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Introduction Générale

Le développement d’applications plus performantes dans les technologies de l'infor-
mation et des télécommunications s’appuie en grande partie sur notre capacité a com-
prendre et & controler la réponse électromagnétique des matériaux qui constituent les dis-
positifs. Dans ce contexte, la derniére décennie a été marquée par I’émergence d’une nou-
velle classe de matériaux ; les métamatériauz électromagnétiques, 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 hyperfréquences et les fréquences optiques [1] [2] [3]. Que sont les
métamatériaux ? Du point de vue sémantique, le préfixe "méta" signifie "au-dela de" en
grec.

Le terme métamatériaux (MMT) désigne dans son ensemble des matériaux compo-
sites artificiels qui présentent des propriétés électromagnétiques qu’on ne retrouve pas
dans les matériaux naturels. Il s’agit en général de structures périodiques, diélectriques
ou métalliques, qui se comportent comme des matériaux homogeénes n’existant pas a
I’état naturel. 1l existe plusieurs types de métamatériaux en électromagnétisme, les plus
connus étant ceux susceptibles de présenter a la fois une permittivité et une perméabilité
négatives.

L’échelle de leurs structuration est a la fois grande devant 1’échelle atomique et petite
devant la longueur d’onde (de 'ordre de dix fois). Dans la gamme des micro-ondes, une
structure sera susceptible d’étre un métamatériau si son échelle est comprise entre le
nanometre et le centimetre environ. Cette condition sur I’échelle fera que ces milieux
pourront étre décrits macroscopiquement par des parameétres effectifs.

L’avantage des métamatériaux sur les matériaux conventionnels est que par la concep-
tion de la cellule unitaire et de la périodicité de la matrice, il est possible de controler les
parameétres effectifs du matériau selon les besoins d’applications.

L’hypothése de I'existence des métamatériaux a été évoquée en 1968 par le physicien
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russe Victor Veselago. Il a étudié théoriquement la propagation des ondes électroma-
gnétiques dans des matériaux isotropes possédant une permittivité et une perméabilité
simultanément négatives [4]. Il a pu conclure qu’ un tel milieu posséde des propriétés
¢électromagnétiques renversées par rapport a celles des matériaux conventionnels, notam-
ment un indice de réfraction négatif, une onde rétro propagée (onde dont les vitesses de
phase v, et de I'énergie v. sont de sens opposées), et méme les vecteurs d’onde et de
Poynting sont antiparalleles.

Or depuis le début du 20éme siécle, de nombreux physiciens se sont penchés sur la
question des ondes & vitesse de phase négative [5] [6]. Horace Lamb en suggéra I’existence
pour les ondes mécaniques en 1904 , et Arthur Schuster pour les ondes électromagnétiques
en 1905. Quarante ans plus tard (en 1945), Leonid Mandelshtam étudie les propriétés
générales des milieux & indice de réfraction négatif [7] et plus de vingt ans plus tard,
Victor Veselago publie une étude exhaustive sur les métamatériaux. En effet, pendant
plus de 30 ans, peu d’attention a été portée aux prédictions de Veselago, notamment
en raison de ’absence de matériaux isotropes connus présentant une permittivité et une
perméabilité simultanément négatives.

L’intérét pour le sujet s’est toutefois réémergé au cours des années 1990 et les tra-
vaux de John Pendry sur les propriétés électromagnétiques des matériaux artificiels. John
Pendry et son équipe ont étudié deux structures artificielles permettant d’obtenir sépa-
rément des réponses électrique et magnétique négatives dans les hyperfréquences. D’ une
part, ils ont montré qu’un réseau de fils métalliques minces paralléles (“Thin wire”) sou-
mis & un champ électrique axial se comporte comme un plasma artificiel dilué avec une
permittivité effective négative sous la fréquence plasma du réseau [8]. D’autre part, ils
ont montré qu’une inclusion métallique constituée de deux anneaux fendus concentriques
appelée split-ring resonator (SRR) et soumise & un champ magnétique dynamique normal
au plan des anneaux engendre un moment magnétique dipolaire effectif, caractérisé par
une dispersion en fréquence équivalente a celle d'un circuit résonant de type LC [9]. 11

en résulte que la réponse collective d’un ensemble de tels anneaux peut étre interprétée
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comme une perméabilité effective de forme lorentzienne, dont la partie réelle peut devenir
négative entre les fréquences de résonance et d’antirésonance du réseau.

La synthese fut faite en 2000 par David Smith [10], qui montra expérimentalement
qu'un matériau formé par ’assemblage des deux matériaux proposés par John Pendry
présentait bien les propriétés décrites par Veselago. Dans une seconde publication, il
confirma l'existence d’un indice de réfraction négatif grace a un montage en forme de
prisme, et 'angle de réfraction d’une onde électromagnétique le traversant a été mesuré
[11]. Comme prévu par la théorie, un angle négatif fut mesuré. De ces travaux originaux
est né au début des années 2000 le domaine des métamatériaux, terme désignant au sens
large des matériaux artificiels inspirés des travaux de Veselago.

Par la suite, et en grande partie grace a ses travaux, le domaine ouvert par les méta-
matériaux s’est développé jusqu’a s’élargir & des applications aussi diverses dans chaque
partie du spectre électromagnétique. D’ailleurs, une importante recherche a été dévelop-
pée comme en témoigne le nombre de publications sur le domaine qui double tous les dix
mois [12]. Cela prouve 'intérét de la communauté pour ce nouveau pan de la physique.
Recemment, plusieurs équipes ont réussi a réaliser des MMG & des longueurs d’ondes
visibles en utilisant des cellules de l'ordre de centaine de nanomeétre [13].

Ainsi, I’essor considérable de ce domaine depuis 2000 est en grande partie dii a I’appli-
cation novatrice telle que la superlentille de Pendry [14]. En méme temps que ’apparition
des premiers MMG , Pendry présenta le concept de superlentille en se basant sur les ca-
ractéristiques de propagation des ondes électromagnétiques dans ces milieux. Dans son
article, il montra que la limite de résolution d’une lentille (de I'ordre de longeur d’onde)
est due aux pertes des modes évanescents lors de la propagation, modes qui sont por-
teurs d’informations. Par contre, dans une lentille plane ou I'indice de réfraction n = —1,
les composantes évanescentes se trouvent amplifiées dans le MMG. Au niveau du point
image, elles retrouvent le niveau qu’elles avaient au point source. Il est alors possible
d’obtenir des images avec une résolution meilleure que la longueur d’onde. Ces résultats

prometteurs permettront d’amiliorer les systémes optiques basés sur les lentilles comme
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les téléscopes en astronomies ou les lasers permettant de briiler les tumeurs en médecines.

Une autre application trés étudiée concerne 'invisibilité. En effet, il a été montré qu’il
été possible de réaliser une sorte de cap d’invisibilité a ’aide des matériaux main gauche.
Le principe est d’utiliser ces matériaux pour controler la lumiere autour de 'objet a
cacher de telle sorte que 'onde lumineuse aprés ’objet soit comme elle aurait été sans
la présence de ce dernier [15]. Le défi est de réussir a faire un systéme large bande et
surtout & faibles pertes afin d’obtenir une invisibilité sans effet de flou.

Les métamatériaux sont alors devenus un domaine de recherche incontournable grace
a leurs propriétés singulieres qui promettent de répondre aux besoins des applications
micro-ondes et optiques modernes. Les idées applicatives telles que la super lentille ot
la cape d’invisibilité ont été partiellement réalisées expérimentalement. Mais cela reste
aujourd’hui des prototypes de laboratoire fonctionnant sur de tres petites bandes de fré-
quences et dans des conditions bien spécifiques. Les perspectives que cela ouvre pour
le domaine des hyperfréquences, comme pour 'optique, sont fascinantes d’un point de
vue de la physique et d'un grand intérét pour certains domaines applicatifs, notam-
ment, militaires. Toutefois, ces dispositifs restent encore trés peu intégrables et & fortes
pertes d’insertion. En revanche, de nombreux dispositifs ont été développés utilisant ces
structures artificielles afin de miniaturiser et d’augmenter 'efficacités de dispositifs de
propagation tels que les guides d’onde, les déphaseurs, et les antennes [16] [17] [18].

Cette thése aborde la thématique des milieux main gauche d’un point de vue phé-
noménologique et non théorique. Nous nous sommes imposés comme limite d’étudier les
milieux composites assimilés & un milieu continu et isotrope a indice de réfraction néga-
tif, et non pas de trouver un modéle équivalent aux composites. On est alors amenés a
une description du comportement des ondes électromagnétiques dans les milieux main
gauche. Nous le ferons pour des géométries simplifiées et pour des milieux a comporte-
ment simple : les milieux linéaires, homogénes et isotropes.

Ainsi, cette thése se compose de quatre chapitres; le premier chapitre dresse un état

de I'art des métamatériaux. Nous présentons en premier temps, leurs définition, ainsi que
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leurs propriétés principales, notamment celles des milieux main gauche. Nous définissons
par la suite, les différentes catégories des métamatériaux qui existent dans la littérature,
ce qui va amener a la présentation de la problématique, la méthode adaptée a notre
probléme aussi que les méthodes numériques appliquées a ces milieux.

Le deuxieme chapitre est consacré a ’analyse des propriétés électromagnétiques par-
ticulieres des différents éléments constituant les matériaux main gauche a partir des
calculs numériques en utilisant les logiciels de simulation électromagnétique HF'SS et
CST Microw aveStudio. Ces composites seront analysées et leurs réponses en fréquence
seront commentées. Pour valider les résultats obtenus nous les avons comparé pour diffé-
rentes géométries des structures métamatériaux par les logiciels de conception sur-cités
avec des résultats de la littérature. Les résultats obtenus indiquent que la simulation par
les logiciels était satisfaisante pour ’ensemble des structures proposées.

Le troisiéme chapitre présente la structure du résonateur en anneau fendu de géomé-
trie hexagonale simulée par HEF'SS et CST MW'S. Pour valider les résultats obtenus,
nous avons comparé la géométrie du RAFH par ces logiciels de conception avec des
résultats de la littérature. Ensuite, nous nous sommes consacrés a la conception d'une
nouvelle structure a perméabilité magnétique négative qui présente une faible fréquence
de résonance conduisant & une réduction en termes de dimensions électriques.

Nous avons étudié dans le quatriéme chapitre des structures multi-bandes a base de
métamatériaux dans le domaine des fréquences microondes. La modification des formes
géométriques de certaines structures existantes dans la littérature a permis leurs fonction-
nement bi-bandes, tri-bandes, et quadri-bandes. Les résultats obtenus pour les différents
types de résonateur sont alors présentés et discutés.

Apres la conclusion générale, le lecteur trouvera des annexes ol sont exposés certains

éléments, avec plus de détails.
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Chapitre 1

Les Métamatériaux : Généralités

et Etat de ’Art
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Chapitre 1

Les Métamatériaux : Généralités et

Etat de I’Art

1.1 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 ’échelle mésosco-
pique [2]. Les propriétés de ces matériaux ainsi artificiellement structurés peuvent étre
modelés pour simuler des milieux dont les valeurs de la permittivité et de la 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 'optique, 1’électronique, 1’électromagné-
tisme, les antennes, etc.

Ce chapitre est consacré a une présentation générale des métamatériaux, et plus
précisément les matériaux main gauche (MMG). Nous rappelons dans un premier temps
les propriétés fondamentales de la propagation des ondes électromagnétiques dans un
milieu main gauche, puis nous exposons les différentes approches qui existent dans la

littérature pour la réalisation de ce type de matériau. Nous citerons ensuite les différentes
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applications envisagées dans plusieurs domaines. Nous poserons enfin la problématique

de notre travail.

1.2 Définition des métamatériaux et des matériaux
main gauche

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

La réponse du milieu a ’action d’une onde électromagnétique incidente est caractéri-
sée par les paramétres macroscopiques tels que la permittivité diélectrique € qui traduit
la réaction du milieu face a une excitation électrique (champ E de l'onde électromagné-
tique) et la perméabilité magnétique p, qui décrit le comportement du matériau vis a vis
d’une excitation magnétique (champ ﬁ de l'onde électromagnétique) ou la plupart des
milieux présentent des valeurs positives de € et p. La réponse du milieu matériel pourrait
étre étendue a des valeurs qui ne sont pas facilement accessibles par la conception des
structures artificielles, dites métamatériauz.

Les métamatériaux sont des structures périodiques artificielles, présentant des pro-
priétés électromagnétiques que ’on ne rencontre pas dans la nature [1]. Ils sont typique-
ment constitués d’inclusions conductrices, de composition et de géométrie (taille, forme,
orientation, séparation, arrangement, etc.) choisies et incorporées dans une matrice di-
électriques (figure 1.1). Leurs structuration sous longueur d’onde permet de les traiter
comme des matériaux homogeénes. Ainsi, leurs caractéristiques macroscopiques ne dé-
pendent pas seulement de leur structure moléculaire mais aussi de leur géométrie de
réalisation.

Cette définition, assez vague, est sujette a controverse. Surtout au sujet des termes
non disponibles dans la nature et artificielle. En effet, la plupart des matériaux utilisés

de nos jours sont artificiels et la plupart de leurs propriétés ne sont pas disponibles telles
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quel dans la nature. L’article de A. Shivola [19] résume bien le probléme de la définition
du terme métamatériaux. Nous ne rentrerons pas dans ce débat dans ce mémoire. Nous

prendrons donc 'interprétation admise par la communauté scientifique.

Figure 1.1 : Les éléments de base des :

(a) : matériaux, (b) : métamarériaux [20].

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
étre beaucoup plus petite que la longueur d’onde A. A la fréquence de fonctionnement,
le matériau est donc vu comme homogéne par 'onde. 1l est admis que la limite d’homo-
généité est fixée a d < A/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 classifica-
tion des matériaux, basée sur les différentes valeurs des deux parameétres e, et u. 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 i, (1.1)

er, €t p, représentent respectivement les permittivité et perméabilité relatives du maté-
riau.

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,u) sont (+,+), (+,—), (—,+) et (—, —), et sont illustrées sur la figure 1.2.
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i

Figure 1.2 : Diagramme de € et p [1].

Les trois premiéres configurations sont connues; en effet (4, +) correspond aux mi-
lieux diélectriques classiques dits matériaux main droite (MMD) qui constituent 80% des
milieux naturels; (+, —) correspond aux matériaux ferromagnétique sur certaines bandes
de fréquences; (—, +) correspond aux plasmas ainsi qu’aux métaux a des fréquences op-
tiques, et la derniére configuration (—, —) appartient a la classe des métamatériaux dit
main gauche (MMG),qui sont inexistants dans la nature mais physiquement, ils sont
réalisables. C’est ce type de MMT qui sera étudié par la suite.

Nous considérons donc qu’il est possible de mettre tout matériau avec un paramétre
négatif dans la catégorie MMT tandis que seules les structures avec un indice négatif
peuvent étre nommé MMG.

Différentes dénominations ont été introduites pour caractériser les matériaux main
gauche a savoir [21] :

* Matériaux main gauche proposé par Veselago [4]. Il 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.
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* 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 unidimensionnel 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.

1.3 Caractéristiques générales des MMG

Dans la nature, on ne connait pas des milieux dont la permittivité et la perméabilité
sont simultanément négatives. Pourtant dans un tel milieu, 'indice de réfraction rede-
vient réel et les ondes sont susceptibles de se propager. C’est V.Veselago qui a été le
premier & envisager cette possibilité. Il a fait une étude exhaustive du MMG qu’il a dé-
finit comme un matériau homogeéne, isotrope ayant une permittivité et une perméabilité
simultanément négatives. Les propriétés particuliéres de ces matériaux sont basées sur le
fait que dans un milieu & indice de réfraction négatif, les vecteurs (E , FI , _k):) d’une onde

plane électromagnétique forment un triédre direct de la main gauche plutét que de la

main droite comme pour les matériaux conventionnels & indice de réfraction positif.

1.3.1 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’ap-
proche classique que nous considérons s’appuie sur les équations de Maxwell en présence
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 mécanismes

d’interactions.
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Les équations de Maxwell (EFM) régissant la propagation d’une onde plane mono-
chromatique dans un milieu linéaire, homogéne, isotrope, non dispersif, libre de sources,

s’écrivent comme suit :

~~ 9B  —— 8D
tE =2 H=2". 1.2
o ot ° ot (1.2)

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=cE= goarﬁ, (1.3)
B = puH = pop, H, (1.4)

ol g, est la permittivité complexe relative du milieu et u, sa perméabilité complexe
relative. €, et i, sont la permittivité et la perméabilité du vide respectivement.

Lorsque nous cherchons des solutions a I’équation de propagation sous forme des
ondes planes progressives monochromatiques, tous les champs sont proportionnels a

H
expj(k 7 — wt), les équations de Maxwell deviennent :

;AE:wuﬁ, (1.5)
kAH=—weE. (1.6)

Le concept du milieu main gauche peut étre définit & partir de ces deux expressions.
Dans le cas ou ¢ et p sont touts les deux positifs; les vecteurs (E,f_f ,E) forment un
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 1.3. 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 l'onde est définit par le vecteur de
poynting donné par TS’ = E /\I_i , qui forme toujours un triedre direct avec les vecteurs E et
I? . Il 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
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— . . .o .

p ont la méme direction, I’onde se propage d’une maniére progressive. En revanche, dans
PR . — PN . . 9

un milieu main gauche, le vecteur p se retrouve opposé a la direction du vecteur d’onde

k, et 'onde se propage dans le sens inverse de la direction de propagation.

MMD

Figure 1.3 : Triedre direct et indirect des vecteurs (E JH ,k:) .

1.3.2 Dispersion du milieu main gauche

Le milieu est supposé linéaire, c’est-a-dire qu'une onde harmonique écrite en repré-
sentation complexe a (z,t) = agexpj (kx — wt) est une solution possible du probléme
de la propagation d’une onde dans le milieu étudié. La confrontation de la structure
d’onde et des équations qui modélisent le milieu donne la relation de dispersion qui relie

la pulsation de 'onde électromagnétique w et son vecteur d’onde k. Elle est définit par :

w2

k? = gé“r#r (1.7)

Pour un matériau présentant des pertes, ¢, et u, sont complexes, donc k est aussi une
grandeur complexe. Sa partie réelle décrit la propagation de 'onde alors que sa partie
imaginaire décrit I’atténuation de cette derniére dans le milieu.

Ainsi, pour des valeurs de ¢ et u situées dans le second et le quatriéme quadrant
de la figure 1.2, le vecteur d’onde E est purement imaginaire, donnant lieu a des ondes
évanescentes. Mais dans les deux autres quadrants ; prend des valeurs réelles et les ondes
peuvent se propager avec des caractéristiques de propagation différentes [4]. Par ailleurs,
pour une onde plane monochromatique, 1’énergie électromagnétique de 'onde dans un

milieu non dispersif et sans perte est donnée par [22] :
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1 1
W’:IV;+lVﬁ::§sE2+—§uHQ. (1.8)

Ceci est vrai s’il n’y a pas de dispersion en fréquence ni d’absorption dans le milieu.
Sie < 0etp <0, celaimplique que la densité d’énergie doit étre négative. Ceci contredit
le principe de causalité ( principe fondamentale de 1’électromagnétisme ) qui impose que
W > 0. En effet deux principales contraintes liées au principe de causalité et de la loi
de conservation de I’énergie d’une onde électromagnétique doivent étre prises en compte
pour les MMG ; 1l sagit de la dispersion fréquentielle et de I"absorption.

La permittivité et la perméabilité du matériau main gauche doivent dépendre de la
fréquence du champ électromagnétique c’est a dire ¢ = ¢ (w) et u = pu(w), comme le
montre la relation de I’énergie totale W' [4] :

10() p , 100)

W_2 Oow 2 Ow

H?, (1.9)

La densité d’énergie est toujours positive [22], ceci impose que :

% = +w% >0, (1.10)
agf):u+w%%l>& (1.11)

Ces inégalités ne signifient pas que € et p soient simultanément négatifs, mais elles
traduisent le fait que ¢ et © dépendent nécessairement de la fréquence, ce qui implique que
le milieu main gauche soit dispersif. Et suite au principe de causalité, les parties réelles
et imaginaires de la permittivité ¢ (w) = &1 (w) + jea (w) sont liées par des relations dite
de Kramers-Kronig. En effet, si la premiére est connue sur tout le spectre, la seconde
peut aisément étre déterminée par une simple transformation mathématique [23].

Notons que les parties réelles et imaginaires de la perméabilité obéissent 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 dissipatif.
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1.3.3 Notion de vitesse de phase et vitesse de groupe

La vitesse de phase est la vitesse de propagation de la phase, ¢ (z,t) = (kz — wt),

d’une onde électromagnétique. Elle est notée v, et vaut naturellement v, = —. Suite a

W
k
la méme définition donnée pour le milieu main droite, la vitesse de phase dans un milieu

main gauche est donnée par :

(1.12)

w c
Vo= =

Si la vitesse de phase v, dépend de la pulsation w de 'onde, il y a donc dispersion
des vitesses de phases ce qui conduit a introduire la notion de vitesse de groupe v, qui
représente la vitesse de propagation de I'enveloppe du paquet d’ondes. Elle est générale-
ment présentée comme la vitesse & laquelle ’énergie ot 'information est transportée par

une onde. Elle est définit par ’expression suivante :

dw
= —. 1.1
Ug dk ( 3)
En utilisant la relation de dispersion donnée par la relation (1.7), on obtient :
- Vyp . wdn
’ngmzfou@:l‘i‘ga. (114)
14+ ——
n dw

On voie que o a le méme signe que n, cela implique que la vitesse de phase v, et
la vitesse de groupe v, d'une onde électromagnétique sont dans des directions opposées
dans un MMG, et de méme direction dans un MMD. (le détail sur le calcul de a est

donné en annexe 1).

1.3.4 Reéfraction négative

Comme nous venons de voir que k < 0, cela implique que l'indice de réfraction n du
MMG est négatif. A partir de ce résultat, il est possible de généraliser la loi de Snell-

Descarte en tenant compte de la possibilité d’une interface entre un MMD et un MMG :

n; sin 6; = n; sin 0;, (1.15)
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avec n; et n; les indices de réfraction des matériaux supportant ’onde incidente et ’onde
transmise respectivement et 6; et 6, les angles des ondes incidentes et transmises par
rapport a la normale de 'interface entre les deux matériaux. Deux cas peuvent alors étre
distingués.

Si les deux matériaux possedent un indice du méme signe, alors la réfraction est dite
positive car les deux angles, 6; et 6, sont positifs (figure 1.4(a)). Si les deux matériaux
sont de signes différents, alors la réfraction est dite négative car 'un des deux angles sera

négatif, (figure 1.4(b)) [24].

MMD (n >0) MMD (n >0) MMD (n >0) MMG (n_<0)

(a) (b)

Figure 1.4 : Réfraction d’une onde électromagnétique al’interface

entre deux matériaux differents. (a) : MMD. (b) : MMG.

Cette propriété de I’équation 1.15 nous permet de définir le concept de lentille main
gauche plate [14]. En effet, si 'on applique cette relation & un MMG entouré de deux
MMD, alors nous pouvons voir I'apparition d’'un double effet de focalisation, comme le
montre la figure 1.5. Deux rayons symétriques par rapport a ’axe optique de la lentille
seront réfractés négativement a la premiere interface. Un premier point de focalisation
aura donc lieu a l'intérieur de la lentille & une distance f de l'interface. A la sortie du
MMG, les deux rayons vont encore étre réfractés négativement pour se focaliser une

deuxiéme fois a la sortie de la lentille.
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MMD (5. >0) MMG (n,= -n;) MMD (1 >0)

Re focalisation

Figure 1.5 : Effet de double focalisation d’une lentille main gauche plane.

1.4 Signification physique des paramétres effectifs du

MMG

1.4.1 Notion de parameétres effectifs

Pour décrire I'intéraction de I'onde électromagnétique avec le matériau, on peut consi-
dérer a I’échelle macroscopique le milieu comme homogene. Cette homogénéité vient du
fait que la longueur d’onde du rayonnement incident (de I'ordre du 10pum dans 'U.V.,
de 0,5um dans le visible) est trés supérieure a la taille caractéristique de 'atome (de
I'ordre de 10~%um), on peut alors définir les parameétres électromagnétiques pour décrire
la réponse électromagnétique. Une analogie pourrait étre établie avec les métamatériaux
ou leurs éléments constitutifs sont beaucoup plus petits que la longueur d’onde (de I'ordre
de dix fois). L’échelle tres petite de structuration aura un comportement pouvant étre
modélisé par une approche moyennée appelée approche effective ou loi homogénéisée [25].
Ainsi 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
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leurs intéractions 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.
1.4.2 Impédance d’onde complexe

Le concept d’impédance, initialement appliqué aux circuits, peut étre étendu aux
ondes électromagnétiques. [’analogie entre 'impédance d’onde présentée par un milieu
éclairé par une onde plane incidente et celle présentée par une ligne de transmission est
expliquée par Stratton [26].

La notion d’impédance d’onde complexe est trés liée a celle du flux d’énergie de 'onde
au sein d’un milieu. Les valeurs de 'impédance d’onde sont restreints par des limitations
fondamentales physiques liées & la passivité du milieu. Une de ces limitations est que
dans ’absence d’activité du milieu considéré, la partie réelle de Z doit étre positive.
Nous proposons dans ce paragraphe de démontrer que cette limitation s’applique pour
un milieu ayant un indice de réfraction de signe quelconque.

La passivité ou 'absence d’activité d’un milieu implique que pour une onde plane
progressive, le flux moyen d’énergie électromagnétique doit étre orienté vers l'intérieur
du milieu dans lequel 'onde se propage [27].

L’impédance d’onde est le rapport de la composante du champ électrique et du champ
magnétique dans le plan de propagation ; la partie réelle s’écrit [28] [29] :

@] _[Ee)
Il |H

Re [z (w)] = Re cos (o — Ygr), (1.16)

E
H

@)

—

o E (@) = |E ()| exp (—jiop) et H (w) = | H ()| exp (—joy).

Le signe de Re (z (w)) dépend uniquement du signe du terme cos (¢ — @) . Ainsi le

flux moyen du vecteur de Poynting S,,,yest définit comme suit [30] :
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Suay (70) =

A
(?,w) ‘ cos (¢y — op) s, (1.17)

avec E <?,w) = ‘E <?,w)’exp(—jgoE), H (?,w) = ‘f[ (?,w)‘exp(—jng), et ug
est le vecteur unitaire de gmoy (?, w) )

La relation (1.17) est vérifice pour un MM D et un MMG. En tenant compte de la
passivité du milieu, le flux moyen de I’énergie électromagnétique est orienté vers 'intérieur
du milieu, c’est a dire gmoy <?, w) > 0. Le terme cos (¢ — ¢p) est donc toujours positif
pour les MMG et MMD. Si 'on applique cette restriction a 1’équation (1.16), nous
obtenant la condition :

Re [z (w)] > 0. (1.18)

La partie réelle de 'impédance d’onde est positive quel que soit 'indice de réfraction
du milieu. Cette condition nous permet de définir ’ensemble des solutions physiques lors
du calcul des paramétres effectifs. Par ailleurs, la partie imaginaire de 'impédance d’onde
nous apporte plus d’informations sur la propagation. Le signe de Im (z) permet de savoir
quelle composante de 1'onde électromagnétique (le champ E ou I—i ) est annulée. Si on
considére que Im(z) < 0, le milieu est dit inductif. Il existe au sein de ce milieu un champ
magnétique statique, le champ électrique E a été annulée et ’'onde électromagnétique ne

peut pas se propager. si Im(z) > 0, le milieu est capacitif.

1.5 Homogénéisation des métamatériaux

Le but principal de la théorie d’homogénéisation est de décrire d’une facon 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 milien homogeéne équivalent ayant les mémes réponses électromagnétiques [31]. La
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combinaison de deux ou plusieurs matériaux par exemple, des inclusions métalliques
noyées dans une matrice diélectrique donnent un composite ayant de nouvelles propriétés

électromanétiques liée & des caractéristiques physiques différentes notamment :

* 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 I'onde électromagnétique in-
cidente. Ces courants peuvent osciller de maniére dépendante ou indépendante de

I’'onde excitatrice générant des résonances dynamiques ou statiques.

Les composites ou milieux hétérogénes peuvent diffuser le rayonnement électromagné-
tique de deux manieéres 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 interférent constructivement uniquement dans les directions spécu-
laires (directions de transmission et de réflexion). Un tel milieu peut étre remplacé par
un milieu homogene équivalent (figure 1.6 (a)). Dans le cas des M MT compte tenu des
dimensions de leurs 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
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 1.6 (b)).

Figure 1.6 : Diffusion du rayonnement électromagnétique dans différentes directions :

(a) : Composite homogénéisable. (b) : composite non-homogénéisable.
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1.6 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 concus dans le domaine des micro-ondes & base d’in-

clusions résonantes et non résonantes et de lignes de transmissions.

1.6.1 Les Matériaux main gauche (MMG)

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 [8] [9]. La synthése
a donné un milieu doublement négatif [10]. 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.
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 fréquence plasma.
Ainsi, pour approcher les caractéristiques électriques des plasmas aux fréquences mi-
croondes, 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 GHz. 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.

Le phénomeéne de permittivité artificielle n’est pas issu d’une résonance de I’inclusion,
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mais des propriétés conductrices des métaux et d’'une géométrie particuliere éclairée par
une onde incidente. Ils sont nommés composites & inclusions non résonantes.

Le modéle proposé par Pendry s’appuie sur une structure de réseau de tiges métal-
liques permettant de relier les grandeurs quantiques d’un plasma aux grandeurs géomé-
triques du réseau de tiges. Son approche reposait alors sur une comparaison entre les
deux structures, 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 électrons libres, ap-

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

par : 90— =
d=r dr e
—_— — =——F. 1.19
TR T (1.19)
1
Avec v = — est le parameétre de dissipation et 7 est la durée caractéristique de
T

I’amortissement du mouvement électronique sur sa trajectoire.
. . o 2 2 - 2. :
En régime sinusoidal, le déplacement de 1’électron 7, comme le champ électrique

E varie en e 7!, I’équation du mouvement, devient :
92— . — e

—w*r + jywr = ——F. (1.20)

m
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 derniére expression, nous

déduisons la permittivité. Elle est définit comme suit :

2
ew)=1- —"F—. (1.21)

w (w = j7)
Cette permittivité complexe traduit le fait qu’il ya une propagation avec absorption

par le milieu, cette absorption est liée & la présence du terme jyw dans I’expression pré-

cédente, c’est & dire a la présence d’un terme dissipatif dans I’équation du mouvement.
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w,, est la pulsation plasma, par analogie avec la pulsation collective naturelle d'un assem-

blé de particule chargées. Elle est définit par :

N 2
W= (1.22)
Mejf€0

ol e est la charge de I’électron, m sa masse effective, et N la concentration volumique.
Vu que la charge spécifique de 1’électron est trés grande (% = —-1.76x 101CKg™), la
fréquence plasma des métaux se situe généralement dans le spectre visible et ultra-violet
proche, de l'ordre de quelques PHz (10 Hz). A plus basses fréquences (de l'ordre du
GH?z), la dissipation est plus importante et elle rend impossible I’observation de ce phé-
nomene. La motivation de J. B. Pendry est I'utilisation d’'un réseau de tiges métalliques

vu comme un plasma homogene plutot que d’utiliser un métal (figure 1.7).

i

Figure 1.7 : Structure périodique de fils minces proposée par J. Pendry.

Ainsi, la densité effective d’électrons correspond & la densité d’électrons dans une
cellule unitaire 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 1’aire

2 r N . I
occupée par la structure de fils n.;s = n—;-, ou n est la concentration d’“electrons dans
a
le métal.
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,
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conduisant ainsi en une baisse de la fréquence plasma & des fréquences micro-ondes. J.

Pendry a démontré qu’elle pouvait s’écrire de la maniére suivante [8] :

2mc?
2 0
wo = ——————, 1.23
T (%) (1:23)
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 parameétres géométriques, on peut controler

la fréquence plasma, et par conséquent, la valeur de la permittivité diélectrique du milieu.

Perméabilité négative (Le résonateur en anneau fendu)

En raison de I’absence des charges magnétiques dans la matieére analogues aux charges
électriques, il est difficile d’obtenir des matériaux présentant a la fois une permittivité,
et une perméabilité négative. D’ailleurs, la structure de réseaux de fils présentée précé-
demment 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 aux 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 1.8) [9].

0
0
6
20
0"
y

Figure 1.8 : (a) Réseau de RAF introduit par Pendry, (b) : Cellule unitaire du RAF.

Ce résonateur est composé de deux anneaux fendus concentriques imbriqués 'un dans

I’autre, et disposés d’une fagon opposée, dont, les dimensions caractéristiques sont petites
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devant la longueur d’onde incidente, typiquement de 'ordre de \/10.

Vu ses petites dimensions devant la longueur d’onde, 1'onde électromagnétique est
incapable de détecter la configuration interne du milieu, par contre elle donne les para-
métres effectifs de ’ensemble du milieu.

Cet élément crée en plus de sa résonance, une perméabilité 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.

Lorsque, ce résonateur est soumis & un champ magnétique dirigé suivant ’axe des
anneaux, un courant est induit dans le conducteur qui, a son tour, conduit & une accu-
mulation de charge a travers les fentes, et par conséquent un moment dipolaire magné-
tique effectif est induit. L’ouverture est pratiquée sur les anneaux pour éviter d’avoir des
courants circulant entiérement autour de ’anneau, de maniére & créer un effet capacitif.
Il en 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 fréquences de résonances, et antirésonance du réseau. Elle est donné par la relation

suivante [9] : Foo?
=1- , 1.24
Hej s R — (1.24)
. mr? 2a0 _ , _ 3acd
ou F' = — est une constante, v = —— est le coefficient d’amortissement, wo = 55
a THo min s

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 métalliques, plutot
que par leurs propriétés microscopiques, lesquelles n’affectent que la composante dissipa-

tive de la réponse.

Remarque 1.1 La possibilité de produire un moment magnétique effectif a partir des
éléments inductifs et capacitifs d’anneauxr conducteurs fendus était déja connue dans les

années 1950 [32]. L’idée novatrice proposée par Pendry était ['utilisation d’une inclu-
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sion composée de deuxr anneauxr plutot qu’un seul anneau. Cela permet d’augmenter le
couplage capacitif au sein de la structure, et par conséquent, une baisse de fréquence de
résonance des anneauz. Ainsi, le réseau constitué de tels résonateurs peut étre assimilé a

un matériau homogéne décrit par une perméabilité effective négative.

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 & été proposée
[10] [24]. 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 la premiére fois par Smith. Des mesures en transmission ont été effectuées
sur le réseau de fils métalliques, le RAF, puis sur la structure périodique formée par
I’association des deux réseaux. Leurs mesures ont montré 'existance d’une bande de

fréquence ou la permittivité et la perméabilité sont simultanément négative [11].

1.6.2 Meétamatériau a base de lignes de transmissions

Les MMG présentés précédemment font parti de la catégorie MMG résonnant. Cette
catégorie repose sur la résonance des composants constituants la cellule de base du ma-
tériau. Par ailleurs, un nouveau type de MMG, non résonnant, a été proposé par C.
Caloz, T. Tto et Eleftheriades [33]. Cette structure trouve son origine dans 1’analogie qui
existe entre la propagation des ondes transverses électromagnétiques dans les lignes de
transmission et la propagation d’une onde plane dans un matériau homogene et isotrope
de permittivité ¢ et de permeabilité p.

La structure proposée est constituée d’une ligne de transmission périodiquement char-
gée par des éléments localisés (inductances et capacités). Les paramétres linéiques L et C'
d’une ligne de transmission conventionnelle, illustrée sur la figure 1.9, peuvent étre reliés

a la permittivité et la perméabilité de la facon suivante [33] :

e=C, p=1"L (1.25)
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Donc, afin de faire la synthése d’un milieu & indice de réfraction négatif, I'inductance
en série et la capacité en paralléle doivent étre négatives. Ce changement de signe nous
conduit a la ligne de transmission duale. Pour la ligne de transmission duale de longueur

Ax,la constante de propagation 3 est donnée par :

1

b= _w\/ﬁAx

(1.26)

La vitesse de phase v, et la vitesse de groupe v, sont antiparalléles, comme le montrent

les relations (1.27) et (1.28).

Uy, = % = —w’VLOAx < 0. (1.27)
v, = g—‘; = w’VLCAz > 0. (1.28)

Un indice de réfraction n peut ainsi étre défini pour cette structure :

c -1
n=—

Vg N W/ LC | [Eofig Az

(1.29)

Afin de mettre en évidence les propriétés de la ligne duale, des structures ont été

réalisées pour démontrer la réfraction négative due a une interface ligne duale/ligne clas-

sique.
X . X = Ax - Ax
;wLT JUJLT wC 2 oC 2
; =
JoCAx T L&x
+ Ax > + Ax *
(a) (b)

Figure 1.9 : Représentation d’une ligne de tansmission :

(a) : Ligne conventionnelle. (b) : Ligne duale.
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1.7 Champ d’applications des MMG

Les principaux domaines ot 'on attend de nouveaux produits pouvant intégrer des
composants a base des MMG sont : les technologies de I'information et de la communi-

cation, le spatial, et les nanotechnologies [34].

1.7.1 Technologies de I'information et de la communication

Gréce a la possibilité de mieux contrdler et mieux maitriser la propagation des ondes
EM dans les matériaux de dimensions réduites, les MMG sont envisagés dans les com-
posants passifs (substrats) et actifs comme de réels candidats pour les applications mi-
croondes.

Les avantages escomptés de I’emploi des MMG sont :

* La miniaturisation des composants : composants physiquement petits mais
électriquement grands comme par exemple les antennes de taille réduite ayants des per-
formances meilleures que les antennes conventionnelles, ce qui conduit & des réductions
d’au moins d’un facteur 5 [16] [35].

* Une opération multi-bande; composants multi-bandes dont les fréquences de
fonctionnement peuvent étre fagonnées pour les applications spécifiques et ne sont pas
limités aux seuls fréquences harmoniques.

* L’industrie automobile japonaise : elle est intéressée d’ implanter des méta-
matériaux dans des antennes en bande W comme capteurs pour les systémes de sécurité
avantcrash ainsi que le controle adaptatif dans les automobiles.

Les MMG sont, également, proposés comme composants et sous-systémes dans des
circuits microondes comme des filtres, et des modulateurs. Des filtres et des antennes
accordables & MMG sont répertoriés comme une technologie clé, nécessaire pour améliorer
les systémes RF des stations de base. A ce moment, la plupart des MMG considérés
sont composés d’inclusions métalliques qui présentent des comportements résonants. La
présense du métal et le comportement résonant impliquent des mécanismes de pertes.

Ainsi les efforts a faire portent sur la réduction des pertes, ’amélioration des facteurs
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de qualité en optimisant les résonateurs et ’élargissement de la bande de fonctionnement.
La recherche de nouveaux matériaux a base MMG & distribution périodique de cellules
¢lémentaires et a distribution aléatoire des ces mémes cellules doit se prolonger pour

arriver a des structures complexes & propriétés électromagnétiques controlées.

1.7.2 Spatial

Les systémes de communication par satellite sont demandeurs de composants a taille
réduite. Les MMG peuvent fournir des possibilités avec des systémes d’antennes minia-

turisées avec des fonctionnalités augmentées et une réduction des cotits de fabrication.

1.7.3 Nanotechnologies

La réalisation de métamatériaux aux fréquences du visible sert dans une grande
gamme d’applications de 'optique : systémes d’imagerie & trés haute résolution. Dans
avenir, il s’agira de convertir les systémes d’imagerie (la lecture) en systémes d’écriture
par utilisation de composants photoniques et électroniques a plus haute densité.

Avec le développement des sources large bande térahertz (THz) d’intensité modé-
rée, les signaux térahertz deviennent accessibles pour de nombreuses applications : de
la physique de la matiére condensée au biomédical, en passant par les techniques de
fabrication et autres. Cependant comme beaucoup de matériaux sont transparents aux
signaux THz, les composants nécessaires pour utiliser les mégahertz n’existent pas ou
ont des possibilités limitées (lentilles, filtres, modulateurs, détecteurs). Les technologies
micro photoniques et nanoélectroniques devraient pouvoir apporter des solutions. Plu-
sieurs propriétés de métamatériaux répondent assez bien a ces exigences. Ils peuvent
fonctionner jusqu’aux térahertz favorisant un couplage efficace entre les ondes térahertz
et les structures a échelle réduite (trés inférieure aux longueurs d’onde : nano a micro-
structures). Par ailleurs les métamatériaux peuvent étre définis comme des méta-surfaces

dont la géométrie controle la propagation des ondes de surfaces.
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1.8 Problématique et méthode d’extraction de para-

meétres effectifs

1.8.1 Position du probléme

La connaissance précise des propriétés diélectriques et magnétique des métamaté-
riaux est extrémement importante, d’une part parce quelles font partie de ’ensemble de
connaissances des propriétés spécifiques de la matiere, d’autre part parce qu’elles doivent
étre maitrisées dans la perspective d’application. Pour des applications dans le domaine
des télécommunications, ces propriétés doivent étre déterminées le plus précisément pos-
sible aux fréquences d’utilisation.

Notre probléme consiste en I’étude des propriétés électromagnétiques du métamaté-
riau constitué d’un ensemble de particules de géométrie spécifiques dans le domaine des
fréquences micro-ondes. L’interaction d’une onde électromagnétique avec ses particules
peut étre décrite macroscopiquement a ’aide d’un indice de réfraction négatif dit effectif.
La notion de parameétres effectifs peut étre introduite compte tenu des faibles dimensions
des particules devant la longueur d’onde dans le milieu.

Les parameétres effectifs qui seront étudiés dans ce travail sont ; I’indice de réfraction,
I'impédance d’onde, la permittivité complexe, et la perméabilité complexe en fonction de
la fréquence de 'onde électromagnétique. L’étude de ces propriétés se fait grace a des
simulations en espace libre.

La caractérisation électromagnétique des métamatériaux nécessite 'utilisation d’une
méthode permettant 'extraction des paramétres effectifs du milieu. Dans ce contexte,
une théorie d’homogénéisation sera appliquée. Le but de cette théorie est d’une part
de justifier que le comportement de telles structures est assimilable a celui d’'un milieu
homogeéne, et d’autre part, d’identifier les lois de comportement de ce milieu qui sera
nommé milieu effectif ot homogénéisé. Nous distinguerons deux approches qui permettent
la définition du milieu effectif, la premiére est dite locale, tandis que la seconde est

nommée globale.
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Approche locale Cette approche permet la définition des parameétres effectifs & partir
des paramétres microscopiques tels que le champ statique ou la polarisabilité. A partir

de ces données, les grandeurs macroscopiques seront alors calculées.

Approche globale Celle ci permet la définition de ces parameétres & partir des données
représentant les réponses globales du milieu telles que les coefficients de réflexion et de
transmission. Ces derniers sont des grandeurs observables qui peuvent étre mesurées ou
calculées. C’est la deuxiéme approche qui va étre utilisée dans ce manuscrit. L’avantage
de cette approche sur la premiére est qu’elle est moins lourde & implémenter si I’on dispose
d’un logiciel commercial pour le calcul numérique rigoureux des coefficients de réflexion

et transmission complexes.

1.8.2 Extraction des paramétres effectifs

La procédure classique pour effectuer I’extraction des parameétres effectifs est connue
sous le nom de méthode de Nicolson-Ross-Weir (NRW) qui est largement utilisée dans
la caractérisation des matériaux [36] [37]. Cette méthode est basée sur l'inversion des
formules de Fresnel des coefficients de réflexion et transmission d’un matériau d’épaisseur
d. Elle a été appliquée initialement pour les métamatériaux isotropes en incidence normale
[38] [39], elle s’est élargie ensuite pour les métamatériaux bianisotropiques, et en incidence
oplique [40].

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

permittivité et la perméabilité effectives sont ensuite déduites.

Théorie de la méthode

La méthode d’inversion est basée sur 'idée de modéliser le métamatériau illuminé par
une onde plane incidente par un matériau homogene isotrope d’épaisseur d (figure 1.10).
Elle consiste a calculer la permittivité effective et la perméabilité effective a partir des
coefficients de réflexion et de transmission. Ces deux coefficients sont obtenus a partir

des simulations numériques.
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Figure 1.10 : Coefficients de réflexion et de transmission a

travers un matériau homogene.

Les coefficients de transmission et de réflexion des ondes électromagnétique a travers
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 [38] :

P [cos (nkd) — % (z + %) sin (nkd>] , (1.30)

T —li (z - 1) sin (nkd) . (1.31)
t 2 z

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 (1.30) et (1.31) sont inversées, et les relations de z et n sont données par :
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(1+ T)2 — 2
(1— T)2 — 2

cos (nkd) = {2%/(1 —(r*— t’z))l : (1.33)

7 = + : (1.32)

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 'impédance soit positive Re(z) > 0.

Vue que 'indice de réfraction n est complexe, ses parties réelle et imaginaire sont donnés

o tm(n) = £ I - {cos_l (% - ( t/?)}ﬂ , (1.34)
Re(n) = £ Re % [cos—l (% [1—(r*— t’Q)})} + 2%, (1.35)

ol m un entier.

[’ambiguité sur le signe de 1’équation (1.34) peut étre lever en considérant que
Im(n) > 0, pour que 'amplitude de 'onde décroit a l'intérieur de la structure. En re-
vanche, Le choix de I’entier m est plus subtil et peut mener a des ambiguités dues au choix
de la branche a retenir de la fonction arccos prise dans le plan complexe. Ces ambiguités
conduiront a I'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 pres de
lautre, ce qui rend le choix de la branche correcte difficile 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 [38]. La permittivité ¢ et la perméabilité p peuvent étre exprimées a partir des

relations suivantes :

e = n/z (1.36)

w o= nz. (1.37)
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Ces deux relations permettent de donner une interprétation directe du matériau. Les
parameétres n et z, et donc, € et p sont des fonctions complexes dispersives qui dépendent

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

1.8.3 Outils de simulations et méthodes numériques appliqués

aux MMG

L’avénement de l'informatique a contribué au développement de méthodes numé-
riques visant & prédire le comportement des métamatériaux en résolvant les équations de
Maxwell. Dans la phase de conception, I'utilisation de simulateur électromagnétique se
révele primordiale pour la réduction des couts liés aux mesures. Ainsi nous avons utilisé
deux logiciels commerciaux pour la conception et la simulation des différentes structures
métamatériaux ; celui d’éléments finis de la société Ansys H F'SS (hight frequency struc-
ture simulator) [41], et le CST microwave studio(C'ST MW S) [42] basé sur la méthode
d’intégration finie. Notons que ces simulations numériques sont trés largement utilisées
dans la communauté des métamatériaux puisqu’elles font office d’expérience virtuelle en
approximant numériquement la solution physique des équations de Maxwell. Nous pré-
sentons alors briévement les avantages et les inconvénients des deux méthodes numériques

mises en jeu.
La méthode des éléments finis (FEM)

C’est une méthode numérique fréquentielle, utilisée par le rédacteur HF'SS, per-
mettant de résoudre le probléme électromagnétique fréquence par fréquence grace a un
processus matriciel implicite.

Il s’agit d’'une technique qui est largement répandue dans de nombreux domaines
de la physique, et plus particulierement dans le domaine des métamatériaux. Elle résout
numériquement les équations aux dérivées partielles avec des conditions aux limites. Cette
résolution numérique approchée est obtenue en discrétisant la géométrie du probléme en

plusieurs sous-domaines dont ’ensemble est appelé maillage. Plus le maillage est fin, plus
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I’approximation de la solution sera bonne. Mathématiquement, elle utilise une approche
variationnelle qui consiste a rechercher une solution approchée de la solution exacte sous
la forme d’un champ défini par morceaux sur des sous-domaines. Les cellules de maillage
sont généralement des tétraeédres dans lesquels on suppose une variation linéaire des

champs (figure 1.11).

Eléments
nodaux ,( —

Figure 1.11 : Cellule de maillage de FEM.

Les champs sont déterminés & chaque noeud ou éléments nodaux par la résolution d’un
systeme d’équations aux valeurs propres. De tels éléments géométriques ont la capacité

de pouvoir s’adapter a n’importe quelle géométrie, notamment les structures courbes.

La méthode d’intégration finis (FIT)

Contrairement a la FEM, la méthode d’intégration finie (FIT) est une méthode tem-
porelle qui est utilisée par C'ST Microwave Studio, o les résultats du calcul sont obtenus
sur toute la bande de fréquence en une seule simulation. Elle a été introduite par Weiland
en 1977. C’est une généralisation de la méthode des differences finies dans le domaine
temporel (FDTD). La résolution des équations se fait dans une discrétisation cartésienne
pouvant caractériser jusqu’a deux matériaux distincts dans la méme maille, ofrant un
avantage considérable sur les méthodes FDTD, permettant de réduire le nombre de cel-
lules global pour une précision équivalente. Cette approche est appelée technique PBA
(perfect boundary approximation) et permet donc de restreindre les ressources machines
a utiliser tout en limitant les temps de calcul.

La FIT est une méthode temporelle qui consiste en une discrétisation spatio-temporelle
des équations de Maxwell dans une formulation intégrale. Le domaine de calcul est dé-

composé en cellules élémentaires cubiques. Son principe est illustré sur la figure 1.12 pour
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la loi de Faraday.

On exprime dans le maillage primaire la circulation du champ électrique le long des
arétes du cube et le flux magnétique a travers la face délimitée par le contour équivalent.
D’une maniére analogue, le maillage secondaire fait intervenir la circulation du champ
magnétique ainsi que le flux du vecteur de déplacement. On obtient ainsi une somme
algébrique que 1'on réécrit sous forme matricielle dans une base de vecteurs permettant

de décrire de fagon explicite la propagation du champ électromagnétique.

{Eae= -|| Bad i1 ’ Ce=—b i4)
bA A
£
el
L&
&y a
I - =1 p
D 8 t (3]
: . & L
o T b
gre—g—a=-1b 2

Figure 1.12 : Principe de la FIT.

1.9 Conclusion

Nous avons exposé dans ce chapitre des généralités, '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 discutées, et
leurs applications importantes dans le domaine de I'optique et des microondes sont pré-
sentées. La procédure d’homogénéisation décrite a la fin du chapitre permet le calcul des
paramétres effectifs des éléments qui constituent le MMG. Dans ce contexte, la réponse
d’un tel milieu au champ électromagnétique appliqué peut étre remplacée conceptuel-
lement par celle d’un milieu homogeéne équivalent, décrit par une permittivité et une
perméabilité effectives. Dans le chapitre suivant nous allons-nous intéresser a I'analyse

des différentes structures constituant le MMG.
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Chapitre 11

Etude des Propriétés Electromagnétiques

des MMG en Fréquences Micro-ondes
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Chapitre 2

Etude des Propriétés
Electromagnétiques des MMG en

Fréquences Micro-ondes

2.1 Introduction

Les MMG présentant une permittivité et une perméabilité simultanément négative,
sont principalement constitués dans le domaine des micro-ondes par des réseaux de fils
continus, apportant une permittivité négative, et des réseaux de résonateurs & anneaux
fendus, présentant une perméabilité négative, dont leurs dimensions sont beaucoup plus
petites que la longueur d’onde. Cette condition permet de décrire le matériau en termes
de parameétres effectifs.

L’objectif de ce chapitre est d’étudier et analyser les différentes structures qui consti-
tuent le MMG. Les logiciels de simulation électromagnétique tels que le HFSS et le
CST microwave studio seront utilisés pour la conception et ’analyse de ces structures.
Un programe en Matlab a été élaboré pour le calcul des parametres effectifs zqrf, ncfy,
Hefss €6 Nesy & partir de la procédure d’homogénéisation décrite dans le premier chapitre.

Les expressions des parameétres effectifs utilisées dans ce travail sont données par les re-
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lations € = €1 + jea, pt = py + Jlg, 2 = 21 + j22, €t 1 = N1 + jng, avec une dépendance

temporelle en exp(—jwt).

2.2 Etude du résonateur en anneau fendu (RAF), ou

split ring résonator (SRR)

2.2.1 RAYF circulaire

Principe de fonctionnement

La figure 2.1 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 'un dans I'autre d’une fagon opposée, dont le
principe de fonctionnement repose sur le phénomeéne de résonance électromagnétique des
inclusions qui créent la polarisation artificielle. Il s’agit de I'inductance de ’anneau, ainsi

que la composante capacitive apportée par la capacitance entre les deux anneaux.

d L q»

[Ny \W? L juml:.'?]
. =" _‘:;

t C,2 C,2
—
ALY
—w
| r | C =C,/4
Figure 2.1 : RAF circulaire et son circuit Figure 2.2 : Sens de circulation
équivalent. du courant.

Son comportement peut étre modélisé par un circuit résonant du type LC avec une

1
Vv LC

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

fréquence de résonance w = 27 f = , comme illustré sur la figure 2.1 [43], ou L est
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la méthode de calcul de I'inductance et de la capacité équivalente est présentée dans les
références [44] [45].

Les paramétres de conception de ce résonateur sont le rayon de ’anneau (7) , la largeur
de la coupure (d), espacement entre les deux anneaux (), et la largeur des anneaux
métallique (w).

Le but principal dans la conception du RAF' est d’avoir une réponse magnétique né-
gative dans une bande étroite de fréquence [46] [47]. Pour ce faire, nous étudions la cellule
unitaire présentée sur la figure 2.1, et qui est dimentionnée pour un fonctionnement en
bande X (8.2, 12.4 GHz) [48]. Les deux anneaux métalliques en cuivre ont une épais-
seur de 0.03 mm, et sont disposés sur une face d’un substrat diélectrique (RO4003), de
chez ROGERS qui présente une permittivité relative de 3.55, des pertes tangentielles de
I’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, r = 1.31 mm, w = 0.25 mm.

L’astuce de ce résonateur consiste a placer judicieusement les fentes des anneaux
(figure 2.2). 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 I'induisant), une accumulation
de charges opposées se fait sur les faces en regard. Cette accumulation de charges est a
I’origine 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.

La structure a été congue en utilisant les deux logiciels de simulation électromagné-
tique C'ST Microw ave Studio et HF'SS. La cellule unitaire de la structure est répétée
avec une périodicité P de 3.33 mm suivant les axes oz, oy et oz respectivement. Les
simulations concernent le calcul des coefficients de réflexion S;; et de transmission S
d’'un réseau de RAFs. Ces deux parametres seront utilisés par la suite pour le calcul
des prametres effectifs du milieu. Pour un gain de temp en calcul, une seule cellule élé-

mentaire est congue. Ainsi, des conditions aux limites de murs électrique et magnétique
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seront appliquées selon ’axe y et z respectivement. 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 I’axe des anneaux pour assurer une activité magnétique). Le champ élec-
trique est suivant ’axe des y, et la propagation de I'onde est suivant ’axe des x. Dans
un premier temp, nous considérons le champ électrique orienté perpendiculairement aux
fentes de 'anneaux (figure 2.3 (a)), ensuite, nous comparons ce cas a une autre structure

dont le champ électrique sera paralléle aux fentes (figure.2.3 (b)).

—— R0O4003C"
RAF

y

z X
(a) (b)

Figure 2.3 : RAF circulaire avec : (a) : E L aux fente. (b) : E // aux fente.

Sur la figure 2.4, on présente les coefficients de réflexion Si; et de transmission So;
de la cellule unitaire du RAF circulaire calculés numériquement avec CST MWS et
HFSS. Les résultats obtenus par les deux logiciéls sont en bon accord et montrent que
le module du coefficient de transmission résonne a la fréquence 10,65 GHz avec une
transmission de 'ordre —30, 16 dB et le coefficient de réflexion présente une résonance a
9,37 GH 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 [10]. Nous notons
que la résonance observée est due a '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.
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Figure 2.4 : Module et phase de Siiet So;du RAF circulaire (ﬁ 1 aux fentes).

Les parameétres effectifs calculés par la méthode d’inversion a partir des coefficients

de réflexion et de transmission sont illustrés sur la figure 2.5.
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Figure 2.5 : Parametres effectifs du RAF circulaire : (E) 1 aux fentes).
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La permittivité effective est positive et antirésonante en partie réelle (Par antiréso-
nance, nous désiggons une courbe ayant une allure inverse & celle d’'une résonance de
type de Lorentz), tandis que la partie imaginaire prend des valeurs négative pour 9,8
GHz < f < 11,2 GHz (figure 2.5 (a)). La variation de la permeéabilité effective est
illstrée sur la figure 2.5(b); 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 10.25 GHz, et 11.5 GH z. I’impédance d’onde Z (figure
2.5 (¢ )) posséde une partie réelle positive ; elle présente un saut et passe de 1 & 4 ce qui
assure la nature passive du milieu. L’indice de réfraction admet un saut et un maximum
de pour f = 10.65 GHz et une partie réelle nulle pour 10.8 GHz < f < 11.65 GHz
(figure 2.5 (d)).

Nous considérons maintenant la méme structure de la figure 2.1, mais avec un champ
électrique E orienté parallélement aux fentes (figure 2.3 (b)). Dans ce cas, les coefficients
de réflexion et de transmission calculés par C'ST MW S sont complétement différents de
ceux obtenus dans le cas ou le champ électrique E est perpendiculaire aux fentes, comme
montré sur la figure 2.6. Le module du coefficient de transmission S5, résonne & une
fréquence de 10.83 G H z avec une transmission de 'ordre de —35.70 dB, alors qu’aucune

résonance n’est observée pour le module du coefficient de réflexion S;.

200 : .
— 511
100 — =4
g g
= a 0
= L33
=] = B
= o
S0 [ —— 211 1 =100+
— 5 ]
-40 : : : . -200 : : : .
5 7 9 1 13 15 5 7 9 1 13 15
Frequence [GHz) Frequence (GHz)

Figure 2.6 : Module et phase de Syjet Soydu RAF circulaire : (ﬁ // aux fentes).
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Les parametres

Frégquence (GHz)

effectifs sont présentés sur la figure 2.7.
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Figure 2.7 : Parametres effectifs du RAF circulaire : (ﬁ // aux fentes).

On remarque que le milieu présente en plus de sa résonance magnétique (figure 2.7(a)),
une résonance électrique (figure 2.7(b)), ce qui se traduit par la présence d’un couplage
entre dipole électrique et dipdle magnétique [49] [50]. La résonance magnétique est due a
I’application du champ magnétique suivant ’axe des anneaux, générant ainsi un courant
circulant sur ceux-ci, tandis que la résonance électrique est due a I’excitation de la coupure
des anneaux par le champ électrique. Ce milieu est donc bianisotrope puisqu’il dépend de

I’'orientation des champs qu’ils lui sont appliqués. Dans ce cas, les relations constitutives

sont :
D=c¢cFE+(H,
szﬁ—l—p?[



Ou ( et x représentent les coéfficients de bianistropie. Nous notons qu’en cas de double
résonance, électrique et magnétique, la fréquence de résonance est légérement supérieure
que dans celui ou il n’existe que la résonance magnétique.

La présence des bandes de permittivité et de perméabilité négatives dans la structure
du RAF peut étre vérifiée en utilisant la méme structure de la figure 2.1 dans laquelle
les ouvertures (fentes) seront supprimées (figure2.8). La structure résultante est nomée

résonateur en anneau fermé [46] [49].

Y E
z X
— —
H k

Figure 2.8 : Milieu & boucles fermés.

Sur la figure 2.9, on présente les coefficients de réflexion et de transmission calculés
numériquement sous C'ST MW S. Nous observons une résonance a une fréquence de 27.41
G Hz. Par ailleurs dans la bande de fréquence située entre 0 et 15 GH z, nous pouvons
supposer une approximation quasi-statique. Cette approximation consiste a supposer
que la circonférence de 'anneau doit étre inférieure a 0.2 Ay ce qui correspond a une
fréquence proche de 5 GHz [9]. Dans notre cas, cette analyse peut étre étendue au-dela
de ces critéres c’est a dire jusqu’a des fréquences proches de 15 GH z.

Dans un premier temps, nous nous placerons dans cette approximation. Les para-
meétres effectifs calculés par la méthode d’inversion a partir des coefficients de réflexion
et de transmission pour cette bande de fréquence sont représentés sur la figure 2.10.

La permittivité effective en partie réelle est quasiment constante autour de 3 (figure
2.10 (a)), tandis que la partie imaginaire est nulle sur toute la bande de fréquence située

entre 5 et 15 GHz, ce qui se traduit généralement par ’absence des pertes dans le
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milieu. La perméabilité effective calculée numériquement est positive, et proche de 1
en partie réelle, et égale & 0 en partie imaginaire (figure 2.10(b)). Donc, ce milieu est
diamagnétique, et ne présente aucune réponse négative comme prévu par 'analyse quasi-
statique de Pendry [9].

Dans ce cas, le milieu composé d’anneaux fermés présente une réponse magnétique
statique, mais ne permet pas d’avoir une perméabilité négative. La présence d’une com-
posante capacitive dans la structure du RAF est importante pour I’obtention d’une per-

méabilité négative [50].
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= 107 5 100} . ;
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Figure 2.9 : Coeflicients de réflexion et de transmission du milieu & boucles fermés.
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Figure 2.10 : Parameétres effectifs du milieu & boucles fermés en régime quasi-statique.

Pour des fréquences au dela du régime quasi-statique, (15 GHz < f < 35 GHz),
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le milieu est résonant. Les parameétres effectifs associés & cette bande de fréquence sont

représentés sur la figure 2.11.
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Figure 2.11 : parametres effectifs du milieu & boucles fermés au dela

du régime quasi-statique.

La permittivité effective est résonante en partie réelle et prend des valeurs négatives
dans la bande de fréquence située entre 20.57 G H z et 28.5G H z comme le montre la figure
2.11(a). Ce milieu réagit essentiellement au champ électrique autour de la résonance. La
perméabilité présente une partie réelle positive avec une allure anti-résonante, tandis
que sa partie imaginaire est négative pour 20 GHz < f < 28 GHz (figure 2.11(b)).
L’impédance d’onde a une partie imaginaire non nulle voir négative dans la bande de
fréquence située entre 20 GHz et 29.5 GHz traduisant un comportement capacitif a la
résonance( figure 2.11(c)), de méme pour l'indice de réfraction qui présente une partie

imaginaire positive dans la méme bande de fréquence.
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2.2.2 RATYF circulaire avec un couplage Broadside

La structure du broadside coupled SRR (BC-SRR) a été étudiée théoriquement par
Marqués et al afin d’éliminer le couplage magnéto-électrique observé dans le cas de la
structure de la figure 2.3 (b), ou le champ électrique est parallele aux fentes [51]. En
effet, si 'on analyse la répartition des charges sur le RAF (figure 2.2), on remarque qu'’il
y a une légére dissymétrie due a la différence de taille des deux boucles constituant le
RAF. C’est cette dissymétrie qui est & l'origine d’'un moment dipolaire non nul suivant
la direction du champ électrique, et qui ne pouvait pas étre négligée au voisinage de la
fréquence de résonance. Afin de supprimer cette dissymétrie, une solution a été proposée
par Marqués et qui consistait & l'utilisation de deux anneaux de dimensions identiques
[51].

En se référant a ces travaux, nous avons concu la structure BC SRR présentée sur la
figure 2.12 qui sera simulée avec une polarisation des champs d’abord ﬁ perpendiculaire

H
aux fentes, puis F paralléle aux fentes.

—
y E
b X
— —_—
H k
{a) EL aux fentes (b) E aux fentes

Figure 2.12 : Cellule unitaire du BC_SRR circulaire avec r = 1.31 mm.

Afin de comparer les propriétés de cette strucure avec le RAF circulaire classique
de Pendry, deux cas seront considérés. Le premier consiste & utiliser des anneaux ayant
le méme diameétre que 'anneau externe de la figure 2.1, et le deuxiéme cas associe des
anneaux ayant le méme diameétre que ’anneau interne de la figure 2.1.

La premiére structure est illustrée sur la figure 2.12. Les deux anneaux ont les mémes
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dimensions, et sont disposés chacun sur une face du substrat diélectrique (R0O4003). Sur
la figure 2.13, on présente les coefficients de réflexion et de transmission en dB obtenus

par simulation sous C'ST MWS.

0 200
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=
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Freguence (GHz) Fréguence {GHz)

Figure 2.13 : Module et phase de Sj;et Sa;du BC SRR :

(courbes identiques pour E paralléle et perpendiculaire aux fentes).

Les courbes pour les deux configurations , c’est & dire le champ électrique perpen-
diculaire et paralléle aux fentes sont identiques. On remarque que la structure résonne
a une fréquence f,¢s = 8.81 GHz avec une transmission de 'ordre de —32.85 dB. Le
coefficient de réflexion subit un saut de phase situé a 7.95 GHz. Notons que ce saut de
phase indique toujours la présense d’une perméabilité négative propre au milieu [10].

Les parameétres effectifs calculés par la méthode d’inversion pour cette structure sont
illustrés sur la figure 2.14. Ils sont identiques a ceux présentés sur la figure 2.5 avec des
échelles de fréquences distinctes. La partie réelle de la permittivité est positive, et prend
une allure antirésonante dans la bande de fréquence située entre 8 et 9.5 GH z (figure 2.14
(a)). La perméabilité est résonante en partie réelle avec une allure Lorentziénne, et prend
des valeurs négatives variant de 0 & —6.5 dans une bande étroite de fréquence située entre
8.36 GHz et 10.2 GHz. En revanche, la partie imaginaire est positive et présente un pic
d’absorption autour de 8.3 GHz (figure 2.14 (b)). La variation de I'impédance effective

de l'onde se propageant a travers la structure, est présentée sur la figure 2.14 (c). Une
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partie réelle est positive attestant la passivité du milieu est vérifiée. La partie imaginaire
est positive pour 8 GHz < f < 10 GH z : ce milieu est inductif. L’indice de réfraction est
nul en partie réelle dans la plage de fréquence située entre 9 GHz et 10.1 GHz (figure
2.14 (d)). Il présente un palier plus élevé (Re(n) = 6.2), en comparant avec la structure

du RAF de la figure 2.1 ot Re(n) = 5.1.
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=
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Figure 2.14 : Parameétres effectifs du BC SRR circulaire avec r = 1.31 mm.

Nous simulons maintenant la structure BC SRR en changeant le rayon des anneaux
qui passe de 1.31 mm a 0.76 mm, tout en gardant les mémes autres dimensions (figure
2.15). Nous observons alors les mémes caractéristiques mais une fréquence de résonance
fres = 18.4 GH z supérieure a celle trouvée précédemment, due a la diminution du rayon
de 'anneau (figure 2.16 (a)). La partie réelle de la perméabilité est négative autour de

la fréquence de résonance et prend des petites valeurs variant de 0 & —1.75 (figure 2.16

(b))-

65



¥ E
Z X
— —
H Kk

.10
=
g g Re
=3 Im
— - E
2 3
o E 4
3 2
= = 2
[ai]
£ 0
g
-50 ' -2 . ' . .
10 15 20 10 12 14 16 18 20
Fréguence [5Hz) Fréguence (5Hz)

Figure 2.16 : BC-SRR circulaire avec r = 0.76 mm :

(a) : Réflexion et transmission en dB. (b) : Re et Im de la perméabilité effective.

Les résultats des milieux constitués de différents types d’anneaux circulaires sont

résumeés sur le tableau 2.1.

Remarque 2.1 L’anti-résonance de la partie réelle de € est accompagnée d’une réso-
nance de la partie réelle de p. Cette anti-résonance est accompagnée d’une partie imagi-

naire qui devient positive ; elle change de signe dans la bande de fréquence utilisée.
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Milieu étudié lueff Eeff

Anneaux fermés Re () < 1 (régime QS) Re (¢) = 3 (régime QS)
Au dela du régime QS Au dela du régime QS
Antirésonante Résonante

20.57T GHz < fr¢s < 28.5 GHz

RAF avec Résonante Anti-résonante
(ﬁ 1 aux fentes) | 10.25 GHz < f¢s < 11.5 GHz
RAF avec Indéfinie Indéfinie

(E // aux fentes)

BC SRR avec Résonante Anti-résonante

(E 1 aux fentes) | 8.36 GHz < frss < 10.2 GHz

BC SRR avec Résonante Anti-résonante

(ﬁ // aux fentes) | 8.36 GHz < f¢s <10.2 GHz

Tableau 2.1 : Parameétres effectifs des différents milieux constitués de boucles.

Le comportement résonant pour 'un des parametres et celui anti-résonant pour ’autre
s’explique en considérant la relation de I'indice de réfraction en fonction de la perméabilité

et de la permittivité :

n® = eqp, (2.1)

A partir de cette relation, nous voyons que les poles et les zéros de et de ;1 sont inversés
tant que n a une valeur limite.

Le fait que Im () ou Im (1) soit négative peut nous sembler contradictoire par rapport
a notre intuition physique. Il n’y a pas de doute que 'un des deux parameétres doit étre
positif quand une force externe (champ électrique ou magnétique) agit sur la structure.
En effet, I’énergie dissipée dans le milieu est proportionelle & la partie imaginaire du

parameétre. Dans le cas présent, nous analysons simultanément les réponses électrique
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et magnétique du métamatériau, et donc 1’énergie dissipée est donnée par la somme

W= ﬁ/w (52 (@) (E(?,w)

Dong, la condition que W > 0 ne spécifie pas que Im () et Im (u) doivent étre

suivante :
2

+ py (W) ‘I:i (?,w) 2) dw. (2.2)

positives simultanément. C’est ce que 1’on observe sur la figure 2.5, £; (w) présente une

allure anti-résonante et 1, (w) une allure résonante.

2.2.3 RAYF carré

La géométie circulaire du RAF présentée précédemment se préte bien aux calculs
analytiques et a l’explication des phénomeénes par analyse quasi-statique, mais la géo-
métrie carré mise en oeuvre par smith est plus avantageuse d’un point de vue applicatif
[52]. Nous proposons dans cette section d’étudier le résonateur en anneau fendu carré,
constitué de deux boucles ouvertes imbriquées, dont la cellule unitaire est représentée sur
la figure 2.17.

Le coté du SRR est de [ = 2.62 mm, ce qui correspond au diameétre de I'anneau
exteérieur du RAF circulaire étudié précédemment. Les dimensions des fentes et la largeur
des anneaux pour un fonctionnement en bande X restent les mémes que dans la section
précédente sauf la géométrie qui change. Les deux orientations de la fente par rapport

au champ électrique sont considérées.

0.3 mm

o e

‘—t::I[::.. o4 | |

m
—— ww g7 —

*
¥

ww cz'g

‘H--‘-H-H-_""'--.
Ezﬁ"x

Figure 2.17 : Cellule unitaire du RAF carré avec ses dimensions.

e——— 262 mm —~
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Le champ FE orienté perpendiculairement aux fentes

Les coefficients de réflexion et de transmission du RAF carré pour le champ F? per-
pendiculaire aux fentes sont présentés sur la figure 2.18. On remarque que le coefficient
de transmission Sp; présente une fréquence de résonance f,s & 8.61 GH 2z avec une trans-
mission de 'ordre de —30.94 dB. Le coefficient de réflexion S7; admet un saut de phase
comme pour le milieu & RAF circulaire. Les mémes allures sont donc obsérvées, la seule
différence étant la fréquence de résonance qui est inferieure pour le RAF carré (8.61 GH z)

que pour le RAF circulaire (10.65 GHz).

0 200
— 5N
@ -10 1 = 100 —_—
— =
2.0 y o 0
kS — 5N =
=40 — 321 o100
-40 ' =200 '
5 10 15 5 10 15
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 2.18 : Module et phase de Si; et So; du RAF carré : (E) 1 aux fentes).

Les parameétres effectifs associés aux parameétres S sont présentés sur la figure 2.19.
La partie réelle de la permittivité € est positive et prend une allure antirésonante (figure
2.19 (a)), tandis que la partie réelle de la perméabilité est résonante, et prend des valeurs
négatives variant de 0 & —7 dans une bande étroite de fréquences autour de la résonance,
située entre 8.27 et 9.5G H z. En dehors de cette bande, Re (p1) est positive (figure 2.19(b)).
L’indice de réfraction admet un saut et est maximum pour f = 8.61GH z, par ailleurs,
I'impédence d’onde est positive en partie réelle témoignant de la nature passive du milieu.

Si nous comparons ces résultats avec ceux obtenus pour le RAF circulaire dans le cas
ou le champ électrique est perpendiculaire aux fentes, on remarque qu’ils sont identiques,

a lexception du décalage fréquenciel qui est environ de 2 GH z. Ce décalage est due a la
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différence de la distance parcourue par le courant dans les deux cas. Dans le premier cas
(RAF circulaire), la distance parcourue est d’environs 7s ou s représente le diameétre de
I’anneau, alors que pour le RAF carré, la distance est de 4s. L’avantage de la géométrie
carrée est qu’elle offre une meilleure compacité. De plus nous verrons par la suite que si
nous souhaitons modifier la géométrie pour améliorer les performances de la structure,

une géométrie carré est plus facile a reproduire.
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Indice de refraction (n)
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Figure 2.19 : Parametres effectifs du RAF carré : (ﬁ 1 aux fentes).

Le champ F orienté parallélement aux fentes

Nous considérons dans ce paragraphe la méme structure précédente avec ses mémes

-
dimensions, mais avec une orientation du champ électrique E paralléle aux fentes.
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Les coefficients de réflexion et de transmission obtenus par simulation sous C'ST
MWS' sont présentés sur la figure 2.20. Le coéfficient de transmission Sy présente une
fréquence de résonance & 9 GHz avec une transmission de I'ordre de —37.32 dB, alors

qu’aucune résonance n’est obsérvée par Sii.

0 200
— - — 100
2 0 =l a0
E g
Z 9 —_— 511 ] 0100

— 521
A0 . -200 '
5 10 15 4 10 15
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 2.20 : Module et phase de S1; et Sy; du RAF carré : (E) // aux fentes).

Les parameétres effectifs obtenus pour cette structure, sont illustrés sur la figure 2.21,
ils sont similairs a ceux calculés pour le RAF circulaire avec E // aux fentes.

Une double résonance est donc prévue pour cette structure, ce qui est observé sur
les allures de ¢ et de u (figure 2.21 (a) et 2.21 (b)). En effet, la partie réelle de u est
négative dans une bande trés étroite de fréquence située entre 10.07 et 11.14 GHz, et
est égale & —0.26, tandis que celle de ¢ est négative pour 8.05 GHz < f < 9.8 GHz.
Par ailleurs, les parties imaginaires de € et de p sont négatives pour 9.02 GHz < f < 15
GHz, et 5 GHz < f < 9.02 GHz respectivement, ce qui est en contradiction avec le
critére physique énnoncé dans le premier chapitre qui exige que la partie imaginaire de
i (w) est toujours positive. 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 préférable d’eviter d’obtenir ce type de réponse.
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Figure 2.21 : Parameétres effectifs du RAF carré : (E // aux fentes).

2.2.4 RAF a fentes croisées

Dans la littératture, différents types de résonateurs ont était proposés pour la
réalisation des métamatériaux dont le but principal était d’avoir une réponse magnétique
négative.

Dans la présente section, on se propose d’étudier un résonateur en anneau fendu
a fentes croisées présentant une perméabilité négative dans le domaine des fréquences
micoonde [53]. La structure a été dimentionnée pour un fonctionnement en bande X
(8.2 GHz, 12.4 GHz), elle est composée de deux RAFs a fentes croisées de méme di-

mensions disposés sur le substrat d’une fagon opposé I'un par rapport a l'autre (figure
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2.22). La longeur du coté du résonateur est de 2.62 mm, et la largeur des fentes est de
0.33 mm. La cellule unitaire de la structure est répétée avec une périodicité P de 3.63
mm suivant les axes ox, oy et oz respectivement. Pour la simulation de cette structure
sous HF'SS, des conditions de murs électriques et magnétiques sont appliquées respec-
tivement selon les axes z et x. La structure est polarisée de facon & ce que le champ
magnétique est dirigé suivant l'axe x, le champ électrique est dirigé suivant l'axe z, le

vecteur d’onde est suivant 1'axe y.

0.33 mm
+— N
| | .
—_—
i
L O &
| Ig ‘ g FMC
L _E'Iz
= S ; =y
2.62 mm

Figure 2.22 : Représentation et dimension d’une unité de cellule

du RAF a fentes croisées.

L’amplitude et la phase des coefficients de réflexion- transmission de la cellule unitaire
sont présentées sur la figure 2.23. Nous observons une fréquence de résonance & 10.1 GHz
avec une transmission de 'ordre —25,09 dB, qui est due a l'effet capacitif créé par la
géométrie de la structure en présence des fentes.

Les parameétres effectifs de la cellule unitaire calculés par la méthode d’inversion en
fonction de la transmission et de la réflexion sont ensuite représentés sur la figure 2.24.
La permittivité effective est positive et antirésonante en partie réelle, tandis que la partie
imaginaire prend des valeurs négative pour 9,5 GHz < f < 10,5 GHz (figure 2.24 (a)).

La variation de la perméabilité effective est illstrée sur la figure 2.24(b) ; sa partie réelle
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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 9.7 GHz, et

10.7 GH=.
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Figure 2.23 : Module et phase de S7; et S; du RAF & fentes croisées.
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Figure 2.24 : Paramétres effectifs du RAF a fentes croisées.
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L’impédance d’onde Z (figure 2.24 (c )) posséde une partie réelle positive ; elle présente
un saut et passe de 1 & 2.5 ce qui assure la nature passive du milieu. L’indice de réfraction
admet un saut et un maximum de 5.25 pour f = 9.8 GHz avec une partie réelle nulle
pour 10.2 GHz < f < 10.5 GHz (figure 2.24 (d)).

Les parameétres effectifs ainsi obtenus son accord avec ceux obtenus pour la structure
carré de la reférence [54]. En conséquence, cette structure peut fournir des nouvelles
maniéres de conception, caractérisation et de fabrication de nouveau métamatériau dans

le domaine des microondes appliqués aux antennes et les filtres, vue sa simple géométrie.

2.3 Etude paramétrique du RAF carré

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 [46] [47]. Cette étude paramétrique est trés interessante car elle permet de mieux
comprendre son fonctionnement et d’étre en mesure de prévoir les modifications & appor-
ter pour adapter 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 ouver-
tures des anneaux (d), la largeur des rubans métalliques constituant les anneaux (w),
'espacement entre les deux anneaux formant le RAF (t), I’épaisseur (p) et la permittivité

relative du substrat diélectrique (g,) sur lequel les anneaux sont imprimés.

2.3.1 Variation de ’ouverture des anneaux

Dans ce paragraphe, on étudie I'influence de la largeur des ouvertures des anneaux
(d) sur la fréquence de résonance du RAF carré déja prédimentionné (figure 2.17).
Rappelons que ¢ = 0.3 mm, w = 0.25 mm, [ = 2.62 mm. En maintenant ces para-
meétres constants, seule la largeur de la fente varie. L’étude est réalisée pour des largeurs
(d=10.2, 0.3, 0.4 mm).

Sur la figure 2.25 (a), on présente le module du coefficient de transmission du RAF

carré pour les differentes valeurs de d. On remarque que l'augmentation de la largeur
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des fentes d s’accompagne par une élévation de la fréquence de résonance; lorsque la
taille de 'ouverture du RAF augmente, la capacité au sein de la structure diminue et
par conséquent, la fréquence de résonance augmente, ce qui est en accord parfait avec les
résultats obtenus dans la référence [46] pour le RAF circulaire dimentionné en bande C

(figure 2.25 (b)).
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(a) (b)
Figure 2.25 : Module de S; pour différentes valeurs de d :
(a) : RAF carré. (b) : RAF circulaire [46].

2.3.2 Variation de la largeur des anneaux

L’influence de la largeur de la piste métallique (w) constituant les deux anneaux du
RAF carré est présentée dans cette section. L’étude paramétrique est réalisée pour des
largeurs de (w = 0.05, 0.25, 0.45 mm), en conservant les dimensions des autres para-
metres inchangés, et en fixant la largeur d égale a 0.3 mm. Les résultats du coefficient
de transmission pour chaque variation sont présentés sur la figure 2.26 (a), et en accord
avec ceux de la référence [46]. On remarque que 'augmentation de la largeur métallique
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 lors de I’élargissement de la
piste métallique [45]. La conséquence de cette piste plus large est donc une augmentation

de la fréquence de résonance.
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Figure 2.26 : Module de Ss; pour différentes valeurs de w :

(a) : RAF carré. (b) : RAF circulaire [46].

2.3.3 Variation de ’espacement entre les deux anneaux

Une étude sur la variation de l'espcement entre les deux anneaux (¢) formant le
RAF carré 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 métallique w = 0.25 mm. Seule la distance ¢ varie , allant de 0.2
mm jusqu’a 0.4 mm, par ailleurs, le coté extérieur du RAF est fixé & [ = 2.62 mm, donc,
'augmentation de la distance (¢) diminue le coté intérieure de ’anneau.

La figure 2.27 (a) présente le module du coefficient de transmission simulé sous C'ST
MW S pour les differentes valeurs de t. 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 (figure2.27 (b)) [46].
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Figure 2.27 : Module de S5; du RAF carré en variant la largeur ¢ : [.,; est fixe.
(a) : RAF carré. (b) : RAF circulaire [46].

L’étude de la variation de ’espacement entre les deux anneaux est maintenant réalisée
en gardant les dimenssions du coté interne fixe. En effet, 'augmentation de I’espacement
va affecter le coté de I'anneau externe.

Le coefficient de transmission obtenu dans ce cas, pour les differentes valeurs de
I’espacement est représenté sur la figure 2.28. Lorsque la distance entre les deux anneaux
est t = 0.4 mm, le coefficient de transmission résonne & une fréquence de résonance
fres = 8.48 GHz, inférieure a celle du RAF de référence. Cette baisse de fréquence est
due & 'augmentation du coté de 'anneau exterieur qui provoque une forte capcité entre
les anneaux conduisant & une diminution de fréquence.

Lorsque I'espacement entre les anneaux est ¢t = 0.2 mm, la fréquence de résonance
observée dans ce cas est de f,¢s = 8.73 GH z qui est supérieur a celle du RAF de référence.
Cela est donc due & une diminution du coté externe de ’anneau qui affecte une diiminution

de la capacité créée et donc une élévation de fréquence.
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Figure 2.28 : Module et phase de S3; du RAF carré en variant la largeur ¢ :

line €5t fixe.

2.3.4 Variation de I’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 I’épaisseur du substrat sur lequel est disposé
le RAF. L’étude est réalisée pour des épaisseurs de 0.5 mm,0.8 mm, et 1.2 mm (figure
2.29). On remarque d’aprés le graphe ci dessous que la fréquence de résonance du RAF
diminue avec 'augmentation de I’épaisseur du substrat. Cette dérniére affecte la capacité
mutuelle du systeme. Comme ’épaisseur du substrat augmente, la capacité au sein de la

strucure augmente ce qui méne & une diminution de la fréquence de résonance.
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Figure 2.29 : Module et phase de S3; du RAF pour differentes valeurs de p.
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2.3.5 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 2.30. D’apreés ces résultats, on remarque
que '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.
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Figure 2.30 : Module et phase de S3; du RAF pour différentes valeurs ¢, de substrat.

2.4 Etude du milieu a tiges métalliques

Pour I'étude des métamatériaux a indice de réfraction négatif, nous utilisons généra-
lement des tiges métalliques pour générer une permittivité négative [8]. Nous rappelons
que cette permittivité obtenue ne repose pas sur la résonance dipolaire, mais elle provient
de la géométrie et de la profondeur de pénétration de I’onde dans la partie métallique du
composite.

Dans cette partie, deux types de réseaux de tiges seront analysés. Le premier est
un réseau de tiges métallique continue, tandis que le deuxiéme est constitué de tiges

métalliques discontinues. Les deux logiciels de simulation électromagnétiques HF'SS et

80



CST MW S seront utilisés pour la simulation des structures congues. Les coefficient de
réflexion et de transmission seront présentés afin de montrer la valeur obtenue pour la
fréquence de plasma du milieu. Les paramétres effectifs seront ensuite déduits en utilisant
la procédure d’homogénéisation décrite dans le premier chapitre.

[’association du milieu & tiges continues présentant une permittivité négative avec un
milieu & RAFs présentant une perméabilité négative permet d’obtenir un milieu & indice

de réfraction négatif qui sera étudié par la suite.

2.4.1 Tiges métalliques continues

La cellule unitaire du milieu étudié dans ce travail est illustrée sur la figure 2.31. Il
s’agit d’une tige métallique en cuivre imprimée sur une face d’'un substrat diélectrique
(RO4003). La largeur w est de 0.3 mm correspondant a la taille de 'ouverture des RAF's
étudiés précédemment. La longueur de la tige est donnée comme 3.33 mm correspondant
a la périodicité avec laquelle est répétée la structure. (P = 3.33 mm suivant les axes oz,
oy et oz respectivement). Les conditions aux limites de murs électriques et magnétique
sont appliquées suivant les deux faces perpendiculaires a 'axe des y, et les deux faces

perpendiculaires a ’axe des z respectivement.
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Figure 2.31 : Cellule unitaire d’une tige métallique continue avec ses dimensions.

Les coefficients de réflexion Sy, et de transmission Sp; calculés numériquement par les
deux rédacteurs HF'SS et C'ST MW S sont illustrés sur la figure 2.32. Nous remarquons
que la fréquence de plasma est f, = 19.27 GHz tandis que les allures de phase sont

monotones pour Sy et Sy (figure 2.32 (b)).
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Figure 2.32 : Module et phase de S7; et Sa; du milieu & tiges métalliques continues.

Les parameétres effectifs calculés par la méthode d’inversion a partir des coefficients

S11, So1 sont présentés sur la figure 2.33.
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Figure 2.33 : Parameétre effectifs du milieu a tiges métalliques continues.
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La permittivité en partie réelle (figure 2.33 (a)) est négative au dessous de la fréquence
plasma du milieu, elle tend vers I’évolution décrite par le modele de Drude et devient
légérement positive aprés. La partie imaginaire est présque nulle (de I'ordre de 1073) avec
prise en compte des pertes métalliques et diélectriques du milieu.

La perméabilité effective (figure 2.33 (b)) est constante est proche de 1.5 en partie
réelle, attestant de 'absence d’activité magnétique au sein du milieu. L’allure de I'impe-
dance effective de 'onde se propageant a travers la structure, est illustrée sur la figure
2.33 (c). La partie réelle présente un saut et passe de zéro a des valeurs positives at-
testant de la passivité du milieu. La partie réelle de 'indice de réfraction est nulle dans
la bande de fréquence (5 GHz, 21 GHz). Au dessus de 21 GHz on note un début de
propagation, I'indice de réfraction présente un saut qui coincide exactement avec le saut
subit par I'impédence. Les résultats de simulation ainsi obtenues montrent que le milieu
a tiges métalliques continus se comporte comme un plasma artificiel qui présente une

permittivité négative pour des fréquences au dessous de la fréquence plasma [8].

2.4.2 Tiges métalliques dicontinues

Dans ce paragraphe, nous considérons un milieu composé de tiges métalliques discon-
tinues, dont la cellule unitaire est représentée sur la figure 2.34. Elle est constituée d’une
tige de largeur w = 0.3 mm, et d’une coupure de 0.6 mm. La structure est répétée avec

la periodicité P = 3.33 mm suivant les axes ox, oy et 0z respectivement.
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Figure 2.34 : Cellule unitaire d’une tige métallique discontinue.
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Les coefficients de réflexion et de transmission sont calculés numériquement sous C'ST
MWS, et sont illustrés sur la figure 2.35. Les courbes obtenues sont différentes a celles
obtenues dans le cas des tiges continues. On observe la présence d’une fréquence de
résonance a 22.35 GHz avec une bande interdite autour de cette fréquence. Pour cette

méme fréquence, le coefficient de transmission présente un saut de phase de 7.
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Figure 2.35 : Module et phase de S1; et So; du milieu & tiges métalliques discontinues.

Les parameétres effectifs calculés par la méthode d’inversion sont illustrés sur la figure
2.36. La perméabilité magétique présente une partie réelle positive avec une allure anti-
résonante, et une partie imaginaire prenant des valeurs négatives pour 17 GHz < f <
22 GHz. A V'éxterieur de cette bande de fréquence, Im(u) est nulle et Re (1) est proche
de 1 (figure 2.36(b)). En ce qui concerne la permittivité effective, elle est résonante en
partie réelle avec une allure Lorentzienne et présente des valeurs négatives dans la bande
de fréquence située entre 17 GHz et 26 GHz. La partie imaginaire de ¢ est trés élevée
pour 17 GHz < f < 20 GHz (figure 2.36(a)).

L’impédance d’onde (figure 2.36(c)) présente une partie réelle nulle dans la bande de
fréquence située au dessous de 27 GHz, et une partie positive assurant la passivité du
milieu. Notons qu’a la fréquence de 27.85 GH z, les parties réelle et imaginaire de Z sont
trés élevées comme pour le cas des pistes continues. L’indice de réfraction (figure 2.36

(d)) présente une partie imaginaire non-nulle dans toute la bande interdite. La partie
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réelle présente un palier de 2.5 pour 20 GHz < f < 23 GHz et elle est nulle pour 23
GHz < f <27 GHz. A l'exterieur de cette bande de frequence, n est proche de 1.
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Figure 2.36 : Parameétres effectifs du milieu & tiges métalliques discontinues.

2.4.3 Variation de la largeur des tiges

Dans la présente section, une étude sur la largeur des tiges constituant le réseau est
faite. La valeur nominale utilisée sur la figure 2.31 est de 0.3 mm. Dans le but de voir
son influence sur la fréquence plasma et la permittivité effective du milieu, deux valeurs
sont prises autour de la valeur nominale utilisée dans la section 2.4.1. Les deux valeurs
considérés sont 0.2 mm, et 0.4 mm respectivement. La structure est la méme que celle
de la figure 2.32 sauf la largeur qui change.

La figure 2.37 (a), présente les coefficients de réflexion et de transmission en dB, pour

une largeur de 0.2 mm. La fréquence plasma obtenue est f, = 17.43 GHz, inférieure a
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celle présentée sur la figure 2.34 (f, = 19.27 GH %), ce qui montre que la fréquence plasma
varie proportionellement avec la largeur de la tige. La partie réelle de la permittivité est

alors négative au dessous de f,, comme illustré sur la figure 2.37 (b).
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Figure 2.37 : Tige de largeur 0.15 mm
(a) : Module et phase de Sy; et So1. (b) : Re et Im de la permittivité effective.

Une autre structure est congue en utilisant une tige continue, mais avec une largeur
de 0.4 mm, permet de voir ’évolution de la fréquence de plasma avec la largeur de
la tige. Cette structure présente une fréquence de plasma de 21 GHz (figure 2.38 (a).
Et comme précédemment, la permittivité en partie réelle est négative au dessous de f,
comme illustré sur la figure 2.38 (b). Nous pouvons en déduire qu’en augmentant la

largeur des tiges en respectant la périodicité du réseau, f, augmente.
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Figure 2.38 : Tige de largeur 0.35 mm.
(a) : Module et phase de S1; et Sa;. (b) : Re et Im de la permittivité effective.
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2.4.4 Variation de la périodicité du réseau

Dans cette partie, I'influence de la réponse électromagétique du réseau quand la
périodicité est réduite sera étudiée, en maintenant la largeur de tige pour 0.3 mm.

La structure illustrée sur la figure 2.31 reste la méme sauf la période qui change; elle
passe de 0.33 mm a 0.23 mm. La fréquence de plasma obtenue pour ce type de réseau
est de 32.4 GH z, et la partie réelle de la permittivité effective est négative au dessous de
fp (figure 2.39). Nous pouvons dire que la réduction de la périodicité du réseau permet
une augmentation de la fréquence de plasma, car nous sommes en présence d’un réseau

moins dilué de tiges métalliques.
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Figure 2.39 : Tige de période 0.23 mm
(a) : Module et phase de Sy; et Sa;. (b) : Re et Im de la permittivité effective.

2.5 Milieu constitué de tiges métalliques et de RAFs

L’association du milieu & piste métalliques continues (§ 2.4) présentant une permit-
tivité négative avec un milieu & RAF carré (§ 2.2) présentant une perméabilité négative
permet d’obtenir un milieu a indice de réfraction négatif ot encore un milieu main gauche
[10].

La cellule unitaire de cette structure est illustrée sur la figure 2.40. Elle est constituée
d’'un RAF carré imprimé sur une face d’un substrat diélectrique (RO4003) d’épaisseur
0.81 mm, et une tige métallique de largeur 0.3 mm placée sur 'autre face du substrat.

Les dimensions géométriques de la cellule élémentaire sont P, = P, = P, = 3.33 mm.
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Figure 2.40 : Cellule unitaire du milieu main gauche.

Pour la simulation de cette structure sous C'ST MW S, des conditions de murs élec-
trique et magnétique sont appliquées respecvtivement selon les axes y et z respectivement.
Une seule couche de la structure est considérée pour la propagation de 1’onde électroma-
gnétique. Le champ électrique est paralléle a I’axe de la tige afin d’avtiver la résonance
électrique, tandis que le champ magnétique doit étre paralléle & 1'axe des anneaux afin
d’assurer 'activité magnétique du RAF carré.

Les coefficients de réflexion et de transmission de la cellule unitaire calculés par C'ST
MW S sont représentés sur la figure 2.41. Le coefficient de transmission résone & une
fréquence 8.45 GH z avec une transmission de 1'ordre de 39.25 dB. Cette fréquence cor-
respond & la fréquence de résonance du RAF carré avec un léger décalage en fréquence qui
est due au couplage des deux structures. Une comparaison entre les courbes des figures
2.19 et 2.42 nous montrent qu’il existe une dualité entre les paramétres Si; et Sy; en
module et phase. Cela signifie que le comportement du MMG est essentiellement dicté

par celui des RAFs seuls.
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Figure 2.41 : Module et phase de S1; et S; du MMG.

Les parameétres effectifs calculés par la méthode d’inversion a partir des coefficients

de réflexion et de transmission sont illustrés sur la figure 2.42.
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Figure 2.42 : Parametres effectifs du MMG.
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L’allure de 'impédance de ’onde se propageant a travers la structure est illustrée sur
la figure 2.42 (c). Une partie réelle positive attestant de la passivité du milieu est vérifiée,
elle prend des valeurs de 1 & 5.4 €.

La premittivité du milieu présente une allure antirésonante, elle est négative en partie
réelle dans la bande de fréquence située au dessous de 11 GHz. Sa partie imaginaire est
négative dans la bande de fréquence entre 8.2 GHz et 9.1 GHz (figure 2.42(a)). La partie
réelle de la perméabilité est résonante avec un comportement de lorentz (figure 2.42(b)) ;
nous retrouvons les allures vues précédemment pour le milieu & RAF (§ 2.2.3). Elle est
négative dans la bande 8.87 GHz < f < 9.96 GHz. L’indice de réfraction est négatif en
partie réelle dans la bande de fréquence 8.2 GHz < f < 9.98 GHz, c’est la bande de
fréquence ou le Re (¢), et Re (1) sont simultanément négatifs comme prévus par analyse

de Smith [55] (figure 2.43).
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Figure 2.43 : Parametres effectifs du MMG [55].
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2.6 Reésonateur en forme ()

Le résonateur en forme 2 a été introduit pour la premiére fois par par Simovski [56],
et a été ensuite étudié par plusieurs chercheurs [57] [58]. Ce résonateur a la particularité de
présenter a la fois une permittivité et une perméabilité négative par le biais de 'anneau et
des bras formant le motif €2, constituant ainsi les propriétés d’un matériau main gauche.
Dans le présent paragraphe, deux types de résonateur, seront analysés, le premier est

constitué de deux éléments en €2, tandis que le deuxiéme comporte un seul élément en €.

2.6.1 Structure en double (2

La cellule unitaire de cette structure est constituée de deux lignes microrubans
en forme €2, disposée chaqu’une sur une face du substrat diélectrique R04003 de facon

inversée 1'une par rapport a Uautre (figure 2.44 (a)).

(a) (b)
Figure 2.44 : Géométrie de la structure €2 : (a) Double Q. (b) : Simple .

La largeur de I’anneau ainsi que les tiges métalliques est de 0.25 mm. Le rayon de I’anneau
formant le (2) est de 1.31 mm, et la largeur de la fente est de 0.3 mm, les mémes
dimensions que pour les RAFs édudiés précédemment. La procédure d’homogénéisation
décrite précédemment est utiliseé pour ’éxtraction des différents parameétres effectifs pour
ce type de résonateur.

La concepion de cette structure est réalisée a ’aide des simulateurs HFSS et CST

MW S. Des conditions aux limites de mur magnétique et mur électrique sont appliquées
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respectivement selon 'axe z et z. Le champ magnétique doit étre parallele a I'axe des
anneaux afin d’assurer une activité magnétique dans le résonateur. Tandis que le champ
¢électrique doit étre parallele aux deux bras de tiges rajoutés & 'anneau pour assurer les
propriétés électrique du résonateur, et la propagation de I'onde se fait suivant 'axe des
y. La simulation est faite sur une bande de fréquence entre 5 GHz et 20 GHz avec un
incrément de 0.1 GH z.

Les résultats obtenus par HEF'SS et C'ST MW S sont en bon accord et montrent que
le coefficient de transmission présente une résonance située a 14.40 GHz (figure 2.45),
qui est du a leffet capacitif crée par la géométrie de la structure, ainsi nous avons un
simple résonateur LC avec une fréquence de résonance qui ne dépend que de I'inductance

et de la capacité de la structure équivalente.
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Figure 2.45 : Module de S7; et Sa; du résonateur en double 2.

L’allure de I'impédance effective de 'onde se propageant a travers la structure est
illustrée sur la figure 2.46 (c). Une partie réelle positive, assurant que le milieu est passif
est vérifiée. Cette partie réelle prend des valeurs allant de 0 & 28.76 ).

Selon la théorie des métamatériaux, les partie réelle de la permittivité et de la per-

méabilité doivent étre négative, ce qui est observé pour cette structure. Comme présenté
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sur la figure 2.46 (b), la perméabilité évolue comme le model de Lorentz, elle est négative
dans la bande de fréquence située entre 13 GHz et 17.5 GHz. En outre, la partie réelle
de la permittivité est négative dans la gamme de fréquence située au dessous de 14 GH z,
qui est la fréquence plasma électrique obtenue a partir de la simulation (figure 2.46 (a)).

La partie imaginaire de l'indice de réfraction est positive (figure 2.46 (d)) car le
milieu est passif. Le fait que Im (n) soit positive assure aussi que 'amplitude de I'onde
¢électromagnétique qui se propage, décroit a l'intérieur de la structure. La partie réelle
est négative sur la plage de fréquence située entre 13.1 GHz et 14.8 GH z, c’est la plage

de fréquence ot la permittivité et la perméabilité sont simultanément négatives.
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Figure 2.46 : Parameétres effectifs du résonateur en double (2.
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2.6.2 Structure en simple ()

Afin de voir l'influence du deuxiéme élément constituant le double €2, nous avons
congue la structure représentée sur la figure 2.44 (b) qui est constiuée d’un seul élément
en (). Cette nouvelle configuration élimine donc le couplage qui existait entre les deux
résonateurs.

Les parameétres Si; et S calculés par CST MW'S pour cette structure sont illustés
sur la figure 2.47. On remarque que le coefficient de transmission Ss; résone a une fré-
quence f,.¢s = 20.08 GH z supérieure a celle de la structure double (2. Cette augmentation

en fréquence est due a la suppression du deuxiéme résonateur.

Module (dB)

Ty s s s
5 10 15 20 25
Fréguence (GHz)

Figure 2.47 : Module de Si; et Sa; du résonateur en simple €.

I'impédance de I'onde se propageant & travers la structure est représentée sur la figure
2.48. Sa partie réelle est positive assurant la passivité du milieu, elle prend des valeurs
allant de 0 & 2.13. Les parties réelle et imaginaire des paramétres effectifs extraits de
I’homogénéisation de cette strucure sont illustrées sur la figure 2.49. La partie réelle de
Iindice de réfraction est négative dans la bande de fréquence ou la permittivité et la
perméabilité sont simultanément négative. Cette bande est située entre 11.5 GHz et 20

GHz (figure 2.49 (a)).
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Figure 2.48 : Re et Im de I'impédance du résonateur en simple (2.
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Figure 2.49 : Parameétres effectifs du résonateur en simple (2.

Nous observons donc qu’en utilisant un seul élément, la bande passante s’élargit,
produisant ainsi une large gamme de fréquence ot le Re (n) est négative, mais par contre,
cette structure présente des pertes plus élevées puisque Im (n) est de 'ordre de 10 (figure
2.49 (b). Dans ces conditions, l'utilisation de la structure comportant deux éléments est

plus adaptée.
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2.7 Résonateur en forme S

Le résonateur en forme S présente les mémes propriétés que celles du résonateur en
forme €2, c’est a dire une permittivité et une perméabilité simultanément négatives Il a
été introduit & l'origine par Prosvirnin [58], et ensuite repris par Chen et al [60]. D’autre
travaux plus récents ont par la suite été publiés sur ce type de structure [35]. Comme
précédemment, deux types de résonateur, seront analysés, le premier est constitué de

deux éléments en S, tandis que le deuxiéme comporte un seul élément en S.

2.7.1 Structure en double S

La cellule unitaire pour ce type de résonateur est représentée sur la figure 2.50 (a).
Elle est constituée de deux lignes microrubans en cuivre de forme S disposée chacune sur
une face du substrat RO4003 de facon opposée.

La largeur de la métallisation est de 0.25 mm, et la longeur du coté du résonateur
est de 2.62 mm. La procédure d’homogénéisation décrite précédemment est bien adaptée
pour l'extraction des parameétres effectifs de ce type de résonateur, & condition de res-
pecter les deux conditions suivantes :

* La partie réelle de 'impédance, Re (2), est positive assurant la passivité du milieu.
* La partie imaginaire de I'indice de réfraction, Im (n) est positive, assurant que I’ampli-

tude de 'onde décroit a 'intérieur de la structure.

—»
¥ K

—
ﬁ E
—j
_’ x

(a) " (b)

Figure 2.50 : Géométrie de la structure S : (a) Double S. (b) : Simple S.
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La concepion de cette structure est réalisée sous C'ST MW S. Comme précédemment,
des conditions aux limites de mur magnétique et mur électrique sont appliquées respec-
tivement selon l'axe z et x. Le champ magnétique doit étre perpendiculaire au plan de
la structure afin d’assurer une activité magnétique dans le résonateur. La simulation est
faite sur une bande de fréquence entre 5 GHz et 40 GH z avec un incrément de 0.1 GH z.

Les coefficients de réflexion et de transmission calculés par C'ST MW S sont présentés
sur la figure 2.51. Le paramétre Sy; présente deux fréquences de résonance électrique
et magnétique situées & 8.11 GHz et a 15.57 GHz respectivement. Dans la bande de
fréquence située entre 8.39 GHz et 11.75 GH z, et dans une bande étroite autour de 32.3
G H z, le coefficient de réflexion est présque nul, et donc tout le signal injecté est transmis
a travers la structure.

L’allure de I'impédance effective de 1'onde se propageant a travers la structure est
illustrée sur la figure 2.52. Une partie réelle positive, assurant que le milieu est passif, est

vérifiée. Cette partie réelle prend des valeurs allant de 0 a 4 €.

0
S10°F 1 =
g
w 20 ] =
= ]
= ul]
= -30¢ . 3
511 -
40 ¢ —_— 521 1 . . . . .
5 10 15 20 2% 30 3 40 1015 F E,D 25 GBHD » 4
Fraguence [(5Hz) requence {5Hz)
Figure 2.51 : Module de Sy; et So1 Figure 2.52 : Re et Im de 'impédance

du résonateur en double S. du résonateur en double S.

Les parties réelles et imaginaires de la permittivité, la perméabilité et 'indice de

réfraction sont représentés sur la figure 2.53.
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Figure 2.53 : Parameétres effectifs du résonateur en doube S.

La partie réelle de I'indice de réfraction est négative dans la bande de fréquence entre
26 GHz et 40 GHz, mais dans la bande (26 GHz, 30.5 GHz) une partie réelle de la
perméabilité positive est obsérvée. Dans ces conditions, on ne peut pas utiliser cette
dérniére bande de fréquence, par contre on peut avoir une partie réelle de l'indice qui
est négative dans la bande de fréquence ou les parties réelles de la permittivité et la
perméabilité sont simultanément négative. Cette bande de fréquence s’étend de 30.1 a

37.35 GHz.

2.7.2 Structure en simple S

Comme pour le résonateur €. Nous faisons une étude de la structure avec un seul
élément en S au lieu de deux élément, afin de voir I'influence du couplage ramené par
le deuxiéme élément de la figure 2.50 (a). Les parameétres Si; et Sg; calculés par C'ST
MW S pour cette structure sont illustés sur la figure 2.54. D’aprés la courbe de Sy1, nous
observons trois pics d’absorption situés a 10.99 GHz, 18.31 GHz, et 31.85 GH z respec-
tivement. Tout le signal est transmis dans la plage de fréquence située entre 11.2GHz
et 14.2GHz, et dans une bande étroite de fréquence autour de 36 GHz. Si on observe
allure de I'impédance effective (figure 2.55), on remarque qu’elle est similaire a celle de

la structure double S , avec un décalage vers les hautes fréquences d’environ 3 GH z.
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Figure 2.54 : Module de S et So; Figure 2.55 : Re et Im de 'impédance

du résonateur en simple S. effective du résonateur en simple S.

Les parties réelles et imaginaires de la permittivité, la perméabilité et 'indice de
réfraction sont représentées sur la figure 2.56. La partie réelle de I'indice de réfraction est
négative dans la bande étroite de fréquence localisée entre 32.4 GHz et 35 GHz.

Si nous comparons les deux résonateurs en forme S, nous observons que la présence du
deuxiéme élément apporte plus d’effet capacitif, diminuant ainsi la fréquence de résonance
de la structure. De ce fait, la structure en double S présente un indice négatif a des

fréquences plus basses que la structure en simple S.

10 10
Irri(j)
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Re (paramétres effectifs)
Im (paramétres effectifs)
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Fréguence (GHz) Fréguence (GHz)

Figure 2.56 : Parameétres effectifs du résonateur en simple S.

99



2.8 Conclusion

Dans ce chapitre, nous nous sommes intéréssés a 1’étude des parametres effectifs des
différents éléments constituant le M MG. Les principales conclusions peuvent étre résu-
mées comme suit :

* L’analyse des propriétés électromagnétique des structures résonantes, & mis en évidence
une bande de fréquence ou les parameétres effectifs ont un comportement anormal : dans
le cas d’'un composite magnétique résonant, la partie réelle de permittivité effective est
anti-résonante et la partie imaginaire est positive. Ce comportement se justifie par le fait
que le champ électrique est parallele aux fentes. Nous avons aussi présenté les résona-
teurs BC-SRR qui permettent d’enlever la bianisotropie existant dans le cas du RAF et
d’abaisser sa fréquence de résonance.

* L’étude paramétrique faite sur le RAF carré a montré que la fréquence de résonance
est inversement proportionnelle & la largeur de piste en cuivre formant les anneaux du
RAF. Dong, si nous augmentons la largeur de piste, nous pouvons nous attendre & ce que
la résonance ait lieu & une fréquence inférieure. Cette étude paramétrique nous a montré
que la fréquence de résonance est inversement proportionnelle a la largeur de la piste en
cuivre formant les anneaux du RAF.

* La taille de 'ouverture des anneaux n’a pas une grande influence sur la réponse fré-
quentielle du RAF. La capacité qui est créée au sein de cette ouverture reste faible par
rapport a celle créée entre les deux anneaux. La fréquence de résonance varie proportion-
nellement avec la taille de 'ouverture des anneaux.

* Létude des deux milieux de tiges continues et discontinues nous a permis de mettre
en évidence une permittivité effective négative dans toute la bande en dessous de la fré-
quence de plasma ou de coupure pour les milieux a tiges continues contrairement aux
tiges discontinues ou la permittivité est négative dans une bande étroite.

* L’association du milieu & piste métalliques continues présentant une permittivité néga-
tive avec un milieu & RAF carré présentant une perméabilité négative a permis d’obtenir

un milieu & indice de réfraction négatif ou encore un milieu main gauche.
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* La derniere partie de ce chapitre était consacrée a I’étude de deux structures, présen-
tant simultanément une permittivité et une perméabilité effective négatives, a savoir le
résonateur en forme ) et le résonateur en forme S.

Dans le chapitre suivant, nous allons nous intéresser & la conception d’une nouvelle
structure métamatériaux basée sur une géométrie hexagonale présentant de meilleures

performances notamment en termes de dimensions électriques.
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Chapitre 111

Etude du Résonateur en Anneau Fendu

Anneau Fendu Hexagonal
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Chapitre 3

Etude du Résonateur en Anneau

Fendu Hexagonal

3.1 Introduction

Le RAF circulaire introduit par Pendry constitue I’élément de base pour la concep-
tion du matériau main gauche. Dans ce contexte, plusieurs travaux théoriques et expé-
rimentaux ont été étudiés par les chercheurs sur les métamatériaux et leurs applications
potentielles, dont le but était de concevoir de nouvelles structures du RAF présentant
une permeéabilité négative dans differents domaine du spectre électromagnétique en se
basant sur différentes formes de résonateurs, en particulier, la forme €2, la forme U, la
forme V' ainsi que d’autre géométrie. Compte tenu des structures connues, une nouvelle
structure métamatériau basée sur une géométrie hexagonale du RAF a fait I'objet de
quelques études dans la littérature, dont la premiére était réalisée par Zhang et al [61] ou
il a vérifié expérimentalement le caractére main gauche pour ce type de métamatériau.
Dans ce chapitre, notre but est de concevoir une nouvelle structure a perméabilité artifi-
cielle basée sur une géométrie hexagonale, ayant de meilleures performances, notamment
en termes de dimensions électriques.

Dans un premier temps, on s’intéresse a déterminer les propriétés électromagnétiques
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du résonateur en anneau fendu héxagonal (Hexagonal Split Ring Resonator (HSRR)) a
partir des calculs numériques. La procédure d’homogénéisation décrite dans le premier
chapitre sera utilisée pour I'extraction des parametres effectifs du milieu. Une alternative
a cette structure dans les fréquences terahertz sera aussi introduite. Nous décrivons par
la suite la particule constituée par I'assemblage des deux structures du RAFH et la
structure du RAFH avec un couplage Brodside (BC-HSRR), ce qui donne la structure
du double-side HSRR (DHSRR). Ce milieu sera alors ¢tudi¢ d’une maniére comparative
avec les milieux HSRR et BC-SRR. Nous verrons que cette nouvelle structure présente
une fréquence de résonance plus faible que celles des deux autres milieux conduisant
ainsi a une réduction en termes de dimensions électriques, ce qui est important pour la
conception des structures métamatériaux et leurs utilisation dans la miniaturisation des

dispositifs dans le domaine des microondes, des térahertz et en optique.

3.2 Géomeétrie de la structure HSRR

Le Résonateur en Anneau Fendu de géométrie hexagonale (HSRR) a été étudié expé-
rimentalement par Zhang et al pour un fonctionnement en bande X [61]. Dans le but de
valider les résultats obtenus pour ce type de résonateur, et de vérifier la présence d’une
bande de perméabilité négative, nous avons congu la structure présentée sur la figure 3.1

sous les deux logiciels de simulation électromagnétique C'ST MWS et HF'SS.

—*— ]
Fw I L

L

I-‘ Siz FI Csff:l Cs)‘lz CSJ'II‘q'

Figure 3.1 : Géométrie du HSRR, et son circuit équivalent.
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La cellule unitaire est composée de deux anneaux métalliques en cuivre de forme
hexagonale, imprimés sur une face d’un substrat diélectrique (RO4003) de permittivité
3.55, et d épaisseur h = 0.81 mm. L’épaisseur de la métallisation est de 0.035 mm, les
longueur des cotés de Panneau extérne (S1) = 2.5 mm, et (S3) = 3 mm. La largeur de
la coupure des anneaux (d) est de 0.2 mm, la largeur de la métallisation (w) est de 0.2
mm, et 'espacement entre les deux anneaux (¢) est de 0.15 mm.

En effet, si I’'on applique un champ magnétique externe de pulsation w perpendiculaire
au plan de la cellule, une force électromotrice sera induite autour des HSRR. Pour des
dimensions du SRR petites devant la longueur d’onde, la réponse de la cellule peut étre
considérée comme étant quasi-statique. La forte capacitance qui existe entre les anneaux
fait que les lignes de courant passent d’une boucle & l'autre. Avec ce modéle quasi-
statique, nous pouvons assimiler simplement le fonctionnement de cette particule a celui
d’un circuit électrique LC excité par une f.e.m externe. Ce circuit est montré sur la figure

3.1. La pulsation de résonance du circuit est donnée par [51] :

ou L est I'inductance du résonateur.

Cs ) : .
C = 1 représente essentiellement la capacitance entre les deux anneaux,

% représente la capacité correspondante & chacune des deux moitiés du RAF.
Cs est définit par : C5 = 2macy,, ol ¢,y est la capacité par unité de longueur entre les
deux anneaux formant le résonateur, et a est le rayon effectif.

A la fréquence de résonance, I’énergie électrique stockée dans le condensateur C' est
égale a l’énergie magnétique stockée dans l'inductance L. Rappelons que le role des
fentes (coupures) est uniquement de créer une répartition non-uniforme des charges.
C’est cette répartition qui permet ensuite I’obtention d’une capacité maximale entre les
deux anneaux. La capacité C sera donc assimilée a la capacitance entre deux boucles

coplanaires.
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Pour la simulation d’un réseau de RAFs sous CST MWS, des conditions aux limites
de murs électriques et magnétiques sont appliquées selon y et z respectivement. Ainsi,
une seule couche de la structure est considérée pour la propagation de ’'onde électroma-
gnétique suivant ’axe des x. La structure est répétée avec une périodicité de 3.33 mm
suivant les directions de x, y, et z respectivement.

Dans cette partie, quatre configurations sont considérées. Ces configurations sont
déterminées par rapport aux orientations possibles des structures des RAF. Deux des
quatre configurations consistent & placer le RAFH de telle sorte que le champ magnétique
H pénétre a travers les anneaux formant le RAFH. Et, parmi ces deux configurations, il
y en a une ou le champ électrique ﬁ respecte la symétrie du RAFH. L’illustration de ces
quatre configurations est donnée sur la figure 3.2, dont ’analyse se fait en quatre parties :

La premiére consiste a placer le RAFH dans le plan zoy. Dans cette configuration, il

existe deux cas :

a) Le champ magnétique H est dirigé suivant l'aze des anneaux, afin d’assurer une
activité magnétique dans le RAFH, et le champ électrique E est orienté perpendi-

culairement aux deux ouvertures du RAF (1¢" cas).

b) Le champ magnétique H est dirigé suivant l’aze des anneauz, et le champ électrique

E est orienté parallélement aux deux ouvertures des anneaux (2°"¢ cas).
La deuxiéme consiste a placer le RAFH dans le plan yoz. Il existe ici aussi deux cas :

c) Le champ magnétique H est perpendiculaire & [’aze des anneaux, de méme pour le

champ électrique F qui est perpendiculaire aux fentes des anneaux(3°™ cas).

d) Le champ magnétique H est perpendiculaire a l’aze des anneaux, tandis que le champ

électrique E est paralléle aux fentes des deux anneaux(4°™¢ cas).
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Figure 3.2 : Les quatre configurations possibles du RAF hexagonal (HSRR).

L’application d’'une onde électromagnétique sur les structures résulte en la création

d’un courant induit dans les deux anneaux concentriques. Ce courant est di soit au

champ électrique soit au champ magnétique, ou méme une combinaison des deux. Le

paramétre So; sera donc présenté afin de montrer la valeur obtenue pour la fréquence

de résonance des structures congues. Les parties réelle et imaginaire de la perméabilité

effective du milieu seront extraites dans la bande de fréquences [5 GHz, 15 GHz] & partir

de la procédure d’homogénéisation décrite dans le premier chapitre.

Les courbes de transmission calculées par HF'SS et C'ST pour les quatre configura-

tions définies précédemment sont présentées sur la figure 3.3.
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Figure 3.3 : (a) :

Courbes de transmission des quatre configurations du HSRR.

(b) : Courbe de transmission du HSRR [61].
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Les résultats obtenus sont en bon accord et montrent un comportement coupe-bande
étroit est observé pour les cas 1, 2 et 4. Par contre, dans le troisiéme cas, la structure ne
présente aucun effet sur la transmission des ondes.

La fréquence de résonance du RAF hexagonal dans le premier cas est de 9,89 GHz
et la transmission correspondante est de —25.3 dB avec une bande qui s’étend de 9.5 a
10.5 GHz, ce qui est en bon accord avec les résultats expérimentaux en fréquence de la
référence [61] représentés sur la figure 3(b).

Dans le deuxiéme cas, la résonance a lieu & 9,98 G H z et I'atténuation est de —27.63
dB avec une bande plus large que celle du premier cas. La résonance du quatriéme cas
est de 8.53 GHz et 'atténuation est de 21.09 dB.

Lorsque le champ magnétique est perpendiculaire & 1’axe des anneaux (cas 3, et 4), il
ne pénétre pas a travers la structure. De ce fait, il ne contribue pas aux courants induits
dans le RAF'. Nous pouvons ainsi affirmer que les courants induits sont seulement dus
au champ électrique comme illustré sur la figure 3.4. Cette figure montre que :

* Dans le quatriéme cas, le champ électrique E excite le mode des coupures du RAF.
Ainsi, les charges de signes opposés s’accumulent aux deux extrémités de chaque anneau
(figure 3.4-a) et donc, le champ ﬁ intense créé dans la coupure contribue a la résonance.

* Dans le troisiéme cas, les coupures des anneaux ne sont pas excitées ( le champ
électrique est perpendiculaire aux fentes). Dans ces conditions, une accumulation de
charges de mémes signes s’accumulent au niveau des extrémités des anneaux (figure 3.4-
b). Il n’y a pas donc de création du champ électrique au niveau de la coupure et aucune

transmission dans la structure n’a lieu.

108



@ | )

Figure 3.4 : Directions des courants induits pour les cas 3 et 4.

Dans le premier, et le deuxiéme cas, le champ magnétique H pénetre a travers les
deux anneaux générant ainsi des courants qui circulent sur ceux-ci. Suite a la présence
des coupures, ces courants disparaissent au niveau des fentes ainsi des charges de signes
opposés s’accumulent aux deux extrémités des anneaux donnant naissance & un champ
électrique intense dans la coupure. C’est pour cette raison qu’'une double résonance est
observée dans le deuxiéme cas, oul 'amplitude de la résonance est légerement plus élevée
par rapport au premier cas puisque nous sommes en présence d’une contribution de deux
couplages, électrique et magnétique. Le couplage électrique est di a ’excitation du mode
des coupures et le couplage magnétique provient du champ magnétique qui est orienté
parallelement a ’axe des anneaux.

En résumé, on peut dire que la résonance observée dans le premier cas est due au
couplage magnétique, alors que dans le quatriéme cas, elle est due au couplage électrique.
Dans le deuxiéme cas, elle est due a une contribution des couplages électrique et magné-
tique. Par contre, dans le troisiéme cas, il n’y a pas de résonance car il n’existe ni de
couplage magnétique ni électrique.

Notons que la fréquence de résonance des trois cas est légérement différente 'une par
rapport a l'autre. Cette différence est particulierement due au type de couplage ayant
lieu dans chaque cas de configuration du RAF H. Pour le deuxiéme cas, ’absorption de
I’onde par le milieu est plus grande que celle du premier cas car nous sommes en présence

des deux couplages ; électrique et magnétique.
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Les variations des parties réelle et imaginaire de la perméabilité et de la permittivité
effectives calculées a partir du modeéle de réflexion-transmission du premier cas sont
illustrés sur la figure 3.5. La partie réelle de la permittivité est positive (figure 3.5(a)),
tandis que celle de la perméabilité est négative dans une bande étroite de fréquence située
entre 9.7 GHz et 10.6 GHz avec des valeurs variant de 0 & —7 (figure 3.5(b)). En dehors
de cette bande, Re (1) est positive.

o

S

Perrnittivité électrique (eps)

Fermeabilité magnétique (p)

|

A 7 9 1 13 15 a 7 g M 13 15
Frequence (GHz) Frequence [GHz)

Figure 3.5 : HSRR avec i // & laxe des anneaux et E L fentes :
(a) : Re et Im dee. (b) : Re et Im de p.

Dans le deuxiéme cas, on est a la présence d'un couplage magnétoélectrique donc
on doit s’attendre a deux types de réponses négatives; une qui est due & la résonance
électrique, et 'autre due a la résonance magnétique, ce qui est illustré sur la figure 3.6.
La partie réelle de la permittivité est négative dans une bande étroite de fréquence située
entre 9.6 et 10.1 GHz (figure 3.6(a)). De méme pour la perméabilité qui est négative en

partie réelle autour de la fréquence de résonance (fig 3.6(b)).
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Figure 3.6 : HSRR avec 0 // & laxe des anneaux et E // fentes :
(a) : Re et Im dee. (b) : Re et Im de p.

Dans le troisiéme cas, on a pas de résonance. La conséquence, est que I’on a absence
de bandes négatives dans ce genre de structure (figure 3.7).

Dans le dernier cas, on a pas de résonance magnétique, par contre, la résonance
électrique est présente due a ’exitation du champ E des coupures des anneaux. On se

retrouve donc avec une bande de permittivité négative qui s’étend de 9.3 4 9.7 GH z.
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Figure 3.7 : HSRR avec H 1 alaxe des anneaux et E L fentes :
(a) : Re et Im dee. (b) : Re et Im de p.
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3.3 Etude des différentes Structures du RAFH

La présente section se rapporte a la simulation et ’analyse des différentes structures
du résonateur en anneau fendu hexagonal tel que le RAF H a un seul anneau et celui qui
se compose de deux anneaux.

En effet, la fabrication du RAF est difficile pour un fonctionnement & des fréquences
plus élevées que celles des micro-ondes. Si la fréquence de fonctionnement augmente,
la taille du RAF devrait étre réduite ce qui méne & une diminution des ouvertures des
anneaux ainsi qu’une diminution de ’espacement entre les deux anneaux ce qui entraine
des problémes de contact entre les anneaux dans la structure. De ce fait, des structures
de RAFs classiques ont été fabriquées pour un fonctionnement en T'Hz [62], mais pour
un fonctionnement & 100 T'H z, un résonateur constitué d’un seul anneau avec une seule

fente a été choisi pour sa facilité de fabrication [63].

3.3.1 RAFH avec un seul anneau

Dans ce paragraphe, nous étudions les caractéristiques de résonance de la structure
du RAFH dont la cellule unitaire est composée d’un seul anneau pour lequel, on a varié

le nombre des ouvertures. Le nombre de fente est égale a 1, 2, et 4 pour les structures a,
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b, c respectivement, comme le montre la figure 3.9.

(a) (b) (c)

Figure 3.9 : HSRR a un seul anneau avec : (a) : 1 fente. (b) : 2 fentes. (c) : 4 fentes.

Les parameétres géométriques des trois structures sont identiques a ceux présentés
dans la section précédente. La largeur de chaque fente est 0.2 mm. La largeur du ruban
métallique est de 0.2 mm. La structure est polarisée de fagon a ce que le champ magné-
tique soit dirigé suivant ’axe z, le champ électrique est dirigé suivant I’axe y, le vecteur
d’onde est suivant 'axe x. La simulation est faite par les deux rédacteurs CST MW S
et HF'SS sur une bande de fréquence entre 5 GH z et 35 GH z avec un incrément de 0.1
GHz.

L’amplitude du coefficient de transmission Ss; de la cellule unitaire des structures a,

b, et ¢ est présentée sur la figure 3.10.
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Figure 3.10 : Courbes de transmission du HSRR avec un seul anneau.
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On remarque que les trois structures présentent des pics de transmission pour des
fréquences de résonances differentes. Les résultats de simulations obtenus par C'ST MW S
et ceux obtenus par HF'SS sont en bon accord et montrent que les trois structures
présentent des fréquences de résonances a 12.29 GHz, 15.44 GHz, et 22.46 GHz avec
des transmissions de 'ordre de —28.07 dB, —34.39 dB, et —38.36 dB respectivement.
Nous observons alors que la fréquence de résonance varie proportionnellement avec le
nombre de fente.

Nous avons ensuite varié la largeur de la fente de ces résonateurs. Sur la figure 3.11,
on représente les fréquences de résonance simulées en fonction de la largeur de fente.
On remarque que la fréquence de résonance magnétique augmente avec la largeur des
ouvertures comme prévu par ’étude parameétrique du RAF carré présentée dans la section
2.3.1 en chapitre 2. Par ailleurs, le taux de variation de fréquence pour les résonateurs
a, b, ¢ est différent. Il devient plus important lorsque le nombre de fentes est lui méme
important (figure 3.11), ce qui se traduit par une augmentation de la capacité totale de

la structure en présence de plusieurs fentes.
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Figure 3.11 : La variation de f,s en fonction de la largeur de la fente

du HSRR a un seul anneau avec : (a) : 1 fente, (b) : 2 fentes, et (c) : 3 fentes.
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3.3.2 RAFH comportant plusieurs fentes

Dans cette section, nous étudions les caractéristiques de résonance de la structure du
RAFH présentée sur la figure 3.1 dont la cellule unitaire est composée de deux anneaux

comportant deux, quatre et huit fentes comme illustré sur la figure 3.12.

H

M\ | |7
Q O
O

(a) )

Figure 3.12 : HSRR avec (a) : 2 fente. (b) : 4 fentes. (c) : 8 fentes.

Les parameétres géométriques des trois structures sont identiques a ceux présentés
dans le § 3.2. La largeur de la coupure des anneaux ainsi que la largeur de la piste en
cuivre est de 0.2 mm, et 'espacement entre les deux anneaux est de 0.15 mm.

Les coefficients de transmission Sy; simulés par les deux rédacteurs HFSS et CST
MWS pour les trois structures sont représentés sur la figure 3.13.

On observe que la fréquence de résonance augmente en fonction du nombre de fente.
Les fréquences de résonances pour les résonateurs a deux, quatre et huit fentes sont situés
4 9.890 GHz, 14.63 GH~z, et 22.25 GH z respectivement. Les résultats de simulation ainsi
obtenus a travers ’étude des deux types de résonateurs ( § 3.3.1 et § 3.3.2 ) montrent
que I’élévation de la fréquence de résonance dépend du nombre de fente. Plus le nombre
de fente est important, plus w augmente, ce qui se traduit par & une diminution de la

capacité totale au niveau de la structure.
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Figure 3.13 : Courbes de transmission du H SRR comportant plusieurs fentes.

3.4 Milieux constitués de double-side HSRR

3.4.1 Géométrie de la structure proposée et son circuit équi-

valent

Dans cette partie nous décrivons une nouvelle structure présentant une permeéabilité
magnétique négative. La cellule unitaire est constituée par I’assemblage de la structure
du HSRR représentée sur la figure (3.1), et celle du BC — HSRR [51]. La structure
résultante nommée DH SRR est composée donc de deux HSRR imprimés sur les deux
faces d’un substrat diélectriques (R0O4003) d’une fagon opposée I'un par rapport a l’autre.
Les différentes géométries de particules constituant des milieux a perméabilité négative

ainsi que les distibutions du courant induit sont illustrées sur la figure 3.14.
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Figure 3.14 : Les différentes géométries de particule constituant des milieux

a perméabilité négative.

On peut modéliser cette nouvelle structure par son circuit équivalent représenté sur
la figure 3.15 [64]. Il est constitué¢ par l'assemblage des deux circuits équivalents du
HSRR couplés & une capacité Cy qui est due au couplage capacitif existant entre les
deux résonateurs disposés d’une facon opposée sur le substrat diélectrique formant ainsi
le condensateur.

La valeur de Cj peut étre calculée en utilisant la relation 3.1 définit par :

gr80A
= . 1
Cy=220 (3.1

Exepté du facteur empirique %, cette expression représente d’une fagon approximative
la formule de la capacité a plaques paralleles utilisé dans [65] pour calculer la capacité
de la structure du BC-SRR, ot €, et d représentent la permittivité relative et 1’épaisseur
du substrat respectivement. A est la surface des rubans métalliques en regard.

L’inductance totale du circuit équivalent de cette nouvelle structure ainsi que sa

capacité sont exprimées comme suit :
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Li=1L/2, Cy=2C+C, (3.2)

La fréquence de résonance est donc donnée par :

(3.3)

Cp=2C+Cy

Figure 3.15 : Circuit équivalent de la cellule unitaire du DHSRR.

Remarque 3.1 Le modéle du circuit équivalent proposé pour la structure DHSRR peut
également étre utilisé pour modéliser la structure BC' HSRR en prenant en considération

I’absence de ’anneau interne dans le calcul de linductace et de la capacité.

Nous considérons la structure représenté sur la figure 3.14 (c). Les dimensions de la
strucure sont identiques & ceux représentés sur la figure 3.1. Les deux anneaux (cuivre
d’épaisseur 0.035 mm et de conductivité o = 58 x 10%s/m) ont une largeur de 0.2 mm,
les longueur des cotés de 'anneau sont (S1) = 2.5 mm, et (S3) = 3 mm, la largeur de la

coupure des anneaux (d) est de 0.2 mm. Dans cette étude, les résultats de simulations
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sont obtenus pour deux valeurs différentes de ¢ qui correspondent & ’éspacement entre
les deux anneaux, soit (t) = 0.15 mm, et 0.35 mm.

Le motif est reproduit avec des périodicités P, = P, = P, = 3.33 mm. Une seule
cellule unitaire est considérée dans la direction de propagation.

Les coefficients de réflexion et de transmission calculés avec C'ST MW S sont montrés
figure 3.16. Le coefficient de transmission présente une résonance a la fréquence de 8.23
G Hz. Notons le saut de phase présenté par le coefficient de réflexion qui, comme nous

I’avons vu dans le chapitre 2, est propre aux milieux & perméabilité effective négative.
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Figure 3.16 : Module et phase du coefficient de réflexion et de transmission

du milieu DHSRR.

Les parametres effectifs de ce milieu sont illustrés sur la figure 3.17.

La permittivité est constante en partie réelle hormis ’anti-résonance qu’elle présente
a la fréquence de 8.23 GHz. La perméabilité effective est résonante et prend des valeurs
négatives dans la bande de fréquence 8.03 GH2-9.2 GHz. En effet, la partie réelle de Z
est positive dans la bande 5 GHz < f,¢ < 8.23 GH z, témoignant de la nature passive du
milieu. L’indice de réfraction est positif en partie réelle et proche de zéro dans la bande

8.341 GHz < f < 9.18 GHz [figure 3.17 (d)].
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Figure 3.17 : Parameétres effectifs du milieu DHSRR.

La valeur de la fréquence de résonance présentée par le coefficient de transmission
est cependant plus faible ici ( de l'ordre de 8.23 GHz ) alors qu’elle était d’environ
9.89 GH~z pour le cas de la structure constituée de HSRR. Cette réduction est die a
I’amélioration de la structuration du matériau, en ajoutant un deuxiéme résonateur de
dimension identique que celui du HSRR déposé sur I'autre face du substrat.

Afin de comprendre 'origine de cette réduction en fréquence, nous avons étudié 1'in-
fluence des parameétres de substrat sur la fréquence de résonance des structures HSRR,
BC — HSRR, et DHSRR respectivement. Cette étude est présentée dans le paragraphe

suivant.
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3.5 Etude des caractéristiques de résonance des struc-

tures HSRR, BC-HSRR, et DHSRR

Afin de comparer les performances des trois structures, nous considérons les mémes
dimensions pour chaque cellule unitaire, et sont identiques a celles représentés sur la figure
3.1. Les caractéristiques de transmission du HSRR, BC — HSRR et DHSRR seront
analysées en utilisant le simulateur électromagnétique C'ST MW S. Chaqu’une de ces
structures est définit par les parameétres qui caractérisent ses réponses fréquentielles tel
que la fréquence de résonance ( f¢s), la bande passante & —3 dB ot de fonctionnement, et
la transmission (7). Ces parameétres seront définit a partir du coefficient de transmission
S91 (figure 3.18) en faisant varier les parameétres du substrat tels que 1’épaisseur p, la

permittivité e,, et les pertes tangentielles tan o du substrat.

Module de S21(dB)

ks
d 8.5 9 85 10 1086 11 M5 12
Fréguence (GHz)

_BD 1 1 1

Figure 3.18 : Parameétres de résonance pour la structure HSRR.

3.5.1 Influence de I’épaisseur du substrat

L’épaisseur p du substrat est un parameétre important qui influence le couplage entre
les deux résonateurs. Les épaisseurs de substrat considérées sont de 0.21 mm, 0.5 mm,

0.81 mm, et 1.1 mm. Les autres parameétres du substrat sont maintenus constants & des
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valeurs de e, = 3.55, et tand = 0.0027. Les valeurs de la fréquence de résonance (fi¢s),
la bande passante (BP) et la transmission 7' seront obtenues & partir de chacune des

courbes de transmission des structures HSRR, BC — HSRR et DHSRR présentées sur

les figures 3.19, 3.20, et 3.21 respectivement.
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Figure 3.19 : Module de S3; du HSRR pour différentes épaisseurs p de substrat.
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Figure 3.20 : Module de Sy du BC' HSRR pour différentes épaisseurs p de substrat.
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Figure 3.21 : Module de S3; du DHSRR pour différentes épaisseurs p du substrat.

Ces valeurs seront ensuite tracées en fonction de 1’épaisseur du substrat pour voir
I'influence de cette dérniére sur les paramétres de résonances des différentes structures

concues. On peut faire les observations suivantes :

a) Variation de la fréquence de résonance f,;; en fonction de 1’épaisseur de

substrat p

Nous pouvons constater que plus ’épaisseur de substrat est faible, plus la fréquence
de résonance est élevée pour la structure du H SRR comme illustré sur la figure 3.18 et la
figure 3.22. En effet pour des distances plus faibles entre les anneaux, la capacitance est
plus forte. Cependant, une plus forte capacitance résulte en une plus forte concentration
de champ dans le substrat, ce qui engendre une diminution en fréquence avec des pertes
supplémentaires [46].

En revanche, le coefficient de transmission pour les structures BC—HSRRet DHSRR
présente un comportement complétement différent & celui du cas précédent. Plus p est
petit, plus la fréquence de résonance se décale vers les basses fréquences comme le montre
les figures 3.20, 3.21, et 3.22. Pour un espacement entre les anneaux de ¢t = 0.35 mm,

la courbe de variation de la fréquence de résonance en fonction de I’épaisseur du sub-
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strat pour la structure du DHSRR est proche de celle représentée pour la structure du
BC-SRR comme le montre la figure 3.22. Ce comportement se traduit comme suit : si
on compare les modéles des circuits équivalents des deux structures représentées sur les
figures 3.1(b) et 3.14, on remarque que I’épaisseur de substrat affecte la capacité C' de la
structure HS RR, par contre dans le cas des deux autre structure, elle affecte sur C', et C
simultanément. Si I’épaisseur augmente, cela, cela entraine une élévation de la capacité
C, mais une diminution de Cjy, d’aprés la relation 3.1. Et comme l'effet de la capacité C
est plus dominant que celui de C, la conséquence est que la capacité totale donnée par la
relation (3.2) diminue et donc les fréquences de résonances des structures BC' — HSRR

et DHSRR diminuent.
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Figure 3.22 : La variation de f,¢ en fonction de I’épaisseur de substrat (p) .

Par ailleurs, on peut se ramener & une diminution de la fréquence de résonance des
structures HSRR et DHSRR en réduisant la distance de ’espacement entre les deux
anneaux. Sur la figure 3.22, on remarque que pour t = 0.15 mm, la f.¢s du HSRR
diminue de 10.3 GHz jusqu’a 9.88 GH z, alors que celle du DHSRR, elle augmente de
6.62 GHz a 9.83 GHz quand I’épaisseur du substrat varie de 0.21 mm a 1.1 mm. Par

conséquent, un milieu constitué de DHSRR présente des performances supérieures au
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milieu constitué de HSRR en termes de miniaturisation. Il faut noter qu’il est possible
de piloter le degré de miniaturisation en modifiant les valeurs de ¢ et d tout en gardant

les autres parameétres constants.

b) Variation de la largeur de la bande passante (BP) en fonction de I’épaisseur

de substrat (p)

Par bande passante, nous entendons la bande de fréquence sur laquelle le milieu
présente un comportement ou une réponse magnétique exploitable, c’est a dire, faible
pertes par dissipation ainsi qu'une réponse magnétique prédominante.

La variation de la largeur de la bande passante en fonction de ’épaisseur du substrat

est représentée sur la figure 3.23.
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Figure 3.23 : La variation de BP en fonction de ’épaisseur de substrat (p) .

On remarque que la largeur de la BP de la strucure HSRR augmente légérement
avec I’épaisseur. Par ailleurs une forte augmentation est obsérvée pour la structure BC' —
SRR, elle passe de 0.48 GHz a 2.4 GHz. Un comportement similaire est obtenu pour
la structure DH SRR comme le montre la figure 3.23. En effet, pour des petites valeurs

de (t) Ja BP de la structure DHSRR devient plus petite que celle du BC — SRR, par
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exemple, pour ¢ = 0.15 mm, la bande passante varie de 0.32 GHz & 1.36 GHz. D’autre
part quand ’éspacement t augmente (¢t = 0.35 mm), la courbe de variation de BP en
fonction de I’épaisseur du substrat pour la structure DH SRR devient trés proche a celle
du BC — HSRR. Ces derniers milieux peuvent donc étre décrits comme étant a bande
passante plus large que celui du HSRR ce qui contribue a 'augmentation de la bande

de fonctionnement du milieu main gauche.

c) Variation de la transmission 7" en fonction de ’épaisseur de substrat p

La variation de la transmission 7" en fonction de I’épaisseur de substrat p est représen-
tée sur la figure 3.24. On remarque d’apreés la figure que lorsque 1’épaisseur augmente, le
minimum de transmission pour la structure SRR décroit légérement de —24.4 4 —25.6 dB
pour un espacement ¢t = 0.35 mm, et de —23.3 & —24.6 dB pour un espacement ¢ = 0.15
mm. En revanche, les courbe de variation de T en fonction de P, pour les deux autres
structures montrent que la transmission décroit fortement avec 1’épaisseur de ’ordre de

8 dB (environ de — 20 dB a — 28 dB) comme illustré sur la figure ci dessous.
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Figure 3.24 : La variation de T" en fonction de I’épaisseur de substrat (p).
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3.5.2 Influence de la permittivité du substrat ¢, sur les para-

meétres de résonance

Dans ce paragraphe, nous nous intéressons a 1’étude de 'influence de la permittivité
du substrat ¢, sur les parametres de résonance des structures concues. Les courbes de
transmission des structures HSRR, BC — SRR, et DHSRR sont obtenues numérique-
ment en utilisant le simulateur éléctromagnétique C'ST MW S, en utilisant les mémes
parameétres de conception décrites dans la section précédente avec un espacement ¢ = 0.15
mm, pour différentes valeurs de permittivité du substrat. Les simulations sont réalisées
pour des valeurs de e, = 2.95, 3.25, 3.55, et 3.85, tandis que les autres paramétres du
substrat sont maintenus constants pour une épaisseur p = 0.81 mm et des tangantes
de pertes = 0.0027. Ces simulations sont effectués aussi pour les structures HSRR et
DSRR avec un éspacement ¢t = 0.35 mm.

Les coefficients de transmission des structues SRR, BC' — SRR, et DHSRR pour
différentes valeurs de ¢, sont illustrés sur les figures 3.25, 3.26, et 3.27 respectivement.
Les valeurs de la fréquence de résonance (f,¢s), la largeur de bande passante (BP),
et le minimum de transmission (7") sont obtenues & partir de chacune des courbes de

transmission, et seront ensuite tracées en fonction de I’épaisseur du substrat.
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Figure 3.25 : Module de Sy; du HSRR pour différentes valeurs de ¢,.
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Figure 3.26 : Module de S5; du BC' HSRR pour différentes valeurs de ¢,.
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Figure 3.27 : Module de S3; du DHSRR pour différentes valeurs de .

a) Variation de la fréquence de résonance f,s en fonction la permittivité du

substrat &,

L’influence de la permittivité du substrat des trois structures sur leur fréquence de
résonance est présentée sur la figure 3.28. Nous pouvons constater que plus la permitti-
vité du substrat est élevée, plus la fréquence de résonance est faible, elle diminue d’une
fagon linéaire pour les trois structures congues. Nous remarquons aussi que la courbe de

variation entre f,¢s et €, pour la structure DHSRR présente les plus basses fréquences
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pour un espacement t = 0.15 mm. Ce qui signifie que cette structure offre de plus petites

dimensions électrique et donc une meilleure miniaturisation.
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Figure 3.28 : La variation de f,.s en fonction de la permittivité de substrat.

b) Variation de la largeur de la bande passante BP en fonction la permittivité

de substrat ¢,

La variation de BP en fonction de ¢, est représentée sur la figure (3.29).
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Figure 3.29 : La variation de BP en fonction de la permittivité de substrat.
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On remarque que les BP des trois structures diminuent lorsque la permittivité augmente.
Par ailleurs une large bande passante est obsérvée pour la structure BC — SRR. 1l s’en
suit celle de la structure DH SRR pour un éspacement ¢t = 0.35 mm. La plus faible bande
passante est obsérvée pour la structure HSRR.

Dans ces conditions, il est préférable d’utiliser la structure BC' — SRR qui permet un

élargissement de bande ou plutét 'extension de la bande de fréquences utilisée.

c) Variation de la transmission 7" en fonction la permittivité de substrat ¢,

La variation de la transmission 7" en fonction la permittivité du substrat e, pour
les trois structures esr représentée sur la figure 3.30. on remarque que la transmission
varie proportionellement avec ¢,.Quand ¢, augmente, Ty, augmente. Les minimums de
transmission a la résonance observés pour les deux structures BC'— HSRR, et DHSRR
sont plus petits par rapport a ceux de la structure du HSRR (environ 4 dB). En effet
un minimum de transmission & la résonance méne & un facteur de qualité plus élevé et

donc faibles pertes [66].
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Figure 3.30 : La variation de 7" en fonction de la permittivité de substrat.
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3.5.3 Influence des tangentes de pertes (tand) de substrat sur

les parameétres de résonance

Tout en conservant les mémes dimensions dictés dans la section 3.4.1, nous étudions
dans ce paragraphe l'effet des pertes diélectrique du substrats sur la fréquence de réso-
nances des trois structures. Pour ce faire, nous considérons des pertes tangantielles qui
varient de 0 & 0.01 en maintenant les autres parameétres du substrat constants (p = 0.81
mm, et &, = 3.55).

Les coefficients de réflexion et de transmission pour les trois structures SRR, BC —
SRR, et DHSRR sont illustrés sur les figures 3.31, 3.32, et 3.33 respectivement. On
remarque que les trois structures sont superposés, sauf le niveau de transmission qui
change. Il passe de —18.6 a —29.87 dB pour des tangentes de pertes variant de 0 a
0.01. Les tangentes de pertes n’influent pas sur la fréquence de résonances des structure

édudiées.
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Figure 3.31 : Module de S3; du HSRR pour différentes valeurs de tand du substrat.
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Figure 3.33 : Module de S3; du DHSRR pour différentes valeurs de tand du substrat.

3.6 Comparaison avec les fréquences calculées numé-
riquement

Dans ce paragraphe, les fréquences de résonances de la cellule unitaire DHSRR cal-
culées par analyse numérique seront comparées aux fréquences de résonance obtenues en
utilisant le modele du circuit équivalent présenté dans le paragraphe 3.4.1. Pour ce faire

nous commencons d’abord par le calcul de I'inductance L et la capacité C' de la structure
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HSRR représentée sur la figure 3.1.
L’inductance de la structure HSRR peut étre calculée a partir de la relation suivante
[67] :
L = 0.00508.1(2.303 ln% —2.636), (3.4)

ot [ = 6 X a.q est le périmetre effectif de la structure HSRR,
Qeq est donné par [68] : a,, = a — g, ou d est la coupure des anneaux.
p est la largeur de la métallisation (= w).

Nous pouvons remarquer d’aprés ’équation 3.4 que I'inductance de la structure HSRR
est indépendante des parametres du substrat diélectrique.tels que ’épaisseur et la per-
mittiviteé.

D’autre part, le calcul de la capacité des HSRR peut étre compliqué analytiquement
car il consiste en deux anneaux avec une répartition de courant assez complexe a la
résonance. Dans ce cas, elle sera calculé & partir de la conaissance de I'inductance et des
fréquences de résonance pour les différents parametres du substrat utilisé. Par la suite
I'inductance L, la capacité Cy, et la capacité Cy de la structure DH SRR seront calculées
en utilisant les équations (3.1) et (3.2), respectivement.

Le tableau 3.1 présente une comparaison entre les fréquences de résonance du milieu
DHSRR obtenues par simulation sous CST Microwave Studio, et les fréquences obtenues
par le modeéle du circuit équivalent pour quatre épaisseurs différentes du substrat tout en
gardant les autres paramétres constants dont la largeur de la copure des anneaux ainsi
que la largeur de la métallisation est de 0.2 mm, ’espacement entre les deux anneaux est
de 0.15 mm, le substrat présente une permittivité relative €, = 3.55 et des tangantes de
perte tan o = 0.0027.

De méme Le tableau 3.2 présente la comparaison entre les fréquences de résonance
du milieu DHSRR obtenues par simulation et celles obtenues par le modeéle du circuit
équivalent en faisant varier la permittivité du substrat en maintenant 1’épaisseur p = 0.81

mm. Les deux tableaux indiquent que les résultats obtenus analytiquement sont en tres

133



bon accord avec les résultats de simulation sous CST microwave Studio.

Epaisseur du substrat | fes (GHz2) | fres (GHZ) | erreur (%) | C (pF)
p (mm) Simulation | Modele

0.21 6.24 6.22 0.32 0.034

0.5 7.72 7.6 1.56 0.037

0.81 8.23 8.11 1.46 0.038

1.1 8.33 8.22 1.32 0.039

Tableau 3.1 : Fréquences de résonance obtenues par simulation et par modele

du circuit équivalent pour différentes valeurs de P.

Permittivité du substrat | fres (GHz) | fres (GHz) | erreur (%) | C (pF)
gy Simulation Modele

2.95 8.89 8.9 0.11 0.017

3.25 8.57 8.4 2 0.027

3.5 8.28 8.18 1.21 0.035

3.85 8.01 7.85 2.01 0.037

Tableau 3.2 : Fréquences de résonance obtenues par simulation et par modele

du circuit équivalent pour différentes valeurs de ¢,.

3.7 MMG constitué d’un réseau de DHSRR et de

tiges métalliques

Le milieu constitué de DHSRR et associé & un réseau de tiges métalliques continues
est montré sur la figure 3.34. La cellule unitaire du M MG est composée de la structure
DHSRR et d'une tige continue en cuivre de largeur 0.5 mm et de longeur 3.33 mm. Le
substrat et les dimensions de la structure D H SRR sont identiques a celles de la structure

nominale du §3.2.
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Figure 3.34 : Cellule unitaire du M MG constitué du DH SRR et une tige continue.

Les coefficients de réflexion et de transmission du M MG constitué de 'association
des dex structures sont présentés figure 3.35. Le coefficient de réflexion du milieu présente
la méme allure que le coefficient de transmission du M MG tant en module qu’en phase.
Nous pouvons constater que la réponse du M MG dépend presque entierement du milieu
a DHSRR.

Les parametres effectifs du M MG extrait de la procédure d’homogénéisation sont
présentés figure 3.36. La permittivité est négative sur toute la bande de fréquence et elle
est anti-résonante au voisinage de 8.10 G H z. La perméabilité présente une résonance en
partie réelle et elle prend des valeurs négatives de 8.10 GHz & 9.24 GHz. L’indice de
réfraction est négatif en partie réelle dans la bande de fréquence ou la permittivité et la
perméabilité sont simultanément négative. Cette bande s’étend de 7.5 GHz jusqu’a 9.3
G Hz. En conséquence, cette structure peut fournir des nouvelles maniéres de conception,
caractérisation, et de fabrication de nouveau métamatériaux dans le domaine des micro-
ondes, I’onde millimétrique, et la gamme des fréquences optique afin de les utiliser dans la

réalisation de nouveaux dispositifs comme les antennes et les filtres électromagnétiques.
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Une comparaison entre les paramétres effectifs des figures 3.27 et 3.17 (parameétres ef-
fectifs du milieu DHSRR) nous montre la forte corrélation qui existe entre les milieux
constitués de HSRR et le MMG. Nous en concluons que la compréhension du principe
de fonctionnement et 'ingénierie des MMG passe nécessairement par une maitrise de la

conception des milieux constitués de SRR.

3.8 Conclusion

Une nouvelle structure en métamatériau de géométrie hexagonale présentant une per-
méabilité négative a été présentée. Elle est constituée par I’association de deux structures :
HSRR et BC-HSRR ce qui donne la structure DHSRR. Cette derniére présente une fré-
quence de résonance plus basse que celles des deux autres milieux conduisant ainsi & une
réduction en termes de dimensions électriques.

La structure proposeée a été démontrée comme ayant une bande passante plus large
que celle de la structure HSRR classique. Les performances de la bande passante de
la nouvelle cellule unitaire congue sont proche de celle du BC-SRR lorsque la distance
entre les anneaux augmente. Enfin le milieu constitué de DHSRR était associé a une tige
métallique continue donnant ainsi les propriétés du milieu main gauche.

Dans le chapitre suivant, on présente la conception des géométries des résonateurs
en métamatériaux bi-bandes, tribandes, et quadribandes opérant dans des bandes de fré-

quences distinctes qui s’intégrent dans des différentes applications en télécommunication.
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Chapitre IV

Conception des Structures

Métamatériaux Multi-bandes

138



Chapitre 4

Conception des Structures

Métamatériaux Multi-bandes

4.1 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 [10]. Par
conséquent, il est nécessaire de concevoir des structures métamatériaux multi-bandes ou
large bande. L’une des approches possible pour la conception des métamatériaux avec
des fréquences de résonance multiples est I'utilisation d’une topologie de super-cellule
[69], ou par la combinaison de plusieurs anneaux formant le résonateur de dimensions
différentes [70] [71].

Le présent travail se rapporte & la conception et la simulation de structures multi-
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bandes & base de métamatériaux dans le domaine des fréquences microondes. La modi-
fication des formes géométriques de certaines structures existantes & permis le fonction-
nement de celles-ci dans différentes parties du spectre électromagnétique. La conception
des structures bi-bandes,tri-bandes et quadribandes est achevée en utilisant les deux si-

mulateurs électromagnétiques CST MWS, et HF'SS.

4.2 Conception d’une structure métamatériaux bi-
bandes

La forme de la structure proposée est initialement issue de la référence [73]. La géo-
métrie de la structure étudiée est basée sur la structure précédente de la figure 3.1 du
chapitre précédent, dont laquelle nous avons modifié la structure. Le principal changement
effectué réside dans sa géométrie, qui est composée d’une simple boucle de résonateur de
forme hexagonale (Hexagonal single loop Resonator (HSLR), présentant trois fréquences
de résonances (deux résonances magnétique et une électrique), opérants dans la bande
X sans avoir recours a des structures composites de plusieurs anneaux [70]. La géométrie

de la structure proposée est présentée sur la figure 4.1.

A L

‘+—» .

Y

¥

L1

Figure 4.1 : Cellule unitaire de la structure HSLR.
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Elle est constituée d’une seule boucle en lignes microrubans en cuivre d’épaisseur
0.035 mm et de largeur w = 0.33 mm disposée sur une face du substrat diélectrique
(R04003) qui présente une permittivité relative de 3.55 et des pertes tangantielles de
0.0027. Les dimensions du substrat sont [y = 5 mm, 5 mm, et 0.81 mm suivant les axes
x,y,et z respectivement. La longeur de 'aréte | a été choisie pour 2 mm. La largeur de
la fente est de 0.33 mm, tandis que I’espacement entre les anneaux, il est de 0.25 mm.

Pour la simulation de cette structure sous CST MW S, la cellule unitaire du HSLR
est placée dans un guide d’onde, et exitée par une onde électromagnétique de vecteur
d’onde ¥ dirigé suivant l'axe des x. Le champ électrique E est suivant axe y, et le
champ H suivant I'axe des z comme illustré sur la figure 4.2.

Les conditions aux limites « perfect E » et « perfect H » sont appliquées respecti-
vement sur les surfaces de la cellule unitaire, dans les directions y et z. Ces conditions
miment respectivement des conducteurs électriques et magnétiques parfaits, et par consé-

— —
quent les champs E et H sont respectivement normaux a ces plans.

Figure 4.2 : Géométrie de la structure HSLR dans le rédacteur C'ST MWS.
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Sur la figure 4.3, on présente le module et la phase des coefficients de réflexion et de
transmission calculés par les deux logiciels HF'SS et C'ST MW S. Les résultats obtenus
sont en trés bon accord en module avec ceux de la référence [73] représentés sur les figures
4.4 et 4.5, excepté du décalage fréquentiel qui est due au changement de la géométrie de

la structure. On observe la présence de trois fréquences de résonance situées a f; = 8.84

GHz, fo =10.02 GHz, et f3=11.7T GHz.
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Figure 4.3 : Module et phase de Si; et So; du HSLR.
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Figure 4.4 : Module de Sy et Sy; du SLR carré [73].
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Les parametres effectifs tels que la permittivité et la perméabilité effectives sont en-
suite calculés & partir des coefficients de réflexion et de transmission, et sont présentés

sur la figure 4.6.
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Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) (b)
Figure 4.6 : Parameétres effectifs du HSLR :

(a) : Re et Im de la perméabilité effective.

(b) : Re et Im de la permittivité effective.
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Figure 4.7 : Parameétres effectifs du SLR [73] :
(a) : Re et Im de la perméabilité effective.

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

La partie réelle de la perméabilité effective est négative dans les deux bandes de
fréquence situées entre 8.77 GHz et 8.95 GHz, et entre 9.95 GHz et 10.15 GHz. Par
ailleurs, la fréquence de résonance f3 présente une faible transmission comme indiqué
sur la figure 4.6 ce qui correspond a la présence d’une faible résonance électrique due au
couplage entre les anneaux, ce qui est illustré sur la figure 4.6 (b), ot on remarque que la
partie réelle de la permittivité est presque nulle dans une bande trés étroite de fréquence
autour de f3.

Par ailleurs, les résultats de simulation pour la distribution du courant sur la cellule
unitaire pour chaque fréquence de résonance sont illustrés sur la figure 4.8. On remarque
que le courant passe a travers les anneaux de la structure d’une fagon opposée, contraire-
ment au cas du résonateur classique, ce qui est due a la géométrie spéciale de la structure.

Basé sur les résultats de simulation obtenus, on peut dire que cette nouvelle géométrie
de résonateur peut étre une bonne alternative a la structure SLR de forme carré [73],

surtout pour les applications métamatériaux bi-bandes.
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Figure 4.8 : Distribution du courant surla cellule unitaire du HSLR pour chaque

fréquence de résonance. (a) : fi =884 GHz, (b) : fo =10.2 GHz, f3 =11.7T GHz.
4.3 Structure tri-bandes proposée

4.3.1 Conception

Le but de cette partie est de présenter une nouvelle conception du RAF multi bande
a partir de la figure 3.1 (chapitre 3) dans laquelle nous avons changé quelques dimensions
des parameétres du résonateur comme la longueur des arétes, la largeur de la fente, ainsi
que la largeur de la métallisation, en plus de ’ajout d’un autre anneau.

La structure proposée est composée de trois résonateurs métalliques en cuivre de
forme hexagonale disposés sur la face d’un substrat diélectrique (RO4003) de permittivité
relative 3.55. Les dimensions du substrat sont 7 mm, 7 mm, et 0.81 mm suivant les axes

x,y,et z respectivement. La largeur de chaque résonateur est de 0.33 mm, avec une
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coupure de 0.33 mm. Quant a I’épaisseur de la métallisation, elle est de 0.035 mm.
Pour la simulation de cette structure sous C'ST MW .S, des conditions aux limites
de murs électriques et magnétiques sont appliquées respectivement selon les axes y et
z. La structure est polarisée de facon a ce que le champ magnétique est dirigé suivant
I’axe z, le champ électrique est dirigé suivant ’axe y, le vecteur d’onde est suivant ’axe
x. La simulation est faite sur une bande de fréquence entre 2 GHz et 10 GHz avec un
incrément de 0.1 GHz. La figure 4.9 représente le schéma de la cellule unitaire dans le

logiciel de C'ST MW S.

Figure 4.9 : Cellule unitaire de la structure dans le logiciel de C'ST MWS.

La conception de notre structure est faite en trois étapes. 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 (L) égales a 4 mm, 3 mm, 2 mm pour SRR — A,

SRR — B, SRR — C respectivement ont été choisies, comme le montre la figure 4.10.
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Figure 4.10 : Cellule unitaire du HSRR & un seul anneau avec les différentes longeurs L.

Dans I’étape suivante, la cellule unitaire est formée de deux anneaux en combinant
SRR — A et SRR — B comme illustré sur la figure 4.11(a). La derniére structure est
formée de trois anneaux en combinant les trois types de résonateurs SRR— A, SRR— B

et SRR — C, comme représenté sur la figure 4.11(b).

=) (bl

Figure 4.11 : Cellule unitaire du HSRR avec :

(a) : deux anneaux. (b) : trois anneaux.

L’amplitude et la phase du coefficient de transmission S5; de la cellule unitaire des
structures SRR — A, SRR — B, et SRR — C sont présentées par la figures 4.12. Nous
observons des fréquences de résonances & 5.19 GHz, 6.56 GH z, and 8.37 GH z pour des

longueurs [ = 4 mm, 3 mm, 2 mm respectivement.

147



Les fréquences de résonnance sont dues a l'effet capacitif créé par la géométrie de

la structure qui se comporte un circuit LC' résonant avec une fréquence de résonance

1
w = ——. Lorsque la longueur diminue, la capacité diminue, et donc la fréquence de

VLC

résonance augmente comme le montre la figure 4.13.
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Figure 4.12 : Module et phase de S5; du HSRR a un seul anneau.
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Figure 4.13 : Fréquence de résonance en fonction de la longeur des arétes.
L’amplitude et la phase des paramétres Sq; et So; pour la structure du SRR hexago-
nale & deux anneaux sont présentées par les figures 4.14 (a) et 4.14 (b). On remarque la

présence de deux fréquences de résonances situées a 5.08 GHz et 6.28 G H z respective-

ment. De méme, la figure 4.15 (a) illustre les variations des parties réelle et imaginaire de
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la perméabilité effective. On peut noter que la partie réelle de la perméabilité est négative
dans la plage de fréquence située entre 4.97 GHz et 5.35 GH z, et entre 6.22 GHz et 6.4

GH~z. Au dela de ces deux bandes, cette partie réelle est positive.
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Figure 4.14 : Module et phase de S;; et S; du HSRR a un deux anneaux.
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Figure 4.15 : Résultats du HSRR a deux anneaux :

(a) : Re et Im de la perméabilité effective.

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

Par ailleurs, la structure du SRR congue de trois anneaux hexagonaux montre 1’exis-

tence de trois résonances magnétiques situées a 5.06 GHz, 6.17T GHz et 8 GH~z res-
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pectivement. La partie réelle de la perméabilité est donc négative dans trois bandes de

fréquences, soit de 4.95 4 5.3 GHz, de 6.15 4 6.26 GHz et de 7.98 &4 8.03 GH z comme il

apparait sur la figure 4.17.
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Figure 4.16 : Module et phasede S1; et So; du HSRR a un trois anneaux.
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Figure 4.17 : Résultats du HSRR a trois anneaux :
(a) : Re et Im de la perméabilité effective.

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

Les valeurs de la fréquence de résonance calculées par C'ST MW S pour les différentes

structures hexagonales sont résumées sur le tableau 1. Elles sont en accord avec celles

150



présentées dans la référence [72] pour la structure du SRR carré introduite par Pendry

ol les auteurs ont utilisés des géométries carrées de dimensions respectives a [ = 6 mm,

5 mm, et 4 mm.

Structures fres (GHz) : RAF carré [72] | f¢s (GHz) : RAF héxagonal
SRR - A 4.24 5.19
SRR - B 5.34 6.56
SRR - C 6.77 8.37
SRR a deux anneaux 4.01, 5.19 5.08, 6.28
SRR a trois anneaux 4.1, 5.05, 6.53 5.06, 6.17, 8

Tableau 4.1 : Fréquences de résonance pour les différentes structures étudiées.

Ces résultats montrent bien que le nombre de résonances magnétiques peut étre déter-
miné & partir du nombre d’anneaux concentriques formant le résonateur dans les limites
des contraintes géométriques. L’intérét de notre structure proposée apparait clairement

dans la miniaturisation de la taille des matériaux utilisés.

4.4 Conception d’une structure métamatériaux qua-

dribandes

La conception de la structure quadribande proposée a la forme de la structure HSLR
introduite dans la section précédente dont laquelle nous avons ajouté une ligne microru-
bant de forme U dans la partie interne de la boucle comme représenté sur la figure 4.18.
Les principaux paramétres modifiés sont : la taille de la fente des anneaux, la taille du
substrat sur lequel il est imprimé le résonateur, la taille de la métallisation, ainsi que
I’espacement entre les anneaux. Les changements effectués sur la structure initiale sont

résumés sur le tableau suivant.
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Parameétres d | w t a b | L | Ly

Dimensions (mm) | 1.6 [ 0.2 [ 0.2 03|04 | 6 | 12

Tableau 4.2 : Dimensions des parameétres de la structure quadribandes.

' ﬂ—Lh ‘L -
t
L1
b
d a
Y
-+ -
L1

Figure 4.18 : Géométrie de la structure HS LR modifiée avec ses dimensions.

Sur la figure 4.19, on représente le module des coefficients de réflexion et de transmis-
sion calculés par les deux simulateurs électromagnétiques HF'SS et C'ST Microw ave
Studio. Les résultats obtenus par les deux logiciels sont en tés bon accord et montrent que
le coefficient de réflexion donne cinque fréquences de résonances situées respectivement
afi=338GHz, f=395GHz, f3=4.26 GHz, f4=523 GHz, et f5 =5.88 GHz.

Les parameétres effectifs tels que la permittivité et la perméabilité effectives calculés a
partir des coefficients de réflexion et de transmission, son illustrés sur les figure 4.20, et
4.21. ’ajout de la ligne microrubant vers le bas permet d’avoir de nouvelles fréquences de
résonances par rapport a la structure précédente. Donc les résultats obtenus par HF'SS et
C'ST indiquent que la structure finale donne un fonctionnement quadribandes opérants en
bandes S et C' utilisées dans différentes applications telles que les radars et les satellites de

communication. Trois bandes étroites de fréquence présentants une perméabilité négative
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situées respectivement entre 3.35 GHz et 3.45 GHz,3.9 GHz et 4.02 GHz, et entre 5.85
GHz et 5.9 GHz,(figure 4.20), et une bande ou la permittivité est négative. Cette bande
est comprise entre 5.15 GHz et 5.28 GH z (figure 4.21).

in)
=
a
=
s
=]
=
-—=+-— 311-HF 35
30 SM-CET T
SM-HFES
_35 1 1 1 1 1 1 1

2 25 3 3.5 4 4.5 5 55 B 6.5
Fréquence (GHz)

Figure 4.19 : Module de S1; et Sy; du HSLR modifié.

Fermeahilité magnétique (p)

-10 1 1 1 I I
2 25 3 3.4 4 4.5 g 8.5 B 6.5

Fréguence (GHz)

Figure 4.20 : Re et Im de la perméabilité effective.
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Figure 4.21 : Re et Im de la permittivité effective.

4.5 Conclusion

Pour avoir des structures en métamatériaux tri-bandes, 1'utilisation de résonateurs
fendus a plusieurs anneaux est indispensable. La conception des structures proposées par
HFSS et CST donne des structures métamatériaux bi-bandes, tri-bandes, et quadri-
bandes opérant sur des bandes de fréquences distinctes. Les résultats présentés assurent
que ces milieux peuvent étre exploités pour la conception, la caractérisation, et la fabri-
cation de nouveau métamatériaux dans le domaine des micro-ondes, afin de les utiliser
dans la construction de nouveaux dispositifs multibandes comme les antennes et les filtres

électromagnétiques.
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Conclusion Générale et Perspectives

Notre travail a été consacré a 1’étude des propriétés électromagnétiques des différentes
structures constituant le matériau main gauche en utilisant la méthode d’extraction des
paramétres effectifs. Cette méthode permet I'extraction des parameétres effectifs tels que
la perméabilité, la permittivité, I'indice de réfraction et 'impédance d’onde du milieu
équivalent & partir des coefficients de réflexion et de transmission. Pour commencer, nous
avons présenté dans le premier chapitre un état de 'art des métamatériaux, ainsi que
leurs applications potentielles.

Nous avons abordé dans le deuxiéme chapitre I’étude des composites qui sont utilisés
pour la fabrication d’un milieu présentant simultanément une perméabilité et une per-
mittivité négatives. On a traité le cas des composites constitués de :

* boucles fermées : aucune résonance n’est observée.

* boucles ouvertes ou split ring resonators : il présente une perméabilité résonante (allure
de Lorentz).

* tiges métalliques continues : ce milieu est non résonant et sa permittivité présente une
dispersion de Drude et une perméabilité constante et proche de un.

* tiges métalliques discontinues : ce milieu est résonant et sa permittivité présente une
dispersion de Lorentz.

* milieu composé de tiges métalliques et de split ring resonator (MMG) : Il présente
une perméabilité résonante avec une dispersion de Lorentz et une permittivité avec une
dispersion de Drude.

La conception des différentes structures en métamatériaux a été réalisée a ’aide des
logiciels de conception HF'SS et C'ST Microwave studio. Ces conceptions ont conduit &
des bandes de fréquences avec des permittivité et perméabilité simultanément négatives.
Nous avons mis en évidence une bande de fréquence ou les parameétres effectifs ont un
comportement anormal : dans le cas d’un composite magnétique résonant, la permittivité

effective est anti-résonante en partie réelle et la partie imaginaire est positive.
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La conception d’'une nouvelle structure de résonateur en anneau fendu présentant
une perméabilité négative a été présentée. Cette derniére présentait une fréquence de
résonance plus faible que celle de la géométrie du RAF initial conduisant a une miniatu-
risation en termes de dimensions électriques. De plus, ce type de résonateur a ’avantage
d’étre compact tout en ayant une large bande passante, facilement intégrable dans des
dispositifs microondes de petites tailles et de faible cott.

L’objet de la derniére partie consiste & la conception de différentes structures méta-
matériaux conduisant a des structures bi-bandes, tri-bandes et quadribandes et trouvant
leurs applications dans divers domaines du spectre électromagnétique.

Enfin, les différents résultats obtenus dans le présent travail, ont ouvert une direction
de recherche qui nous suggére de consacrer ultérieurement nos activités a un futur travail

basé sur :

1. L’étude de 'existence du modele des circuits équivalents pour les structures méta-

matériax multibandes permettant de valider les résultats de simulation.

2. L’étude du role que présente les structures métamatériaux monobandes et multi-
bandes dans la miniaturisation des dispositifs microondes notamment les antennes

et les filtres électromagnétiques.

3. La validation des résultats des résonateurs multibandes simulés, & travers la réali-
sation de ces types de structures et la prise de mesures sur ces différentes configu-

rations qui donnent des résultats prometteurs pour des applications industrielles.
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Annexe A

Vitesse de phase et vitesse de groupe dans

un MMG

Suite & la méme définition donnée pour le milieu main droite, la vitesse de phase dans

un milieu main gauche est donnée par la relation suivante :

Uy =

w c
s

Si la vitesse de phase v, dépend de la pulsation w de I'onde : il y a donc dispersion des
vitesses de phases. Le phénoméne de dispersion résulte donc d’une sensibilité du milieu
a la fréquence de 'onde au niveau microscopique.

La description quantitative de la propagation d’onde dans un milieu dispersif, néces-

site que le spectre du signal soit étroit et que le milieu ne soit pas trop dispersif, dans ce

cas, on peut introduire la vitesse de groupe v, qui représente la vitesse de propagation

dw
de I'enveloppe du paquet d’ondes définit par la relation v, = T
w
En utilisant la relation de dispersion & = —n, on obtient :
c
Yy
’Ug = E,
oita=1 —|— —<% . On peut démontrer que « a le méme singe que n. On a :
wdn dln|n|

ndw dlnw

I+ =
1 dln|€| dln |yl
B 2( dlnw) 2 (1+ dlnw
(1
2

wde 1 wdp
5dw> 5(”;@)
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En utilisant I'inégalité de 1’équation (1.10), on peut montrer que,

d d
<1+£—€) > Oet (1+fd_ﬂ)>0 poure >0et >0

e dw 1 dw
w de wdp
1+——]) < QOet (1+—) <0 pour e < 0et u <0
€ dw 1 dw
On obtient :
a>0 pour e >0et u>0
a<0 poure < 0et pu<0

On voie clairement que a a le méme signe que n, cela implique que la vitesse de phase
v, et la vitesse de groupe v, d'une onde électromagnétique sont dans des directions
opposées dans un mileu main gauche et de méme direction dans un milieu main doite.

On a alors :

MMD v, > 0 (n>0) et vy > 0.

MMG v, < 0 (n<0) et vy, > 0.
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Annexe B

Présentation du logiciel HFSS

Ansoft HFSS (hight Frequency structure simulator) est un logiciel de simulation
électromagnétique qui permet de concevoir des structure en 3D. La version utilisée dans
les applications est la version 11.1. Il permet la modélisation et I'analyse électromagné-
tique des structures passives et tridimentionnelles. Ce logiciel intégre des simulations, des
visualisations et une interface automatisée facile a utiliser pour résoudre rapidement et
de facon efficace les problémes électromagnétiques en 3D. C’est un outil permettant le
calcul du comportement électromagnétique de la structure. Il aide 1'utilisateur & analyser
de diverses propriétés électromagnétiques de la structure telles que les parameétres S| les
fréquences de résonance et les champs électromagnétiques.

Son principe de calcul est basé sur la méthode des éléments finis. Le simulateur
posséde des outils et un poste de traitement pour une analyse plus détaillé des structures

en 3D. Il permet le calcul des points suivant :

1. Les parameétres S normalisés.
2. Les impédances caractéristiques des ports et leur constantes de propagation.

3. Les quantités de base : champs proches et lointains.

* Avantages et inconvenients : Les avantages de cette méthode sont :

- Etude de structures trés complexe.

- Solution exacte au noeuds du maillage.

- HF'SS utilise un algorithme nommé ALPS ( Adaptative Lanczos Pade sweep) qui
lui permet de générer un maillage adaptatif automatiquement.

- Prise en compte de la dépendance temporelle ou fréquentielle.

D’autre part, les inconvénients sont :

- Gourmande en ressources informatique (mémoire, temps...).
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- Solutions approximées.
- Erreurs de calculs numériques.
- Dificultés pour modéliser des structures trés complexes.

* L’interface HF'SS

Sur la figure ci dessous, on illustre la premiére fenétre que 'utilisateur rencontre deés
qu’il ouvre un nouveau proger. Le menu de projet contient un gestionnaire de taches

telles que I'ouverture et I'enregistrement des différents projets.
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Figure B.1 : L’interface HF'SS.

Pour concevoir une structure sous HF'SS, la premiére étape est de dessiner le modeéle
géométrique de la structure qui doit étre analysée. La seconde étape est de choisir les
matériaux que les divers objets pour la conception de la structure. Une définition précise
des frontiéres pour la structure doit étre faite, comme le conducteur magnétique ot
électrique parfait. Ces conditions miment respectivement des conducteurs électriques et
magnétiques parfaits, et par conséquent les champs ﬁ et ﬁ sont respectivement normaux

a ces plans.
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Au niveau HF'SS, un port ou une source de tension doit étre défini pour exiter la
structure. Une fois que la structure est complétement modélisée, I’analyse de la structure
est lancée, ceci inclut la définition de divers parameétres tels que la fréquence a laquelle
I’émeélioration adaptative de la maille a lieu et le critére de convergence. Une fois la
simulation terminée, un poste traitement des données de la solution nous permet de
visualiser les valeurs des parameétres S et le diagramme de rayonnement en champ lointain.

* Le processus de HF'SS : Ansoft HF'SSS fournit un organigrame (figure B.2) facile

a utiliser pour la conception de dispositifs passifs.

Cenception

l

Tvpe de solution
l Conditions aux limites
: / Opération de
:"“jdd. ) maillage
paramétrique
\ _ === — s = = s =k I
l Excitations . .
| Amelioration de Resolution |
Analyse maillage I
L‘__ . L .
l — . -Anal}'scr | )\ I
" Mon :
- | o 1
Résultats . Converge
I poucle de résoudre

g S [ ——

e
Fin

Figure B.2 : Le processus HF'SS.

La création des dessins et des modeles, nécessite les éléments suivants :
1. Parametric Model Generation : création de la géométrie, des frontiéres, et des
exitations.
2. Analys steup : définition des solutions d’instalation et des fréquences de balayage.
3. Results : création des rapports des plans en 2D.
4. Solve loop : la soluion du processus est entierement automatisée.

Le lecteur intéressé est encouragé a étudier des manuels spécifiques et des helps pour

un arrangement complet de tous les dispositifs dans HF'SS.
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Annexe C

Présentation du logiciel CST MWS

CST Microwave studio fait partir de la suite C'ST Design Studio [42]. Il offre un
certain 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’ap-
plications, ce logiciel contient quatre techniques de simulations différentes ( Transient
Solver, Frequency domain Solver, Integral Equation Solver, Eigenmode Solver ) pour

mieux répondre & 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 C.1). On séle-
tionne le moele pour une structure qui est la plus prohe de la structure étudiée (figure

C.2), mais on peut également partir de zéro par 'ouverture d’un projet vide.

Welcome to CST STUDIO SUITE

! Create a new project

E X = :E

C5T CSTEMSTUDIO  CST PARTICLE  CS5T MPHYSICS
MICROWAVE STUDID STUDIO
STUDIO

5 o
O | Gl
CST DESIGM CST PCE STUDIO CST CABLE C5T
STUDIO STUDIO MICROSTRIPES

E’ Open an existing project

[ Mare Files...

[0 Restore last sessian
z patch.cst

z zingle dipole. cst
B SRRC.cst

z tige_continue. czt

[ Ok ] [ Cancel

[ &lways start with the selected moduls
[] Open the Quick Start Guide

Figure C.1 : Différents simulateurs dans C'S’I" Studio suite.
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Create a Mews Project

Select a template for the new project

Anterina [Horm, Waveguide)
Antenna [Mobile Phone)
Antenna [Planar]

Antenna Mwire)

Anterina Array Unit Cell [FD]
Connector [Coaxial)

x)

Description

o may select one of the
ternplates from the list in order to
cuzstomize the default settings for
particular types of applications.

If pou chooze <Mones, the default
zettings will be left unchanged,

Connector [Multipin]

Coupler [Planar, Microstip, cpw)
Coupler [ aveguide]

EDA

EMC-Eb| Problem

Filter [Planar, Micrastrip, cpw)
Filter [\ aveguide]

F55 - Unit Cell [FD]

IC Package

LTCC

RCS - Large objects (1-solver)
RCS - Small objects

Fezonator
RFIM

[ Ok ] l Cancel

Show thiz dialog box when a new project iz created

Figure C.2 : Modeles utilisés dans C'ST MW S.

Une caractéristique intéressante du systéme 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

Froblem pe:;

() Transient Analysis

() Eigenmode Analysis

(%) Frequency Domain &nalysis
() Integral E quation &nalysis
() Multilayer fnalysis

() Asymptotic Analysis

Meut s

Figure C.3 : Fenétre de Quick Start Guide.
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* Définir les unités : Choisir les parameétres qui définissent les unités des dimensions,
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 1’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 parameétres 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 7 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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