

Un matériau diélectrique homogeéne avec une constante diélectrique efficace remplace
le milieu non homogene (diélectrique -air) de la ligne micro ruban. Les caractéristiques
de transmission de la ligne sont décrites par deux parametres : la constante diélectrique
efficace ¢, et I'impédance caractéristique Zo ,qui peut alors étre obtenue par I'analyse
quasi statique.

Dans l'analyse quasi statique, on assume que le mode fondamental de la propagation
des ondes dans un micro ruban est TEM pur, les deux parameétres ci-dessous des micro
rubans sont alors déterminés & partir des valeurs de deux capacités comme suit :

Cd
re — T 1.22
G = 2 1.2)
1
v = (1.23)
C+\/CaCa

ou
cq est la capacité linéique en présence du substrat diélectrique

cq est la capacité linéique lorsque le substrat diélectrique est remplacé par 'air.
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1.4.4 Longeur d’onde guidée, constante de propagation , vitesse

de phase

Une fois la constante diélectrique effective d’une micro ruban est déterminée, la lon-

gueur d’onde guidée du mode quasi T'E'M du micro ruban est donnée par :

Ot \g est la longueur d’onde dans le vide a la fréquence de travail f en GH z. La constante

de propagation /3 et la vitesse de phase v, peuvent étre déterminées par :

1.4.5 Effet de I’épaisseur du ruban

Jusqu’ici nous n’avons pas considéré l'effet de 1’épaisseur du ruban, habituellement
I’épaisseur est trés petite quand la ligne de micro ruban est réalisée en couches minces
, donc son effet peut étre négligé .Néanmoins,son effet sur 'impédance caractéristique
et la constante diélectrique effective peut etre inclus d’ou l'effet de 1’épaisseur du ruban
sur 'impédance caractéristique et sur la constante diélectrique effective est insignifiante
pour de petites valeurs de t/h.Cependant, leffet 1’épaisseur de la bande est significatif

pour la perte de la ligne micro ruban.

1.4.6 Les pertes dans une ligne micro ruban

L’atténuation des signaux au cours de leur propagation sur les circuits microrubans
est principalement due a trois causes : Les pertes diélectriques, Les pertes métalliques,

et Les pertes par rayonnement [13] [14].

27



1.5 Filtre a base de ligne micro ruban

Les composants micro rubans, qui sont souvent utilisés dans des conceptions de filtres
micro rubans, peuvent inclure des inductances et des condensateurs localisés, des élé-
ments semi-localisés et des résonateurs. Dans la plupart des cas, les résonateurs sont des
¢éléments distribués tels que la ligne résonnante quart- d’onde et demi-onde. Le choix des
différentes composants peut dépendre principalement des types de filtres, techniques de
fabrication, des pertes, des coefficients de qualités (), de la puissance et de la fréquence

de fonctionnement.

1.5.1 Inductances et condensateurs localisés

Quelques configurations typiques micro-ondes planaires d’inductances et de conden-

sateurs localisés sont montrées sur les figures suivantes :

|
]
! | ﬁl'
\ L R
! (IRRARL !
(a) (b) lb ; !
Dl! . —al ! :Ii.
i i
(e)
W
/.
e
§
() (d)

Figure 1.7 :Inductance a élémentslocalisés :(a) :lingehauteimpédance
(b) : Ligne serpentée. (c) : Ligne circulaire.

(d) : Spirale carré. (e) : Leur représentation en circuit équivalent.

28



W
-_ii —i'
87 EEREFTTEPFFE
S
<h :? Dielectric thin flm .tlr
(a) ' \QL"HT«*— (k)
1 C R 1

%

R —
[ - R —

Figure 1.8 : Condensateurs a éléments localisés : (a) : Condensateur interdigital,

(b) : Condensateur MIM, (c) : Leur représentation en circuit équivalent.

1.5.2 Exemple de filtre coupe bande a base de technologie micro

ruban

On présente dans ce qui suit ce filtre coupe-bande hyperfréquence en technologie
microbande de type a lignes couplées, c’est & dire comportant une ligne de transmission
sous forme de micro ruban associée & au moins une cellule de filtrage comprenant un
segment de micro ruban disposé parallelement & la ligne de transmission et & distance
de celle-ci, ce segment de micro ruban ayant I'une de ses extrémités en circuit ouvert et
I’autre reliée au potentiel de la masse.

La liaison au potentiel de la masse est réalisée pour chaque cellule avec interposition
d’un circuit résonnant LC accordable. Avantageusement, I’élément capacitif du circuit
résonnant LC accordable comprend un varactor dont I’anode est portée & un potentiel
continu (V) ajustable, de sorte que la commande de ce potentiel continu permette la
variation de la fréquence centrale de réjection du filtre coupe-bande, et ’élément inductif
du circuit résonnant LC accordable est réalisé sous forme d’un fil de liaison du segment
de micro ruban au varactor , celui étant disposé sur le méme substrat diélectrique que ce

segment de micro ruban.
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1.5.3 Avantages et inconvénients des filtres microrubans

La technologie de ces filtres microrubans est issue de celle des circuits imprimés ce qui
leur confére certains avantages, tels que : le faible poids, leur volume réduit, la conforma-
bilité et la possibilité d’intégrer les circuits micro-ondes au niveau des filtres. Ajoutons
que la simplicité de leurs structures fait que ce type de filtre est adapté au faible cotit de
fabrication. Ceci est une propriété clé qui explique l'introduction des filtres microrubans
dans les applications de la communication mobile. D’une fagon générale, les avantages
des filtres microruban résident dans le fait qu’elles soient : simples, robustes, non en-
combrantes, adaptées aux surfaces planes et non planes, et a faible cotit. Par ailleur le
probléme majeur rencontré avec cette technologie est 'implantation des éléments en pa-
rallele et le report de masse (ou court-circuit). Pour réaliser des courts-circuits, il faut
avoir recours aux trous métallisés (vias) qui peuvent étre génant car ils créent des effets
parasites nuisibles aux performances électriques. De plus la plage d’impédances caracté-

ristiques réalisables est restreinte une fois que les caractéristiques du substrat sont fixées.

1.6 Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre la synthése des filtres microondes. Une attention
plus particuliére a été portée sur la synthése des filtres & base de ligne microruban, qui
constitue une fonction essentielle dans les télécommunications hyperfréquences. Les dif-
férentes topologies planaires pour la conception de ces filtres ont également été abordées
de ce chapitre.

Dans le chapitre suivant on introduit le concept des méta matériaux qui est une nou-
velle technologie appliquée a la conception des filtres et offre de nouvelle avantages aux

systémes des télécommunications.
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Chapitre 11

Les métamatériaux : généralités

et état de ’art
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Chapitre 2

Les métamatériaux : généralités et

état de 'art

2.1 Introduction

Entre I’échelle atomique et celle de la longueur d’onde, il existe une dimension in-
termédiaire & laquelle la matiére peut étre structurée, tout en restant équivalente a un
milieu homogéne pour la lumiére. En physique, on appelle cette échelle I’échelle méso-
scopique. Les propriétés de ces matériaux ainsi artificiellement structurés peuvent étre
modelés pour simuler des milieux dont les valeurs de permittivité et de perméabilité
n’existent pas dans la nature. Ces matériaux ont notamment ouvert la voie pour la créa-
tion de milieux & indice de réfraction négatif dit métamatériauz, qui offrent de nouvelles
perspectives dans des domaines variés tels que 1’électronique, les antennes, etc.

Ce chapitre est consacré a une présentation générale des métamatériaux, et plus
précisément les matériaux main gauche (MMG). Nous reppelons dans un premier temps
les propriétés fondamentales de la propagation des ondes éléctromagnétiques dans un
milieu main gauche, puis nous exposons les différentes approches qui existent dans la
litérature pour la réalisation de ce type de matériau. Nous citerons enfin les différentes

applications envisagées dans plusieurs domaines.
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2.2 Définition des métamatériaux et des matériaux
main gauche

Les phénomeénes d’ondes électromagnétiques ont un grand intérét, et les scienti-
fiques ont largement étudié 'interaction des ondes avec la matiére. Cette dérniére conduit
a de nombreux effets tels que la transmission, la réflexion, la réfraction, et la diffraction.

La réponse du milieu a I’action d’une onde électromagnétique incidente est caractérisée
par les parameétres macroscopiques tel que la permittivité diélectrique € et la perméabilité
magnétique p, ot la plupart des milieux présentent des valeurs positives de ¢ et u. La
réponse du milieu matériel pourrait étre étendu a des valeurs qui ne sont pas facilement
accessibles par la conception des structures artificielles, dites métamatériauz.

Les métamatériaux sont des structures périodiques artificiels, concues pour présen-
ter des propriétés électromagetiques que l'on ne rencontre pas dans la nature [15]. Ils
sont typiquement constitués d’inclusions conductrices, de composition et de géométrie
(taille, forme, orientation, séparation, arrangement, etc.) choisies, incorporées dans une
matrice diélectriques (figure 2.1). Leurs structuration sous longueur d’onde permet de les
traiter comme des matériaux homogenes, ainsi, leurs caractéristiques macroscopiques ne
dépendent pas seulement de leurs structure moléculaire mais aussi par leurs géométrie

de réalisation.

Fig 2.1 : Les éléments de base des matériaux (a), et des métamarériaux (b) [16]

La plupart des métamatériaux sont caractérisés par une cellule unitaire contenant une

inclusion métallique dont la taille de la cellule de base d constituant le matériau, doit
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étre beaucoup plus petite que la longueur d’onde \g. A la fréquence de fonctionnement,
le matériau est donc vu comme homogene par 1'onde. Il est admis que la limite d’homo-
généité est fixée a d < \g/10. Cette limite nous assure que les phénomeénes de diffraction
pourront étre négligés.

Afin d’introduire les métamatériaux, il est nécessaire de faire une nouvelle classification
des matériaux, basée sur les différentes valeurs des deux paramétres e, et p. Ainsi, on
peut classer les milieux isotropes en fonction du signe de ces parameétres, qui donnent

I'indice de réfraction n défini par :

n* = e.p,, (2.1)

Nous pouvons voir, grace a cette équation que l'indice d'un matériau peut prendre
différents signes suivant le signe de € et p. Ainsi, les différentes possibilités du couple (e, p)
sont (+,+), (+,—), (—, +) et (—, —), et sont illustrées sur la figure 2.2. Les trois premiéres
configurations sont connus ; en effet (+, +) correspond aux milieux diélectriques classiques
dits matériaux main droite (MMD) qui constituent 80% des milieux naturels. (4, —)
correspond aux matériaux férromagnétique sur certaines bandes de fréquences. (—, +)
correspond aux plasmas ainsi qu’aux métaux a des fréquences optiques, et la derniére
configuration, (—, —), appartient a la classe des MMT dit main gauche (MMG),qui sont

inexistants dans la nature mais physiquement, ils sont réalisables.
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n \-.t.l-l el ,n<0
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directe avec les maténaux main drofe
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Fig 2.2 : Diagrame de ¢ et u [15].
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Différentes dénominations ont été introduites pour caractériser les matériaux main
gauche a savoir [17] :
* Matériaux main gauche proposé par Veselago [18]. 1l souligne la propriété fondamentale
des MMT qui est 'opposition entre la vitesse de phase et la vitesse de groupe.
* Matériaux doublement négatif (double negative materials). Les signes négatifs de la
permittivité et de la perméabilité sont explicitement mentionnés. Ce terme ne peut donc
étre utilisé hors contexte.
* Matériaux a indice de réfraction négatif. Ce terme décrit trés bien les matériaux 2D
et 3D, mais, il ne peut étre utilisé pour les matériaux unidimentionnel car la notion de
I’angle de réfraction perd tout son sens.
* Matériaux a onde arriére (backward wave materials). Ce terme souligne une autre pro-
priété mais ne donne pas de réelle information sur la définition d’un métamatériau car
les ondes arriéres peuvent étre également visibles dans des structures classiques.
* Matériaux de veselago : cette appellation ne donne aucune propriété physique du maté-

riau mais elle rend hommage au scientifique considéré comme le pére des métamatériaux.

2.3 Caractéristiques générales des MMG

Dans la nature, on ne connait pas des milieux dont la permittivité et la perméa-
bilité sont simultanéments négatives. Pourtant dans un tel milieu, I'indice de réfraction
redevient réel et les ondes sont susceptibles de se propager. C’est V.Veselago qui a été
parmi les premiers a envisagé cette possibilité. Il a fait une étude exhaustive du MMG
qu’il a définit comme un matériau homogeéne,isotrope ayant une permittivité et une per-
méabilité simultanément négatives. Les propriétés particulieres de ces matériaux sont
basées sur le fait que dans un milieu a indice de réfraction négatif, les vecteurs (E , FI , ;)
d’une onde plane électromagnétique forment un triedre direct de la main gauche plutot

que de la main droite comme pour les matériaux conventionnels & indice de réfraction

positif.
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2.3.1 Analyse théorique

Afin d’étudier la propagation d’une onde électromagnétique dans un MMG, on
doit prendre en compte les interactions entre le champ électromagnétique et le milieu.
L’approche classique que nous considérons s’appuie sur les équationts de Maxwell en pré-
sence du milieu matériel caractérisé par ¢ < 0 et p < 0. On adjoint alors aux équations
des champs les relations constitutives du milieu qui rendent compte des différents mé-
canismes d’interactions. Les équations de Maxwell régissant la propagation d’une onde
plane monochromatique dans un milieu linéaire, homogéne, isotrope, non dispersif, libre

de sources, s’écrivent comme suit :

ENE =—— ENH =—. 2.2
ot’ ot (22)

Aux EM s’ajoutent les relations constitutives qui caractérisent les propriétés électro-
magnétiques du milieu par l'intermédiaire de la permittivité diélectrique ¢ et la perméa-

bilité magnétique p :

D=¢,FE+P=cp,E=¢F, (2.3)
B = :uoH + M = MOMTH = NH7 (24)

oit P est le vecteur de polarisation. M le vecteur d’aimantation. £, €t p, sont la
permittivité et la perméabilité du vide.

Lorsque nous cherchons des solutions a I’équation de propagation sous forme des ondes
planes progressives monochromatiques, tous les champs sont proportionnels a exp j (E? —

wt), les équations de Maxwell deviennent :

= +wuﬁ, (2.5)

)

kA

Eal

NH = —weE. (2.6)

Le concept du milieu main gauche peut étre définit a partir de ces deux expressions.
— — —

Dans le cas ou ¢ et p sont touts les deux positifs; les vecteurs <E,H ,k:) forment un
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triedre direct, alors que pour des valeurs de ¢ et p simultanément négatives, le triplet
de vecteur d’onde est indirect, comme illustré sur la figure 2.3. Cette propriété donne
aux matériaux a indice de réfraction négatif la terminologie milieu main gauche (MMG).
D’autre part, le flux d’énergie transporté par I'onde est définit par le vecteur de poynting
donné parg = l—*f A FI , qui forme toujours un triedre direct avec les vecteurs E et ﬁ L
n’est pas affecté par le changement de signe de la permittivité et de la perméabilité. Par

conséquent, dans un milieu main droite, le vecteur d’onde k et le vecteur de pointing D

ont la la méme direction, ’onde se propage d’une maniére progressive

MMD

Fig 2.3 : Triedre direct et indirect des vecteurs (E,}_f ,E) .

. . — PN .
En revanche, dans un mileu main gauche, le vecteur p se retrouve opposé a la direc-
—
tion du vecteur d’onde k, et 'onde se propage dans le sens inverse de la direction de

propagation ; c’est une onde retrograde.

2.3.2 dispersion du milieu main gauche

Le milieu est supposé linéaire, c’est-a-dire qu’une onde harmonique écrite en re-
présentation complexe a (x,t) = agexp j (ko — wt) est une solution possible du probléme
de la propagation d’'une onde dans le milieu étudié. La convention du signe —jwt sera
détaillée en annexe A. La confrontation de la structure d’onde et des équations qui
modélisent le milieu donne la relation de dispersion qui relie la fréquence de 1’onde élec-

tromagnétique w et son vecteur d’onde k. Elle est définit par :

w2

2 _
Pour des valeurs de ¢ et p situées dans le second et le quatrieme quadrant de la figure
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1.2, le vecteur d’onde E est purement imaginaire, donnant lieu & des ondes évanescentes.
Mais dans les deux autres quadrants E prend des valeurs réelles et les ondes peuvent se
propager avec des caractéristiques de propagation différentes [18].

Par ailleur, pour une onde plane monochromatique, I’énergie électromagnétique de

I'onde dans un milieu non dispersif et sans perte est donnée par [19] :

W =W, + W, =cE*+ pH>. (2.8)

Ceci est vrai s’il n’y a pas de dispersion en fréquence ni d’absorption dans le milieu.
Sie < 0et <0, celaimplique que la densité d’énergie doit étre négative. Ceci contredit
le principe de causalité (principe fondamentale de 1'élecrtomagnétisme) qui impose que
W > 0. En effet deux principales contraintes liées au principe de causalité et de la loi
de conservation de 1’énergie d’une onde électromagnétique doivent étre prises en compte
pour les MMG ; Il sagit de la dispersion fréquentielle et de 1’absorption. La permittivité
et la perméabilité du matériau main gauche doivent dépendre de la fréquence du champ
électromagnétique c’est a dire € = € (w) et p = p(w), comme le montre la relation de

'énergie totale W [18] :

0 (ew) 0 (pw)

W = E? H?. 2.9
ow + ow (29)
La densité d’énergie est toujours positive [19], ceci impose que :
0 (ew) d(e)
) —/ 2.1
N €+w o 0, (2.10)
0 (pw) 9 (n)
= — ) 2.11
R A+ w R >0 (2.11)

Ces inégalités ne signifient pas que € et p soient simultanément négatifs, mais elle
traduisent le fait que ¢ et 1 dépendent nécesserement de la fréquence, ce qui implique que
le milieu main gauche soit dispersif. Et suite du principe de causalité, les parties réelles
et imaginaires de la permittivité € (w) = €; (w) — jea (w) sont lices par des relations dite
de Kramers-Kronig :, en fait si la premiére est connue sur tout le spectre, la seconde peut

aisément étre déterminée par une simple transformation mathématique [20].
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2 gy Woé2 (wo)
=14 —p [ ———d 2.12
€1 (Cd) + ﬂ_p/ w% — 2 Wo, ( )
0
2w °r e1 (wo)
0

Notons que les parties réelles et imaginaires de la perméabilité obéient aux mémes
relations, et puisque les parties imaginaires de la permittivité, la perméabilité et I'indice
de réfraction coexistent toujours avec les parties réelles dans un milieu dispersif, le milieu

main gauche doit étre dissipasif.

2.4 Signification physique des parameétres effectifs du
MMG

2.4.1 Notion de paramétres effectifs

Pour décrire l'interaction de 'onde électromagnétique avec le matériau, on peut
considérer a 1’échelle macroscopique le milieu comme homogéne. Cette homogénéité vient
du fait que la longueur d’onde du rayonnement incident (de I'ordre du 10um dans L’U.V.,
de 0, 5um dans le visible) est trés supérieur a la taille caractéristique de ’atome (de 'ordre
de 10~*um), on peut alors définir les parameétres électromagnétiques pour décrire la
réponse électromagnétique. Une analogie pourrait, étre établi avec les métamatériaux, ot
leurs éléments constitutifs sont beaucoup plus petits que la longueur d’onde (de 'ordre de
dix fois), ainsi, la taille de la cellule de base d constituant le matériau, doit étre beaucoup
plus petite que la longueur d’onde \g. A la fréquence de fonctionnement, le matériau est
donc vu comme homogeéne par I'onde. Il est admis que la limite d’homogénéité est fixée
a d < A\g/10. Cette limite nous assure que les phénoménes de diffraction pourront étre
négligés.

L’échelle tres petite de structuration aura un comportement pouvant étre modélisé

par une approche moyennée appelée approche effective ou loi homogénéisée [21]. Ainsi
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les propriétés des métamatériax peuvent étre caractérisés par une permittivité et une
perméabilité macroscopiques effectives. Ces fonctions de réponse vont dépendre & la fois
des propriétés intrinséques des inclusions, de leurs paramétres géométriques, et de leurs
interactions mutuelles. Par conséquent, des études expérimentales ont été réalisées dans
ce contexte , et qui confirmait que la taille de cellule unitaire d satisfait I’hypothése

d’homogénéisation.
2.5 Homogénéisation des métamatériaux

Le Le but principal de la théorie d’homogénéisation est de décrire d’une fagon simple
et macroscopique la complexité microscopique de la réponse du milieu & un rayonnement
électromagnétique incident. En effet, I'idée est de remplacer um milieu composite par un
milieu homogéne équivalent ayant les mémes réponses électromagnétiques [22]. La com-
binaison de deux ou plusieurs matériaux par exemple, des inclusions métalliques noyées
dans une matrice diélectrique donnent un composite ayant de nouvelles propriétés élec-
tromanétiques liée & des caractéristiques physiques différentes natamment :

* Les fortes hétérogénéités générées par le contraste diélectrique entre la permittivité du
diélectrique et les particules métalliques.

* Les courants induits dans les particules métalliques par ’onde électromagnétique inci-
dente. Ces courants peuvent osciller de maniére dépendante ou indépendante de 'onde
excitatrice générant des résonances dynamiques ou statiques.

Les composites ou milieux hétérogénes peuvent diffuser le rayonnement électromagné-
tique de deux maniéres spécifiques. D’une part, quand les hétérogénéités sont de petite
taille et séparées de distances trés inférieures a la longueur d’onde, les champs diffusés
par chaque particule interféerent constructivement uniquement dans les directions spécu-
laires (directions de transmission et de réflexion). Un tel milieu peut étre remplacé par
un milieu homogeéne équivalent (figure 2.4 (a)). Dans le cas des MMs, compte tenu des
dimensions de lers inclusions devant la longueur d’onde de travail, on peut faire I'hy-

pothése que ces composites sont homogénéisables. En effet, la périodicité de répartition
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des inclusions est inférieure a \/10, et I'inclusion est elle méme 10 fois plus petite que la
période.

D’autre part, le milieu hétérogene peut diffuser le rayonnement incident dans de
multiples directions. Dans ce cas, il n’est pas homogénéisable (figure 2.4 (b)).
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Fig 2.4 : Diffusion du rayonnement électromagnétique dans des directions spéculaires :
(a) : Composite homogénéisable.

(b) : multiples directions pour le composite non-homogénéisable.

2.6 Synthése des métamatériaux

La grande activité de recherche sur les métamatériaux a conduit a une importante
innovation dans ces structures ,d’ailleurs différentes classes ont été proposées dans la li-
térature, et réalisées dans différents domaines du spectre éléctromagnétique. Dans cette
section, on présente ceux qui sont conc¢us dans le domaine des micro-ondes & base d’inclu-

sions résonantes et non résonantes, de lignes de transmissions duales, et des diélectriques.

2.6.1 Les Matériaux main gauche

Bien que ces matériaux ont été étudiés théoriquement par Veselago il ya quelques
décennies, ce n’est que récemment qu’ils ont été réalisés, grace aux travaux de Pendry
qui a étudié deux structures artificielles permettant d’avoir séparément des réponses
électrique et magnétique négatives, dans le domaine des microondes, [23] [24]. La synthése
a donné un milieu doublement négatif [25]. Dans cette section, nous reprenons cette
démarche en étudiant successivement les réseaux de fils métalliques permettant d’avoir
une permittivité négative, et les résonateurs en anneaux fendus permettant d’avoir une

perméabilité négative.
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Permittivité négative ( Réseau de tiges minces )

La conception de milieux & permittivité effective négative a été inspirée par la
physique des plasmas. Dans le domaine optique, les plasmas ainsi que les métaux (or,
argent) sont les milieux qui présentent une permittivité négative au dessous de la fré-
quence plasma. Ainsi, pour approcher les caractéristiques électriques des plasmas aux
fréquences microondes, Pendry s’attache a abaisser la fréquence de résonance du plasma
afin d’obtenir une permittivité négative artificielle. Dans ce cas, la fréquence de plasma
se situe dans le domaine des GH z. Une telle structure peut donc étre caractérisée par une
permittivité effective qui dépend de la fréquence. Elle est négative pour les fréquences
inférieures a la fréquence de plasma. Dans ce cas, ce phénoméne de permittivité artifi-
cielle n’est pas issu d’une résonance de l'inclusion, mais des propriétés conductrices des
métaux et d’une géométrie particuliere éclairée par une onde incidente. Ils sont nommés
composites a inclusions non résonantes.

Le modele proposé par Pendry s’appuie sur une structure de réseau de tiges métallique
permettant de relier les grandeurs quantiques d’un plasma aux grandeurs géométriques du
réseau de tiges. Son approche reposait alors sur une comparaison entre la deux structure,
puis sur la définition d’'une masse effective des électrons conducteurs présents dans les
tiges métalliques.

La fréquence plasma est définit par le modéle de Drud pour les éléctrons libres, ap-

pliqués aux métaux. Ainsi, I’équation du mouvement de ces électrons libres est donnée

par : 0= =
d°r dr e 2
— — = ——F. 2.14
TR T (2.14)
1
Avec v = — est le parameétre de dissipation et 7 est la durée caractéristique de
T

I’amortissement du mouvement électronique sur sa trajectoire.
. . . 2 P - 2. .
En régime sinusoidal, le déplacement de 1’électron r, comme le champ électrique

-
E varie en e 7“!, I’équation du mouvement, devient :

—*T + T = —LE, (2.15)
m
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La solution de cette équation présente le déplacement des électrons. Au déplacement
est associé le moment dipolaire, et par conséquent une polarisation du milieu. La relation
linéaire entre la polarisation et le champ électrique , & une pulsation w permet de défi-
nir une susceptibilité électrique complexe du milieu. De cette dérniére expression, nous

déduisons la permittivité. Elle définit comme suit :

2
ew)=1—-—"2—. (2.16)
w (w —j7)
Cette permittiité complexe traduit le fait qu’il ya une propagation avec absorption
par le milieu, cette absorption est liée a la présence du terme jyw dans I'expression pré-
cédente, c’est a dire & la présence d’un terme dissipatif dans I’équation du mouvement.

wy est la pulsation plasma, par analogie avec la pulsation collective naturelle d'une as-

semblé de particule chargées. Elle est définit par :

2
= Ne” (2.17)
MeffEo

ol e est la charge de I’électron, m sa masse effective, et N la concentration volumique.
C’est la pulsation plasma, par analogie avec la pulsation collective naturelle d’une assem-
blé de particule chargées. e est la charge de 1’électron, m sa masse effective, et N la
concentration volumique de charge.

La répulsion électrostatique entre particules identiquesa pour conséquence que cha-
cune d’entre elle occupe sa position d’équilibre, la configuration d’ensemble minimisant
I’énergie totale du systéme. Si une particule donnée subit, pour une raison quelconque,
un petit déplacement, elle entrainera dans son mouvement les particules avoisinantes.
Par conséquent, c’est tout le milieu qui sera saisi d’'un mouvement collectif, ou w, est la
fréquence de ce mouvement. Cette fréquence ne dépend pas du signe de la charge et une
fonction croissante de la densité.

Vu que la charge spécifique de ’électron est trés grande (% =—1.76 x 10"CKg™),

la fréquence plasma des métaux se situe généralement dans le spectre visible et ultra-

43



violet proche, de I'ordre de quelques PHz (10 Hz). A plus basses fréquences (de 'ordre
du GHz), la dissipation est plus importante et elle rend impossible I'observation de ce
phénomene. La motivation de J. B. Pendry est l'utilisation d’un réseau de tiges métal-
liques vu comme un plasma homogene plutot que d’utiliser un métal (figure 2.5). Ainsi,
la densité effective d’électrons correspond & la densité d’électrons dans une cellule uni-
taire divisée par le volume de la cellule unitaire. Cela permet de réduire la concentration
moyenne en charges électriques dans le milieu qui est définit comme ’aire occupée par la

T
structure de fils n.yf = n—-, ol n est la consentration d’“electrons dans le métal.
a

27
|IE

Fig 2.5 : Structure périodique de fils minces proposé par J. Pendry.

Par ailleurs, en orientant le champ électrique incident selon ’axe des tiges, un courant
est créé dans le fil, qui engendre des champs magnétiques circulaires autour de la tige.
Cet effet magnétique donne aux électrons libres une masse effective plus importante,
conduisant ainsi en une baisse de la fréquence plasma & des fréquences micro-ondes. J.
Pendry a démontré dans qu’elle pouvait s’écrire de la maniére suivante[24] :

2
wl = %C(O_) (2.18)

ol a est la période du réseau, r le rayon des fils métalliques et ¢y la vitesse de la
lumiére dans le vide. On remarque que la fréquence plasma ne dépend que des grandeurs
macroscopiques du réseau. En modifiant les paramétres géométriques, on peut controler

la fréquence plasma, et par conséquent, la valeur de la permittivité diélectrique du milieu.
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Perméabilité négative ( Le résonateur en anneau fendu )

En raison de 'absence des charges magnétiques dans la matieére analogues aux
charges électriques, il est difficile d’obtenir des matériaux présésentant a la fois une per-
mittivité, et une perméabilité négative. D’ailleur, la structure de réseaux de fils présentée
précédemment ne donne aucune réponse au champ magnétique.

La possibilité de créer des milieux non-magnétiques avec une réponse magnétique
est alors tres intéressante. Cette possibilité est devenue une réalité grace au travaux de
pendry qui portent sur le magnétisme créé par une inclusion métallique appelée split ring
resonator (SRR) ou résonateur en anneau fendu (RAF) (figure 2.6) [25]. Ce résonateur est
composé de deux anneaux fendus concentriques imbriqués 'un dans 'autre, et disposés
d’une fagon opposée, dont, les dimensions caractéristiques sont petites devant la longueur
d’onde incidente, typiquement de l'ordre de A/10. Vue ses petites dimentions devant la
longeure d’onde, ’'onde électromagetique est incapable de détecter la configuration interne
du milieu, par contre elle donne les paramétres effectifs de I’ensemble du milieu.

Cet élément crée en plus de sa résonance, une perméabilié effective négative dans
une bande étroite de fréquence autour de sa résonance. Un autre avantage de ce résona-
teur est son faible encombrement, ce qui rend possible son intégration aux systémes de
télécommunications.

L’orsque, ce résonateur est soumis & un champ magnétique dirigé suivant l'axe
des anneaux, un courant est induit dans le conducteur qui, a son tour, conduit a une
accumulation de charge & travers les fentes, et par conséquent un moment dipolaire
magnétique effectif est induit, caractérisé par une dispersion en fréquence équivalente
a celle d’un circuit résonant LC. L’ouverture est pratiquée sur les anneaux pour éviter
d’avoir des courants circulant entiérement autour de ’anneau, de maniére a créer un
effet capacitif. Il ent résulte que la réponse collective d’'un ensemble d’anneaux peut étre
caractérisée par une perméabilité effective de forme lorentziénne, dont la partie réelle est
négative entre les féquences résonances, et antirésonance du réseau. Elle est donné par la

relation suivante[24] :
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Fu?

=1- 2.19
Het PR p—— (2.19)
2 2a0 3ac?
ou F' = — est une constante, y = est le coefficient d’amortissement, wy = —20
a THo xln 23

est la fréquence de résonance du milieu. Ainsi, comme dans le cas de la réponse plas-
monique d’un réseau de fils métalliques, la perméabilité effective du réseau de RAF est
obtenue en fonction de la géométrie et 'environnement des inclusions metalliques, plutot
que par leurs propriétés microscopiques, lesquelles n’affectent que la composante dissipa-
tive de la réponse.

Remarque : la possibilité de produire un moment magnétique effectif & partir des
¢éléments inductive et capacitive d’anneaux conducteurs fendus était déja connue dans
les années 1950 [26] L’idée novatrice proposée par Pendry était 1'utilisation d’une inclu-
sion composée de deux anneaux plutdt qu'un seul anneaux. Cela permet d’augmenter le
couplage capacitif au sein de la structure, et par conséquent, une abaisse de fréquence de
résonance des anneaux. Ainsi, le réseau constitué de tels résonateurs peut étre assimilé a

un matériau homogene décrit par une perméabilité effective négative.
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Fig 2.6 : (a) Réseau de RAF introduit par Pendry, (b) : Cellule unitaire du RAF.

Verification expérimentale de I’indice négatif

Pour obtenir un milieu présentant & la fois une permittivité, et une perméabilité
négative, une structure composite alternant les RAF et les fils conducteurs a été proposé.
Ce milieu présentait alors un indice de réfraction négatif au voisinage de la fréquence de

résonance des RAF. La démonstration expérimentale d’un tel matériau a été réalisée pour
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la premiére fois par Smith. Des mesures en transmission ont été efectués sur le réseaux
de fils métalliques, le RAF, puis sur la structure périodique formée par ’association des
deux réseaux. Leurs mesures ont montrait I’existance d’'une bande de fréquence ou la

permittivité effective,et la perméabilité, sont tous deux négatifs.

2.7 L’application des cellules métamatériaux aux cir-

cuits RF

Les propriétés uniques et extraordinaires des métamatériaux ont encouragé les cher-
cheurs a utiliser ces matériaux dans diverses applications. Depuis ’apparition des mé-
tamateriaux, les chercheurs ont proposé des structures de filtres a base de cellules mé-
tamateriaux, et ceci dans le but de réaliser des filtres plus compacts, a multi-bandes et
reconfigurables. Les premiers travaux sur les filtres en utilisant les MMT étaient propo-
sés par Garrcia et al. [27] [28]. IIs ont utilisés les résonateurs de type SRR (Split Ring
Resonator) et CSRR (Complementary Split Ring Resonator) afin d’éliminer les bandes
parasites des filtres et d’améliorer leur niveau de rejection [27] [28].

La premiére structure proposée est basée sur un filtre a ligne couplée réalisée en
technologie micro-ruban associée & des résonateurs SRRs imprimés a proximité des lignes,
la deuxieéme structure proposée quant a elle est basée aussi sur un filtre a ligne couplée,
mais réalisée dans ce cas en technologie coplanaire chargée par des cellules CSRRs.

D’autres chercheurs ont utilisé ces résonateurs dans le but d’améliorer les parametres
des filtres passe-bas classiques. A cet égard, les cellules CSRR sont insérées dans un filtre
passe-bas classique pour l'amélioration de son niveau de réjection [29][69]. En outre,
de nouvelles structures de filtres passe-bas ont été introduites en utilisant les cellules

complémentaires uniquement [30][70].
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2.8 extraction de paramétres effectifs

La procédure classique pour effectuer I'extraction des paramétres effectifs est connue
sous le nom de méthode de Nicolson-Ross-Weir (N RW) qui est largement utilisée dans la
caractérisation des matériaux [31]. Cette méthode est basée sur 'inversion des formules
de Fresnel des coefficients de réflexion et transmission d’un matériau d’épaisseur d (fi-
gure 2.7). Elle a été appliquée initialement pour les métamatériaux isotropes en incidence
normale [32] [33], elle s’est élargie ensuite pour les métamatériaux bianisotropiques, et
en incidence oplique [34].

Dans un premier temps, I'impédence d’onde et 'indice de réfraction sont calculés,

la permittivité et la perméabilité effectives sont ensuite déduites.
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Fig 2.7 : Coefficients de réflexion et de transmission a travers um matériau homogene.

Théorie de la méthode

La méthode d’inversion est basée sur l'idée de modéliser le métamatériau illu-
miné par une onde plane incidente par un matériau homogeéne isotrope d’epaisseur d.
Elle consiste a calculer la permittivité effective et la perméabilité effective a partir des
coefficients de réflexion et de transmission. Ces deux coefficient sont obtenus & partir
des simulations numériques. Cette méthode d’inversion peut aussi étre appliquée pour
la caractérisation expérimentale de métamatériaux quand les différents coefficients de la
matrice S sont connus.

Les coefficients de transmission et de réflexion des ondes électromagnétique & travers
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un matériau homogene d’épaisseur d sont donnés en termes d’indice de réfraction n et

d’impédance z du matériau par les relations suivantes|32] :

Pl [cos (nkd) — % (z + %) sin (nk;d)] , (2.20)
% - —%i (z - %) sin (nkd) . (2.21)

avec t' = texp (jkd) est le coefficient de transmission normalisé. d est 1’épaisseur du
matériau, k représente le vecteur d’onde dans le vide de ’onde plane incidente.

A une fréquence donnée, n’importe quel matériau présente généralement un indice de
réfraction n, que le matériau soit continu ou non. Tandis qu’il n’est généralement pas
possible d’attribuer une impédance z & un matériau non-continu, sauf dans le cas ot la
longueur d’onde dans le matériau est largement supérieure aux différentes dimensions
des éléments constituant le milieu. Dans notre cas, cette condition de grande longueur
d’onde est respectée car nous travaillons avec des dimensions géométriques tres faibles
devant la longueur d’onde.

Les équations (1.48) et (1.49) sont inversés, et les relations de z et n sont donnés par :

7=+ w (2.22)
(1—r)" —1t2
cos (nkd) = l%l —(r* = t’2)] : (2.23)

Le choix du signe devant la racine carré de z est donné par la condition de passivité
du milieu qui exige que la partie réelle de I'impédance soit positive Re(z) > 0.
Vue que I'indice de réfraction n est complexe, ses parties réelle et imaginaire sont donnés

par :

Im(n) = £Im % [cosl (% [1—(r* - t'ﬂ])] : (2.24)

Re(n) = +Re % [Cosl (2%, [1—(r* - t’2)})] + 2]%”, (2.25)
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ol m un entier.
Grace a ’argument physique qui, avec la convention exp(—jwt) se résume a Im(n) >
0, pour que 'amplitude de 'onde décroit a l'intérieur de la structure, on peut lever
"ambiguité sur le signe de I’équation (1.52) . En revanche, Le choix de 'entier m est plus
subtil et peut mener a des ambiguités dues au choix de la branche & retenir de la fonction
arccos prise dans le plan complexe. Ces ambiguités peuvent conduirent & ’attribution
d’un indice négatif quel que soit le matériau. Quand 1’épaisseur du matériau d est grande,
ces branches peuvent se trouver arbitrairement 1'une prés de 'autre, ce qui rend le choix
de la branche correcte diffcile dans le cas des matériaux dispersifs. Pour cette raison
des meilleurs résultats sont obtenus pour un matériau qui posséde une petite épaisseur
comme généralement connu pour 'analyse des matériaux continus [32].
La permittivité ¢ et la perméabilité u peuvent étre éxprimées & partir des relations
suivantes :
e=n/z, p=nz. (2.26)
Ces deux relations permettent de donner une interprétation directe du matériau. Les
parameétres n et z, et donc, € et u sont des fonctions complexes dispersives qui dépendent

de la fréquence et doivent satisfaire certaines conditions basées sur la causalité.

2.9 Conclusion

Nous avons exposé dans ce chapitre de généralité, I'univers des métamatériaux,
et plus particulierement les matériaux main gauche. Les propriétés principales de ces
milieux sont alors introduites, leurs réalisation a base des milieux composites sont dis-
cutés, et leurs applications importantes dans le domaine de I'optique et des microondes
sont présentées. La procédure d’omogénéisation décrite a la fin du chapitre permet le
calcul des parameétres effectifs des éléments qui constituent le MMG. Dans ce contexte,
la réponse d'un tel milieu au champ électromagnétique appliqué peut étre remplacée
conceptuellement par celle d'un milieu homogéene équivalent, décrit par une permittivité

et une perméabilité effectives. Dans le chapitre suivant nous allons-nous intéresser a la
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conception de filtre bi-bandes et tri-bandes.a base de métamatériaux La conception de

ces structures est achevée en utilisant le simulateurs électromagnétiques C'ST MW S.
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Chapitre 111

Conception de filtre multi-bandes

A base des métamatériaux
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Chapitre 3

Conception de filtre multi-bandes a

base des métamatériaux

3.1 Introduction

La multiplication des applications futures envisagées pour le type d’objets commu-
nicants contribue & intensifier les recherches consacrées a la réduction de la taille des
résonateurs a base de métamatériaux. L’efficacité et la taille de celles-ci deviennent une
question importante. En plus, I'opération multi-bande couvrant les différentes applica-
tions des métamatériaux dans différentes partie du spectre électromagnétique est un sujet
de recherche dans la miniaturisation des composants.

Par ailleurs, la plupart des résonateurs classiques a base des métamatériaux sont
connus pour leur fonctionnement dans des bandes treés étroites de fréquences [35]. Par
conséquent, il est nécessaire de concevoir des structures métamatériaux multi-bandes
ou large bande. Dans le cas de récepteurs multi-bandes, 'utilisation de plusieurs filtres
doit étre évitée puisqu’elle consomme plus de surface. Ainsi, le filtre & multi-bande est
une solution intéressante a ce probleme. Dans ce contexte, nous proposons une nouvelle

structure de filtre a coupe-bande et a multi-bande [36].
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3.2 Présentation du logiciel CST MWS

CST Microwave studio fait partir de la suite C'ST Design Studio . Il offre un cer-
tain nombre de solveurs différents , pour différents domaines d’applications. Etant donné
qu’aucune de ces méthodes ne fonctionne aussi bien dans tous les domaines d’applica-
tions, ce logiciel contient quatre techniques de simulations différentes ( Transient Solver,
Frequency domain Solver, Integral Equation Solver, Eigenmode Solver ) pour mieux ré-
pondre & leurs applications particuliéres

* Création d’un projet : Apres le lancement du CST DESIGN ENVIRONMENT,
on choisi la création d’un nouveau projet C'ST Microwave Studio (figure 3.1). On séle-
tionne le moele pour une structure qui est la plus prohe de la structure étudiée (figure

3.2), mais on peut également partir de zéro par 'ouverture d’un projet vide.

Welcomse te CST STUDID SLITE

z EE | AR
= | mIF
CETEMSTUDID  CST FARTICLE CST MFHYSICS
STUDg

C3T
MICRINENE STUDID

STUR0D

& o

CSTDESIGH  (CST PCESTUDIO CST CABLE %)
STUDID STUDIO HICROETRIFES

:" Dipen &0 evdsling progect

53 Mo Files: = hige_contie cst
53 Resfors: bast session

& patchoest

: anghe dipoby, cst

&= SRRC.cx

& fige_conlirue. cs!

——

U] Abaps shait vt e smsbenctend e
("] Dpen the Quick Stat Guide

Figure 3.1 : Différents simulateurs dans C'ST Studio suite.
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RFIN

-

[#] Showe this dialog bax when & new poject iz created

Figure 3.2 : Modéles utilisés dans C'ST MW S.

Une caractéristique intéressante du systeme d’aide en ligne est le guide de démarage
rapide « Quick Start Guide » dans le menu Help — Quick Start Guide.
Le Quick Start Guide exécute une animation montrant ’emplacement de ’entrée

désiré menu liées a fin de définir les étapes essentiels & suivre dans un projet.

Quickstart Guide

Problem type: Lo

(O Transient Analysis
() Eigermode Analysis
(®) Frequency Domain Analpsis

() Integral E quation Analysis
O Multilaper Analysis
(O Asymptotic Analysis

Mest 25

Figure 3.3 : Fenétre de Quick Start Guide.
* Définir les unités : Choisir les parameétres qui définissent les unités des dimensions,
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fréquences, temps, et température pour le probléme étudié. Chaque type d’application a

ces propres caractéristiques et le matériel du fond est différent d’'un type a un autre.

* Dessiner la structure : Pour la modélisation de la structure en métamatériau, un
certain nombre de différents outils de conception géométrique existent pour des géomo-
tries typiques tels que les cylindres, les sphéres, etc. Ces formes peuvent étre ajoutées ou

se croisent a l’aide des opérateurs booléens pour construire des formes plus complexes.

* Définir la gamme des fréquences : Spécifier la gamme de fréquence en choisis-
sant Solve Frequency dans le menu principal. Les réglages de fréquence sont importants
car le générateur de maillage ajustera le raffinement de maillage a la gamme de fréquences
spésifiée.

* Définir les ports : Chaque structure en métamatériau est exitée par une onde
électromagnétique. On peut définir le port tel que Guide d’onde ou une source de courant
ou de tension par port discret en choisissant Solve— Wave guide port. La définition

correcte des ports est trés importante pour obtenir des résultats précis des paramétres S.

* Définir les conditions aux limites et les plans de symétrie : On peut préciser
certaine conditions aux limtes pour chaque plan, en choisissant Solve — boundary Condi-
tions. Si la structure est symétrique, il est préférable de définir les plans de symétries afin

de réduire le temp de simulation.

* Démarrer la simulation : Aprés avoir définit tous les paramétres nécessaires, on
est prét a commencer la premiére simulation. en choisissant le Solveur fréquentielle “

Frequency domain solver ” dans le menu Solver — Frequency domain solver.

* Résultats de simulation : Apres 'exécution avec succes d’une simulation, vous
serez en mesure d’accéder aux résultats des différents calculs et récupérer les données de

sortie obtenus dans la partie 1D results.
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3.3 Conception et analyse des cellules Métamate-
riaux

Dans le but de concevoir et d’analyser les performances des cellules unitaires Méta-
materiaux, le logiciel de simulations électromagnétique C'ST microwave studio est utilisé
pour la conception et 'analyse de ces structures. Un programe en Matlab a été élaboré
pour le calcul des paramétres effectifs zerr, nefy, fless, €6 neps a partir de la procédure
d’homogénéisation décrite dans le premier chapitre. Les expressions des parameétres ef-
fectifs utilisées dans ce travail sont données par les relations € = €1 + jeo, = g + jlto,
z =21+ jza, et n = ny + jng, avec une dépendance temporelle en exp(—jwt).

Pour plus de visibilité sur les étapes de conception et dans une approche didactique,
nous allons présenter une démarche méthodologique sous forme d'un diagramme repré-

senté par la figure 3.4.

Conception Simulations Extraction des Tracé de 511
(511 et S21) Paramétres et 521
effectifs

v

=] =] 4 4 B

Comparaison
et
vérification

Figure 3.4 : Diagramme des étapes de conception des cellules Métamateriaux.

3.3.1 La cellule SRR (Split Ring Resonator)

Principe de fonctionnement

La figure 3.5 montre une configuration typique du RAF circulaire introduit par
Pendry qui constitue I’élément de base pour la fabrication des MMG. Ce résonateur est

constitué de deux anneaux métalliques imbriqués I'un dans 'autre d’une fagcon opposée,
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dont le principe de fonctionnement repose sur le phénoméne de résonance électroma-
gnétique des inclusions qui créent la polarisation artificielle. Il s’agit de 'inductance de
I’anneau, ainsi que la composante capacitive apportée par la capacitance entre les deux
anneaux. Son comportement peut étre modélisé par un circuit résonant du type LC' avec
1
Vv ILC

est 'inductance de ’anneau, et C' est la capacité créée entre les anneaux. Il est & noter

une fréquence de résonance w = 2w f = , comme illustré sur la figure 3.5 [37], ou L
que la méthode de calcul de I'inductance et de la capacité équivalente est présentée dans
les références [38] [39]

L’astuce de ce résonateur consiste & placer judicieusement les fentes des anneaux
(figure 3.6). Le fait de les agencer de maniére diamétralement opposée permet d’amplifier
leffet de cette capacitance. En effet, si le courant circule dans le méme sens dans les
deux anneaux (imposé par le sens du champ magnétique 'induisant), une accumulation
de charges opposées se fait sur les faces en regard. Cette accumulation de charges est a
lorigine de la composante capacitive au sein de la structure. Cette composante capacitive
a comme avantage de permettre une résonance a des fréquences plus basses pour des

dimensions identiques de la cellule unitaire.

ik S

[ ‘_'_,_,.-'— “\I&

t C,/2 C,2
—
JI_ 1
o
| r | C =C,/H4
Fig 3.5 : RAF circulaire et son circuit Fig 3.6 : Sens de circuation

équivalent. du courant.

Pour valider la démarche méthodologique proposée précédemment, nous allons conce-

voir la cellules SRR carrée reprises par I’équipe de Dr.Smith. Les paramétres de concep-
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tion de ce résonateur sont le coté de ’anneau (1), la largeur de la copure (d), I’espacement
entre les deux anneaux (t), et la largeur des anneaux métallique (w). Les deux anneaux
métalliques en cuivre ont une épaisseur de 30um, et sont disposés sur une face d’un sub-
strat diélectrique (RO4003), de chez ROGERS qui présente une permittivité relative de
3.55, des pertes tangentielles de 'ordre de 0,0027 ,et une épaisseur p = 0.81 mm. Les
parameétres de conception proposés pour cette structure sont les suivants : d =t = 0.3
mm, [ = 1.31 mm, w = 0.25 mm. Nous avons opté, dans un premier temps, pour une
conception autour de la fréquence 4 GHz.

La cellule unitaire de la structure (figure 3.7) est répétée avec une périodicité P de
6.5 mm suivant les axes ox, oy et 0z respectivement. Les simulations concernent le calcul
des coefficients de réflexion Si; et de transmission Sy; d’un réseau de RAFs. Ces deux
parameétres seront utilisés par la suite pour le calcul des pramétres effectifs du milieu.
Pour un gain de temp en calcul, une seule cellule élémentaire est congue. Ainsi, des
conditions aux limites de murs électrique et magnétique seront appliqués selon I'axe y et
z respectivement afin de simuler un réseau bidimentionnel infini.

La structure est polarisée de fagon a ce que le champ magnétique est dirigé suivant
'axe des z, ( le champ magnétique doit étre prallele a ’axe des anneaux pour assuré une
activité magnétique). Le champ électrique est suivant I’axe des y, et la propagation de
I'onde est suivant ’axe des x. Les deux orientations extréme de la fente par rapport au

champ électrique sont considérées.

0.3 mm
o e
D4
— iy
E
Yy o
k o
[ A
z6 s+ X s
E.FI- 4 mim +

Figure 3.7 : Cellule unitaire du RAF carré avec ses dimensions.
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Le champ FE orienté perpendiculairement aux fentes

Les coefficients de réflexion et de transmission du RAF carré pour le champ E
perpendiculaire aux fentes sont présentés sur la figure 3.8. Le module du coefficient de
transmission résonne & la fréquence 4 GH z avec une transmission de 'ordre -23.57 dB et
le coeffcient de réflexion présente une résonance & 3.66 GG H z ainsi qu’un saut de phase a
cette méme fréquence Ce saut de phase est propre au milieu présentant une perméabilité
négative dans leur bande étroite [35]. Nous notons que la résonance observée est due a
I’anneau externe et la fréquence associée dépend de la capacité créée par, d’une part,

I’espacement entre les deux anneaux et, d’autre part, la coupure dans les deux anneaux.

0 50
— 5N
—. -10 — 0 — 521
% g \
% -20 % -a0
(=] =
= 30 B 100
-40 : ; : 150 - -
2 3 4 5 B 2 3 4 b B
Fréquence (GHz) Fréguence (GHz)

Figure 3.8 : Module et phase de S; etSs; du RAF : (ﬁ 1 aux fentes).

Les paramétres effectifs calculés par la méthode d’inversion a partir des coeffcients de
réflexion et de transmission sont illustrés sur la figure 3.9. La permittivité effective est
positive et antirésonante en partie réelle ( par antirésonance, nous désiggons une courbe
ayant une allure inverse a celle d’une résonance de type de Lorentz ). La variation de
la perméabilité effective est illstrée sur la figure 3.9; sa partie réelle est résonante avec
une allure lorentziénne, comme prévue par ’analyse de Pendry. Elle prend des valeurs
négative dans une bande étroite de fréquence située entre 3.96 GH z et 4.65 GH z. L’indice
de réfraction admet un saut et est maximum pour f =4 GHz, par ailleurs, I'impédence

d’onde est positive en partie réelle témoignant de la nature passive du milieu.
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Figure 3.9 : Parameétres effctifs du RAFcarré : (ﬁ 1 aux fentes).

Le champ FE orienté parallélement aux fentes

Nous considérons dans ce paragraphe la méme structure précédente avec ses méme
dimentions, mais avec une orientation du champ électrique E parallele aux fentes. Les
coefficients de réflexion et de transmission obtenus par simulation sous C'ST MW S sont
présentés sur la figure 3.10. Le coéfficient de transmission S7; présente une fréquence de
résonance & 4.15 GHz avec une transmission de 'ordre de —24.59 dB, alors qu’aucune
résonance n’est observé par Si;.

Les parameétres effectifs obtenus pour cette structure, sont illustrés sur la figure 3.11. Une
double résonance est donc prévue pour cette structure, ce qui est observé sur les allures
chaotiques de ¢ et de p (figure 3.11 (a) et 3.11 (b)). En effet, la partie réelle de p est
négative dans une bande trés étroite de fréquence située entre 4.03 et 4.51 GHz. Par

ailleurs, les parties imaginaires de € et de p sont négatives pour 3.42 GHz < f < 4.16
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GHz, et 4.16 GHz < f < 5.31 GHz respectivement, ce qui est en contradiction avec le

critére physique énnoncé dans le deuxiéme

chapitre qui exige que les parties imaginaires

de £ (w) , et pu (w) sont toujours positive, pour une dépendance temporelle en exp (—jwt)

des champs.

0
2 10
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=
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= 20 | —— 3511
— 521
-30
2 3 4 5 6
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100
— 511
_ — 21
z 0
=
@
w
£ 100
200
2 3 4 5 6
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Figure 3.10 : Module et phase de S1; et Sy; du RAF carré : (E) // aux fentes).
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Figure 3.11 : Parametres effectifs
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du RAF carré : (E // aux fentes).
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Donc ce milieu ne peut pas étre caractérisé par la procédure d’homogénéisation décrite
précedemment, puisqu’elle considére uniquement les milieux isotropes. Il est donc préfé-

rable d’eviter d’obtenir ce type de réponse.

3.3.2 Résonateur en Anneau Fendu Complémentaire

Le RAFC (Slot Split Ring Resonator « SSRR », en anglais) introduit par 1’équipe
de F.Falcone [40].est un élément, de dimensions trés inférieures a la longueur d’onde
dérivé du RAF introduit par Pendry. Quand il est illuminé par une onde plane avec
une polarisation appropriée, il 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, c’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

Donc, par rapport a la nature du RAF, si 'on veut modéliser des structures planaires
basées sur I'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 Complémen-
taire « RAFC ». Le RAFC est donc le complémentaire du RAF (figure 3.12). Au lieu
d’avoir deux anneaux interrompus concentriques en métal gravés sur un support diélec-
trique dans le cas du RAF, nous avons ici deux fentes en forme d’anneaux interrompus
concentriques faites dans le plan conducteur d’un substrat.

Pour valider le concept de la CSRR, nous avons étudier une cellule CSRR pour un
fonctionnement autour de la fréquence 4 GHz. Les paramétres de conception proposés
pour cette structure sont les suivants : d = ¢ = 0.2 mm, | = 5.2 mm, g = 0.5 mm.
Le substrat diélectrique utilisé est le (RO4003), de chez ROGERS qui présente une
permittivité relative de 3.55, des pertes tangentielles de ’ordre de 0, 0027 ,et une épaisseur

p = 0.81 mm.
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(a) (b)
Figure 3.12 : Géométrie du RAF et du RAFC.

L’amplitude des parameétres des coefficients de réflexion- transmission de la cellule uni-
taire sont présentées sur la figure 3.13 (a). Nous observons un comportement coupe bande
a la fréquence 4 GH z avec une transmission de 'ordre —26,62 dB, Ce résultat confirme
un phénomeéne de bande interdite autour de la fréquence de résonance de la cellule Mé-
tamateriau. Selon le principe de Babinet, la complémentarité d’une structure métallique
est obtenue en remplacant les parties métalliques de la structure par des ouvertures et les
ouvertures par des plaques métalliques. comme le montre la figure 3.12. Par conséquent,
en raison du théoréme de dualité, ces deux structures ont approximativement la méme
fréquence de résonance. La différence principale entre le RAF et le RAFC est que le
RAF présente une perméabilité négative, tandis que le RAFC posséde une permittivité

négatives.

Wodule {dB)

_30 1 1 1 1 1 1
3 32 34 36 38 4 4.2 4.4 4.6 4.8 ]

Fréguence (GHz)
(a)

64



La figure 3.13 (b) illustre la permittivité effective du RAFC. On peut remarquer
d’apres cette figure que le RAFC résonne a la fréquence 4 GH z et la permittivité effective

est négative de 3.95 GHz a 4.14 GHz.
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34 36 38 4 42 4.4 4.6 4.8 5
Fréquence (GHz)

Figure 3.13 : (a) Module de Si; et So; du RAFC. (b) Permittivité effective du RAFC

3.3.3 Etude paramétrique du RAFC

Plusieurs études ont été menées par plusieurs auteurs dans le but de mettre en évi-
dence l'influence des parameétres géométriques sur la fréquence de résonance de la struc-
ture. Cette étude paramétrique est trés interessante car elle permet de mieux comprendre
son fonctionnement et d’étre en mesure de prévoir les modifications & apporter pour adap-
ter la structure selon les besoins. Les parameétres essentiels qui vont étre modifiés afin
d’étudier leurs effet sur la fréquence de résonance sont la largeur des ouvertures des an-
neaux (g) , la largeur de la métalisation (d) , la largeur des fentes entre les deux anneaux
(c), épaisseur (p) et la permittivité relative du substrat diélectrique ¢, sur lequel les

anneaux sont imprimés.
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Variation de ’ouverture des anneaux

Dans ce paragraphe, on étudie I'influence de la largeur des ouvertures des anneaux
(g9) sur la fréquence de résonance du RAFC carré déja prédimentionné. Rappelons que
c=0.3mm,d=0.2mm,l=>52mm. En maintenant ces parameétres constants, seule la

largeur de la fente varie. L’étude est réalisée pour des largeurs (g = 0.3, 0.5, 0.7 mm).

U T T

—g=0.3mm
—g=0.5 mm
—g=0.7 mm

r
T

Module de S21(dB)

20k 4

25 1 1 1
3 34 4 45 ]

Fréquence (GHz)

Figure 3.14 : Module de Sy pour différentes valeurs de g.

Sur la figure 3.14, on présente le module du coefficient de transmission du RAFC
pour les differentes valeurs de g. On remarque que l'augmentation de la largeur des
fentes g s’accompagne par une élévation de la fréquence de résonance; lorsque la taille
de Vouverture du RAF augmente, la capacité au sein de la structure diminue et par

conséquent, la fréquence de résonance augmente.

Variation de la largeur des fentes entres les anneaux

L’influence de la largeur de la fente (¢) constituant les deux anneaux du RAFC
est présentée dans cette section. L’étude paramétrique est réalisée pour des largeurs de
(¢ =10.25, 0.3, 0.4 mm), en conservant les dimensions des autres parameétres inchangés,
et en fixant la largeur g égale a 0.5 mm. Les résultats du coefficient de transmission pour

chaque variation sont présentés sur la figure 3.15.
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Figure 3.15 : Module de S5; pour différentes valeurs de c.

On remarque que 'augmentation de la largeur de la piste diélectrique permet d’augmenter
la fréquence de résonance. Ce qui s’explique par une diminution de I'inductance mutuelle
et de la capacité au sein de la structure. La conséquence de cette piste plus large est donc

une augmentation de la fréquence de résonance.

Variation de I’espacement entre les deux anneaux

Une étude sur la variation de ’espcement entre les deux anneaux (d) formant le RAFC
est présentée dans cette section afin de voir son influence sur la fréquence de résonance.
Les dimensions de la strucure précédente sont maintenues constantes en fixant la largeur
de la piste des fentes ¢ = 0.2 mm. Seule la distance d varie , allant de 0.1 mm jusqu’a 0.3
mm, par ailleurs, le coté extérieur du RAFC est fixé a [ = 5.2 mm, donc, ’augmentation
de la distance (d) diminue le coté intérieure de I’anneau.

La figure 3.16 présente le module du coefficient de transmission simulé sous C'ST
MW S pour les differentes valeurs de d. On remarque que la fréquence de résonance varie
proportionnellement avec ’espacement. Lorsque ce dérnier augmente, la capacité au sein
de la structure diminue. Cette baisse de capacité va donc augmenter la fréquence de

résonance.
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Figure 3.16 : Module de S5; pour différentes valeurs de d.

Variation de 1’épaisseur du substrat

Nous présentons ici, une étude de l'influence de I’épaisseur du substrat (p) sur la
fréquence de résonance, en faisant varier 1’épaisseur du substrat sur lequel est disposé le
RAFC. L’étude est réalisée pour des épaisseurs de 0.51 mm, 0.81 mm, et 1.2 mm (figure
3.17). On remarque d’aprés le graphe que la fréquence de résonance du RAFC diminue
avec augmentation de ’épaisseur du substrat. Cette dérniére affecte la capacité mutuelle
du systéme. Comme 1’épaisseur du substrat augmente, la capacité au sein de la strucure

augmente ce qui meéne & une diminution de la fréquence de résonance.

A5t 4

Module de S21(dB)

20t 4

25 I I I
3 35 4 4.5 5

Fréguence (GHz)

Figure 3.17 :Module de Sy; pour différentes valeurs de d.
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Variation de la permittivité du substrat

Dans cette partie, une étude sur la variation de la permittivité du substrat diélectrique
est effectuée. L’étude est réalisée pour des permittivités (e, = 3, 3.55, 4), en maintenant
les autres paramétres constants. Les résultats du coefficient de transmission du RAF pour

chaque valeur sont illustrés sur la figure 3.18.

0

is}
=
o -10F 1
n
oL
=
= 15} .
=
< er =3
201 er =3.55 {
er =4
-25 1 1 1
3 35 4 45 5

Fréguence (GHz)

Figure 3.18 : Module de S5; du RAFC pour différentes valeurs ¢, de substrat.

D’aprés ces résultats, on remarque que I’augmentation de la constante diélectrique du
substrat permet de réduire la fréquence de résonance magnétique de la structure. Ainsi,
I’élévation de la permittivité du substrat provoque une augmentation de la valeur de la

capacité des fentes, la conséquence est donc une diminution de la fréquence de résonance.

3.4 Conception de filtre multi-bandes a base de RAF
complémentaire

La conception des filtres compacts et performants constitue un grand défi dans le
domaine des RF /microondes, I'intégration des systémes de transmission sans fil pour ces
gammes de fréquences nécessite la réduction des dimensions de chaque fonction élémen-

taire de la chaine d’émission-réception. Dans le cas de récepteurs multi-bandes, I'utilisa-
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tion de plusieurs filtres doit étre évitée puisqu’elle consomme plus de surface. Ainsi, le
filtre & multi-bande est une solution intéressante a ce probléme. Dans ce contexte, nous

proposons une nouvelle structure de filtre & coupe-bande et & multi-bande.

3.4.1 Conception du filtre coupe bande

Le but de cette partie est de présenter une nouvelle conception du filtre multi bande
a partir du résonateur a multi-bande proposé¢ par Turkmen et al. [41]. Le résonateur
N-ring CSRR génére N fréquences de résonance. On va considérer les cas N = 1, 2, et
3 et on appliquera les trois cellules complémentaires pour la simulation de trois filtres
(mono-bande, bi-bande et tri-bande).

Dans ce travail, nous considérons le filtre basé surl’association d’une ligne micro-ruban
et des cellules RAFC [36]. L’emplacement et Porientation des cellules Métamateriaux
par rapport & la ligne micro-ruban est étudié finement pour satisfaire les conditions
d’excitation des cellules en termes de champ E et FI . L’objectif est de réaliser un filtrage
coupe bande autour de la fréquence de résonnance de la cellule RAFC. Ainsi la conception
de notre structure est faite en quatre étapes.

La premiére étape vise & concevoir une cellule RAFC résonnante a une fréquence
de travail F't. L’étape suivante consiste & concevoir une ligne micro-ruban 50 €2, cette
ligne jouera le role d’excitation des cellules RAFC. La troisiéme étape consiste a étudier
I’association de la ligne micro-ruban a la cellule RAFC, la conception de la structure sous
CST MW S, ainsi que 'analyse des résultats obtenus. Enfin, dans la derniére étape, nous
étudions 'association de la ligne micro-ruban & un réseau finis de cellules RAFC. Le but
est de déterminer I'impact du nombre de cellules utilisées sur le gabarit du filtre.

Afin d’ illustrer les différentes étapes de conception, nous procédons a la conception

des cellules complémentaires.formées de 1, 2, et 3 anneaux.

70



(a) (b) (c)

Figure 3.19 : Cellule unitaire du RAFC a un seul anneau pour différentes valeurs de [.

Tout d’abord, La structure est composée d’une cellule unitaire composée d’un seul
anneau pour lequel on a varié la longueur des arétes [. Les longueurs égales & a; = 6 mm,
az = 4.8 mm, et a3 = 3 mm pour CSRR (a), CSRR (b), et CSRR (c) respectivement

ont été choisies, comme le montre la figure 3.19.

(b) (c)

Figure 3.20 : Cellule unitaire du RAFC avec :(b) :deux anneaux.(c) :trois anneaux.

Dans I’étape suivante, la cellule complémentaire est formée de deux anneaux en com-
binant RAFC-a et RAFC ¢ comme illustré sur la figure 3.20 ( b ). La derniére structure
est formée de trois anneaux en combinant les trois types de résonateurs comme représenté
sur la figure 3.20 ( ¢ ).

Les structures complémentaires sont disposés sur la face d’un substrat diélectrique
(RO3010), de chez ROGERS qui présente une permittivité relative de 10.2, des pertes
tangentielles de 'ordre de 0,0023 ,et une épaisseur p = 1.27 mm. Le logiciel CST MW S
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est utilisé pour I’ analyse des parameétre S des différentes cellules coplémentaires & plu-
sieurs anneaux. Les parameétres géométriques optimisés des trois cellules unitaires sont

résumés dans le tableau 1.

Parameétres du Paramétres du Paramétres du

RAFC un anneau (mm) | RAFC deux anneau (mm) | RAFC trois anneau (mm)

CL1:7 a1:7, a3:3.5 CL1:7, (1,2:4.9, (1,3:3.5
w=0.3 w=0.3 w=0.3
g1 =102 g1 =g2=0.2 g3 = 0.2 mm

Tab 3.1 : Parametres de simulation du résonateurs & plusieurs anneaux.

L’amplitude du coefficient de transmission S5; de la cellule unitaire des structures

CSRR (a), CSRR (b), et CSRR (c) sont présentées sur la figure 3.21.

YV v

o
=
=
o
[:E]
=]
5 20 |
=0
=
a5t J
= —— RAFC-a
30k — RAFC-b ]
—— RAFC-c
_35 1 1 1 1 1 1 1
2 25 3 35 4 45 &5 55 6

Fréguence (GHz)

Figure 3.21 : Module de S3; du RAFC a un seul anneau.

Nous observons des fréquences de résonances & 2.4 GHz , 3.4 GHz, et 5 GHz pour
des longueurs aq, as et ag respectivement. Notons que les fréquences de résonnance sont
dues a Deffet capacitif créé par la géométrie de la structure qui se comporte un circuit

1
VILC

la capacité diminue, et donc la fréquence de résonance augmente.

LC' résonant avec une fréquence de résonance w = . Lorsque la longueur diminue,
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Figure 3.22 : (a) Module de Sy; et Sg; du RAFC & un deux anneaux.

(b) : Re et Im de la permittivitée effective.

L’amplitude des parameétres S1; et Ssipour la structure du RAFC a deux anneaux
est présentées par la figure 3.22 ( a ). On remarque la présence de deux fréquences de
résonances situées a 2.4 GHz et 5 GH z respectivement, avec un comportement coupe
bande autour de ces fréquences.

Une réflexion S11 tend vers 0 dB avec une transmission tres atténuée de 'ordre de
-30 dB pour f=2.4 GHz ( figure 3.22 (a)).Ce résultat confirme un phénomeéne de bande
interdite autour de la fréquence de résonance de la cellule Métamateriau.

De méme, la figure 3.22 (b) illustre les variations des parties réelle et imaginaire de la
permittivité négative, D’apreés cette figure, le résonateur CSRR a deux anneaux présente
deux fréquences de résonance. La premiére résonance est a 2.4 GHz et la permittivité
effective est négative de 2.39 GHz a 2.53 GHz. La deuxiéme résonance est & 5 GHz et
sa permittivité effective équivalente est négative de 5.01 GHz a 5.14 GHz.

Les dimensions du RAFC & tois anneaux ont été optimisées dans le but d’avoir trois
fréquences de résonances opérant dans les bandes WIMAX et WLAN, & savoir 2.4 GH z,
3.4 GHz et 5 GHz (figure 3.23 (a)).
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Figure 3.23 :  (a) Module de Sy; du RAFC a un trois anneaux.
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(b) : Re et Im de la permittivitée effective.

La partie réelle de la permittivité est donc négative dans trois bandes de fréquences, soit
de2.39GHza253GHz,de3.35 GHza 344 GHz et de 5.01 GHz 4 5.14 GH z comme il
apparait sur la figure 3.23 (b).D’aprés ces deux figures, on peut remarquer que le nombre
souhaité de fréquences de résonance peut étre controlé par le nombre d’anneaux dans une
cellule unitaire. Par conséquent, en choisissant un nombre d’anneaux bien déterminé, le
nombre correspondant de résonances électriques peut étre facilement réalisé. Par ailleurs
les deux inclusions (two-ring CSRR et three-ring CSRR) déja simulées seront appliquées

pour la conception des filtres a multibandes.

3.4.2 Configuration de filtre multi-bande

Dans cette section, nous nous sommes intéressés a I’étude de I'association d’une ligne
micro-ruban chargées par des cellules CSRR. Les résonateurs multi anneaux sont gravés
dans le plan de masse tandis que la ligne micro-ruban est posée sur le substrat L’objectif
étant de réaliser un filtrage coupe bande autours de la fréquence de résonnance de la
cellule CSRR.

La ligne micro-ruban induit des lignes de champ électrique; ces lignes de champ
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électrique sont perpendiculaires au plan de masse. Les résonateurs sont excités par ces
lignes de champs et auront une permittivité négative quand un champ électrique est
perpendiculaire au plan des inclusions. Par conséquent, les résonateurs multi-rings CSRR
placés dans le plan de masse juste en dessous de la ligne micro-ruban créent des propriétés
coupe-bande avec un fort couplage électrique.

En se basant sur cette théorie, deux catégories de filtres coupe-bande sont congus. La
premiére est un filtre bi-bande basée sur I'inclusion CSRR.& deux anneaux La deuxiéme
un filtre tribande congu en se basant sur 'inclusion CSRR & trois anneaux. Le substrat
Rogers RO3010 est utilisé dans la fabrication des deux filtresqui présente une permittivité
relative de 10.2 et une épaisseur de 1.27 mm.

Pour valider la notion du filtre, on a procédé par la conception du filtre basé sur 1’asso-
ciation de la ligne micro-ruban chargée des cellules CSRR & un seul annean (figure 3.24)
en respectant principalement ’emplacement et I'orientation de la cellule, pour satisfaire

ces conditions d’excitation et exacerber sa résonance.

B
I | | I |

Figure 3.24 : Configuration du filtre coupe bande a un seul anneau.

Les résultats de simulation des parameétres S (Figure 3.25), montrent un comportement
coupe bande autour de la fréquence 2.4 GHz avec une transmission de 'ordre de —48
dB. La bande rejetée est nulle dans [2.4, 2.8] GHz.

La configuration des filtres a multi-bandes proposées est représentée par les figures
3.26 et 3.28. Comme représenté sur la figure, quatre cellules unitaires CSRR a deux
anneaux sont gravées sur le plan de masse avec une distance s = 0.3 mm entre chaque

deux cellules unitaires. D’autre part, pour obtenir une réponse tri-bande, quatre CSRRs
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a trois anneaux sont chargés dans le plan de masse du filtre tri-bande avec la méme
distance s de 0.3 mm. Sur la figure 3.27, on présente les caractéristiques des parameétres

S11 et So; simulés par le logiciel CST MW S.du filtre bi-bande.

-20F

-30f

Module (dB)

40

-50F

I I
25 3 3.5 4 4.5 5 5.5 6

-60 !
2

Fréquence (GHz)

Figure 3.25 : S1; et S simulés du filtre mono-bande.

On remarque que le filtre génére un rejet trés important dans deux bandes interdites. la
premiére bande d’arrét (basé sur le niveau de rejet & 10 dB ) est observé de 2.2 a 2.9
G H z avec une bande passante de —30% centrée a 2.4 GHz. La deuxiéme bande d’arrét
est située entre de 4,5 & 5,2 GGHz. Pour cette bande passante, la fréquence centrale est
de 5 GH z, ce qui donne une bande passante de 14%.

Les coefficients de réflexion et de transmission simulés du filtre tri-bandes sont pré-
sentés sur la figure 3.29. Le filtre génére un rejet tres large avec un niveau de rejection
plus acentué dans trois bandes différentes. Les trois bandes d’arrét s’étendent de 2,24 a
2,79 GHz,3,31 43,7 GHz et 4,66 &4 5,12 GHz. Dans la structure des filtres proposés,
les fréquences de résonance des cellules CSRR a plusieurs anneaux ont été adaptées a
2,4 GHz, 3,4 GHz et 5 GH~z, respectivement, ce qui peut étre concu en ajustant les

parametres géométriques des cellules complémentaires.
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Figure 3.26 : Configuration du filtre coupe bande & un deaux anneau.
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Figure 3.27 : Sy; et S; simulés du filtre bi-bande.

Figure 3.28 : Configuration du filtre coupe bande & un trois anneau
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Figure 3.29 : S; et S5 simulés du filtre tri-bande.

Dans le processus de conception, la variation des parametres géométriques des cellules
CSRR a plusieurs anneaux peut étre facilement appliquée pour déterminer les fréquences
centrales des bandes d’arrét et la bande passante de chaque bande d’arrét. Par conséquent,
les topologies des filtres congus offrent une grande flexibilité. En fait, la fréquence de
résonance du CSRR & plusieurs anneaux peut étre adaptée en modifiant les parameétres
géométriques tels que la longueur des cotés de 'anneau, la distance entre deux anneaux,

et la largeur de I'ouverture.

3.5 Etude paramétrique

Nous étudierons ici 'influence de la longueur des anneaux sur la réponse des filtres bi-
bande et tribande congus afin de constater leurs influences sur les performances du filtre.
Cette étude paramétrique est trés intéressante car elle permet de mieux appréhender les
contraintes de fabrication technologique vu les petites dimensions de la structure. En
d’autres mots, elle nous permet de déterminer les parameétres les plus sensibles sur les

performances de la structure.
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3.5.1 Effet de la longeur du coté des anneaux

Dans le cas du filtre double bande (figure 3.20 (b)), la longueur du coté ag varie de 3.5
mm a 4.7 mm lorsque tous les autres parametres sont constants. La figure 3.30 présente
le coefficient de réflexion du filtre bi-bande en fonction de la fréquence pour différentes
valeurs du az. On constate que la fréquence de résonance de la deuxiéme bande d’arrét
diminue lorsque la longueur du coté augmente. Elle passe de 5 GHz a4 3.6 GHz. D’aprés
le modeéle du résonateur complémentaire présenté dans [24], on sait qu’il se comporte un

circuit LC résonant avec une fréquence de résonance w = ——. L’inductance totale de

ﬁ.i
a

ce résonateur est créée par le couplage inductif entre les bandes externe et interne autour
des anneaux fendus. De plus, la fréquence de résonance d’un résonateur est exprimée en
fonction de la capacité et de 'inductance. Par conséquent, lorsque la longueur latérale de
chaque anneau CSRR augmente, I'inductance effective des inclusions augmente et donne

lieu & une fréquence de raisonnance plus basse.

Module de S21(dB)

80| a3=4.4 mm A
a3=4.7mm
-90 L I I I I I I
2 2.5 3 3.5 4 4.5 5 5.5 6

Fréquence (GHz)

Figure 3.30 : Module de Sy; pour différentes valeurs de a3 du filtre bi-bande.

En ce qui concerne le filtre tri-bande (figure 3.20 (c)), la longueur du coté as a été

variée alors que tous les autres parameétres sont maintenus constants.
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a2=4.6 mm

-70 r r r r I I r
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Figure 3.31 : Module de S5; pour différentes valeurs de ay du filtre tri-bande.

La figure 3.31 donne le coefficient de transmission du filtre tri-bande en fonction de la
fréquence de résonance pour différentes valeurs de la longueur du coté as.Les valeurs de
ay varient de 4.2 mm a 4.6 mm. Les résultats de simulation montrent qu’une diminution
de la longueur du coté a, entraine un décalage de la seconde bande de réjection vers les
hautes fréquences. Lorsque la longueur du coté as diminue, la distance entre le premier et
le second anneau augmente. En conséquence, la capacité effective entre les deux anneaux
diminue, ce qui entraine une augmentation de la fréquence de résonance créée par le
deuxiéme anneau. Par ailleurs la premiére d’arrét et la troisieme sont maintenues presque
constante.

Par ailleur, la variation de la longueur du coté az affecte de maniére similaire la
fréquence de résonance générée par le troisieme anneau CSRR. L’effet du a3 sur la fré-
quence de résonance est illustré sur la figure 3.32. Par conséquent, la longueur des cotés
du RAFC a plusieurs anneaux a un effet important sur les fréquences de résonances des

filtres double et tri-bande.
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Figure 3.32 : Module de S5; pour différentes valeurs de a3 du filtre tri-bande.

Lorsque la longueur de ’anneau augmente, la distance entre deux anneaux consécutifs
diminue, ce qui entraine une dimunition de la largeur de bande passante des bandes d’arrét
créées par ces deux anneaux. Inversement, la bande passante devient plus importante

lorsque la distance entre deux anneaux.augmente.

3.6 Conclusion

Pour avoir des structures filtres en métamatériaux bi-bandes et tri-bandes, 1'utilisa-
tion de résonateurs fendus complémentaires a plusieurs anneaux est indispensable. La
conception des structures proposées par C'ST donne des structures des filtres a base des
métamatériaux bi-bandes, et tri-bandes, opérant sur des bandes de fréquences distinctes.
En outre, les filtres proposés présentent une alternative aux autres filtres multi-bande,

vu qu’ils ont une structure simple et de taille réduite.
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Conclusion Générale
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Conclusion Générale

L’objectif de ce mémoire était de présenter premiérement des cellules Métamateriaux
unitaires sub-longueurs d’ondes . Ces cellules devraient étre ensuite associées, selon des
conditions d’excitation électromagnétique spécifiques, a des dispositifs micro-ondes pla-
naires afin de réaliser de nouveaux modeéles de filtres. Pour commencer, nous avons pré-
senté dans le premier chapitre un état de l'art sur les filtres, ainsi que leurs applications.

Dans le deuxiéme chapitre, nous avons décrit de maniére générale les matériaux com-
posites artificiels que I’on appelle métamatériaux. En effet, nous avons présenté les étapes
qui nous ont permis de réaliser le métamatériau doublement négatif allant d’une étude
théorique jusqu’a une réalisation pratique. Ces matériaux ont été réalisés a partir de su-
perposition d’un milieu & perméabilité négative et un milieu & permittivité négative, ce
sont respectivement le résonateur en anneau fendu (SRR) et la tige métallique proposés
par Pendry. Puis, nous avons cité quelques applications des métamatériaux en générale
et pour les filtres en particulier.

Pour répondre aux contraintes d’intégration des Métamateriaux dans I’environnement
champ proche des dispositifs micro-ondes, nous avons présenté dans le troisiéme chapitre
de nouveaux modeles de filtres multi-bandes basés sur ’association d’une simple ligne
microruban & des résonateurs sub-longueurs d’onde de type RAFC. Nous avons premiére-
ment proposé une démarche méthodologique de conception des cellules Métamateriaux. A
cet effet un ensemble de configurations de cellules Métamateriaux unitaires notamment
les SRR et CSRR a été congu et analysé sous CST. Ensuite une étude paramétrique
sur les différentes structures du RAFC a été congue et analysées.Enfin, notre travail a
été couronné par la conception d’un filtre coupe bande et multi-bande a base des mé-
tamatériaux. Les résultats obtenus était précis, promotteurs et utiles pour d’éventuelles

applications dans le domaine des technologies.
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Résumé

Les développements technologiques en télécommunication et microondes tendent depuis plusieurs
années vers la miniaturisation des circuits, une réduction des couts, des masses et des pertes dans
ces dispositifs. Les méta matériaux s’inscrivent tout a fait dans cette mouvance et font a I’heure
actuelle I'objet de nombreux sujets de recherche avec des applications directes dans I'industrie.

Ce mémoire a été consacré a |'étude des structures méta matériaux et leurs applications a la
conception des filtres multibandes, des résulation performants ont été obtenus en termes de
filtrage, d’adaptation et de rejection. Les différentes simulations ont été achevées en employant le
simulateur CST Microwave Studio.

Mots clés : méta matériaux , Résonateur en anneau fendu complémentaire, filtre multibandes.
Abstract

Technological developments in telecommunications and microwaves have been tending for several
years towards the miniaturization of circuits, a reduction of costs, masses and losses in these devices.
Meta materials are very much in line with this trend and are currently the subject of many research
topics with direct applications in the industry.

This thesis was devoted to the study of meta-materials structures and their applications to the design
of multi-band filters, and efficient resulations were obtained in terms of filtering, adaptation and
rejection. The different simulations were completed using the CST Microwave Studio simulator.

Key words: Meta materials, complementary split ring resonator, multiband filter.
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