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Abstract

The objective of the present work is to study of the effect of the integration of
metamatérial cells on the characteristics of some radiating microstrip structures
(microstrip antennas) such as reflexion coefficient and radiated field. We have used the
Moment Method and the Quasi-Static Lorent; Theory to establish the possibility of
obtaining a material with negative values of both permittivity end permeability within a
given frequency range. We, then, wrote a program based on the Finite Difference Time
Domain Method (FDTD) to analysis some microstrip radiating structures. The final stage
was to study the integration of metamaterial and complementary metamaterial cells (SRR)
to the previously studied radiating structures to view the upgrading effects on their
respective characteristics.

Key words: Moment Method, Split Ring Resonator (SRR), FDTD, metamaterials,
microstrip antenna.

Résumé

L'objectif du présent travail est 1'é¢tude de l'effet d'introduction de cellule métamatériaux
sur les caractéristiques radioélectriques de structures micro-ruban rayonnantes (antennes
micro-ruban) telles que le module du coefficient de réflexion ainsi que le champ rayonné.
Nous avons utilisé en premier lieu la Méthode des Moments et la Théorie Quasi-Statique
de Lorentz afin de mettre en évidence la possibilit¢ d'obtenir des matériaux avec une
permittivité et une perméabilité relatives négatives dans une certaine plage de fréquence.
Nous avons ¢élaboré par la suite un programme bas¢ sur la méthode des Différences Finies
dans le Domaine Temporel (FDTD) pour l'analyse de structures micro-ruban
rayonnantes.La troisieme et derni¢re étape de ce travail est 1'étude de l'intégration de
cellule métamatériau et cellule métamatériau complémentaires (SRR) aux structures
rayonnantes déja analysé afin de voir la possibilité d'en améliorer les caractéristiques
radioélectriques.

Mots Clés: Méthode des Moments, Split Ring Resonator (SRR), FDTD, métamatériaux,
Antenne micro-ruban.
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INTRODUCTION

La communication, par toutes ses formes, a toujours fait partie intégrante de la vie
humaine. Aujourd’hui, 1’avancement technologique qui ne cesse d’apporter de grands
changements dans tous les domaines par son caractére continu et global, ne fait pas
I’exception avec le domaine des communications.

Les télécommunications (communications a distance) font gagner du temps, de I’argent et
bien d’autres avantages encore. Elles permettent de faire abstraction de la distance de
liaison entre les différents points de communication a travers le globe.

Un composant important dans ce type de communication est I’antenne. Ce dispositif, par
son caractére réciproque, sert aussi bien en émission qu’en réception. Ceci rend les
dispositifs de télécommunication fortement dépendants des caractéristiques et des limites
des antennes qui y sont impliquées.

Parmi les exigences édictées par les conditions d’utilisation des antennes, nous trouvons la
miniaturisation, la réduction du poids et du coft, 1’¢largissement de la bande passante,
I’augmentation de la directivité.

11 existe plusieurs types d’antennes a savoir les antennes filaires, les antennes a ouvertures,
les antennes en technologie micro-ruban.

L’introduction des matériaux structurés (dits aussi métamatériaux) dans le domaine de
I’¢lectromagnétisme a fait profiter le monde des antennes (tout comme les autres branches
liées a "onde électromagnétique) des caractéristiques que présentent ces derniers. Les
cellules métamatériaux peuvent étre utilisées comme éléments auxiliaires (parasites) afin
d’améliorer les caractéristiques radioélectriques des structures rayonnantes.

Le présent travail consiste en une étude d’investigation sur la possibilité¢ de I’emploi des
cellules métamatériaux de formes variées afin d’obtenir des fréquences permises de
rayonnement que la structure de base ne possede pas. Le champs rayonné des structures
analysées est calculé et tracé pour des fréquences de notre choix afin de voir son évolution
avec la fréquence.

Le premier chapitre consiste en une introduction des métamatériaux, leur définition et les
approches permettant leur caractérisation ainsi que leurs différents emplois. Nous citons
quelques travaux matérialisant 'évolution historique des métamatériaux et I'apport réalisé
en termes de caractéristiques électromagnétiques en fonction de la fréquence.

Dans le second chapitre, nous employons la Méthode des Moments afin d’analyser une
cellule métamatériau et son comportement pour mettre en évidence la possibilité d’obtenir
des valeurs négatives de permittivité électrique et de perméabilité magnétique dans une
certaine plage de fréquence. La Théorie Quasi-Statique de Lorentz est employée afin de
consolider les effets respectifs des cellules arrangés dans l'espace 3-D. Cette étape permet
alors de voir la possibilit¢ d'obtenir des valeurs négatives de la permittivité et de la
perméabilit¢ dans une plage de fréquence définie. Des études paramétriques sont faites
afin de voir D’effet de changement des différents parametres sur les fréquences pour
lesquelles nous pouvons obtenir des valeurs négatives des parametres déja cités.

Le troisieme chapitre consiste a introduire la Méthode des Différences Finies dans le
Domaine Temporel (Ang- Finite Differences Time Domain Method ou FDTD) et
I’algorithme de Yee sur lequel elle est basée. Nous utilisons un milieu artificiel Uni-Axial
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Parfaitement Adapté (Ang- Uniaxial Perfectly Matched Layer not¢ UPML) afin de
tronquer l'espace de calcul supposé infini dans la réalité. Nous employons notre
programme FDTD dans ’analyse de structures micro-ruban rayonnantes en confrontant
nos résultats de calcul a des mesures disponibles dans la littérature. Etant une technique
temporelle, la FDTD, fourni des réponses en fonction du temps. Nous employons la
Transformée de Fourier Discrete (Ang- Descrete Fourier Transform notée DFT) pour
obtenir la réponse fréquentielle nous permettant de tracer le module du coefficient de
réflexion ainsi que de déterminer le champ rayonné. Des études paramétrées sont
¢galement effectuées pour mettre en évidence l'effet de changement de quelques
parametres sur 1'évolution du module du coefficient de réflexion de la structure analysée.

Nous introduisons dans le quatrieme et dernier chapitre des cellules métamatériaux et des
cellules matématériaux complémentaires afin des voir leur apport aux structures de base
en termes de fréquences de rayonnement et de la configuration des champs rayonnés. Des
¢tudes paramétrées sont effectuées et plusieurs variantes de cellules et d’arrangement de
cellules sont intégrées aux structures de base afin de mettre en évidence les différentes
configurations pouvant étre adoptées.

Nous proposons en dernier les différentes perspectives possibles liées a ce travail aussi
bien dans le volet design (structures étudiées et/ou congues) que dans le volet informatique
(possibilités liées a la méthode FDTD, ses variantes, ses possibles améliorations etc.).

Enfin une série d’annexes est donnée a la fin de la thése permettant de développer en
détails les expressions mathématiques employées au cours de notre travail.

Le présent travail, a travers ses chapitres, rassemble des investigations théoriques qui se
basent totalement sur l'outil informatique. Un programme basé sur la Méthode des
Moments permet de déterminer les courants surfaciques au niveau des cellules
conductrices. Ce qui permet par la suite de mettre en évidence l'effet "métamatériau".
L'autre partie du travail est basée, comme déja indiqué ci-dessus, sur la méthode FDTD.
Le programme ¢laboré permet l'analyse des structures micro-ruban rayonnantes sur une
large bande de fréquence. La réponse temporelle est employée dans le calcul de la réponse
fréquentielle par l'utilisation de la DFT. Enfin, bien que limité a la théorie, ce travail vient
se placer dans une logique d'emploi de 1'outil informatique. Ceci permet de tirer profit des
algorithmes déja connus dans le but d'¢laborer des programmes nous permettant I'analyse
des structures électromagnétiques choisies. Ces programmes offrent une flexibilité de
changement et d'enrichissement permettant de gagner en maticre de précision, rapidité et
compréhension des phénomenes observées.
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1 INTRODUCTION AUX
METAMATERIAUX

1.1 Introduction

Le domaine des métamatériaux constitue un champ trés attirant pour la communauté
scientifique internationale. Les métamatériaux ne cessent d'avoir un role prometteur dans le
développement scientifique et technologique englobant plusieurs domaines tels que les
télécommunications, les systtmes Radar, la microélectronique, l'imagerie médicale etc.
Cependant, une définition stricte des métamatériaux reste un champ ouvert du moment ou leur
développement a un impact sur leur définition méme!

De maniére générale, les métamatériaux peuvent €tre définis comme étant des matériaux
artificiels permettant d'avoir des propriétés électromagnétiques que la maticre, a son état
naturel, ne présente pas. Quelques chercheurs les définissent comme des structures
périodiques avec une période spatiale largement inférieure a la longueur d'onde les traversant.
Cette condition permet de voir les impuretés introduites dans les diélectriques comme étant
des molécules artificielles agissant de maniére spéciale et simultanée sur l'onde
¢lectromagnétique traversant le milieu considéré. C'est a partir de ce principe que 1'on parle de
paramétres effectifs du matériau résultant (permittivité €lectrique, perméabilité magnétique,
indice de réfraction). Cette définition est en relation directe avec les travaux réalisés dans le
domaine des micro-ondes sur les diélectriques artificiels durant les années 50 et 60.
Cependant cette limitation des dimensions est levée dans les travaux concernant les cristaux
photoniques considérés également comme une gamme des métamatériaux.

1.1.1 Veselago et les Milieux a Main Gauche (Ang- LHM: Left Handed
Medium)

Les travaux de Viktor Veselago sur les matériaux a main gauche ont eu lieu dans les années
60. 11 propose l'existence d'un milieu ayant des valeurs négatives de la permittivité électrique ¢
et de la perméabilité magnétique x4 simultanément [1]. Il a confirmé la possibilité de décrire, a
travers les équations de Maxwell, la propagation des ondes électromagnétique dans un tel
milieu a travers trois vecteurs formant un triedre gauche (contrairement au triedre directe
formé avec la main droite, celui-ci est formé de la méme maniére mais avec la main gauche).

Les trois vecteurs sont respectivement le champ électrique noté E, le champ magnétique noté
H, et le vecteur d'onde noté k.

La Figure 1.1 illustre la disposition de ces vecteurs dans un milieu ordinaire (dit & main droite

not¢ RHM: Ang- Right Handed Medium) et un autre & main gauche. On note que S est le
vecteur de Poynting indiquant le sens de propagation de 1'énergie électromagnétique.

Nous remarquons que le vecteur de Poynting garde la méme orientation tandis que le vecteur

k prend le sens inverse; ce qui donne l'idée de parler des ondes subissant une rétro-
propagation. C'est cette vision qui incite quelques auteurs a nommer les milieux a main
gauche Milieux a Rétro-Propagation (Ang- Backward Wave Media) ([2]).

Il importe de noter que l'idée de Veselago limitée a une dimension n'est pas une nouveauté
([3], [4] et [5]) mais son apport concerne les structures 2-D et 3-D matérialisées par des
milieux homogeénes et isotropes constituant des milieux a main gauche et possédant un indice
de réfraction négatif. Ceci se fait en prenant la racine négative du produit ue comme valeur de

cet indice noté n (n = —\/ew).
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k k
S = S
— H = ﬁ
E E
Milieu 8 main droite Milieu 4 main gauche

Figure 1.1 Disposition des vecteurs E ,17 ,§ et k dans des milieux RHM et LHM

Si une onde plane se propage dans un milieu a main droite et arrive a une interface
RHM/LHM, la loi de Smnell se trouve inversée conduisant au phénomeéne de la réfraction
négative (phénomene inexistant dans des matériaux disponibles dans la nature d'ou le préfixe
méta signifiant en Grecque: au-dela ou apres dans l'appellation métamateriau).

1.1.2 Réfraction négative au niveau d'une interface plane

La réfraction négative peut étre expliquée en prenant une onde plane se propageant dans un

milieu RHM noté M, (ayant pour vecteur d’onde El) et subissant une incidence oblique sur
une interface plane avec un autre milieu M, non encore défini, et dont le vecteur d'onde est

Ez comme l'indique la Figure 1.2. L'onde est donc réfractée dans le milieu M.

L'égalité des composantes tangentielles des vecteurs d'onde des deux milieux est imposée par
les lois de conservation du moment de l'onde. Cette propriété se traduit comme suit

kir=k

LHM

m<0

Figure 1.2 Incidence oblique d'une onde plane sur une interface plane.
a- Interface RHM/RHM. b- Interface RHM//LHM.

Du point de vue mathématique, les composantes normales des deux vecteurs ont le méme
sens (cas (a)) ou deux sens opposés (cas(b)). Les composantes normales des vecteurs de
Poynting doivent étre dirigées dans le sens des x positifs du moment ou le sens de
propagation de I'énergie €électromagnétique doit étre unique.
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Finalement, 1'onde réfractée dans le milieu M, (cas LHM) va se propager en respectant le
transfert de la puissance électromagnétique dans le sens des phases positives, ce qui se traduit
par la propagation sous un angle 4, négatif.

1.1.3 Lentilles plates

Partant de 1'idée de la réfraction négative, plusieurs applications ont été envisagées dans
multiples domaines. Parmi ces applications, nous pouvons citer "la lentille plate" proposée
par Veselago. Cette lentille permet de manipuler les rayons la traversant sans avoir un axe
optique comme l'impose l'optique physique pour les lentilles ordinaires. Cette idée est
illustrée par la Figure 1.3.

RHM n>0 LHM n<0 RHM n>0

Source

Image

Figure 1.3 Concentration des rayons par une lentille plate [1].

Si on choisit que le milieu RHM soit d'indice de réfraction n=1, et que le milieu LHM soit
d'indice de réfraction n=-1, nous aurons l'égalité des angles d'incidence et de transmission.
Ceci entraine 1'égalité vérifiée par les distances suivante

d=s1+ f;
1.2 Fondements théoriques

1.2.1 Diélectriques artificiels

Dans les di¢lectriques disponibles dans la nature, l'interaction locale du champ
¢lectromagnétique avec les atomes et les molécules se traduit a 1'échelle macroscopique par
les notions de permittivité €lectrique et perméabilité magnétique. Ces parametres constitutifs
n'ont de sens que si le les molécules présentent un certain arrangement spatial et la longueur
d'onde du champ appliqué est suffisamment grande comparée aux dimensions des cellules des
atomes/molécules.

Prenant ces conditions en compte, n'importe quel comportement requis de la mati¢re devrait
faire intervenir des processus au niveau atomique/moléculaire, ce qui constitue une tache
difficile. L'autre solution est de considérer des longueurs d'ondes permettant d'apporter des
changements a la matiére en incorporant des obstacles de dimensions plus accessibles (cas des
fréquences radio et des fréquences micro-ondes). Pour des longueurs d'ondes assez grandes
comparées aux dimensions d'une cellule unitaire d'un réseau d'obstacles donné, 1'ensemble
(di¢lectrique/obstacle) aura un comportement d'un milieu homogene ayant des valeurs
effectives des paramétres constitutifs représentant l'interaction avec champ électromagnétique

appliqué.
Le terme "diélectriques artificiels” fut introduit en premier par Winston E. Kock en 1'année

1948 [6] ou l'objectif était d'obtenir des structures optimisées en termes de poids et des pertes.
Ses premiers travaux consistaient a la substitution de diélectriques de grandes dimensions par
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des lentilles métalliques comprenant des plaquettes conductrices dans le domaine des
antennes ([7], [8]).

Les lentilles métalliques de Kock permettaient d'obtenir des ondes en avance de phase par
rapport a celles se propageant dans l'espace libre. A des longueurs d'onde plus grandes, ces
lentilles se comportent comme des milieux ayant un indice de réfraction effectif positif
inférieur a l'unité. Ce n'est que peu apres que Kock réalisa que ses lentilles appartenaient a une
catégorie de matériaux plus vaste permettant d'avoir un comportement électromagnétique
spécial pour certaines plages de fréquence.

La volonté de réaliser des lentilles a retard de phase a poussé Kock a établir plusieurs
analogies entre la réponse de ses lentilles et les lois d'électromagnétisme régissant les milieux
diélectriques naturels. Il nota d'abord qu'il n'était possible d'obtenir les caractéristiques de
réfraction d'un matériau diélectrique artificiel que si la longueur d'onde est suffisamment
grande comparée a la distance entre les obstacles inclus dans le diélectrique. Ayant cette
condition vérifiée, il observa que les perturbations périodiques de 1'onde électromagnétique
diminuaient avec l'augmentation de la longueur d'onde permettant la définition de parameétres
constitutifs effectifs du milieu artificiel. Les éléments conducteurs se comportaient comme des
dipdles ¢lectriques sous l'influence d'un champ électromagnétique appliqué, donnant ainsi
naissance a un moment dipolaire non nul. Ceci peut étre décrit par un effet capacitif et
modélisé par une permittivité électrique relative supérieure a l'unité. Dans le domaine des
fréquences ¢levées, Kock a constaté une diminution de pénétration des lignes de champ
magnétique suite a I'apparition des courants surfaciques sur les conducteurs; ce qui
occasionne une condensation du champ magnétique (per¢u comme un changement
d'inductance). Les travaux de Kock impliquant des conducteurs de formes variées (lignes,
sphéres et disques) ont montré bien d'autres phénomeénes tels que la diffraction, I'anisotropie
et la dispersion fréquentielle.

Les diélectriques artificiels sont également en relation avec les cristaux photoniques, pour
lesquels 1'indice de réfraction change périodiquement dans l'objectif d'assurer des bandes de
fréquence interdites et ce pour des angles d'incidence donnés. Une description détaillée des
diélectriques artificiels est présentée par Collin [9].

1.2.2 La permittivité électrique négative

Il est connu que les plasmas ont une permittivité €électrique qui est fonction de la fréquence et
qui peut atteindre des valeurs négatives pour des fréquences en dessous d'une certaine valeur
J» (fréquence de plasma), ce qui engendre une constante de propagation imaginaire. Cette
fréquence ressemble au cas ou un mode est interdit dans un guide d'onde particulier au niveau
duquel, en dessous d'une certaine fréquence, le milieu est considéré comme étant 'espace
libre possédant des inductances comme constaté par R. N. Bracewell [10] en 1954.

L'idée de modéliser les plasmas par les dié¢lectriques artificiels était examinée en /962 par
Walter Rotman [11]. 11 a considéré les diélectriques artificiels de Kock et utilisé la théorie
d'analyse des circuits micro-ondes périodiques afin de déterminer leur caractéristiques de
dispersion. Pourtant, son analyse ne considérait pas la permittivité électrique de manicre
explicite mais pris en compte l'indice de réfraction. Rofman nota qu'un plasma électrique
isotrope pourrait étre modélisé¢ par un milieu ayant un indice de réfraction inférieur a 1'unité,
supposant que sa perméabilité magnétique soit proche de celle de l'espace libre. Par
conséquent, les milieux a sphéres et a disques étaient éliminés du moment ou ces obstacles
auxquels le champ électrique est transverse occasionnent une réponse diamagnétique du
milieu effectif. Ceci n'a laiss¢ donc comme candidats que les milieux contenant des barreaux
ou des rubans conducteurs qui sont constitués de fins barreaux ou fils conducteurs orientés
dans la direction du champ électrique incident. L'évolution de la réponse de ce milieu avec la
fréquence a montré alors qu'il pouvait se comporter comme un plasma.

L'idée de la permittivité €lectrique négative était implicite dans ces travaux mais ce n'était
qu'apres environ deux décennies que le "diélectrique a barreaux" ou "diélectrique a fils" de
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Rotman fut redécouvert. Il était enfin expliqué comment un tel milieu pouvait ressembler a un
plasma.

Il est évident que la construction de n'importe quelle structure électromagnétique soit basée
sur des composants métalliques. Les métaux peuvent étre considérés comme des plasmas du
moment ou ils sont assimilables a un "gaz"” ionisé d'électrons libres. Au-dessous de leur
fréquence de plasma, les métaux ont des valeurs négatives de la partie réelle de leur
permittivité électrique mais la fréquence de plasma pour les métaux rentre dans le domaine
des fréquences de l'ultraviolet du spectre de fréquence électromagnétique (domaine ou la
longueur d'onde est extrémement petite). Ceci constitue une barriére pour la construction de

di¢lectriques artificiels dans le domaine des micro-ondes.

Cette question était étudiée par Pendry et al.[12] et parallélement par Sievenpiper et al.[13].
En effet, ils ont proposé la méme structure que Rotman (des fils conducteurs fins rangé
périodiquement dans 1'espace) mais avec un autre point de vue. Vue la faible section des fils
conducteurs, la concentration effective des €lectrons est réduite ce qui permet de diminuer la
fréquence de plasma en la rendant de 1'ordre des Gigahertz (Figure 1.4).

0
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Figure 1.4 Diélectrique artificiel fabriqué a 'aide de fils conducteurs ayant une permittivité
¢lectrique négative.

1.2.3 La perméabilité magnétique négative

Avant d'éliminer la possibilit¢ d'avoir des milieux ayant des valeurs négatives de leurs
perméabilités magnétiques a l'aide de matériaux naturels et isotropes, Veselago envisagea la
nature d'une telle structure. Il imagina un gaz de charges magnétiques ayant une fréquence de
plasma magnétique au-dessous de laquelle la perméabilit¢ magnétique aurait des valeurs
négatives. L'obstacle a cette idée était alors de trouver la particule réelle qui vérifie cette
condition: I'hypothétique charge magnétique. 11 importe de noter que Rotman et Pendry, dans
leurs efforts de synthétiser un milieu ayant une permittivité électrique effective négative, se
sont basés sur les analogies que leurs structures partagent avec l'électromagnétisme des
substances naturelles. En effet, et comme reconnu par Veselago lui-méme [1], il est encore
plus difficile de synthétiser une structure isotrope avec une perméabilité magnétique négative
pour laquelle aucune structure décrite par 1'électromagnétisme n’ait existé.

En 71999, Pendry et al.[14] ont déclaré avoir fabriqué des microstructures de matériaux
artificiels présentant de nouvelles propriétés magnétiques. Le travail a commencé par le
développement d'expressions de propriétés magnétiques relatives aux matériaux comprenant
des fils conducteurs. Les champs et les courants étaient orientés selon 1'axe de ces fils
conducteurs. Ce travail montre alors que ce genre de matériau était diamagnétique et que la
perméabilité magnétique approchait celle de l'espace libre au fur et 8 mesure que le rayon des
fils conducteurs diminue. Une conclusion attendue dans le cas d'un simple diélectrique
artificiel [9]. Cependant, en donnant aux cylindres conducteurs une forme d'un assemblage de
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deux plaques conductrices paralleles (Figure 1.5) Pendry et al. remarquent alors un
comportement différent.

Les Anneaux a Fentes Résonnants (Ang- Split Ring Resonator ou SRR) résultants donnent
naissance a des champs ¢électriques intenses dus aux valeurs élevées des capacités entre les
anneaux. De plus, méme en présence d'ouvertures au niveau des anneaux, des courants
circulent en la présence de champs magnétiques dirigés selon I'axe normal au plan des SRRs.
Cet effet capacitif, conjugué a l'inductance de la structure cylindrique donne naissance a une
réponse avec résonnance caractérisée par une perméabilité relative effective d'une forme
donné par I'équation
2 2
Hopr = 1 = —m (1.1)

wrpy mlugwCr3:

a) b)

Figure 1.5 Anneaux coupés résonnants (SRR).
a- Forme cylindrique ; b- Forme planaire.
r: rayon du SRR.
a: distance entre SRRs appartenant a un méme plan.
[: distance entre deux plans adjacents.
p: pertes par résistivité dans les feuilles métalliques.
C: capacitance entre les feuilles métalliques.

I devient clair a partir de I'expression de u.; qu'un milieu artificiel composé de SRRs puisse
présenter des valeurs ¢€levées de perméabilité magnétique effectives dans le voisinage de la
fréquence de résonnance. Ces valeurs sont limitées par les pertes résistives. Cette fréquence
de résonnance est donnée par I'équation

31

w = —_—
0 2 uoCr3

(1.2)
Cependant, u.s posséde une autre caractéristique lorsque p—0. Elle peut prendre des valeurs
négatives si le second terme de 1'équation (1.7) est supérieur a l'unité. Cela se traduit par une
pulsation de plasma magnétique w,,, donné par I'équation

l
Omp = | ————r (1.3)

z
nr
T2 poCr3(1-—7)

Le terme 7°/a° que nous symbolisons par F est la fraction de la surface occupée par I'anneau
ou facteur de remplissage. Lorsque les SRRs sont placés dans l'espace libre, ils agissent
comme un filtre coupe bande sur la plage de fréquence étendue entre wy et w,, permettant
I'hypothése que la perméabilité magnétique soit négative dans cet intervalle. Méme si ce

21



Chapitre 1 : Introduction aux Métamatériaux

phénoméne n'est valable que sur une bande étroite, la fréquence de plasma magnétique se
trouve dans une plage de l'ordre des Gigahertz. Finalement, bien que composé de matériau
non magnétique, l'arrangement de SRRs de Pendry et al. a permis de simuler un plasma
magnétique artificiel, substance hypothétique envisagée par Veselago, présentant une
perméabilité magnétique effective négative dans le domaine des fréquences micro-ondes.

1.2.4 Premier Milieu 2 main gauche (LHM)

Les travaux de Pendry et al. ont mis en évidence deux types de structures électromagnétiques:
le diélectrique artificiel formé de barreaux ou fils métalliques reconnue comme étant un
plasma diélectrique ayant une permittivité électrique négative, et le milieu avec SRRs
présentant une perméabilité magnétique effective négative pour les fréquences micro-ondes.
Le lien avec les travaux de Veselago a été vite établi par Smith et al. en méme temps que
Pendry. C'est ce groupe de chercheurs qui a réalisé le premier LHM composé de fils
conducteurs et de SRRs [15]-[17].

Les SRRs ont été fabriqués sous forme planaire sur des substrats de fibres de verre. Les
différentes plaques ont été assemblées pour former des arrangements périodiques 3-D. Cet
arrangement était caractérisé de deux manieres différentes: en premier, a I'aide de simulations
numériques puis directement a partir des mesures en une et deux dimensions confirmant ainsi,
que le milieu SRR présente une perméabilité magnétique effective négative pour un champ
magnétique orienté selon la normale par rapport au plan du SRR.

Cependant, le fait que le milieu SRR opérant en espace libre agisse comme un filtre coupe-
bande au voisinage de la fréquence de résonnance ne signifiait pas systématiquement que la
perméabilité magnétique était négative du moment ou ce milieu présente, en plus de sa
réponse magnétique, une réponse €lectrique ([18] et [19]).

L'idée adoptée par Smith et al. était d'insérer I'arrangement de SRRs dans un milieu de fils
imprimés supposé présenter une permittivité électrique négative pour des fréquences en
dessous de sa fréquence de plasma effective. Leurs simulations et mesures indiquaient alors
une bande de fréquence étendue entre la fréquence de résonnance et la fréquence de plasma
magnétique des SRRs proposés par Pendry et pour laquelle la propagation eut lieu. Ce dernier
constat laissait suggérer alors que le milieu SRR a effectivement présenté une perméabilité
magnétique effective négative [20].

Plus attirante encore cette région de propagation ou le milieu composite fils/SRRs présente des
valeurs négatives de la permittivité¢ électrique, et de la perméabilité magnétique (effectives
bien entendu), signe du Milieu a Main Gauche (Ang- Left Handedness).

Il importe de noter que Smith et al. ont fait usage d'expressions de u.; différentes de celle de
I'équation (1.1), assurant que la perméabilité relative effective approche 1'unité pour la limite
infinie de la fréquence. Les expressions des deux parametres sont données par

Fw?
MEff = 1 - wz_wgzjwp (]4)
w}

En se basant sur ces deux expressions, il a ét¢ montré par Eleftheriades et al. [21] que le
milieu composite de fils/SRRs placé en l'espace libre possédait une analogie parfaite avec le
modele de la ligne de transmission L-C. La cellule unitaire pour cette ligne de transmission est
illustrée par la Figure 1.6.
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Figure 1.6 Modg¢le de ligne de transmission pour un milieu fils/SRRs avec d<<A.

Les parametres constitutifs du vide sont représentés par l'inductance série L= duy
(perméabilité) et la capacité parallele Cy,=dey (permittivité). La longueur de la cellule d est
supposée trés petite devant la longueur d'onde 4.

Le circuit RLC de la partie série du modele représente la réponse résonnante du SRR, tandis
que l'inductance de la partie paralléle modélise l'effet des fils conducteurs. La constante de
propagation complexe de la ligne de transmission équivalente comprenant un nombre infini
de cellules montée en cascade est donnée par I'équation

_Jjw Ls \ Hod LrCr
Ve = w4
¢ Ho w?

Une comparaison de l'expression donnée par l'équation (1.6) et le produit des expressions
(1.4) et (1.5) met en évidence l'interprétation des fréquences de résonnance des SRRs et des
fils conducteurs

Csh

(1.6)

goa)sthd:I

== (1.7)
Omp = —=VI+F (1.8)

Wep = N (1.9)
ou F est le facteur de remplissage.

Une fois la propagation de I'onde est démontrée en vérifiant que la permittivité électrique et la
perméabilité magnétique effectives sont simultanément négatives, il reste de soumettre le
milieu composite proposé a l'expérience afin de vérifier si son indice de réfraction effectif est
négatif comme fut proposé bien avant par Veselago.

En effet, Smith et al. ([22]) ont vérifi¢ le phénomene de réfraction négative en utilisant un
milieu composite de fils/SRRs possédant bien un indice de réfraction négatif. Il s'est agi, en
fait, des SRRs de forme carrée imprimés sur un substrat de fibre de verre qui ont été couplés a
des fils imprimés sur l'autre c6té du substrat. Les différentes piéces ont été assemblées en un
réseau périodique dans l'espace dans deux plans perpendiculaire comme indiqué par la
Figure 1.7.

Les anneaux SRRs étaient congus pour avoir une résonnance autour de la fréquence /0.5 GHz,
ou la réponse passe bande LHM avait déja été observée. Le modele fut illuminé par une onde
de fréquence de /0.5 GHz avec un angle d'incidence de 7/8.43° Un capteur micro-onde
balayait I'azimut autour du point d'excitation au niveau du plan d'incidence.
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Un échantillon de Téflon servait de milieu de vérification permis d'obtenir un angle de
réfraction positif de 27°; ce qui correspond a un indice de réfraction de /.4 (valeur exacte de
l'indice de réfraction du Téflon).

Figure 1.7 Métamatériau a base de fils/SRR avec un indice de réfraction négatif.

L'expérience est ensuite faite avec 1'échantillon de métamatériau composé de fils/SRRs. Le
méme faisceau sortant fut détecté¢ avec un angle de -617°. Cette valeur indique, a travers la loi
de Snell que l'indice de réfraction du milieu étudié est de valeur effective négative de -2.7.

Résonnant a une fréquence de /0.5 GHz, le milieu fils/SRR présenta une largeur de bande
approchant 500 MHz (correspondant a la valeur de 5%) au sein de laquelle 1'indice de
réfraction est maintenu négatif. Ces résultats étaient alors en bonne concordance avec les
produits des valeurs des paramétres calculés (parametres des fils et ceux des SRRs).

1.2.5 Conclusion sur la nomenclature

La littérature disponible couvrant le sujet des métamatériaux utilise plusieurs termes pour les
décrire, et mettre en évidence leurs caractéristiques particulieres. Ils sont dit Matériaux a

. . . . ., . = = g
Main Gauche, ce qui donne une description de la disposition des vecteurs E,H, et k
(contrairement aux matériaux ordinaires ou l'on a les trois vecteurs décrivant I'onde

¢lectromagnétique E Hetk qui forment un triedre directe pouvant étre représenté par les
doigts de la main droite).

Le terme indice de réfraction négatif, comme déja évoqué, signifie que le milieu posséde un
indice de réfraction négatif. Indiquant que la loi de Smnell est inversée et que l'angle de
transmission et négatif lors d'une incidence oblique sur un plan séparant un milieu ordinaire
d’un milieu a main gauche.

La notion de /'onde inversée se voit justifiée par le fait que I'onde transmise d'un milieu RHM
vers un milieu LHM posseéde un vecteur d'onde normal inversé et donc plus on avance dans le
milieu LHM et plus on est en avance de phase. L’évolution de la phase prend donc le sens
inverse de celui de la propagation de la puissance ¢électromagnétique.

Le dernier terme que nous allons considérer est également intuitif ([23]). Milieu Doublement
Négatif (Ang- Double-Negative Medium ou DNM). Ceci est justifié¢ tout simplement par le fait
que les valeurs effectives de la permittivité €lectrique et de la perméabilité magnétique soient
simultanément négatives.

Nous devons étre convaincus que ces nominations sont équivalentes du moment ou les
notions a lesquelles elles font référence sont plus au moins implicites dans I'une ou l'autre des
définitions. Elles restent donc complémentaires et non contradictoires.
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1.3 Théorie de la ligne de transmission appliquée aux LHM

L'une des étapes cruciales de I'é¢tude portant sur les milieux artificiels (parmi lesquels les
LHM) consiste a établir des analogies éclaircissantes avec les milieux naturels. Ces milieux
artificiels sont composés d'obstacles électromagnétiques rangés périodiquement dans I'espace
(par analogie aux atomes et molécules dans une structure cristalline).

A des longueurs d'onde de l'ordre des dimensions des arrangements, ses structures
occasionnent le phénomeéne de diffraction (tout comme les solides) tandis qu'a des longueurs
d'ondes plus grandes, un indice de réfraction effectif peut étre défini. Nous devons nous
rappeler que la notion de milieu discret ou continu est relative et dépend de 1'échelle a laquelle
est considéré le milieu que ce soit un milieu naturel ou artificiel. Ce fait est la raison centrale
pour laquelle les diélectriques artificiels sont étudiés et caractérisés en utilisant les mémes
méthodes déja adoptées pour les milieux naturels.

Par exemple, les recherches concernant cette classe de matériau avait commencé par la
détermination de la polarisabilité électrique et la magnétisation de l'obstacle suivie de
l'application de la théorie de Lorentz pour les dié¢lectriques. Ou au contraire, les étudier, du
point de vue macroscopique, comme des problémes de diffraction.

Bien que rigoureuses, les méthodes d'analyse citées ci-dessus ne donnent pas une idée claire
en ce qui concerne la synthése d'un milieu artificiel en ciblant des valeurs spécifiques de ses
parametres effectifs laissant de coOté les parametres liés aux métamatériaux a indice de
réfraction négatif.

Pour ce faire, le modele de la ligne de transmission est considéré. Il présente le milieu naturel,
dans le cas planaire, comme un réseau distribué comprenant des éléments passifs :
inductances et capacités. (Figure 1.8).

Cette approche permet de modéliser la matiére du point de vue discret a travers la
discrétisation des équations de Maxwell dans le domaine spatial. Ceci se traduit par la
considération de cellules unitaires pour lesquelles les composantes du champ
¢lectromagnétique sont considérées comme étant des grandeurs quasi-statiques. Les
impédances et admittances dans la cellule 2-D de la Figure 1.8 sont alors déterminées en
adoptant cette démarche.

(i %
I, +dlI.

Z/2
(o)

Z/2 I, +dl,

4

Figure 1.8 Cellule unitaire du mod¢le de ligne de transmission avec ¢léments distribués
(milieu plan homogéne).

Nous commencons par écrire les équations de Maxwell dans le domaine fréquentiel en
supposant une variation temporelle harmonique du champ ¢lectromagnétique

VxE = —jw§ (Loi de Faraday-Maxwell) (1.10)
VX H=jwD (Loi d'Ampére-Maxwell) (1.11)
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Dans un milieu isotrope et homogene les deux équations précédentes sont complétées par les
relations constitutives suivantes

B = u(w)H (1.12)

D = e(w)E (1.13)
Les paramétres permittivité électrique et perméabilité magnétique dépendent, dans le cas
général, de la fréquence (cas des milieux dispersifs).

Nous supposons par la suite un certain volume ¢élémentaire de l'espace représenté par une
cellule 3-D de dimensions 4, 4, et 4. comme indiqué sur la Figure 1.9.

Les dimensions de cette cellule sont supposées suffisamment petites comparés a la longueur
d'onde du champ y régnant. Dans le but de considérer le cas planaire, nous supposons qu'il n'y
a pas de variation selon y (géométrie planaire fine : 0/0y — 0). L'interaction de la géométrie
choisie avec un champ électromagnétique peut étre, ainsi, décrite par une combinaison de
mode TE et TM.

Figure 1.9 Cellule unitaire 3-D dans laquelle le champ est quasi-statique.

La modélisation des diélectriques par la théorie des circuits distribués pour le cas quasi-TMy
implique que les composantes dominantes E,, H,, et H. soient liées par les relations suivantes

JE .

> = —jop(w)H, (1.14)
OE .

—> = jop(w)Hy (1.15)
0Hy O0H, ,

¥—§=1we(w)Ey (1]6)

La discrétisation spatiale des équations de Maxwell dans le cube élémentaire de la Figure 1.9
nous donne les expressions suivantes

Ey,(xo + Ax, zy) — Ey (x0, Z9) = —jowp(w)H,Ax (1.17)
Ey (%0, 20 + Az) — E) (X0, 2p) = jou(w)H,Az (1.18)

et

[Hx (%0, 2o + Az)—H, (%0, 20)]Ax — [H,(xo + Ax, 2o)—H, (X0, 20)]Az = ng(w)EyAxAZ
(1.19)

Pour appliquer la théorie des circuits distribués, nous définissons la différence de potentiel et
l'intensité de courant électrique a partir du champ électromagnétique comme suit

Vo =V, = — [V E.dl (1.20)
I=¢H.dl (1.21)

a et a' étant deux point de l'espace reliant le bas et le haut de la structure et C est un contour
fermé judicieusement choisi entourant juste la face haute ou basse du cube élémentaire.
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Sous T'hypothése que les champs sont quasi-statiques, et que la face inférieure du cube
représente la référence du potentiel, les intégrales se réduisent aux produits suivants

V, =E,.Ay, I, = —H,.Ax etl, = H,. Az

Nous définissons, par la suite, les impédances impliquées dans le calcul comme suit

Z, = jou(w)AxAy/Az (1.22)

Z, = jou(w)AyAz/Ax (1.23)

Y = jwe(w)AxAz/Ay (1.24)
Tenant compte de (1.22)-(1.24) les expressions (1.17)-(1.19) donnent

V(%o + Ax, zo) — V,, (x0,29) = —Z, I, (1.25-a)

V, (X0, 20 + Az) — V,,(x0,20) = —Z,1, (1.25-b)

et

[1,(x0, 2o + Az) — 1,(x¢, Zo)] + [y (xo + Ax, z9) — I (x0,Z0)] = =YV, (x0,20)  (1.26)

La premicere (resp seconde) équation signifie que la différence de potentiel entre la face avant
et la face arriere (resp droite et gauche) est le résultat de la circulation d'une intensité de
courant ¢lectrique a travers une impédance effective Z, (resp Z.). De méme, l'équation (1.26)
indique que la différence de potentiel entre les faces du haut et du bas du cube élémentaire est
le résultat de la circulation d'une intensité de courant électrique a travers I'admittance Y. Ces
équations ne sont rien d'autre que la représentation 2-D de 1'équation des télégraphistes. Elles
représentent également les lois de Kirchoff pour le modele en éléments localisés par unité de
longueur relatives a une cellule unitaire de la ligne de transmission symétrique illustrée par la
Figure 1.8.

Il est évident que, pour une fréquence correspondant a une pulsation donnée (w= wy), les
impédances et I'admittance seront respectivement

Zy = jwou(w)Axhy/Az
Z, = jwon(wo)AyAz/Ax
Y = jwoe(wy)AxAz/Ay

La Figure 1.10 montre alors comment sont disposés les courants électriques ainsi que la
différence de potentiel au niveau du cube ¢lémentaire.
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Figure 1.10 Disposition des courants ¢lectriques et de la différence de potentiel dans la cellule
¢lémentaire.
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La présence d'un champ électrique normal a la surface AxAz le long de la distance Ay est
assimilé a une capacité d'armatures plates remplie avec un diélectrique ayant pour paramétres
constitutifs €(wy) et u(w,) et dont la valeur est donnée par

C = e(wy)AxAz/Ay (1.27)

De méme, la présence d'un champ magnétique quasi-statique implique l'apparition de courant
¢lectrique dans le sens opposé au niveau des plaques paralleles et dont la contribution du flux
est a travers la surface AyAz pour le courant parcourant la distance Ax et a travers AyAx pour
le courant parcourant la distance Az. Ceci mene a calculer I'inductance

L, = u(wy)AxAy/Az  (selon Ax) (1.28)
L, = u(wy)AzAy/Ax (selonAz) (1.29)

L'importance de la capacité et des inductances distribuées figure clairement dans les
expressions (1.27)-(1.29). En effet, elles dépendent de la fréquence (et donc de la pulsation) et
sont égales, a des constantes pres, aux paramétres constitutifs qui sont £(w,) et u(wy).

Pour un milieu isotrope, et lorsque la cellule unitaire est de dimensions infiniment petites
(suffisamment petites comparées a la longueur d'onde), la capacité et I'inductance (toutes deux
distribuées évidemment) sont égales aux parameétres constitutifs respectifs.

Finalement, n'importe quel milieu isolant, sans pertes et homogene peut étre modélisé, pour
w = wy, par des cellules unitaires ne comprenant que des inductances et des capacités
distribuées. Ces grandeurs par unité de longueur sont bien égales aux parameétres constitutifs
du matériau considéré.

Partant de 1'hypothése d'une cellule unitaire isotrope 2-D (Z = Z, = Z,,d = Ax = Ay = Az),
les expressions précédentes deviennent

Z = jou(w)d (1.30)
Y = jwe(w)d (1.31)

Ceci permet d'écrire les paramétres constitutifs du matériau diélectrique modélisé par la ligne
de transmission comme suit

_ z(w)/d

uw) =22 (1.3
_ Y(w)d

e(w) == (1.33)

Pour un milieu naturel (donc RHM) isotrope, non magnétique de permittivité électrique
relative &,., nous devons avoir, compte tenu de (1.32) et (1.33): u(w) = yy et e(w) = &,.&.
L'impédance et I'admittance distribuées seront donc

Z =jwud et Y =jwe.gnd

Ceci n'est rien d'autre que la représentation d'un milieu 2-D ayant un comportement d'un filtre
passe-bas. La cellule unitaire comprend donc des inductances série L = uyd (H) et une
capacité parallele C = ¢,¢,.d (F) comme indiqué sur la Figure 1.11.

Les quantités distribuées correspondantes sont respectivement
I'=—==py (H/m)

C' = i Eo&r(F/m)

qui sont, dans notre cas, réels et positifs. Nous précisons que si nous avons affaire a un milieu
avec pertes, nous devons ajouter a notre modele des résistances en série et des conductances
en paralléle.
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L2
L2 L2
L2 = C
— , i
d Z

Figure 1.11 Modele de ligne de transmission 2-D pour un milieu naturel avec éléments
distribués.

A la limite de la continuité (d/A—0), la constante de propagation S correspondante et vérifiant
I'équation d'onde suivante

2 2
a2y, | 8%V

Tx2 52 T B*V, =0 (1.34-a)
est p=tVv-=2Y (1.34-b)

Cette valeur se réduit, dans notre cas, a la constante de propagation d'une ligne de
transmission remplie d'un matériau non magnétique ayant une permittivité électrique relative
.. Nous avons alors

B=+tV-2Y = wVL'C = 0 [uego = 0/vy (1.33)

L'équation (7.35) est fonction de la pulsation (et donc de la fréquence). Appelée équation de
dispersion. Elle met en évidence la variation de la constante de propagation avec w . Cette
variation est représenté, pour un milieu continu, sur la Figure 1.12.
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Figure 1.12 Dispersion de la constante de propagation (RHM).
a- f en fonction de w. b- Surface équipulsation (ou équifréquence)

La courbe £ en fonction de @ (ou w en fonction de f) illustrée par la figure 1.12-a montre
comment évolue la constante de propagation avec la pulsation pour une direction donnée dans
le plan (Oxz). La figure 1.12-b nous renseigne sur la variation de la constante de propagation
en fonction de la direction pour une valeur particuliére de la pulsation d'ou sa nomination
surface équipulsation ou équifréquence (Ang- Equi-Frequency Surface ou EFS).
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La premicre courbe (f - w) donne la valeur de la vitesse de phase vgainsi que la vitesse de
groupe (notée v;) dans le milieu étudié tandis que la seconde courbe montre leurs directions
respectives.

Quand la cellule unitaire est électriquement infiniment petite, les structures distribuées
modélisent un milieu isotrope et le diagramme EFS du réseau planaire est circulaire. La
vitesse de phase est definie par le rapport vy = w/f dont la valeur est déduite de la tangente
de la ligne tracée a partir de l'origine et passant par le point (wy, By de la courbe w - f. Sa
direction est donnée par la ligne allant de l'origine au point (B, , fo.) de la courbe
isopulsation.

La vitesse de groupe v est définie par v, = (8/0w)™" qui n'est rien d'autre que la tangente
de la courbe w - f au point (wy, fy) et a pour direction celle du gradient de la courbe EF'S dans
le sens des fréquences croissantes.

I1 est clair, en vertu de la Figure 1.12-a que la constante de propagation pour un milieu RHM
isotrope, modé¢lisé par des inductances série et une capacité parallele distribuées, soit
proportionnelle a la fréquence. De méme, la Figure 1.12-b montre que les valeurs de vyet v,
sont égales (milieu non dispersif) et données par

_w_ 1 _ 1 _ (o'
Vo = 37 Too - Juoees (aw) = Vg (1.36)

Le signe positif des deux vitesses est conditionné par le choix de la racine positive dans
'équation (1.36). Ce choix est en fait, arbitraire. Sur la courbe w - S, il consiste en le choix
entre les deux branches symétriques par rapport a l'axe des w, ou, de maniere équivalente, les
points diamétralement opposés sur la courbe EFS. Pour éviter la définition de vitesse de
groupe négative, nous prenons la solution positive représentant ainsi le sens de propagation de
la puissance électromagnétique.

Dans un milieu RHM, une vitesse de phase positive signifie que la phase subit des décalages
dans le sens de la vitesse de groupe (et donc dans le sens du vecteur de Poynting).

L'indice de réfraction, qui est défini comme le rapport entre la vitesse de la lumiére dans le
vide et la vitesse de phase, est positif:

VLIC Y
n=—= 20— Yoo e (1.37)
Vo v Hoéo v Hoéo
L'impédance d'onde du milieu effectif est exactement l'impédance caractéristique du circuit
distribué pour des dimensions infiniment petites devant la longueur d'onde a savoir

Lr
Ny = /;‘—go = \/C: = Z, (1.38)

Application de la théorie des lignes de transmission dans la synthése
des LHM

Il est reconnu que les équations de Maxwell peuvent étre représentées entierement par la
théorie des circuits. Par conséquent, un milieu naturel peut étre modélisé par des réseaux de
circuits distribués comme 1’a fait G. Kron [24] en l'année 7944, lorsqu'il a employ¢ la
technique de discrétisation des équations de Maxwell pour arriver aux lois de Kirchhoff liant
courants électriques et différences de potentiel dans des circuits en 3-D. J. R. Whinnery et S.
Ramo [25], ont trait¢ des milieux 2-D seulement quatre années aprés que W. Kock ait
introduit le terme "diélectrique artificiel".

Tenant compte de ces analogies, il parait possible d'utiliser les mémes principes pour
modéliser un milieu artificiel LHM. Partant de 1'idée de Veselago postulant une permittivité
¢lectrique et une perméabilité magnétique négatives, il est possible d'imaginer des ¢léments
de circuits distribués L' et C' négatifs. Du point de vue impédance, proposer une inductance

30



Chapitre 1 : Introduction aux Métamatériaux

série et une capacité parallele négatives (-jwL'd et -jowC'd respectivement) consiste a permuter
leurs roles. Cela donne alors une capacité série et une inductance parall¢le. Nous avons donc
un circuit dual (Figure 1.13) a celui de la Figure 1.11.

Yo 2. C_/.

2.C

2.C—
L
—k_— v x

« d

Figure 1.13 Modele de ligne de transmission 2-D pour un milieu LHM avec ¢léments
distribués.

La cellule unitaire proposée est la représentation 2-D d'un milieu LHM. 1l est clair qu'elle a la
structure d'un filtre passe-haut. La permittivité ¢€lectrique et la perméabilit¢é magnétique
effectives peuvent toujours étre obtenues a partir des expressions (1.32) et (1.33)

_1/jwCd _ 1

pw) =22 = — (139
_ Yjold _ 1

e(w) = e = wd (1.40)

Contrairement au cas d'un matériau naturel (ou RHM), les paramétres effectifs du circuit dual
sont bien évidemment négatifs. Cependant, ils ne sont plus constants mais fonctions de la
pulsation (fréquence). En effet, leur allures dispersives permettent de vérifier que les
moyennes temporelles de 1'énergie électrique et de 1'énergie magnétique emmagasinées dans
le milieu sont bien positives (principe de la conservation d'énergie) ([1], [9]).

Finalement, le circuit dual, composé de la capacité série C'=C.d (F.m) et de l'inductance
parallele L'=L.d (H.m), satisfait les conditions du comportement d'un milieu LHM. Cette
nouvelle approche pour la modélisation des parameétres effectifs d'un milieu LHM avec des
capacités série et des inductances paralleéles a été explorée par Eleftheriades et al.([26]
et [27]). En effet, ils ont présenté les expressions déja exposées ainsi que des résultats de
simulation de la réfraction négative pour des arrangement de cellules L-C duales aussi bien
pour le cas continu (d/4 —0) que pour des structures périodiques incluant des segments de
lignes de transmission de longueur finie. Dans le second cas, il a ét¢ démontré que les
dimensions de la cellule avaient un impact sur les propriétés de dispersion du modele. Une
lentille plate avec indice de réfraction négatif a été modélisée a l'aide des lignes de
transmission et la concentration des faisceaux a ét¢ démontrée. Une approche similaire fut
suivie par Caloz et al.([28] et [29]) pour étudier le cas d'une ligne duale L-C a une dimension
et décrire quelques composants et circuits. Oliner ([30]) a proposé, de sa part, une
implémentation en ligne micro-ruban d'un milieu L-C dual dans les cas /-D et 2-D.

La constante de propagation relative a la structure duale de la figure (1-13), déduite a partir
des expressions (1.39) et (1.40) met en évidence la relation inverse avec la fréquence
1

,8= —'V—ZY = _(u—w (141)
Les courbes w - f et EFS correspondantes sont illustrées par la Figure 1.14. Dans ce cas, la
vitesse de phase et la vitesse de groupe sont dans deux sens opposés. Elles sont données par

_ o _ oy _ (9B _

vy = 5=~ = ( ) = —v, (1.42)

dw
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Le choix de la racine négative dans 1'équation (7.42) permet d'imposer un signe positif a la
vitesse de groupe (également dans le méme sens que le vecteur de Poynting dans ce cas).
A A

m ﬂx

v

>
N

B

) ]

b)
Figure 1.14 Dispersion de la constante de propagation (LHM).

a- f en fonction de w. b- Surface équipulsation (ou équifréquence).

Les résultats obtenus sont cohérents avec la notion des ondes présentant une évolution
inversée de leur phase et donc la réfraction négative est envisageable au niveau d'une interface
plane séparant un milieu RHM d'un autre LHM. Au niveau de l’interface, la condition
d'égalité des phases doit étre vérifiée.

L'onde avec une phase inversée prend place, dans un LHM, en supposant que la phase doit
évoluer dans le sens et la direction de la vitesse de groupe positive (sens de la propagation de
la puissance électromagnétique). Ceci implique que l'indice de réfraction soit négatif. La
relation entre l'impédance d'onde effective et l'impédance caractéristique du circuit est
toujours valable

c _ —Julwe(w) _ _ 1 (1.43)

n=es —= —4——— =

Ve
= | _
n= Lm = \E = Z, (1.449)

Nous devons rappeler que le développement mathématique que nous venons d’effectuer
suppose que le milieu étudié est sans pertes. Ceci signifie alors que la représentation d'un
milieu LHM par un circuit L-C dual dans l'objectif d'obtenir des paramétres effectifs négatif ne
nécessite pas la présence de pertes. Aussi, et contrairement au milieu composé de fils/SRRs a
indice de réfraction négatif présenté par Smith et al. ([22]), le circuit L-C dual n'impose pas la
présence des SRRs afin d'assurer le signe négatif des paramétres effectifs du milieu [21][31]).
Pour vérifier cela, revenons au mod¢le de la ligne de transmission du milieu fils/SRRs. Nous
avions indiqué que l'expression de la perméabilité (1./) que nous rappelons ci-dessous
mr?/a?
”eff=1_1_zsz_ 31

Wriy T pgw?Crs

peut prendre des valeurs négatives dans l'intervalle compris entre @y et @,,,. Dans le mod¢le
de la ligne de transmission du milieu fils/SRRs, cet intervalle correspond exactement a la
région ou la partie série du circuit est capacitive. De maniére similaire, la permittivité
électrique effective est négative pour les valeurs de @ inférieures a w,,, ou la partie paralléle
du circuit est inductive. Finalement, le milieu fils/SRRs peut étre considéré comme étant
équivalent au circuit L-C dual déja présenté dans la plage de fréquence pour laquelle un indice
de réfraction négatif est obtenu.
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Nous constatons finalement que le SRR introduit une résonnance supplémentaire pouvant étre
évitée en implémentant carrément des capacités série. Ceci rend possible 1'obtention de larges
bandes passantes pour lesquelles le signe négatif de l'indice de réfraction est assuré. En effet,
la Figure 1.14 permet de voir qu'il est possible d'obtenir une plage fréquentielle infinie pour
laquelle, le circuit L-C dual assure le phénomeéne des ondes inverses (backward wave).

Nous avons vu dans ce qui précede le cas des milieux isotropes. Balmain et al. [32] ont
présenté des métamatériaux anisotropes basés sur le modéle des lignes de transmission. Ils ont
réalisé la réfraction négative ainsi que la concentration des faisceaux. Ces métamatériaux sont
fabriqués a partir d'une grille 2-D de circuits L-C rangés périodiquement. Des variantes de ces
modeles ont été également présentées par Blamain et al. [33][34][35].

1.4 Conclusion

Dans le présent chapitre, nous venons de voir les différents aspects liés aux métamatériaux a
savoir leur apparition dans le monde scientifique ainsi que les différents aspects théoriques
sur lequel est basée leur théorie. Une approche tres instructive qu’est la théorie de la ligne de
transmission est exposée permettant de voir I’analogie entre les métamatériaux et les
matériaux standards et de cerner les différences en se basant sur les mémes notions théoriques
(indice de réfraction, vitesse de phase, vitesse de groupe etc.).

Nous verrons dans la suite de ce travail comment on peut mettre en évidence les
caractéristiques d’un métamatériau en appliquant les équations de Maxwell ainsi que leur
emploi au profit de la technologie de synthéses des structures rayonnantes en technologie
micro-ruban.
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2 REALISATION D’UN
METAMATERIAU A I’AIDE DE
SRR

2.1 Introduction

La communauté scientifique n’a cess¢ de s’intéresser au sujet des métamatériaux durant la
derniére décennie. Du point de vue théorique, le concept des métamatériaux fiit introduit, pour
la premiere fois, par la publication des travaux de Veselago en 1968 [1]. Il introduisit un
comportement particulier d’un matériau ayant des valeurs négatives de la permittivité
¢électrique et de la perméabilité magnétique. Ce phénoméene peut étre utilisé au profit de
plusieurs techniques parmi lesquelles on cite : la réfraction négative (Negative Refraction) et
la rétro-propagation des ondes électromagnétiques (Backward Propagation).

La premicre apparition pratique eut lieu en /996 avec la découverte d’un milieu ayant une
permittivité négative par Pendry [12]. Durant I’année 1999, Pendry et al. présentent, dans
leur travail, un matériau ayant une perméabilité négative [14]. Smith et al. montrent que les
matériaux peuvent avoir des permittivités et perméabilités de valeurs négatives ([36]). Ces
matériaux sont nommés « matériaux a main gauche » (Left Handed Metamaterials).
Ishimaru et al. ([37]) ont publié les résultats d’un travail théorique portant sur plusieurs
configurations de métamatériaux et présentant des valeurs négatives des mémes parameétres
dans une plage de fréquence définie. Leur travail consiste a adopter la Théorie Quasi-Statique
de Lorentz pour le calcul des éléments des tenseurs de permittivité et de perméabilité
(tenseurs constitutifs). Cependant, il n’est donné aucune indication sur la technique utilisée
pour la détermination des courants surfaciques induits sur les conducteurs.

Dans le présent chapitre, nous procéderons a [’étude théorique d’un métamatériau
diélectrique, constitué d’un nombre infini de SRR. Pour ce faire, on fait appel a la Théorie
Quasi-Statique de Lorentz pour la détermination des tenseurs constitutifs généralisés. Les
courants surfaciques induits sur les SRRs sont déterminés en utilisant la méthode de 1’équation
intégrale, résolue par la Méthode des Moments.

L’objectif consiste a vérifier théoriquement la possibilité d’obtenir des valeurs négatives de la
permittivité et de la perméabilité du métamatériau sur une plage de fréquence donnée.

Nos résultats seront confrontés a ceux obtenus par Ishimaru et al. Des études de sensibilité
seront effectuées en fonction des différents parameétres choisis afin de voir leurs effets sur les
parametres effectifs du métamatériau étudié.

2.2 Formulation du probléme

2.2.1 Détermination des tenseurs ¢ et u

Les relations constitutives généralisées du champ électromagnétique, pour un milieu linéaire,
possedent deux formes €quivalentes [37]. La premicre est la représentation dite de Tellengen.
Elle exprime le déplacement électrique D et induction magnétique B en fonction des champs
électrique £ et magnétique H selon 1’équation matricielle

SR

D : Vecteur déplacement électrique (C/ m? )

ou
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B : Induction magnétique (7)) ;
E . Champ électrique (V /m);

H : Champ magnétique(A4/m).

La seconde, nommée représentation de Boys-Post, propose d’écrire le déplacement électrique
et le champ magnétique comme fonctions du champ électrique et de 1I’induction magnétique.

Soit
P} T F} (2.2)
H B, u, B

L’identification des deux écritures permet d’établir les relations entre les tenseurs respectifs
des deux systémes

o
I
™
S|

|
R
S|
= |
S
= |
2
= |
I
S
S

(2.3)
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I

|
= |
S
= |
S

La détermination des parameétres généralisés (valeurs des éléments des tenseurs) informe sur
le comportement de 1’onde ¢lectromagnétique dans le milieu étudié.

La structure 3-D étudiée [37] est représentée dans la Figure 2.1. Elle est composée d’un
milieu diélectrique (matériau hote) dans lequel sont implantées des cellules unitaires
conductrices (SRRs). Ces cellules sont implantées, dans une grille 3-D, de maniére périodique
(espacement régulier selon les trois directions).

Une cellule unitaire est constituée de deux anneaux concentriques ouverts, dans un volume de
diélectrique, et a pour dimensions a x b x ¢ selon les axes respectifs x, y et z.

L’utilisation de la Théorie Quasi-Statique de Lorentz suppose que les dimensions d’une
cellule unitaire soient inférieures au dixiéme de la longueur d’onde [37]. La Figure 2.2
représente les différents parameétres d’un élément conducteur (SRR).

Figure 2.1 Configuration du métamatériau étudié. a = b = 8§ mm, ¢=3.9 mm.( [37])
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& A

Y

zZ X

Figure 2.2 Schéma d’un SRR dans le plan x-y.( [37])
La formulation mathématique adoptée est celle présentée par Ishimru et al. ([37]).

Pour la détermination des densités de courants surfaciques, nous considérons que le SRR est
un conducteur €lectrique parfait et nous choisissons la bande de fréquence 4 GHz - 8§ GHz. Le
choix de la bande de fréquence est conditionné par les dimensions de la cellule unitaire. Nous
rappelons que I’effet métamatériau suppose que la longueur d’onde soit au moins dix fois
supérieure aux dimensions d’une cellule unitaire.

—

Les équations suivantes décrivent I’induction électrique D et le champ magnétique H
comme fonctions du champ électriqueE , de I’'induction magnétiqueé, et des polarisations
¢lectrique P et magnétique M
D=¢yE+P(E,B)
=L E_w(EB) (29
Ho

Pour une cellule unitaire (parallélogramme du diélectrique contenant le SRR conducteur), les

vecteurs E et B représentent respectivement le champ électrique et I’induction magnétique
externes. Les champs auxquels est soumis le SRR conducteur, notés E; et B;, sont le résultat

de la superposition du champ externe (E , E) et du champ d’interaction (E;, B;) ayant pour
origine les SRRs conducteurs adjacents et on peut alors les écrire comme suit

! SO (2.5)

E =E+E
B =B+B

Les polarisations électrique P et magnétique M s’écrivent, en fonction des moments
dipolaires électrique p et magnétique m , sous la forme

{Ij = Np avec N= ! (2.6)
M = Nm ab.c

P et m sont produits par les densités de courant surfaciques induites sur le SRR conducteur.
I1s s’expriment, en fonction du champ total appliqué au SRR, selon 1’équation matricielle [37]

7 _ ] E,
= la|-| - 2.7
FJ est la matrice de polarisabilité.
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Le champ d’interaction dépend évidemment des moments dipolaires €lectrique et magnétique
des autres ¢léments conducteurs et s’écrit comme suit

-

l

ou [CJ est la matrice d’interaction.

Les champs électrique et magnétique provenant de dipoles électrique et magnétique sont
donnés par les équations [38]

E, =~ (k+1/7)- (Mj 6+ G -iep) 60 29
&

& r
Hy = jo-(jk+1/r)-(p A7) GF) (2.10)
E, = jou, - (jk +1/7)- (i A 7)- GF) (2.11)

A —

H, = (jk+1/r) [Mj - G(F) + k*(m — #(7 - m)) - G(F)(2.12)

r

E,; ; : Champ ¢€lectrique d’interaction produit par p (respectivementni ) ;

H; . : Champ magnétique d’interaction produit par p (respectivementni ).

La Théorie Quasi-Statique de Lorentz ne prend en compte que les termes stationnaires des
formules de développement des champs produits par les moments dipolaires. De ce fait, les
grandeurs déja définies sont découplées: le champ électrique d’interaction ne dépend que des
dipdles électriques et le champ magnétique d’interaction ne dépend que des dipdles
magnétiques.

Nous considérons un matériau diélectrique, composé¢ de N, cellules selon I’axe (Ox), N,
cellules selon I’axe (Oy) et N, cellules selon I’axe (Oz), qui sont, dans notre cas infinis. En
vertu de la relation (2.9) le champ électrique d’interaction au niveau de la cellule ayant pour
coordonnées le triplet (i,j,k) est donné par I’expression

R I 2~ ia+ (= )b+ (k= k)e 13
Eid(l>.]3k) 4e Z ;ook——w ._Z) (j_jV)ZbZ+(k_kv)202]5/2pd ( )

(i,).k)= (1", J". k")

d=x,y,z
Nous calculons le champ électrique, appliqué a une cellule unitaire constituée du SRR et
I’espace du diélectrique le contenant. Nous considérons que le centre du SRR se trouve a

I’origine des coordonnées. Cela veut dire que les coordonnée du SRR sont (i,j,k)=(0,0,0)). Le
champ total, appliqué a la cellule, s’écrit en combinant les équations (2.5), (2.7) et (2.8)

26+ T

/

Ou U est une matrice unitaire 6 x 6.
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En vertu de la relation (2.6), le vecteur déplacement électrique D et le champ magnétique H
peuvent étre formulés par

D = g¢,E + Np
iA=L 5 N (215
Hy

En tenant compte de 1’équation (2.2), et par identification, nous obtenons I’expression du
tenseur généralisé suivante

e U 0

; ; =1 % MLOU *NE faMZ]F‘NﬁFﬂ1(2"6)

ou U est une matrice unitaire 3 x 3.

2.2.2 Détermination de la matrice d’interaction /C]

Les ¢léments de la matrice d’interaction sont des sommes infinies de termes (champ dii a un
nombre infini de dipoles). La formule de Poisson [9] permet d’écrire les ¢éléments de la
matrice d’interaction et ce, en tenant compte de 1’équation (2.13), de la fagcon suivante

Cxxzé'g'{@_s(éaﬁj (217)

a a T a a i
c -¢.a.1s@0 ¢ a (2.18)

Y b b |z b’ b '

c. =250 S(ﬁ,é (2.19)

c Vs c c))

Les fonctions ¢(z) et S(x,y) sont respectivement définies par
c(z) = D k7, Re(z)>1 (2.20)
k=1

S(b Cj 3 S Y @y K| 2 ﬂ’”bj +(Eﬂm (2.21)

m=—oon=—oo[=1 a a
Kyest la fonction de Bessel modifi¢e de deuxieéme espéce et d’ordre 0.
2.2.3 Détermination de la matrice de polarisabilité [a/

La matrice de polarisabilité dépend de la densité de courant induite sur les SRRs conducteurs.
Elle peut étre écrite sous la forme explicite [37]

- { aﬂ .22

a me a me

Les quatre sous-matrices ont pour définitions respectives
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e = ]iw [[.] av (2.23)
Ao = ]%I[Jm] dv (2.24)
e = %j? NVARS (2.25)
G = %jf AT |- dv (2.26)

Oul’'ona
[J,] : densité de courant induite sur le conducteur par un champ électrique unitaire et
uniforme;
[J,,]: densité de courant induite sur le conducteur par une induction magnétique unitaire et
uniforme;

7 :vecteur distance entre le point de la densité de courant et le centre du SRR conducteur.

2.2.4 Détermination de la densité de courant surfacique sur le SRR
conducteur

La détermination des termes de la matrice de polarisabilité requiert la connaissance de la

densité de courant surfacique, induite sur le SRR conducteur. Les grandeurs physiques étant

découplées, un champ ¢électrique uniforme est responsable de la densité de courantje, tandis

qu’une induction magnétique uniforme produit une densité de courant.J, .

Une induction magnétique quasi-uniforme (dans 1’espace d’une cellule unitaire bien entendu)
est possible en supposant I’incidence de quatre ondes planes dans les directions : X ,— X, y, et
— . Les inductions magnétiques des quatre ondes sont superposées tandis que les champs
¢lectriques respectifs s’annulent. Ceci est illustré par la Figure 2.3.

Ihu
+
N3
T FH

Figure 2.3 Induction magnétique quasi-uniforme.
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De manicre similaire, nous pouvons aboutir a un champ électrique quasi-uniforme dans la
direction de 1’axe x et une induction magnétique quasi-nulle (toujours dans 1’espace d’une
cellule unitaire) comme indiqué sur la Figure 2.4.

e

\
\
\
\
\
Loyl

Figure 2.5 Champ Electrique £, quasi-uniforme.

La Figure 2.5 illustre le cas ou I’on cherche un champ électrique quasi-uniforme dans la
direction de I’axe des y.

Comme nous I’avons déja signalé, le conducteur SRR sera considéré comme conducteur
¢lectrique parfait lors du calcul de la densité surfacique de courant.

On considére un Conducteur Electrique Parfait (4ng- Perfect Electric Conductor ou PEC) de
forme arbitraire (Figure 2.6). Une onde électromagnétique incidente, symbolisée par le

doublet (E™ H™), se propage dans I’espace et rencontre la surface du conducteur
électrique parfait. Ceci induit une densité de courant surfacique (J, ), responsable d’un champ
¢lectromagnétique diffracté ( EY il ). Résultant de la superposition de ces champs, le

champ électrique obtenu s’écrit

gt = Ene W (2.27)

Le probléme consiste a résoudre 1’équation (2.27) au niveau de la surface du conducteur
¢lectrique sur laquelle la composante tangentielle doit €tre nulle (conducteur supposé parfait).
Soit

El, =EMe +EM =0 (2.28)

stan stan stan

ou
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Eqtn =—Eltn (2.29)

s tan

Le champ incident est une donnée du probléme. Le champ diffracté est fonction de la densité
de courant surfacique et est donné par [38]

o 1 1 -
EM = pv||J, -V'N'G + k*J . GldS'—— J, 2.30
el v s 17 230

Le probléme consiste a résoudre 1’équation intégrale
1 1
pv|(\J, -v'V' G+ k*J GldS'- = J —E™ 2.31
el v bs-ta |- ew
(EY,H™)

3 (PEC)

Figure 2.6 Incidence d’une onde électromagnétique sur la surface d’un conducteur électrique
parfait.

avee

o : pulsation de I’onde incidente ;
PV : valeur principale de I’intégrale ;
S': surface du conducteur électrique parfait ;

G : fonction de Green relative au milieu homogene de permittivité électrique &. Elle est
définie comme suit

1 67 Jkr

G(F) = (2.32)

4725 r

k: constante de propagation du milieu diélectrique.
r: distance entre le point source et le point d’observation.

La détermination de la densité de courant surfacique sur le conducteur SRR revient a résoudre
I’équation (2.31) par la Méthode des Moments [39].

2.2.5 Méthode des Moments

La densit¢ de courant surfacique est décomposée en une série de fonctionsJ,, appelées

fonctions de base, pondérées par des coefficients /,. Cette décomposition s’exprime comme
suit
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J =31 J (2.33)

La forme des fonctions de base J, est connue et le probléme consiste a déterminer les
coefficients de pondération 7, en résolvant 1’équation (2.31).

En tenant compte de (2.33), I’équation (2.31) devient

1 - - 1- .
—> 1 PVi\J, -V'N'G+k’J ,GldS'——J, |=—E" 2.34
ja)é‘ ; n '5[[( n )v n ] 3 n s tan ( )
On définit le produit intérieur de deux fonctions f'et g, définies dans le domaine S par
(f.g) = [ rgds (2.35)
S

Ce produit intérieur est appliqué en utilisant des courants de test (fonction de test) W,,.
L’équation (2.34) se transforme alors en un systéme de N équations a N inconnues. Si on note
E,, le champ ¢électrique provenant de la densité de courant / J , le systéme a résoudre s’écrit

nn’

alors

ﬁ E = -E™ (2.36)

> [ B, J¥,ds = -[ B ,ds (237)
N

L’équation a résoudre est devenue une €équation matricielle de la forme
z,J1.1=,] (2.38)

avece

Z = len PV! (7, - v G + k2 ,Glas—~J, |W,ds (239

1
s JOE 3

et

s tan

V, = [ El, W,ds (2.40)
S

La résolution de 1’équation matricielle (2.40) permet d’obtenir les coefficients 7, et de
déterminer les densités de courant surfaciques sur le SRR conducteur.

Pour le choix des fonctions de base/test, nous avons opté pour la forme en brins de sinusoides
(méthode de Galerkin). Elles ont cette forme sur la distance angulaire de I’anneau conducteur.
En supposant que I’angle total d’un anneau est 6,. Avec un nombre N, I’'intervalle A@ est

0[
N+1

AG=2. (2.41)

La valeur centrale de I’angle relative a chaque intervalle notée ¢, vaut
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0 =n—" (2.42)

(0) = 6. sin(ky(6,., = 0)) 4 (0.6, ] (2.43)
sin(k0 Afj n

0, ailleurs

i
Il
)

01 92 9; . 'H

A0
Figure 2.7 Fonctions de base/test.
La représentation graphique d’une fonction (de base ou de test) est illustrée par la Figure 2.7.

A titre d’indication, nous montrons la disposition des fonctions de base/test sur un anneau
conducteur (Figure 2.8).

Figure 2.8 Fonctions de base/test sur un anneau.

Une fois le systéme (2.38) résolu, la densité de courant surfacique sur le conducteur SRR est
connue.

Il importe de noter que la résolution de 1’équation intégrale se fait sur la plage de fréquence ou
I’on veut étudier le comportement du métamatériau.
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2.3 Résultats de simulation
2.3.1 Structure de base

Une structure, telle que présentée dans la Figure 2.1, est analysée. Nous supposons que le
champ, appliqué a une cellule unitaire, est un champ uniforme (électrique ou magnétique
selon le cas). La densité de courant surfacique, induite sur le SRR, est déterminée. Une fois
ces densités connues, la formulation, déja présentée, est adoptée pour le calcul des moments
dipolaires et les tenseurs constitutifs généralisés.

Les dimensions de la cellule présentées précédemment sont employées. 32 fonctions sont
utilisées sur chaque anneau du SRR afin de déterminer les densités de courants surfaciques en
utilisant la Méthode des Moments. Ce processus est répété pour toutes les valeurs de
fréquence dans la bande de fréquence choisie. Les ¢léments de la matrice polarisabilité sont
évalués. Les expressions (2.16) et (2.3) sont enfin utilisées pour déterminer les tenseurs
constitutifs généralisés recherchés.

Les reésultats de simulation : permittivité €lectrique relative ¢,, et permeabilité magnétique

relative u_. en fonction de la fréquence et pour un angle d’ouverture du conducteur SRR
@, /2=r/15 sont présentés dans la Figure 2.9 [40]. La fréquence centrale est située aux
alentours de 4.34 GHz ; fréquence au-dessus de laquelle 1’effet « métamatériau » est observé.
La partie réelle de ¢, et celle de x,. présentent des valeurs négatives pour des valeurs de

fréquence supérieures a la fréquence centrale.

L’observation du systéme d’équations (2.4) permet de comprendre la signification des
résultats obtenus. Le signe négatif de la partie réelle de ¢, , signifie que la densit¢ du moment
dipolaire électrique, notée p,, est orientée dans le sens inverse par rapport au champ

¢lectrique auquel est soumis le conducteur SRR. Elle a également une amplitude plus
importante. La valeur de ¢, égale a I'unité indique que I’effet cumulé des conducteurs SRR

n’est pas orienté dans la direction de 1’axe (Ox) cela signifie que 1’effet cumulé des moments
dipolaires orientés selon cet axe est nul.

70
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Figure 2.9 Permittivités électriques (& et €-,) et perméabilité magnétique u,.. relatives en
fonction de la fréquence pour py/2=n/15. r=1,5 mm, w=0,8 mm, d=0,2 mm.

De la méme maniére, un signe négatif de x,_ indique que la densit¢ de moment dipolaire

magnétique m_ est orientée dans le sens contraire du champ magnétique appliqué et lui est
supérieure en valeur absolue.

La propagation d’une onde électromagnétique dans un tel milieu (milieu possédant des
valeurs négatives de la permittivité et de la perméabilité) présente la particularit¢ d’avoir le
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systéme des trois vecteurs (E,H,k) qui ne forme pas un triedre direct. Un tel milieu est alors

appelé « milieu a main gauche ». En effet, le produit vectoriel Ex H , qui n’est rien d’autre
que le vecteur de Poynting, indique, en plus de la densité de puissance, le sens dans lequel se

propage 1’énergie ¢lectromagnétique. Le vecteur k est, dans ce cas, orienté¢ dans le sens
inverse.

2.3.2 Changement de ’angle d’ouverture

Les résultats, présentés par la Figure 2.9, correspondent a un angle d’ouverture du conducteur
SRR ¢y/2= 7/15. Nous nous proposons, dans un premier temps, de faire varier cette valeur et
voir son influence sur les résultats obtenus. La nouvelle valeur de I’angle d’ouverture est de
py/2= w/l1. Les résultats de simulation sont illustrés par la Figure 2.10. Il est clair que la
fréquence centrale s’est décalée de la valeur de 4.34 GHz vers la valeur de 4.84 GHz. Cette
valeur indique dans quel voisinage de fréquence le vecteur déplacement électrique
(respectivement induction magnétique) devient nul puis change de sens. Nous constatons
¢galement que la fréquence centrale a tendance a augmenter avec I’angle d’ouverture ¢y/2 du
conducteur SRR.

Les deux configurations du conducteur SRR analysées ne différent que par I’angle d’ouverture
@o/2. Les résultats nous permettent de voir I’évolution des trois parametres &, &y €t fhy- aVec
la fréquence. Les allures sont identiques pour les deux angles avec un décalage de la

fréquence centrale.
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Figure 2.10 Permittivités €lectriques (&, &5,) €t perméabilité magnétique x,.. relatives en
fonction de la fréquence pour ¢y 2=n/11.

Nous notons, par ailleurs, que seul le parametre ¢, du tenseur permittivité électrique présente
une variation avec la fréquence (aucun effet n’est subit par la composante &,.,). Pour les

fréquences supérieures a la fréquence centrale, la composante D, du vecteur (déplacement

¢lectrique) est dirigée vers le sens contraire de la composante £ du vecteur champ ¢lectrique.

A ce stade, nous nous proposons de comparer nos résultats avec ceux présentés dans le travail
d’Ishimaru et al. [37] afin de valider I’approche proposée. En effet, la Figure 2.11 permet de
constater la concordance de nos résultats de la composante du tenseur de perméabilité u,..
avec ceux de la référence [37]. Pour la permittivité (Figure 2.12), les valeurs obtenues sont
nettement plus élevées que ceux présentés par [37]. Ceci dépend de la formulation adoptée
pour la détermination du moment dipolaire électrique.

Nous allons, par la suite, apporter des modifications a la structure de base afin d’en constater
les effets sur le comportement du matériau.
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Figure 2.11Composante u,.. en fonction de la fréquence.
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Figure 2.12 Composante ¢,,, en fonction de la fréquence.

2.3.3 Rotation de la structure d’un angle de /2

En premier lieu, le conducteur SRR subit une rotation de z/2 autour de I’axe (Oz) afin de voir
quelle composante du tenseur de permittivité est sensible au changement de la fréquence. La
Figure 2.13 illustre la disposition du conducteur SRR. Les résultats de simulation
(Figure 2.14), montrent un comportement identique aux précédents, sauf que la composante,
qui présente une dépendance par rapport a la fréquence, est ... En effet, contrairement au cas
précédent, c’est la composante D_du vecteur déplacement électrique qui, pour une certaine

plage de fréquence, prend le sens inverse de la composante E_ du champ €lectrique appliqué.

Aucun changement concernant la composante du tenseur perméabilité magnétique u,.. n’est
observé.

Figure 2.13 Conducteur SRR tourné d’un angle de 7/2.
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Figure 2.14 Permittivités €lectriques (&,x €t &5,) €t perméabilité magnétique .. relatives en
fonction de la fréquence pour le SRR, tourné d’un angle de 7/2.

Ce changement nous a permis de déduire que si ’axe (Ox) constitue 1I’axe de symétrie du
conducteur SRR, le moment dipolaire, orienté selon 1’axe perpendiculaire (axe (Oy) dans ce
cas) qui est responsable de I’effet métamatériau. Autrement dit c’est ¢, qui est susceptible
d’avoir des valeurs négatives. Les roles sont inter-changés avec les axes de symétrie.

2.3.4 Rotation de la structure d’un angle de 7/4

Prendre I’un des deux axes (axe (Ox) ou axe (Oy)) comme axe de symétrie pour le conducteur
nous a permis d’obtenir un métamatériau « uni-axial » (permittivité négative dans une seule
direction). Nous proposons, dans ce qui suit, de tourner le conducteur SRR original d’un angle
de 7/4 (Figure 2.15).

Figure 2.15 Conducteur SRR tourné d’un angle de 7/4.

Les résultats de simulation sont présentés sur la Figure 2.16. Les courbes obtenues pour les
permittivités électriques & €t &4, sont exactement identiques. En effet, elles mettent en
évidence le caractére « bi-axial » du métamatériau obtenu.

L’effet des dipdles électriques, résultants des densités de courants surfaciques induites sur le
SRR conducteur affecte les deux composantes de I’induction €lectriques D, et D, . Elles sont,

toutes les deux, orientées dans les sens contraires des composantes du champ électrique
respectives £, et E . Ceci est valable au-dessus de la fréquence centrale ou I'on a des

valeurs négatives des permittivités diélectriques. Dans ce cas, ’onde ¢lectromagnétique subit
le méme effet aussi bien dans la direction (Ox) que la direction (Oy). Les valeurs maximales
et minimales des composantes du tenseur permittivité électrique sont inférieures a celles
atteintes dans la cas uni-axial. Nous imaginons que 1’effet métamatériau a été partagé entre
les deux directions, au détriment des valeurs atteintes par les parameétres étudiés. Nous notons
¢galement un léger décalage de la fréquence centrale de la valeur de 4.84 GHz a la valeur de
4.89 GHz ; soit un changement de /%.

Jusqu’a présent, les deux anneaux conducteurs du SRR n’ont pas subi de changement en ce
qui concerne leurs dispositions relatives (I’un par rapport a I’autre). C’est ce que nous allons
¢tudier dans la suite de ce chapitre.
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Figure 2.16 Permittivités €lectriques (&.x=¢ry=¢,) €t perméabilité magnétique .. relatives en
fonction de la fréquence. Le SRR tourné d’un angle de /4.

2.3.5 Rotation de ’anneau externe d’un angle de - 7/2

Nous nous sommes proposés de faire tourner I’anneau externe d’un angle de -7z/2 par rapport
a la configuration de base (Figure 2.2). La Figure 2.17 montre la configuration adoptée. Les
résultats de simulation obtenus sont illustrés par la Figure 2.18.

Figure 2.17 Anneau externe tourné d’un angle de -7/2.
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Figure 2.18 Permittivités électriques (&, €t &5,) €t perméabilité magnétique .. relatives en
fonction de la fréquence. Anneau externe tourné d’un angle de -7/2.

Nous avons constaté ce qui suit
- Limitation de I’effet métamatériau a la direction de 1’axe (Ox). Ceci nous a permis de

déduire que seul I’anneau externe est responsable de la direction dans laquelle la

g, N

peut prendre des valeurs négatives ;
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- Décalage de la fréquence centrale vers une valeur plus élevée (environ 5.1/5 GHz, cela

correspond a une augmentation de 6.4%).

2.3.6 Rotation de I’anneau interne d’un angle de - z/2

Nous tournons a présent I’anneau conducteur interne d’un angle de - z/2. La structure est
représentée par la Figure 2.19.

Figure 2.19 Anneau interne tourné d’un angle de -7/2.

Les résultats obtenus confirment ceux du cas précédent (Figure 2.20). En effet, seul I’anneau
externe est responsable de la direction dans laquelle I’effet métamatériau est obtenu. La
composante &, présente une dépendance de la fréquence avec des valeurs négatives au-
dessus de la fréquence centrale, qui est de 5./ GHz (I’augmentation n’est que de 5.37% par
rapport a la configuration de base).
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Figure 2.20 Permittivités €lectriques (&, et €,) et perméabilité magnétique u,.. relatives en
fonction de la fréquence. Anneau conducteur interne tourné d’un angle de -7/2.

2.3.7 Effet des dimensions de la cellule unitaire

Nous nous sommes intéressés, jusqu’ici, a I’influence des parameétres du conducteur SRR
proprement dit. Il est, cependant, évident que la distribution de 1’ensemble des éléments
conducteurs influe sur la réponse du métamatériau, suite a I’incidence d’une onde
¢lectromagnétique. A cet effet, nous nous intéressons, dans le présent paragraphe, a I’effet des
distances entre les conducteurs SRR suivant les trois directions a savoir les dimensions d’une
cellule unitaire notés a, b et c.

Nous avons commencé par 1’étude de I’effet de la distance selon I’axe (Ox) (valeur de a). La
Figure 2.21 montre 1’évolution de la perméabilité relative u,.., en fonction de la fréquence,
pour différentes valeurs de a.
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Nous notons la grande sensibilité¢ de I’allure du paramétre en question suite au changement de

la valeur de a. Un glissement de la valeur de la fréquence centrale ainsi qu’un changement des
valeurs maximales atteintes par la perméabilité relative mettent en évidence cette dépendance.

Nous notons, par ailleurs, que la valeur de @ = 7 mm donne les valeurs les plus élevées de la
perméabilité relative.
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Figure 2.21 Evolution du paramétre y,.. en fonction de la fréquence pour différentes valeurs
de a. a- -Im(u,) b-Re(t.;)

De manicre analogue, nous avons fait changer la valeur de b afin de voir son effet sur la

perméabilité relative du métamatériau obtenu. Les résultats de simulation sont reportés sur la

Figure 2.22. 11 est aisément remarquable que la fréquence centrale croit avec b alors que les
valeurs de la perméabilité obtenues présentent une 1égere diminution.
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Figure 2.22 Evolution du paramétre u,.. en fonction de la fréquence pour différentes valeurs

de b. a- -]m(,urzz) b'Re(,urzz)

La derni¢re étape consiste a changer la valeur de c¢. La Figure 2.23 illustre les résultats

obtenus. Contrairement aux cas précédents, la fréquence centrale et les valeurs de
perméabilité relatives augmentent avec la diminution de la distance c.
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Figure 2.23 Evolution du parametre .. en fonction de la fréquence pour différentes valeurs
de c. a- -Im(u,,) b-Re(,2)

Cette étude paramétrique nous a permis de voir la variété de possibilités en vue d’obtenir un
comportement bien défini de la structure en fonction de la fréquence.

2.4 Conclusion

Ce chapitre nous a permis de voir la possibilit¢ d’avoir des valeurs de permittivité et de
perméabilité effectives négatives a I’aide de 1’équation intégrale et la Théorie Quasi-Statique
de Lorentz. Les parametres constitutifs ont été¢ déterminés par identification et des analyses
paramétriques ont été effectuées afin de voir I’incidence de chacun des paramétres impliqués
dans la synthése du milieu métamatériau étudié.

Les résultats obtenus présentent une bonne concordance avec la théorie ainsi que les travaux
précédents.

L’étape pratique d’une telle étude consiste a employer les cellules unitaires d’un tel matériau

dans la conception des structures micro-ruban rayonnantes afin de pouvoir obtenir des
améliorations de leurs performances de rayonnement.
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3 ANALYSE PAR LA METHODE
FDTD (DIFFERENCES FINIS
DANS LE DOMAINE TEMPOREL)

3.1 Introduction

La résolution des problémes physiques, parmi lesquels ceux de I’électromagnétisme, fait
appel, dans la majorité des cas, aux méthodes numériques. Ces méthodes de résolution,
impliquant ’outil informatique, rendent obligatoire la discrétisation de 1’espace de calcul et
permettent ainsi d’avoir des données chiffrées qui ne sont rien d’autre que les valeurs
discretes de la solution du probléme étudié.

Parmi ces méthodes, nous trouvons la Méthode des Différences Finies dans le Domaine
Temporel (FDTD). Comme son nom [’indique, cette méthode est basée sur 1’approximation
des dérivées, aussi bien temporelles que spatiales, par des différences finies.

3.2 Présentation de la FDTD

L’origine de cette méthode est ’algorithme de Yee, proposé par son auteur Kane Yee en
1966 [41]. A lui seul, cet algorithme présentait plusieurs limitations relevant entre autres, des
domaines de son application, sa stabilité ainsi que les méthodes d’extraction des différentes
caractéristiques radioélectriques des structures analysées.

Bien que I’algorithme de Yee soit le noyau de la méthode FDTD, cette derniére a bien fait
I’objet de plusieurs travaux de développement, qui I’ont rendue ce qu’elle est aujourd’hui. Les
développements de base ont commencé par les travaux de Taflove et al. [42], qui ont mis en
évidence les conditions de stabilité de I’algorithme FDTD. Par la suite, sont venus les travaux
de Mur [43] qui ont permis de définir des conditions de bord permettant la troncature de
I’espace de calcul et , par conséquent, ’analyse de structures ouvertes telles que les antennes.
A ce stade, Taflove et al. [44] sont parvenus a élaborer un code permettant le calcul du champ
proche et du champ lointain d’une structure a deux et trois dimensions. Les travaux
d’Umashankar et al. [45] ont renforcé la méthode en proposant le sous-maillage des
structures analysées.

3.2.1 Avantages et inconvénients

Comme toute méthode numérique (et donc approximative) la méthode FDTD présente aussi
bien des avantages que des inconvénients. Parmi ses avantages, nous pouvons citer ([46])

¢ la non implication d’opération d’inversion matricielle ;

e la robustesse et la puissance grace a la maitrise des sources d’erreur et des conditions de
stabilité ;

e la possibilité¢ d’analyse transitoire car c’est une technique temporelle ;

e la visualisation de la solution lors de son évolution dans le temps ;

e le traitement homogene de structures impliquant des matériaux multiples.

La méthode FDTD présente également quelques inconvénients a savoir

e la contrainte du temps de calcul li¢ au nombre de cellules ainsi qu’a I’incrément temporel ;

e la difficulté de déterminer un milieu absorbant pouvant assurer une atténuation

inconditionnelle efficace de I’onde.

52



Chapitre 3 : Analyse par la méthode FDTD

3.2.2 Domaines d’application

La méthode FDTD trouve son application dans des domaines variés de la physique, parmi
lesquels on peut citer

e [’analyse des circuits micro-ondes ;

e [D’analyse des structures électromagnétiques rayonnantes ;
e J’acoustique [46] ;

e [’optique [47] ;

e larésolution de I’équation de Schridinger.

3.3 Algorithme de Yee et fondements théoriques

Nous pouvons résumer 1’algorithme de la FDTD comme suit

o discrétisation des équations de Maxwell, effectuée aussi bien dans le temps que dans
I’espace de sorte que les champs électriques et magnétiques soient entrelacés.

e résolution des équations résultantes afin d’exprimer chaque nouvelle valeur en fonction de
I’ancienne valeur ainsi que les autres valeurs courantes, conformément aux équations de
Maxwell ;

e calcul des valeurs futures des champs magnétique et électrique ;

e la dernicre étape est répétée jusqu’a la vérification de la condition d’arrét.

3.3.1 Rappel des équations de Maxwell

Avant de passer a la présentation des €équations permettant la mise a jour des différentes
composantes du champ électromagnétique, nous donnons un bref aper¢u des équations de
Maxwell, écrites pour un milieu quelconque

VAH =7 + aa—D (Loi de Maxwell — Ampére) 3.1)
t
- -~ 0B .
VAE=-J, - o (Loi de Maxwell — Faraday) (3.2)
t

Nous rappelons que la dépendance des différentes grandeurs, en fonction du temps ¢ et des
variables spatiales x,),z est sous entendue.

Ces deux lois impliquent les grandeurs suivantes

= . . . . . oD
J, : Densité de courant électrique totale, hormis le courant de déplacement =
¢

J, : Densité de courant de conduction magnétique.

Il importe de noter que la derniére quantité n’a pas de réalité physique. Il s’agit seulement
d’une grandeur théorique permettant d’obtenir des équations duales.

Aux équations de Maxwell (3.1) et (3.2), on ajoute les relations, dites de constitution, qui
s’écrivent

D=¢yerE (3.3)
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z§::/10 rji (3-4)
J,=0cE (3.5)
Jy=omi (3.6)

&( : permittivité électrique du vide,

&r : tenseur permittivité ¢lectrique relative du milieu considéré,

4o : perméabilité magnétique du vide,
4, : tenseur perméabilité magnétique relative du milieu considéré,

oe : tenseur conductivité électrique,

om : tenseur conductivité magnétique,

C’est la résolution simultanée des deux équations (3.1) et (3.2) associées aux relations de
constitution ((3.3) a (3.6)), qui permet de trouver la configuration du champ
¢lectromagnétique dans 1’espace de calcul choisi.

3.3.2 Discrétisation des équations de Maxwell

La résolution des équations de Maxwell, par la FDTD, nécessite une discrétisation dans les
domaines spatial et temporel. Elles sont donc réécrites sous forme discréte en choisissant un
pas dans ’espace temps pour les dérivées temporelles et des pas spatiaux dans le domaine
spatial. Nous adoptons alors les analogies suivantes

dt —— At
dx — Ax
dy—— Ay
dz—— Az

Chaque dérivée se transforme alors en différences finies.
Si nous prenons, a titre d’exemple, une fonction f'de la variable ¢, nous approchons sa dérivée
au point (1=t;) comme suit

oam| S+ ) - S - (3.7)

ot At

t=t,

Pour un milieu diélectrique pur, isotrope et en absence de sources, les équations de Maxwell
se réduisent a

- D

VAH = b (3.8)
ot

VAE--B (3.9)
ot

Il en est de méme des relations de constitution qui s’écrivent tout simplement
D = g6, E (3.10)
B = uyu, H (3.11)
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En vertu de (3.10) et (3.11), les relations (3.8) et (3.9) deviennent

. E
VAH = g6, ok (3.12)
ot
VAE =—uu, on (3.13)
ot
L’écriture explicite de ces deux équations donne
OH. OH, OE
a, a, a, oy 24 ot
- OH, oH E oE
V/\H:i A Lo = —gog,a—E:gogr > (3.14)
ox oy 0Oz oz ox ot ot
H, H, H, OH, oM, OF.
ox oy ot
OE. OE, oH
a, a, a, o oz ) aat
= = o 0 O OE OF OH H
VAE =|— = 2= LIk 2 Y35
x oy o oz o Hokly o = THot o | (1Y
E. E, E OF, o, oH .
ox oy ot
L’écriture « discrétisée » des champs est
E. (Z + lex, mAy, nAz, sAt
E. (x, v, Z, t) 2 .
E(x, v, Z, t) =|E, (x, v, z, t) = | E, [Ax, (m + EjAy, nAz, sAt (3.16)
E. (x, v, Z, t) 1
E_| IAx, mAy, [n + EJAZ, SAt
1 1 1
H |IA,|m+ — Ay, |n+ —|Az,| s + — |At
2 2 2
H . (x, v, Z, t) | | |
H(x, Vv, Z, t) = Hy(x, v, z, t) =|H, (l + E)Ax, mAy, (n + EJAZ, s + 5 At || (3.17)
H. (x, v, Z, t) ) 1 1
H ||l +—=|Ax,|m+ —|Ay, nAz, | s + — |At
2 2 2

Nous remarquons [’entrelacement entre les composantes du champ électrique et celles du
champ magnétique aussi bien dans le domaine spatial que temporel.

Le schéma des différences finies est alors appliqué aux six grandeurs en tenant compte de leur
coordonnées dans 1’espace et dans le temps (Figure 3.1).
La composante selon 1’axe des x de la loi de Maxwell-Ampére est donné par

oH, OH,

OF,

- =&0éy

oy oz
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Ay
S
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Figure 3.1 Représentation schématique d’une cellule de Yee.

Le remplacement des dérivées par des différences finies donne

At At
t+— +—
HZ 2(x+g,y+g,2)—l‘lz 2(x+g:y_gaz)
OH, _ 2 2 2 2 (3.19)
oy Ay
2 Ax Ar YA Az
oH Hy 2(x+7,y,2+7)_Hy 2(x+7’y32_7)
Yo 2 2 2 2 (3.20)
oz Az
Et+At(x+g:yaz)_Et (x+gayaz)
OE, ¥ 2 T2 (3.21)
o At .
La simplification des écritures en n’utilisant que les indices matriciels donne
oH, _HSMV2(1+1/2,m+1/2,m) - HEV2(1+1/2,m~1/2,n) (3.2
v Ay |
o, HY'2(+12,mn+1/2)~HY 21 41/2,mn-1/2) (3.23
oz Az ‘
OE, _ ESN(1+1/2,m,n)— ES(I+1/2,m,n) (3.24)

ot At
Dans le programme, les indices ne peuvent étre qu’entiers. Ce fait n’implique en rien que les

champs soient évalués dans les mémes emplacements spatiaux. Les écritures précédentes
deviennent alors
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OH, _ H§+1/2(l,m,n) —H;H/z(l,m -1,n)

3.25
o & (3.25)
oH, HM2(mn)~H2 (1 mn-1)
= (3.26)
1974 Az
OE, _ Ey*(Lm,n) = E(I,m,n) (3.27)
o At '
L’équation de mise a jour du champ électrique est alors
HS 2y - HS 2 om = 1,m)
A
ESH mym) = B3 (1, mym) + -2 Y (3.28)
£0r | HYMV2 (Lmymy = HSM2 (Lm,n - 1)
Az

L’obtention des autres composantes se fait par une simple rotation des indices. La mise a jour
du champ magnétique a une forme analogue qui s’exprime comme suit

Eg(l,m,n)—Ej(l,m—l,n) _

A
HoHy E;(z,m,n)—E;(l,m,n—l)
Az

3.3.3 Formulation du probléme pour une structure donnée
Equations de mise a jour

La forme précédente des équations de mise a jour des différentes composantes des champs
n’est pas la plus adéquate. En effet, le besoin d’établir un code « homogéne » aussi bien pour
I’espace du probléme que pour I’absorbant électromagnétique a conduit a de multiples
développements.

En ce qui concerne I’espace du probléme, la possibilité d’avoir des conducteurs, des isolants
ou simplement de I’air nous oblige a introduire la conductivité électrique comme parameétre
dans les équations de mise a jour. C’est cette méme grandeur qui va nous servir pour
modéliser I’absorbant adéquat pour éviter les réflexions artificielles au niveau des limites.

Avant d’entamer le développement adopté dans le programme que nous avons €laboré, il est
intéressant de résumer d’abord les différentes techniques d’élimination des réflexions, dues a
la troncature de 1’espace de calcul.

Une premiere approche consiste a imposer des Conditions de Bord Analytiques (Analytic
Boundary Conditions ou ABC). A titre d’exemple, nous avons la méthode de Mur [3] qui
propose le remplacement des expressions de mise a jour des champs par des équations de
propagation de I’onde électromagnétique dans un seul sens.

Une seconde approche consiste a introduire des absorbants virtuels assurant 1’atténuation et la
non réflexion des ondes provenant de la structure simulée. Cette approche est concrétisée par
des couches parfaitement adaptées (Ang- Perfectly Matched Layer ou PML) proposées par
Berenger [48], ou encore des Couches Uni-Axiales Parfaitement Adaptées (Ang- Uniaxial
Perfectly Matched Layer ou UPML) [49][50].

C’est justement cette derniére technique que nous avons adoptée pour élaborer notre
programme afin de tronquer 1’espace de calcul.

57



Chapitre 3 : Analyse par la méthode FDTD

La formulation du probléme, dans le domaine fréquentiel pour un milieu anisotrope, est
donnée par I’écriture généralisée suivante (Annexe A.3)

oF

VAH= jossSs (3.30)
ot

_ nd ) =aa

V/\E:—]a)ysg (3.31)

Le tenseur s permet une écriture généralisée des €quations de Maxwell sur 1’ensemble de
I’espace d’analyse (aussi bien 1’espace probléme que le milieu absorbant qui 1’entoure). 11 est
défini comme suit

i 5,8; 0 0 ]
B Sy
s=| 0 =0 (3.32)
0 o0
- SZ -

Les trois paramétres, impliqués dans la détermination des différents ¢léments du tenseur, sont
donnés par

S, =Ky + sz;cg (3.33)
Sy =Ky 4=t (3.34)
Sp =K, (3.35)

L’écriture explicite de la loi de Maxwell-Ampére prend la forme suivante

o, oH, ] )
Oy aZ Sysz O O -
of, off S* x
. S_S g
82)‘ _6_xz =jwe| 0 ;yx 0 [Ey (3.36)
E
~ ~ sty z
oM, oM, 00
ox oy

Les composantes du vecteur déplacement ¢€lectrique sont liées aux composantes du champ
¢lectrique par

D, = ej—ifx (3.37)
D, =gj—;Ey (3.38)
D, =¢2E, (3.39)

©”

Ces relations conduisent a une écriture de la loi de Maxwell-Ampére, dans laquelle ne
figurent pas les composantes du champ électrique de maniére explicite, et qui s’écrit
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oH , B oH ¥
Oy 0z N
o0H, oH SO b
X _Z 2=/ 0 0|D 3.40
= o )| 7” . Sg 5 (3.49)
~ - Sy z
oH v OH
Ox Oy

L’application de I’algorithme de la méthode FDTD nécessite le passage au domaine temporel.
Ceci nous conduit a la forme suivante

oH. OH
aay oz k, 0 07D, o, 0 07D,
H, o) _ 2 0 ., 0|/D |+—|0 o, 0D (3.41)
0z ox ot 0 0 Dy & 0 0 Dy
aHy GHX K, z o,
Ox oy
De maniére similaire, la loi de Maxwell-Faraday s’exprime sous la forme
(aE_z_ @EyJ
aaEy 62?2 5 K, 0 0B, . o, 0 0
F-—=|l==—] 0 x, O |B,|-—[0 o, O (3.42)
oz ox ot 0 0 3 £ 0
Kx z O-X
OE, OE,
Ox oy

Apres avoir tiré profit d’une écriture simplifiée, en introduisant les vecteurs induction
magnétique B et déplacement électrique D, il est nécessaire d’établir les relations liant

respectivement les champs E et H a D et B . Ces relations sont données comme suit

et

0 0
D)+ %D =a S )+ S

a%( yDy)Jr%Dy zg[g(KxEy)Jr%Ey}

0 5
g(l(zDz)—f-%Dz - E[E(KyEZ)—i-%EZ}
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C’est la discrétisation des équations (3.47) a (3.48) qui donne les expressions des différentes
mises a jour constituant le noyau de notre programme. Elles permettent le traitement unifié
des valeurs du champ électromagnétique dans tout 1’espace de calcul (incluant espace du
probléme et milieu absorbant).

Nous allons donner a titre indicatif ce que deviennent les équations de mise a jour pour les
composantes selon la direction x. les autres composantes ont des formes similaires.

28Ky —O'yAt

B2 m+1/2,n+1/2)=| —L "2
28Ky +GyAl

JB;_I/Z(l,m+1/2,n+1/2)—

Ei(,bm+1L,n+1/2)—E(I,mn+1/2) B

A
( 2eAt Y

28Ky + O'yAZ

(3.49)

E;(l,m+1/2,n+1)—E;(1,m+1/2,n)
Az

Une fois I’induction magnétique est mise a jour, le champ magnétique est calculé comme suit

28K, — O, At

. AtJH;_l/z(l,m+l/2,n+1/2)+
&K, + 0,

2eK, + 0, At

HSV2 (L +1/2,n41/2) = jB;+1/2(l,m+1/2,n+1/2)— (3.50)

H(Q2ex, + 0 AY)

2ex, — 0 At

BSV2Um+1/2,n+1/2)
H(Q2ex, + 0, AY)

La seconde partie consiste a mettre a jour le déplacement et le champ électriques

28Ky —O'yAt s
D.(l+1/2,m,n)+

28Ky +0, At

D;+1(l+1/2,m,n)=(
y

HEY 2@ +1/2,m+1/2,m - HM 2 +1/2,m=1/2,m)
e (3.51)

[ 2&At
2¢eK, + o0, At
A E a2, mn 112~ HSV2 (14 1/2,mn - 1/2)

Az

2ex, + 0, At
&(2¢ex, +o,4t)

JD;+1(Z+]/2,m,n)—

2ex, — 0, At

ESt141/2,mn)=
e(2¢ex, +o,4t)

JD;([+]/2,m,n)+ (3.52)

2ex, —o, At

ES(l+1/2,mn
2¢ex, +GZAZ‘j < )

Parametres du tenseur s

Les parameétres du tenseur s prennent des valeurs selon I’emplacement du point de calcul.
Nous distinguons les deux milieux correspondant aux deux espaces de calcul.
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Espace du probléme: dans I’espace du probléme, 1’écriture généralisée doit étre équivalente
a DIécriture originale des équations de Maxwell. Nous avons alors: k, =k, =k, =1 et

c,=0,=0,=0.

Milieu absorbant : au sein de 1’absorbant UPML, les éléments du tenseur s doivent assurer
I’atténuation de I’onde provenant de la structure analysée. Le milieu UPML comprend
plusieurs couches ayant des paramétres changeant graduellement de maniére a ce que 1’onde
soit atténuée progressivement. Pour une direction i (i = x, y ou z), nous prenons

kK, =leto, =0pour j #i.
Kk, et o, variables dans la direction i.

Afin d’assurer une atténuation de I’onde sans réflexion, les deux parameétres obéissent a une
variation géométrique selon la direction de propagation suivante

x(u)= g[ij (3.53)

olu)= oy g[iJ (3.54)

u est la distance entre le point de calcul et I’interface structure/ UPML.

A est le pas d’échantillonnage. Il prend les valeursAx,Ay ou Az selon la direction
considérée.

g etoy sont des constantes.

Pas d’échantillonnage

Afin de pallier au probléme de dispersion il est judicieux de choisir le pas d’échantillonnage
spatial le plus élevé, au moins dix fois plus petit que la longueur d’onde d’analyse la plus
petite [46].

A
A < % A=max(A,, Ay, A7) (3.55)

La condition de stabilité de 1’algorithme, reliant les pas d’échantillonnage spatiaux au pas
d’échantillonnage temporel, est donnée par la relation (Annexe A.1)

At < Z - > - (3.56)
(o) () ()

¢ est la vitesse de propagation de 1’onde ¢lectromagnétique.

Le choix doit donc étre fait en passant, par ordre, par les étapes suivantes
e lalongueur d’onde minimale est déterminée a partir de la fréquence d’analyse maximale;
¢ le pas d’¢échantillonnage spatial maximal doit vérifier la relation (3.55);

e le pas d’¢échantillonnage temporel doit vérifier la relation (3.56).
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Techniques d’excitation

Etant une technique temporelle, la FDTD permet I’analyse, sur une plage fréquentielle, a
I’aide d’une seule simulation. Cela se fait en rapportant 1’onde réfléchie a 1’onde incidente
dans le domaine fréquentiel. On introduit une impulsion gaussienne de la forme

f(z)=f<nm)=exp[— (%j}exp[—[”‘”o D (3.57)
nr

En pratique, une multitude de techniques sont utilisées afin de modéliser 1’excitation de la
structure objet de I’analyse. Pour garder la simplicité du programme, nous avons opté pour la
source additive. Il s’agit d’ajouter la valeur du champ électrique de la source a un
emplacement choisi (ligne micro-ruban en général).

D’autres techniques consistent a modéliser la source par une fente infinitésimale [51] et tenir
en compte I’impédance interne du générateur [46], [52]. Le modele coaxial est étudié par
Jensen [53] et Maloney [54].

3.4 Utilisation de 1a méthode FDTD pour ’analyse de
structures micro-ruban

Nous avons construit notre programme afin d’analyser des structures micro-ruban
rayonnantes (antennes micro-ruban). Nous avons comparé nos résultats théoriques a des
mesures selon la disponibilité.

3.4.1 Antenne monopole micro-ruban
Structure

La premicre structure, que nous avons choisie pour I’analyse, est une antenne monopole en
technologie micro-ruban. Elle est représentée par la Figure 3.2.

W

We

'y b
7 I | !
yI SP o | & &) T|

Y

Figure 3.2 Antenne monopole micro-ruban.

Les valeurs des différents parametres, relatifs a la structure de la Figure 3.2, sont reportées
dans le Tableau 3.1.

Parametre | W, Wy L, Ly, h &r

Valeur 34.68 mm 4.76 mm 9.51 mm 10.34 mm 1.6 mm 2.35

Tableau 3.1 Paramétres de I’antenne monopole micro-ruban.

L’analyse FDTD est effectuée en prenant un plan y au niveau duquel le champ électrique
d’excitation est introduit (Plan d’Alimentation Ang- Source Plane noté¢ SP). Le plan au niveau
duquel nous mesurons les champs (incident ou total) est le Plan Terminal (Ang-Terminal
Plane ou TP). Les deux plans sont séparés par dix cellules selon la direction y.
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Afin de déterminer le coefficient de réflexion S;; de la structure et de le comparer aux
résultats de [55], nous adoptons la notation suivante

EX(f) _ HI()
S (f) = —= = 3.58
) EX(f)  HX() (399
S,,(dB) = 20 log(s,|) (3.59)

Il importe de noter que les grandeurs figurant dans 1’équation (3.58) dépendent de la
fréquence. Ce sont les transformées de Fourier discrétes des grandeurs du domaine temporel

(fournies par notre programme FDTD-UPML). (E™ , H"™) et (E',H"Y) sont
respectivement les champs ¢électromagnétiques incident et réfléchi.

Le champ incident est calculé au niveau du plan 7P pour une structure ne comportant que la
ligne micro-ruban. Nous introduisons par la suite 1’antenne monopole micro-ruban et nous
procédons a Ianalyse afin d’obtenir le champ total (E*, H" ). Le champ réfléchi est alors

HY = H" — H™ (3.60)

Le champ d’excitation prend la forme de I’'impulsion gaussienne, donnée par

]

E.(t)=e (3.61)

Plus la valeur de ¢,, est faible, plus la bande de fréquence de I’impulsion est large. Les valeurs
des parametres utilisées sont 7, =120Atet ¢, =30Ar. Les paramétres de I’UPML ont pour
valeurs g =14, 0,=0.5.

L’espace du probleme comprend /40 x 87 x 15cellules de forme parallélépipédique. L’ UPML
a une épaisseur de /9 cellules dans chaque direction. Les dimensions de chaque cellule sont
A=A, =A=025mm; A, = 0.266mm.

Résultats d’analyse

Notre programme permet de calculer le champ proche et le coefficient de réflexion de
I’antenne. Une fois le champ proche est calculé, le principe d’équivalence de
Schelkunoff [56] est adopté pour I’évaluation du champ lointain (champ rayonné).

Coefficient de réflexion

Nous avons effectu¢ I’analyse de I’antenne monopole micro-ruban a I’aide du programme
FDTD ¢laboré pour I’analyse d’une structure micro-ruban quelconque. La Figure 3.3 illustre
les variations du module du coefficient de réflexion (exprimé en dB) en fonction de la
fréquence.

Nos résultats sont comparés a ceux obtenus par [55]. Une fréquence de résonnance de 5.35
GH:z est indiquée par [55] contre une valeur de 5.6/5 GHz, obtenue par notre programme
(erreur relative inférieure a 5%).

Les résultats obtenus présentent donc une bonne concordance avec les mesures, ce qui
confirme la validité de ’algorithme adopté.

En se basant sur la théorie des circuits micro-ondes, cette résonnance traduit une adaptation
d’impédance presque parfaite du circuit équivalent a ’antenne monopole micro-ruban avec la
ligne micro-ruban assurant son alimentation. Une adaptation correspond a un transfert
maximal de la puissance électromagnétique entre la ligne d’alimentation et I’antenne. Ceci est
traduit par 1’égalité des phases entre le courant et la différence de potentiel. Du point de vue
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¢lectromagnétique, ce sont les phases respectives du champ magnétique et du champ
¢électrique qui sont presque égales. Une adaptation parfaite correspond a une impédance

d’entrée égale a la conjuguée de I’'impédance de la ligne micro-ruban.
OF T ; ; ; ; ; -

5l

S10+¢

-15¢

20+

S11 (dB)

25¢

Résultats [55]

=30+

-35¢

-40 1 1 1 |
3.5 4 4.5 5 5.5 6 6.5 7

Fréquence (GHz)
Figure 3.3 Coefficient de réflexion de 1’antenne monopole micro-ruban.

Champs rayonné

Le principe de Schelkunoff [56] est utilisé en prenant une boite parallé¢lépipédique imaginaire
entourant 1’antenne. Le champ, au niveau de la surface de la boite, définit intégralement les
sources équivalentes remplacant ’antenne; source du rayonnement. Nous avons choisi de

tracer les composantes du champ é¢lectrique rayonné £, et E, dans les plans Oxz (p=0) et

Oyz (p=n/2). Le champ rayonné est calculé a la fréquence de résonnance f = 5.6/5 GHz et il
est illustré par la Figure 3.4.

Nous remarquons que les champs rayonnés dans le plan (Oxz) (plan ¢=0) sont symétriques
par rapport au plan (Oyz). Ceci est parfaitement conforme avec la configuration de ’antenne
monopole qui présente une symétrie par rapport a ce méme plan.

Nous remarquons également que la composante E, est quasiment omnidirectionnelle avec un
maximum dans la direction des z négatifs. Ceci peut étre expliqué par le fait que le plan de
masse soit tronqué et les lignes de champ soient concentrées du co6té du substrat. La
composante Ey est faible, et présente des variations plus importantes avec 1’angle
d’inclinaison 6. Sa forte variation avec I’angle 6 est due a la contribution des courants
équivalents pondérés par les fonctions sinus et cosinus de 1’angle 6. Les directions de
rayonnement maximum sont alors (G=+/- 50°) et (0=+/- 150°).

Op=——— — 0 - :
E, =7 RN Y.
-5 -5 / \ .
K v/
dB -10 dB-10 v
|
-15 Ey .15
E(/’
-20 -20
-180 -120 60 O 60 120 180 -180 -120 60 O 60 120 180
0 (deg) 0 (deg)
a) b)

Figure 3.4 Champ rayonné. a- ¢p=0. b-p=n/2.

Dans le plan perpendiculaire (p=n/2), le champ rayonné n’est plus symétrique. Il implique
dans sa formulation les courants surfaciques équivalents des surfaces perpendiculaires a I’axe
(Oy) qui ne sont pas identiques. La composante E, implique les courants électriques
équivalents pondérés par les fonctions sinus et cosinus de 1’angle #. Sa direction de
rayonnement maximum se confond avec celle des z négatifs. C’est la composante E, qui
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présente un niveau réduit et une faible variation avec I’angle d’inclinaison. Elle est
essentiellement fonction des courants électriques équivalents des surfaces perpendiculaires
aux axes (Oy) et (Oz).

Influence des différents parameétres de I’antenne monopole

Le programme établi permet d’étudier I’influence des différents parameétres de I’antenne
monopole sur son coefficient de réflexion. Nous présentons les effets respectifs de la longueur
du plan de masse, de la longueur du monopole et du substrat. L’¢tude est effectuée en faisant
varier le parametre étudié, les autres parametres étant maintenus a leurs valeurs respectives
indiquées sur le Tableau 3.1.

Effet de la longueur de plan de masse

Le Tableau 3.2 illustre I’augmentation de la fréquence de résonnance avec la longueur du plan
de masse de la structure. La longueur étant exprimées en mm et en nombre de cellules selon la
direction y.

Comme nous venons de constater, la fréquence de résonnance augmente au fur et a mesure
que la longueur du plan de masse augmente. Ceci peut étre expliqué par le fait que le
monopole devient de plus en plus court, ce qui rend la longueur d’onde plus courte, et par
conséquent, la fréquence plus élevée.

Nombre de cellules 49 53 57 61 65
L, (mm) 12.25 13.25 14.25 15.25 16.25
Fréquence de

résonnance (GHz) 4.89 5.21 5.58 5.92 6.3

Tableau 3.2 Influence de la longueur du plan de masse.

Les dimensions optimales sont obtenues lorsque le coefficient de réflexion atteint son niveau
le plus bas (meilleure adaptation). Dans notre cas, la longueur optimale du plan de masse
correspond a 7/4.25 mm (Figure 3.5).

0
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-20

S11 (dB)

-30
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-50 I L I I L I
2 3 4 5 6 7 8 9
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Figure 3.5 Influence de la longueur du plan de masse (L,, en mm).

Bien que la fréquence de résonnance soit variable avec la longueur du plan de masse, il n’est
pas forcé que la structure rayonne avec la méme efficacité pour toutes les fréquences. En
effet, le champ électromagnétique est impliqué par toutes ses composantes et les parametres
de I’antenne ne permettent un rayonnement maximum que pour une fréquence donnée
correspondant a une configuration des lignes de champ bien spécifique ce qui correspond a
son tour a une fréquence bien définie.
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Effet de la longueur du monopole

Nous avons fait changer la longueur du monopole pour voir son effet sur le coefficient de
réflexion de I’antenne. Le Tableau 3.3 montre les valeurs choisies pour 1’étude ainsi que les
fréquences de résonnance correspondantes. Le Tableau 3.3 et la Figure 3.6 illustrent
I’évolution de la fréquence de résonnance ainsi que 1’allure du coefficient de réflexion de
I’antenne monopole en fonction de sa longueur (exprimée en mm et en nombre de cellules).
En effet, la fréquence de résonnance évolue inversement avec la longueur du monopole.

Nombre de cellules 81 85 89 94 99
Ly+L, (mm) 20.25 21.25 22.25 23.5 24.75
Fréquence de

résonnance (GHz) 6.95 6.62 6.27 5.83 5.5

Tableau 3.3 Influence de la longueur du monopole.
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Figure 3.6 Influence de la longueur du monopole (L,,+L, en mm).

Comme précédemment indiqué, plus le monopole est long plus importante est la longueur
d’onde. Ceci correspond a des fréquences de résonnance plus faibles. Ici, également, la
configuration de I’antenne par tous ces parameétres influence les lignes de champs et donc le
coefficient de réflexion. Les autres paramétres étant maintenus invariants, il existe une
longueur du monopole qui est capable d’assurer le coefficient de réflexion le plus faible.

Effet de I’épaisseur du substrat

Le Tableau 3.4 met en évidence I’augmentation de la fréquence de résonnance avec
I’épaisseur du substrat. Nous observons également, dans la Figure 3.7, ’existence d’une
épaisseur optimale occasionnant un meilleur transfert de puissance a travers le rayonnement
de I’antenne monopole.

Nombre de cellules 4 5 6 7 8

Epaisseur (mm) 1.064 1.33 1.596 1.862 2.128

Fréquence de

résonnance (GHz) 5.32 5.38 5.46 5.54 5.62

Tableau 3.4 Influence de I’épaisseur du substrat.

L’augmentation de I’épaisseur du substrat présente un effet moins intuitif sur la fréquence de
résonnance de la structure. Nous pouvons expliquer ce phénoméne par le fait que les lignes de
champ contenues dans un substrat plus épais soit en nombre supérieur comparé au cas d’une
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épaisseur réduite. Le circuit équivalent de I’antenne/milieu environnant possede une

permittivité plus élevée ce qui correspond a une fréquence de résonnance plus élevée.
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Figure 3.7 Influence de 1’épaisseur du substrat (4 en mm).

3.4.2 Antenne plaque micro-ruban

Structure

La structure rayonnante a étudier est une antenne micro-ruban de forme rectangulaire,
illustrée par les figures 3.8 et 3.9. Les valeurs des différents parametres sont reportées dans le

Tableau 3.5.
Paramétres W L d w h &
Valeur 12.45 mm 16 mm 2.09 mm 2.46 mm 0.8 mm 2.2

Tableau 3.5 Paramétres de I’antenne plaque micro-ruban.

Figure 3.8 Antenne plaque micro-ruban (vue x-y) [57].
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V4 &y h

Y

Figure 3.9 Antenne plaque micro-ruban (vue y-z).

L’espace du probléme comprend (71 x 172 x 18) cellules de forme cubique. L’UPML a une
¢épaisseur de /9 cellules dans chaque direction. Les dimensions de chaque cellule sont
Ay =4, =4, =4=0.265mm .

Résultats d’analyse

La démarche d’analyse précédente est encore adoptée dans ce cas. Le programme est adapté a
la structure actuelle. Nous comparons nos résultats de calculs aux mesures disponibles
concernant le coefficient de réflexion. Le champ lointain est calculé pour les différentes
fréquences de résonnance. Enfin, une analyse paramétrée est effectuce.

Coefficient de réflexion

La Figure 3.10 illustre les variations, en fonction de la fréquence, du module du coefficient de
réflexion (exprimé en dB). Cette figure met en évidence une bonne concordance entre nos
résultats de calcul et les mesures obtenues par D. M. Sheen [57]. Le programme que nous
avons ¢laboré permet d’analyser une telle structure rayonnante tout en y introduisant de
multiples modifications.

Nous remarquons que 1’antenne étudiée possede un coefficient de réflexion inférieur a -/0 dB
pour deux valeurs de fréquence dans la plage 5-20 GHz (7.525 GHz et 18.3 GHz). Cela
correspond aux configurations du champ électromagnétique au niveau de [’antenne
correspondant aux courants induits sur la plaque conductrice.

0

107 Mesures [57]

By FDTD

S11 (dB)

20F i

_30 Il Il
5 10 15 20

Frégquence (GHz)

Figure 3.10 Coefficient de réflexion de I’antenne plaque micro-ruban.
Champ rayonné

Le champ rayonné da I’antenne plaque micro-ruban est calculé pour les fréquences de
résonances, observées sur la Figure 3.10. Nous prenons des fréquences pour lesquelles le
module du coefficient de réflexion S|, présente des valeurs inférieures a -/0 dB. Nous avons

choisi les deux valeurs /=7.525 GHz et f=18.3 GHz. (figures 3.11 et 3.12).
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Figure 3.11 Champ rayonné a f=7.525 GHz. a- p=0. b- p=n/2.

Pour la fréquence de 7.525 GHz, le rayonnement est maximal dans la direction des z positifs
(angle 8=0°) aussi bien dans le plan p=0 que dans le plan ¢= 7/2. La composante Ey est la
composante dominante du champ rayonné pour le plan p=0. Elle varie considérablement avec
I’angle 6. Son maximum pour #=0° se justifie par la contribution des courants équivalents
pondérés par la fonction cos(f). La composante E, reste faible avec des valeurs plus
régulicres. Elle implique des valeurs faibles des courants surfaciques équivalents (aussi bien
¢lectriques que magnétiques). Nous remarquons également 'asymétrie du champ dans le plan
=0 conditionné par I'asymétrie de la structure par rapport a ce plan.

Dans le plan perpendiculaire (p=n/2), la composante E, est la composante dominante. L’effet
du plan de masse se fait sentir au fur et a mesure que 1’angle 6 augmente méme si la
contribution des courants équivalents des surfaces latérales reste conséquente. La composante
Ey est faible est présente des variations importantes avec I’angle 6. Ceci s’explique toujours
par la faiblesse des courants surfaciques impliqués dans sa formulation.

A la fréquence f=18.3 GHz, la configuration du champ rayonné a changé. A une fréquence
aussi ¢levée, les courants surfaciques impliqués dans le calcul du champ rayonné changent.
Les conditions aux limites au niveau des interfaces entre les milieux différents restent les
mémes mais entre les limites, de nouvelles valeurs du champ deviennent permises et c’est
cela qui permet d’avoir une configuration du champ rayonné qui est totalement différente.

Dans le plan ¢=0, la composante E, devient dominante. Elle est maximale pour 6=0°. Dans le
plan perpendiculaire, Ey est plus importante et présente des variations rapides avec 1’angle
d’inclinaison 6. Cela est dii au fait que les courants surfaciques équivalents des différentes
faces ont des niveaux d'intensité comparables. Cela permet d'avoir plusieurs directions de
rayonnement maximum.
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Figure 3.12 Champ rayonné a /=18.3 GHz. a- p=0. b- p=n/2.
Influence des différents paramétres de I’antenne

Comme précédemment, nous allons effectuer une étude paramétrique pour voir comment
agissent les différents parametres de 1’antenne sur son coefficient de réflexion.
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Effet de la largeur de ’antenne

Nous faisons varier la largeur de I’antenne en lui donnant successivement les valeurs
indiquées dans le Tableau 3.6.

Nombre de cellules 49 54 59 64
Largeur W (mm) 12.985 14.31 15.635 16.96
1 Fréquence de

résonnance (GHz) 8.75 7.84 7.1 6.39

Tableau 3.6 Effet de la largeur de 1’antenne.

Le Tableau 3.6 ainsi que la Figure 3.13 indiquent que la réponse fréquentielle de 1’antenne
subit un glissement vers les fréquences basses, au fur et a mesure que sa largeur augmente.
Cela peut s’expliquer par le fait que les lignes de courant prennent de la longueur avec les
dimensions du conducteur. Cela correspond a des longueurs d’ondes plus importantes et donc
des fréquences plus basses.

L’intensité de rayonnement subit également des changements avec la largeur de I’antenne. En
effet, pour une configuration donnée de 1’antenne, les lignes du champ électrique et du champ
magnétique correspondant & une adaptation presque totale a une fréquence donnée. Pour les
cas ¢tudiés, un rayonnement maximum est assuré dans le dernier cas pour une fréquence de
résonnance se situant a 6.39 GHz tandis que la fréquence la plus élevée est de /8.26 GHz pour
la largeur W=15.635 mm.
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Figure 3.13 Effet de la largeur de 1’antenne sur le coefficient de réflexion.

Effet de la longueur de ’antenne

Nous effectuons le méme travail pour la longueur de ’antenne en faisant varier sa valeur
conformément au Tableau 3.7.
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Nombre de cellules 139 142 145 148
Longueur L (mm) 36.835 37.63 38.425 39.22
1% Fréquence de

résonnance (GHz) 7.48 7.52 7.526 7.526

Tableau 3.7 Effet de la longueur de 1’antenne.

Nous remarquons (Figure 3.14) que le coefficient de réflexion ne subit pas de changement
significatif, en termes de fréquences de résonnance. L’intensité de rayonnement quant a elle,
présente des différences selon le cas. L’antenne est efficace pour la premiere fréquence de
résonnance sauf pour le second cas (L=37.63 mm) ou la structure rayonne de la meilleure
manicre pour la fréquence de 7/9./7 GHz. La longueur de I’antenne cause des changements
peut significatifs pour les fréquences basses. Ceci n’altére donc pas les lignes de champ pour
ces fréquences. Au contraire, pour les fréquences ¢levées, le changement de la longueur a son
impact sur les lignes de champ et peut assurer des valeurs optimales du coefficient de
réflexion pour des valeurs définies de la fréquence selon une configuration données de
I’antenne.
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Figure 3.14 Effet de la longueur de ’antenne sur le coefficient de réflexion.

Effet de I’épaisseur du substrat

Le dernier changement effectué consiste a faire varier 1’épaisseur du substrat comme indiqué
ci-dessous dans le Tableau 3.8.

Nombre de cellules 3 4 5 6
épaisseur h (mm) 0.795 1.06 1.325 1.59
1% Fréquence de

résonnance (GHz) 7.525 7.37 7.25 7.12

Tableau 3.8 Effet de I’épaisseur du substrat.
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Nous remarquons que la premicre fréquence de résonnance de la structure diminue lorsque
I’épaisseur du substrat augmente. Le changement de 1’épaisseur du substrat permet un
rayonnement efficace pour de nouvelles valeurs de la fréquence.

Cela permet d’avoir un niveau de coefficient de réflexion acceptable a des fréquences
différentes selon le changement de 1’épaisseur du substrat et étant donné les valeurs des autres
parameétres. La Figure 3.15 indique également que la structure gagne d’avantage de 1’effet
large bande avec une épaisseur de substrat plus importante. En effet, pour une épaisseur de
1.59 mm, I’antenne rayonne avec presque la méme efficacité pour les fréquences 9.8 GHz,
14.25 GHz et 17.85 GHz. Le coefficient de réflexion est maintenu inférieur a -/0 dB entre
17.45 GHz et 19.8 GHz. Pour une épaisseur plus importante, le nombre de fréquences avec
lesquelles 1’antenne peut rayonner en ayant un niveau du coefficient de réflexion acceptable
est plus ¢élevé. 1l est clair que ce sont les fréquences les plus élevées qui sont favorisées par
I’augmentation de 1’épaisseur du substrat car leurs longueurs d’onde correspondent mieux aux
valeurs de I’épaisseur du substrat de la structure.

0 0
—~-10 ~ -10
o o
= =
— —
— —
» -20 » -20
h=0.795 mm h=1.06 mm
-30 : ‘ 30 ‘ ‘
5 10 15 20 5 10 15 20
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
0 0

-10
—_ —_ -10
o [an]
Z 0 =
— —
— —
% » -20

-30

h=1.325 mm h=1.59 mm
40 ‘ ‘ 30 ‘ ‘
5 10 15 20 5 10 15 20
Fréguence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 3.15 Effet de I’épaisseur du substrat sur le coefficient de réflexion.

3.5 Conclusion

Nous venons de voir, dans ce chapitre, une présentation théorique de la méthode FDTD ainsi
que son application dans I’analyse des structures micro-rubans (antenne monopole et antenne
patch rectangulaire). Nos résultats de calculs présentent une bonne concordance avec les
mesures ou les résultats des travaux antérieurs disponibles.

La théorie de conversion champ proche/champ lointain est mise en ceuvre pour la
détermination des champs rayonnés dans les cas considérés, et des études paramétriques de
sensibilité ont permis d’aboutir a des conclusions variées.

Nous verrons, dans ce qui suit, I’effet de ’introduction de cellules métamatériaux sur les
caractéristiques des structures étudiées.
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4 AMELIORATION DES
PERFORMANCES D’ANTENNES
MICRO-RUBAN A I’AIDE DE
CELLULES DE
METAMATERIAUX

4.1 Introduction

Nous avons présenté dans les chapitres précédents ’effet « Métamatériaux » ainsi que les
résultats d’analyse des structures miro-rubans rayonnantes par la méthode FDTD (Antenne
Monopole et antenne patch rectangulaire).

L’utilisation du programme que nous avons ¢laboré nous permet également de mettre en
¢vidence l’effet de Dintroduction de cellules métamatériau sur les caractéristiques
radioélectriques des structures déja analysées.

4.2 Antenne monopole Micro-ruban

La premiere structure a laquelle nous avons greffé D’effet métamatériau est ’antenne
monopole déja étudiée au chapitre précédent. Dans ce paragraphe, on se propose d’intégrer
des cellules SRRs de formes et de dimensions différentes. Nous comparons les
caractéristiques de la structure résultante, ainsi modifiée, avec la structure de base.

4.2.1 Introduction d’un SRR

La structure analysée est représentée par la Figure 4.1. Le monopole posséde les mémes
dimensions que celle utilisées au chapitre précédent.

L A=
T Lsrr (Ly_’

dyl

Figure 4.1 Antenne monopole micro-ruban avec un SRR.

Les paramétres du SRR sont indiqués dans le Tableau 4.1.

Parametre Lsrr |w g e dx dy

Valeurs (mm) | 7.25 | 0.75 0.25 0.75 1 2

Tableau 4.1 Paramétres du SRR.
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Chapitre 4 : Amélioration des performances d'antennes micro-ruban a l'aide de cellules métamatériaux

Nous allons adopter la méme démarche que précédemment. Nous commengons par I’analyse
du coefficient de réflexion. Nous présentons par la suite le champ rayonné par la structure
pour les fréquences de résonnance correspondant a un rayonnement maximum de la structure.
Nous procédons finalement a une analyse paramétrée du coefficient de réflexion.

Coefficient de réflexion

L’analyse de la structure représentée par la Figure 4.1 par le programme que nous avons
¢laboré a partir de la méthode FDTD nous permet de déterminer le module du coefficient de
réflexion dont les variations en fonction de la fréquence (exprimé en dB) sont illustrées par la
Figure 4.2. 0 : :

10+

S11 (dB)

15+

-20

Fréguence (GHz)

Figure 4.2 Coefficient de réflexion de I’antenne monopole avec un SRR.

Cette figure met en évidence deux fréquences de résonnance. La premiére est de 3.3 GHz ;
elle correspond a la résonnance avec la cellule SRR qui est responsable du rayonnement a
cette fréquence. La seconde fréquence qui est de 5.5 GHz est la fréquence de résonnance de
I’antenne monopole de base.

Etant composée de deux éléments conducteurs (monopole et cellule SRR), I’antenne assure un
rayonnement dii aux courants circulant sur ses deux composantes. Le monopole ainsi que la
cellule SRR sont tous les deux des ¢léments résonnants dont les formes de courants ne
permettent un rayonnement maximum que pour des fréquences données. Possédant des
fréquences de résonnance différentes, chacune des deux composantes est responsable de la
configuration du champ proche grace aux densités de courants induites. Chacune est
prépondérante a la fréquence lui correspondant sans que l'effet de 'autre ne soit totalement
nul.

Champ rayonné

Nous avons calculé le champ rayonné par la structure pour les deux fréquences de résonnance
indiquées ci-dessus. La Figure 4.3 illustre le comportement des composantes Ey et E, aussi
bien dans le plan ¢=0 que dans le plan p=7r/2.

Le champ rayonné est fortement influencé par la cellule SRR pour la fréquence /=3.3 GHz. 1l
différe de manicre significative par rapport a celui du monopole isolé. La présence de la
cellule est responsable du déséquilibre des différentes composantes des courants surfaciques
équivalents. Cela permet en effet de faire dévier la direction de rayonnement maximum de
celle de I’axe (Oz). La composante la moins influencée par la présence du SRR est Ey (plan

p=n/2) car les courants équivalents participant a sa formation ne sont pas fortement
influencés par le champ produit par les courants induits sur le SRR.

Pour la fréquence f=5.5 GHz, les allures des différents champs rayonnés sont trés proches de
celles présentées pour I’antenne monopole seule. Ceci confirme le fait que le monopole soit
responsable du rayonnement a cette fréquence comme indiqué lors de la présentation du
coefficient de réflexion. Il est cependant remarquable que ’effet du SRR n’est pas absent. En
effet, bien que loin de sa fréquence de résonnance le SRR contribue, par ses densités de
courants induites, au rayonnement global de 1’antenne.
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Figure 4.3 Champ rayonné (dB). a- p=0. b- p=mu/2.
Effet du Changement de la distance dx

Aprées avoir déterminé le coefficient de réflexion de la structure considérée ainsi que le champ
rayonné, nous nous sommes proposé¢s de voir I’effet du changement de la position du SRR
ainsi que son ouverture sur le coefficient de réflexion. Nous commengons par la variation du
parameétre dx qui prend les valeurs respectives de / mm, 1.5 mm, 2 mm et enfin 2.5 mm. La
Figure 4.4 illustre la variation du coefficient de réflexion de I’antenne monopole a laquelle on
a intégré le SRR a multiples valeurs du parametre dx (distance entre le SRR et le monopole
dans la direction Ox).

Nous remarquons un shift vers des valeurs supérieures de la fréquence de résonnance au fur et
a mesure que la distance dx augmente. La distance horizontale du SRR du monopole a pour
effet de diminuer la capacité de couplage, ce qui a pour effet ’augmentation de la fréquence
de résonnance. En examinant les résultats obtenus, nous nous rendons compte que la distance
optimale est dx=1.5 mm. Elle permet une meilleure adaptation du circuit équivalent de
I’antenne avec le circuit d’alimentation.
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Figure 4.4 Effet de la variation de la distance dx sur le coefficient de réflexion. (antenne
monopole avec un SRR)
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Effet du Changement de la distance dy

Comme pour la distance dx, nous avons fait varier la distance dy afin de voir son effet sur le
coefficient de réflexion de la structure. La Figure 4.5 illustre la variation de la fréquence de
résonnance relative au SRR au fur et a mesure que la distance dy.

Nous remarquons un effet moindre comparativement a celui engendré par la variation de la
distance dx. Cela peut étre expliqué par le changement de l'effet capacitif avec le plan de
masse. La fréquence de résonnance connait une augmentation plus importante entre les deux
premicres valeurs de la distance dy puis tend a se stabiliser vu la stabilité du couplage avec le
monopole.
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S11 (dB)

-15+¢+
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3.5mm
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3.1 315 32 325 33 335 34 345 3.5
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Figure 4.5 Effet de la variation de la distance dy sur le coefficient de réflexion. (antenne
monopole avec un SRR)

Effet du Changement de I’ouverture g

Le troisieme et dernier parametre étudié est I’ouverture g. la Figure 4.6 illustre le changement
de la fréquence de résonnance en fonction de la variation de I’ouverture du SRR.

Nous constatons une augmentation de la fréquence de résonnance en fonction de la largeur de
I’ouverture g de la cellule SRR. Cela peut étre expliqué par la diminution simultanée de 1’effet

capacitif et inductif des anneaux constituant le SRR.
0 ; T .
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Figure 4.6 Effet de la variation de I’ouverture g sur le coefficient de réflexion. (antenne
monopole avec un SRR)

L’¢évolution du coefficient de réflexion révelent une flexibilité de conception de I’antenne
monopole dotée d’une (ou plusieurs) cellules SRR en fonction du besoin et des
caractéristiques des systemes d’émission/réception requises.

76



Chapitre 4 : Amélioration des performances d'antennes micro-ruban a l'aide de cellules métamatériaux

L’idée suivante consiste a doter I’antenne monopole d’une cellule SRR modifiée et de voir son
effet sur les caractéristiques de la structure rayonnante résultante.

4.2.2 Introduction d’un SRR modifié

Nous introduisons, comme indiqué précédemment, une cellule SRR modifiée ayant les mémes
dimensions que celles du SRR déja présenté. La Figure 4.7 montre la forme et la disposition
de la structure étudiée.

Lsrr

Lsrr/2

dy

Figure 4.7 Antenne monopole micro-ruban avec un SRR modifié.

Nous rappelons dans le Tableau 4.2 les valeurs des différents paramétres relatifs au SRR
modifié introduit.

Parameétre Lsrr w g dx dy
Valeur (mm) 7.25 0.75 0.25 1 2

Tableau 4.2 Parameétres du SRR modifié.
Coefficient de réflexion

La Figure 4.8 illustre 1’allure du coefficient de réflexion de la structure de la Figure 4.7. Nous
comparons ce cas a son précédent afin de voir "apport de I’insertion d’un SRR modifié¢ par
rapport au SRR original. Nous remarquons une réduction de la fréquence de résonnance du
SRR (f=3.1 GHz) avec une adaptation meilleure (module du coefficient de réflexion réduit)
tandis qu’a la fréquence de résonnance du monopole, la structure précédente rayonne plus
efficacement. Ceci traduit 1’effet accentué¢ du SRR modifié¢ altérant ainsi la configuration du
champ proche de I’antenne.
0.
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-15+

20t
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Figure 4.8 Coefficient de réflexion de I’antenne monopole avec un SRR modifié.
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Etant construit d’un seul anneau, 1’effet cumulé du champ produit par I’anneau modifi¢ est
plus fort que I’effet global du champ produit par les deux anneaux partiellement affaibli par la
symétrie du SRR original. Cette tendance met en évidence la possibilité d’obtenir d’autres
fréquences de résonnance en changeant la forme du SRR.

Champ rayonné

Nous tragons le champ rayonné de la structure objet de 1’é¢tude pour les deux fréquences de
résonnance. La Figure 4.9 illustre I’allure des différentes composantes du champ rayonné.

Tenant compte des cas précédents, il est clair qu’a la fréquence de résonance f=3./ GHz, le
rayonnement de I’antenne est fortement conditionné par le SRR modifié. Les densités de
courant induites sur les SRR modifi¢ favorisent le déséquilibre des densités de courants
surfaciques équivalentes participant a la formation du champ rayonné. Le champ rayonné
possede donc un maximum dévié de la direction de I’axe des z.

A la fréquence f=5.5 GHz, le rayonnement approche celui du monopole isol¢ mais la présence
du SRR est plus perceptible du fait que le champ en résultant soit de niveau supérieur comparé
au celui du SRR original.

Nous constatons alors I’apport de I’intégration du SRR modifi¢ qui permet non seulement
d’obtenir une adaptation pour une fréquence autre que la fréquence de résonnance du
monopole mais d’altérer le diagramme de rayonnement de la structure pour cette fréquence.

Nous verrons dans ce qui suit 1’effet de I’introduction de deux SRRs modifiés aux deux cotés

du monopole.
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Figure 4.9 Champ rayonné (dB). a- p=0. b- p=n/2.
4.2.3 Introduction de deux SRRs modifiés

Dans 1’objectif d’obtenir une nouvelle fréquence de rayonnement de I’antenne monopole de
base, et d’¢étudier le diagramme de rayonnement, nous nous sommes proposés de modifier la
structure précédente en introduisant deux SRRs modifiés 1’un au co6té droit, I’autre au coté
gauche du monopole comme indiqué dans la Figure 4.10.

Les valeurs des paramétres des deux SRRs modifiés sont résumées dans le Tableau 4.3

Parametre | Lsrr, Lsrr; w g dx; dy; dx; dy;
Valeur 5.25 6.25 0.75 0.25 0.75 2.75 1.5 2.25
(mm)

Tableau 4.3 Parameétres des deux SRRs modifiés.
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dx, dx;

|<-> »l

dys| d)’iI

Figure 4.10 Antenne monopole micro-ruban avec deux SRRs modifiés.

Coefficient de réflexion

La Figure 4.11 illustre I’évolution du coefficient de réflexion de la structure en fonction de la
fréquence. Elle met en évidence trois fréquences de résonnance correspondant aux fréquences
de résonance respectives des deux SRRs modifiés (f=3.8 GHz et f/=4.66 GHz) qui s’ajoutent a
celle du monopole proprement dit. De plus, nous constatons que la présence des deux SRRs
modifiés fait glisser la fréquence de résonnance du monopole vers des valeurs supérieures
(f=6.2 GHz). Ceci met en ¢évidence ’effet des densités de courant induites sur les SRR sur le
comportement global de la structure en altérant les lignes de champ et agissant ainsi sur
I’adaptation (égalité de la phase du champ électrique et du champ magnétique).
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Figure 4.11 Coefficient de réflexion de I’antenne monopole-micro ruban avec deux SRRs
modifiés.

Afin de cerner les effets respectifs de chaque SRR modifié, nous nous sommes proposés de
court-circuiter les deux SRRs a tour de rdle puis simultanément et voir I’allure du coefficient
de réflexion de la structure. Les résultats sont reportés sur la Figure 4.12.

La Figure 4.12 montre que la présence du premier SRR (celui qui est de dimensions plus
petites et donc une fréquence de résonnance plus élevée) n’affecte en rien le comportement
du second SRR tandis qu’elle participe a 1’affectation du rayonnement du monopole (ayant
une fréquence de résonnance la plus élevée) en faisant glisser sa fréquence de résonnance vers
des valeurs supérieures ainsi que la dégradation de 1’adaptation traduite par un module du
coefficient de réflexion plus élevé. Ce SRR a des densités de courant qui altérent les lignes de
champ et affectent le niveau du coefficient de réflexion. La présence de plusieurs ¢léments
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conducteurs permet d'obtenir de nouvelles fréquences de résonnance au détriment du degré
d’adaptation (une adaptation moins parfaite pour certaines fréquences).
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Figure 4.12 Anneaux SRRs court-circuités.

Le second SRR, une fois court-circuité, permet un meilleur comportement du premier SRR a
travers un léger glissement de la fréquence de résonnance ainsi qu’un module de coefficient
de réflexion plus réduit. On constate ¢galement que le changement de comportement du
monopole est dii principalement a la présence du premier SRR.

Enfin, nos constats sont confirmés par le cas ou ’on a court-circuit¢ les deux SRRs
simultanément. En effet, le monopole regagne ses caractéristiques quasi-totalement en
regagnant sa fréquence de résonnance ainsi qu’un niveau de coefficient de réflexion atteignant
-20 dB.

Nous concluons alors que I’intégration d’une cellule SRR ayant une fréquence de résonnance
assez ¢loignée de celle du monopole permet d’enrichir le contenu fréquentiel de la structure
sans pour autant trop affecter ’adaptation a la fréquence de résonnance de I’antenne
monopole originale. Ceci devient compromis lorsque la fréquence de résonnance de la cellule
SRR est proche de celle du monopole.

Champ rayonné

La Figure 4.13 illustre le champ rayonné de la structure pour les trois fréquences de
résonance. Comme pour les cas précédents, ’apport d’intégration des deux SRRs modifiés est
plus qu’évident. Dans le plan (p=0), la composantes Ey est fortement affectée par la présence
des SRRs modifiés chacun a sa fréquence respective. Les deux SRRs présentent des effets
presque symétriques sur la composante Ey.

Vu sa formulation, cette composante implique des densités de courant surfaciques
équivalentes présentant une symétrie par rapport au plan (p=n/2) et cela justifie 1’effet
presque symétrique sur le champ rayonné. Contrairement a ce qui précede, la composante £,
présente un effet presque invariant de la présence des deux SRRs modifié¢s. Cette composante,
ainsi que les deux composantes dans le plan (p=7n/2), ne présentent pas de grands
changements pour les trois fréquences. Cela s’explique par la disposition des SRRs dans le
plan (Oxy) ainsi que I’orientation de leur ouverture selon la direction (Ox).

Nous concluons alors que I’intégration des deux SRRs modifiées permet a la structure de
rayonner avec une intensité acceptable pour une multitude de fréquences en ayant le choix de
tirer profit ou non de l’altération de son diagramme de rayonnement et ce en orientant
I’antenne de réception dans une direction qui convient notre choix.
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Figure 4.13 Champ rayonné (dB). a- p=0. b- p=mn/2.

Nous avons donc vu la possibilit¢ d’obtenir de nouvelles fréquences de rayonnement de
I’antenne en lui intégrant des SRRs ayant multiples formes, dimensions et a différentes
distances du monopole et du plan de masse. Nous avons vu en dernier 1’effet d’ajout de
multiples SRRs modifiés et leurs effets respectifs et simultanés en les court-circuitant. Ceci
renforce alors 1’idée de concevoir des antennes reconfigurables intégrant plusieurs SRRs
qu’on court-circuite en fonction du besoin.

4.3 Antenne Plaque Micro-ruban

Dans cette partie, nous nous proposons d’intégrer des cellules métamatériaux
complémentaires a I’antenne plaque micro-ruban déja présentée au chapitre précédent. Une
partie de la plaque conductrice ayant la forme du SRR désirée.

4.3.1 Cellule SRR complémentaire (axe Ox)

Nous commengons par intégrer une cellule SRR complémentaire (SRR-C) a 1’antenne micro-
ruban de base comme indiqué sur la Figure 4.14. L’intégration de cette cellule consiste a
enlever le conducteur de la zone composant les anneaux (zone blanche sur le schéma).

~

Conducteur Anneau SRR-C

Figure 4.14 Antenne plaque micro-ruban avec un SRR-C selon 1’axe (Ox).

Le Tableau 4.4 résume les différents parametres relatifs au SRR-C.
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Paramétre | Lsrr w g e dx dy
Valeur 3.71 0.265 |0.53 0.53 0.265 | 11.66
(mm)

Tableau 4.4 Parametres du SRR-C selon I’axe (Ox).

Nous avons utilisé le méme programme FDTD pour 1’analyse de cette structure. Nous avons
tracé le coefficient de réflexion S;;(dB) ainsi que le champ rayonné.

Coefficient de réflexion

La Figure 4.15 permet de voir comment évolue le coefficient de réflexion de la structure
étudiée et de la comparer avec la structure de base (plaque micro-ruban seule).
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Figure 4.15 Comparaison des Coefficients de réflexion de la structure avec et sans SRR-C
selon (Ox).

L’antenne plaque micro-ruban rayonnait a la fréquence de 7.526 GHz. L’introduction du SRR-
C a permis d’obtenir une fréquence de résonnance plus basse et une autre plus ¢€levée (6.546
GHz et 8.2 GHz respectivement). Le coefficient de réflexion atteint des valeurs acceptables
pour d’autres fréquences de résonnance avec I’intégration de la cellule complémentaire.

Pour essayer de comprendre ’effet d’introduction de cette cellule, nous revenons a 1’idée de
base de la résonnance. A une fréquence donnée, au niveau de tous les cotés ou 1’antenne est
capable de rayonner, plus le nombre de lignes de champ électrique et magnétique sont en
phase (ou presque) plus le transfert de puissance est meilleur (niveau réduit du module du
coefficient de réflexion). Il est évident que la déformation de la plaque conductrice altére les
lignes de champ ce qui agit sur I’intensité de rayonnement de I’antenne.

Le choix de la forme de la déformation (cellule SRR-C) rajoute, au fait de provoquer des
déformations au niveau de la plaque conductrice, I’intérét tiré d’une structure résonnante
permettant d’améliorer le transfert de puissance pour des fréquences bien déterminées.

Champ rayonné

Le champ rayonné de la structure est tracé dans les deux plans ((p=0) et (p=r/2)). La
Figure 4.16 illustre les allures des composantes E, et E, pour les deux fréquences de
résonnance f=6.546 GHz et f/=8.2 GHz.

Le rayonnement n’est pas trop altéré par la présence du SRR-C pour les composantes Ey du
plan =0 et E, du plan ¢=n/2. Les composantes du champ électromagnétiques rayonné ont
des niveaux d’intensité comparables pour les deux valeurs de fréquence choisies. Cela
s’explique par le fait que la plaque micro-ruban reste 1’unique élément responsable du
rayonnement. Le SRR-C reste une forme spéciale d’une fente créée au niveau de la plaque
micro-ruban. Si on remplace les densités de courants induites sur la plaque par des sources de
courant et en ¢liminant le conducteur, le SRR-C sera modélisé par 1’ajout de sources
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d’intensités exactement égale et dans un sens opposé a celles existant au niveau de la zone
SRR-C.

Les deux autres composantes du champ rayonné présentent des allures différentes pour les
deux fréquences. Les densités de courant surfaciques équivalentes impliquées dans la
formulation de ces composantes changent alors de configuration quand la fréquence change.
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Figure 4.16 Champ rayonné (dB). a- ¢=0. b- p=n/2.

Le caractére complémentaire des cellules SRR-C greffées a [’antenne empéche un
comportement indépendant en fonction de la fréquence. L’enlévement du conducteur annule
les densités de courant dans la zone choisie et cela participe a la configuration globale du
champ électromagnétique produit par I’antenne.

Anneaux complémentaires bouclés

Dans cette partie, nous nous proposons de boucler, un par un, les deux anneaux
complémentaires concentriques. Il s’agit de rendre les anneaux construits d’enlévement du
conducteur boucle fermée.

La Figure 4.17 illustre les différents cas, comparés chacun, au cas de la plaque micro-ruban
isolée (le plan de masse étant toujours présent). Une fois le SRR-C interne bouclé, la troisiéme
fréquence de résonnance est absente. La premiere fréquence subit un shift vers les valeurs
supérieures. La premiére fréquence de résonnance s’approche d’avantage de la fréquence du
cas de la plaque micro-ruban seule lorsque le SRR-C externe est bouclé.

Le dernier cas, ou les deux SRR-C sont bouclés ne difféere qu’a partir des fréquences
supérieures a f=17 GHz. Nous constatons finalement que le bouclage des SRR-C réduit leur
effet sans pour autant revenir exactement au cas du patch micro-ruban isolé.

La mise en boucle des parties enlevées du conducteur (SRR-C) ne fait pas revenir au cas du
patch isolé mais empéche, selon le cas, la circulation de densités de courants de conduction
entre les parties conductrices internes et le reste de la plaque. L’intérét de la configuration
SRR par rapport a un autre enlévement quelconque du conducteur se fait sentir vu la perte des
fréquences de résonnance ainsi que les niveaux réduits du module du coefficient de réflexion
au fur et a mesure que les anneaux complémentaires sont bouclés.

Ainsi un comportement résonnant est toujours assuré par la structure complémentaire
suggérant I’existence d'effets capacitifs et inductifs favorisant, a la résonnance, le transfert de
puissance pour un certain nombre de fréquences.
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Figure 4.17 Coefficient de réflexion de la structure; SRR-C bouclés.
4.3.2 Cellule SRR complémentaire (axe Oy)

Nous avons intégré, dans cette partie un SRR-C selon I’axe (Oy). La Figure 4.18 illustre la
structure proposée.

Lsrr

Conducteur Anneau SRR-C

Figure 4.18 Antenne plaque micro-ruban avec un SRR-C selon I’axe (Oy).

Le Tableau 4.5 reporte les valeurs des différents parametres relatifs au SRR-C associé¢ a
I’antenne.

Parametre | Lsrr w g ¢ dx dy
Valeur 2915 | 0265 | 0265 |0265 |0.795 |12.455
(mm)

Tableau 4.5 Parametres du SRR-C selon I’axe (Oy).
Coefficient de réflexion

La Figure 4.19 illustre 1'évolution du module du coefficient de réflexion de la structure
analysée par rapport a celui relatif a la structure de base.

Nous remarquons un shift vers les fréquences élevées (f=8.5 GHz) ainsi qu’une amélioration
du rayonnement pour la fréquence f=14.44 GHz. Nous avons obtenu alors, deux fréquences
pour lesquelles le coefficient S;; est en dessous de -75 dB.
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I1 est clair que I’intégration de la cellule SRR-C permet, comme sa précédente, d’obtenir de
nouvelles fréquences de résonnance. Mais 1’orientation du SRR-C selon I’axe (Oy) affecte
différemment les lignes de champ et occasionne des résonnances pour des valeurs différentes

de la fréquence.
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Figure 4.19 Comparaison des Coefficients de réflexion de la structure avec et sans SRR-C
selon (Oy).

Champ rayonné

La Figure 4.20 illustre le champ rayonné par la structure proposée. Nous pouvons constater
qu’a la fréquence f=8.5 GHz, les composantes du champ rayonné présentent des maximums
proches de la direction de I’axe (Oz).
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Figure 4.20 Champ rayonné (dB). a- p=0. b- p=n/2.

En effet, les densités de courant surfaciques équivalentes des cotés opposés ne présentent pas
de différences importantes causant I'asymétrie du champ rayonné. A une fréquence ¢€levée
(f=14.44 GHz), une nouvelle configuration du champ prend lieu ce qui provoque un
déséquilibre des densités de courants surfaciques équivalentes des cotés opposés. Cela fait
dévier la direction de rayonnement maximum de 1’axe des z ainsi que des variations plus
intenses avec 1’angle d’inclinaison 6.
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Anneaux complémentaires bouclés

Nous mettons les SRR-C en boucle pour mieux cerner leur effet sur 1’évolution du coefficient
de réflexion de la structure. La Figure 4.21 illustre I’évolution du parameétre S11 en fonction
du SRR-C mis en boucle.

La mise en boucle du SRR-C interne permet 1’accentuation du rayonnement pour la premiére
et la troisiéme fréquence de résonnance ainsi que le glissement de la seconde fréquence vers
une valeur supérieure. Tandis que le SRR-C externe neutralise le fonctionnement des deux
anneaux sans que ’effet ne soit éliminé définitivement. La premiére fréquence de résonnance
se confond a celle du patch isolé.
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Figure 4.21 Coefficient de réflexion de la structure; SRR-C bouclés.

4.3.3 Cellule SRR complémentaire spirale

Dans cette section, une forme différente de SRR complémentaire est introduite. Il s’agit en fait
d’un SRR-C de forme spirale comme indiqué sur la Figure 4.22.

Le Tableau 4.6 porte les parametres du SRR-C de forme spirale.

Parametre | Lsrr w e dx dy
Valeur 2915 | 0265 |0.265 0.795 | 12.455
(mm)

Tableau 4.6 Paramétres du SRR-C de forme spirale.
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Conducteur Anneau SRR-C

Figure 4.22 Antenne plaque micro-ruban avec un SRR-C de forme spirale.

Coefficient de réflexion

La Figure 4.23 illustre I’apport de la cellule SRR-C de forme spirale. Nous notons une légere
diminution du rayonnement pour la fréquence /=7.52 GHz. la structure a une autre fréquence
de résonnance que I’antenne plaque micro-ruban seule ne possede pas (/=10.98 GHz) mais le
coefficient de réflexion n’atteint pas le niveau de -/0 dB. Une autre fréquence de résonnance
est aux alentours de la valeur /=14.34 GHz.
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Figure 4.23 Comparaison des Coefficients de réflexion de la structure avec et sans SRR-C
spiral.

Vu ses dimensions, le SRR-C spiral permet de ne pas altérer le fonctionnement du patch aux
fréquences basses. Les effets de résonnance introduits suggérent un effet capacitif et inductif
occasionné par 1’alternance de conducteur/isolant assuré par la forme spirale du SRR-C.

Champ rayonné

Le champ rayonné par la structure est illustré par la Figure 4.24. Pour la fréquence f=7.52
GHz, le champ rayonné est principalement celui du patch isolé. L’effet du SRR-C est
légerement présent. A une fréquence basse, I’enlévement de conducteur d’une telle forme
représente une simple coupure de densité de courant de conduction.

A la fréquence f=14.34 GHz par contre, le champ rayonné est totalement différent. L’ effet
conjugué d’une nouvelle configuration du champ ainsi que de la présence du SRR-C se traduit
par une forte dépendance du champ rayonné de I’angle d’inclinaison 6.
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Figure 4.24 Champ rayonné (dB).a- p=0. b- p=mu/2.
SRR-C mis en boucle

La mise en boucle du SRR-C de forme spirale ne permet pas d’annuler totalement 1’effet de ce
dernier sur notre structure (Figure 4.25). Nous remarquons cependant la disparition de la
seconde résonnance se situant aux alentours de la valeur de fréquence /=12 GHz.

Etant bouclé, la partie interne du SRR-C spiral est détachée totalement du patch. Vu sa forme
et ses dimensions, elle n’a pas de comportement particulier aux basses fréquences tandis
qu’elle agit comme ¢lément résonnant aux fréquences ¢levées. Cela explique le maintien de la
fréquence f=14.34 GHz pour laquelle le niveau du module du coefficient de réflexion reste
acceptable.
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Figure 4.25 Coefficient de réflexion de la structure; SRR-C spiral bouclé.

4.3.4 Cellule SRR complémentaire modifié selon I’axe (Ox)

Nous employons dans cette partie une cellule SRR complémentaire modifi¢e selon 1’axe (Ox).
La structure étudiée est illustrée par la Figure 4.26.

Le Tableau 4.7 reporte les différents parametres de la structure proposée.

Parametre | Lsrr w e dx dy

Valeur 2915 | 0265 |0.265 0.795 | 12.455
(mm)

Tableau 4.7 Parametres du SRR-C modifié selon 1'axe (Ox).
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Figure 4.26 Antenne plaque micro-ruban avec un SRR-C modifié selon I’axe (Ox).

Nous présentons dans ce qui suit le coefficient de réflexion S;;, le champ rayonné ainsi que
I’effet de la mise en boucle du SRR-C modifié.

Coefficient de réflexion

Nous avons tracé I’allure du module du coefficient de réflexion S;; pour la structure proposée
(Figure 4.27).
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Figure 4.27 Comparaison des Coefficients de réflexion de la structure avec et sans SRR-C
modifié selon (Ox).

Nous observons une réduction de la fréquence de résonnance basse par rapport au cas de
I’antenne plaque isolée (f=7.33 GHz). Le module du coefficient S;; indique un meilleur
transfert de I’énergie électromagnétique pour cette fréquence. Nous avons obtenu également
une autre fréquence située a f=8.63 GHz pour laquelle le niveau du coefficient S;; est en
dessous de -20 dB. Etant une ouverture dans le conducteur, le SRR-C modifié¢ participe au
rayonnement et possede un effet résonnant. Cela est dii au fait que le SRR-C ne soit pas
bouclé. Il est responsable, par le changement qu'il apporte au champ proche, d'un meilleur
rayonnement a la fréquence correspondante.

Champ rayonné

Le champ rayonné par la présente structure est calculé pour les deux fréquences citées
ultérieurement et est présenté sur la Figure 4.28.

Le champ rayonné ne change pas beaucoup avec la fréquence. Vu ses dimensions ainsi que sa
disposition, le SRR-C modifié n’affecte pas beaucoup les densités de courant surfaciques
équivalentes impliquées dans le calcul des composantes dominantes du champ rayonné dans
la direction des z positifs. En s'éloignant de la direction de 1'axe Oz, la configuration du champ
rayonné présente des changements importants entre les deux fréquences. La présence du SRR-
C s'avere donc conséquente sur le rayonnement de l'antenne.
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Figure 4.28 Champ rayonné (dB). a- p=0. b- p=mu/2.
SRR-C modifié mis en boucle

Comme effectué pour les cas précédents, nous mettons en boucle I’anneau complémentaire
modifié afin de voir comment cela affecte le coefficient de réflexion de I’antenne. En effet, et
comme indiqué sur la Figure 4.29, la premicre fréquence de résonnance se confond avec celle
du patch isol¢é tandis que la seconde n’apparait plus.
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Figure 4.29 Coefficient de réflexion de la structure; SRR-C modifié bouclé.

Deux fréquences de résonnance (I’une approchant la valeur f/=/4 GHz, ’autre est aux
alentours de la valeur f=/9 GHz sont maintenues avec des niveaux de rayonnement
légérement meilleurs).

Bien que le SRR-C soit bouclé, la surface conductrice a son intérieur est sujette de densités de
courant induites par le champ régnant au niveau de la structure. Ce sont ces densités de
courants qui sont responsables de 1’apparition des résonnances illustrées sur la Figure 4.29.

4.3.5 Cellule SRR complémentaire modifié selon I’axe (Oy)

La structure suivante consiste a utiliser le méme type de SRR-C mais selon la direction (Oy).
La Figure 4.30 illustre ce cas.
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Figure 4.30 Antenne plaque micro-ruban avec un SRR-C modifié selon I’axe (Oy).

Le Tableau 4.8 reporte les valeurs des parametres relatifs au SRR-C intégré a I'antenne.

Paramétre | Lsrr w e dx dy
Valeur 2915 | 0265 |0.265 0.795 | 12.455
(mm)

Tableau 4.8 Paramétres du SRR-C modifié selon I'axe (Oy).
Coefficient de réflexion

La Figure 4.31 illustre la variation du coefficient de réflexion de la structure analysée en
fonction de la fréquence.
0 \4\/
oS |
o

-10
m M
2 a5t ’L\ 1
& Avec SRR-C (
-20¢ | modifié y l 1
Y~ J
25} Sans SRR-C
305 10 15 2 25
Fréquence (GHz)

Figure 4.31 Comparaison des Coefficients de réflexion de la structure avec et sans SRR-C
modifié selon (Oy).

Nous remarquons 1'existence de deux fréquences de résonnance (f=7.17 GHz et f=8.5 GHz).
Le rayonnement est ¢galement nettement amélioré pour la fréquence f= 14.45 GHz. La
structure est capable de rayonner pour trois fréquences inférieures a /=15 GHz avec un niveau
du coefficient de réflexion inférieur a -/0 dB alors qu'on nous n'avions qu'une seule fréquence
dans le cas du patch isolé.

Cette structure s’avere aussi performante que sa précédente vu le nombre de fréquences pour
lesquelles le module du coefficient de réflexion est inférieur a -/0 dB. Le SRR-C permet, pour
un certain nombre de fréquences de produire un champ électromagnétique presque
parfaitement adapté et occasionne ainsi un meilleur transfert (rayonnement) de la puissance
¢lectromagnétique.
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Champ rayonné

Le champ rayonné de la présente structure est calculé et tracé pour les deux premieres
fréquences de résonnance (f=7.17 GHz et f=8.5 GHz). La Figure 4.32 illustre les allures
obtenues pour les différentes composantes du champ aux différentes fréquences considérées.

Nous remarquons que les composantes £y du plan ¢=0 et E, du plan ¢p=nr/2 ne sont pas
fortement affectées par le changement de la fréquence et constituent les composantes
dominantes du champ lointain. Les deux composantes restantes présentent une nette variation
laissant suggérer 1’effet du SRR-C qui est, par son orientation et sa forme, susceptible
d'affecter les la configuration du champ proche. Ainsi, les densités de courants surfaciques
équivalentes affectent la composantes du champ lointain dans la direction des y.
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Figure 4.32 Champ rayonné (dB). a- p=0. b- p=mu/2.
SRR-C modifié mis en boucle

La cellule SRR-C modifiée est mise en boucle, et le coefficient de réflexion de la structure est
comparé au cas d’un patch isolé (sans SRR-C). La Figure 4.33 illustre les allures obtenues.

Nous remarquons (comme pour le cas du SRR-C modifié selon (Ox)) que la premiere
fréquence de résonnance se confond avec celle du patch isolé tandis que la seconde a disparu.
Les deux autres fréquences sont maintenues mais cette fois avec des niveaux de rayonnement
comparables au cas ou le SRR-C n’est pas bouclé.
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Figure 4.33 Coefficient de réflexion de la structure; SRR-C modifié bouclé.

Nous rappelons que la premiére fréquence est proche de la valeur /=14 GHz tandis que ’autre
est aux alentours de la valeur /=79 GHz. Nous constatons I’importance de la forme de
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I’ouverture créée au niveau du patch (forme de SRR modifi¢) sur le comportement de la
structure pour les fréquences proches de la fréquence de service du patch.

4.3.6 Multiples Cellules SRR complémentaires modifiées selon I’axe
(0x)

Nous introduisons dans la présente section plusieurs cellules complémentaires selon ’axe
(Ox). La structure proposée est représentée par la Figure 4.34.

Conducteur Anneau SRR-C

Figure 4.34 Antenne plaque micro-ruban avec plusieurs SRR-C modifiées selon ’axe (Ox).

Le Tableau 4.9 porte les valeurs des parametres relatifs a la structure analysée. Les anneaux
complémentaires sont de forme identique.

Parametre | Lsrr w e dx dy; dy;

Valeur 2915 0265 |0.265 9.54 0.265 | 0.265
(mm)

Tableau 4.9 Paramétres des SRR-C modifié selon 'axe (Ox).
Coefficient de réflexion

Le coefficient de réflexion de la structure de I’antenne proposée est tracé sur la plage de
fréquence (5-20 GHz). Nous comparons les résultats de simulation a la forme obtenue pour un
patch ordinaire (sans SRR-C) comme indiqué sur la Figure 4.35. Nous constatons I’existence
de trois fréquences inférieures a /2 GHz avec des niveaux de coefficient de réflexion compris
entre -10 et -15 dB. Une autre fréquence de résonnance de l'ordre de /7.9 GHz est
occasionnée par la modification apportée avec un niveau du coefficient de réflexion inférieur
a —20 dB. La présence des SRRs-C modifiés permet alors d’obtenir une adaptation méilleure
pour quatre valeurs de la fréquence dans la bande 5-20 GHz avec des niveaux acceptables du

coefficient de réflexion.
\ :
7 \W
o \I\Avec SRRs- U ]
\ ]

S11 (dB)

C modifiés x
_20 L

Sans SRRs-C (

25+

-30 I .
5 10 15 20

Fréguence (GHz)

Figure 4.35 Comparaison des Coefficients de réflexion de la structure avec et sans SRRs-C
modifiés selon (Ox).
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Cependant, la présence simultanée des SRRs-C modifiés n’implique pas forcément 1’ajout de
nouvelles valeurs pour la fréquence de résonnance. Bien au contraire, les effets semblent se
neutraliser partiellement. Ceci n’empéche pas 1’opportunité d’obtenir de nouvelles fréquences
pour lesquelles le niveau du module du coefficient de réflexion est inférieur a -/0 dB.

Champ rayonné

Le champ rayonné da la présente structure est calculé et tracé pour les fréquences /0.8 GHz et
17.9 GHz respectivement. La Figure 4.36 illustre 1’allure des différentes composantes du
champ rayonné pour les deux valeurs de fréquence choisies.
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Figure 4.36 Champ rayonné (dB). a- p=0. b- p=mu/2.

Les différentes composantes du champ rayonné sont fortement affectées par le changement de
la fréquence. Etant concentrés sur un c6té du patch les SRRs-C occasionnent un déséquilibre
conséquent au niveau du champ proche. Par conséquent, les densités de courants équivalentes
responsables du rayonnement produisent un champ dévié par rapport a l'axe des z.

4.3.7 Multiples Cellules SRR complémentaires modifiées selon I’axe
(Oy)

Nous introduisons dans cette section des SRR-C au niveau du patch mais pour lesquels
I’ouverture g est dans la direction (Oy). La Figure 4.37 montre la disposition de la structure
analysée.

R Ll
£ 1 ‘gl— Lsrr
. e
—>| |—
e
Conducteur /
Anneau SRR-C

Figure 4.37 Antenne plaque micro-ruban avec plusieurs SRR-C modifiées selon I’axe (Oy).
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Les valeurs des paramétres adoptées sont reportées sur le Tableau 4.10. Nous tragons le
coefficient de réflexion ainsi que le champ rayonné pour les valeurs de fréquences choisies.

Parametre | Lsrr w e dx dy; dy

Valeur 2915 | 0.265 |0.265 |9.275 |0.265 |0.265
(mm)

Tableau 4.10 Paramétres des SRR-C modifié selon l'axe (Oy).
Coefficient de réflexion

Nous constatons d’apres la Figure 4.38 1'existence d’une fréquence de résonnance proche du
celle du patch isolé (f=7.36 GHz) avec un niveau du coefficient de réflexion inférieur a -17
dB.

Une autre fréquence de rayonnement efficace se situe aux alentours de la valeur /=17.32 GHz.
L’utilisation des SRRs-C selon ’axe des y donne un nombre moindre de fréquences de
résonnance par rapport au cas précédent mais assure un rayonnement plus efficace pour les
fréquences en question (vue le niveau atteint par le module du coefficient de réflexion).

Les SRRs-C ainsi disposés se neutralisent réciproquement. Vu leurs dimensions et leurs
dispositions, on s’attend que les perturbations du champ proche provoquées par les SRR-C se
neutralisent sauf pour une fréquence donnée. Pour cette fréquence les effets respectifs des
SRRs-C s'ajoutent et participent a ’amélioration du coefficient de réflexion de la structure.
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Figure 4.38 Comparaison des Coefficients de réflexion de la structure avec et sans SRRs-C
modifiés (Oy).

Champ rayonné
La Figure 4.39 illustre le champ rayonné pour les fréquences (f=7.36 GHz et f=17.32 GHz).

La structure rayonne différemment pour les deux fréquences. Le plus intéressant est que les
composantes dominantes du champ rayonné possédent des rdles alternés pour les deux
fréquences choisies. En effet, pour /=7.36 GHz, Ey du plan ¢=0 et Ep du plan p=n/2 sont
dominantes tandis que les deux autres composantes dominent le champ rayonné pour f=177.32
GHz. Nous observons que les deux dernieéres composantes sont orientées dans la direction des
SRRs-C concrétisant ainsi I’apport de 1’intégration de cette forme d’ouvertures au niveau de la
plaque micro-ruban.
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Figure 4.39 Champ rayonné (dB). a- ¢=0. b- p=n/2.
4.3.8 Multiples SRRs-C modifiées selon I’axe (Ox) avec e variable

Nous proposons dans cette section une structure analogue a celle de la section 4.3.6 mais avec
des SRRs-C ayant des valeurs de e graduellement variables. Les paramétres des SRRs-C
prennent les mémes valeurs que précédemment. Nous adoptons des valeurs de e décroissantes
dans la direction des y positifs comme indiqué sur le Tableau 4.11.

Parametre | e; e e;3 ey es
Valeur 0265 053 0795 | 106 |1325
(mm)

Tableau 4.11 Paramétres des SRR-C modifié selon (Ox).
Coefficient de réflexion

La Figure 4.40 met en évidence I’apport des SRRs-C avec e variable. En effet, six fréquences
pour lesquelles le coefficient de réflexion atteint des niveaux inférieurs a -/0 dB.
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Figure 4.40 Comparaison des Coefficients de réflexion de la structure avec et sans SRRs-C
modifiés selon (Ox) avec e variable.
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Nous constatons alors que I’introduction de SRRs-C avec des valeurs de e différentes conduit
a de multiples fréquences de résonnance. Ceci permet alors un fonctionnement plus flexible
de I’antenne en termes de fréquences de service.

L’inconvénient majeur de cette configuration est la «perte » de la premiére fréquence du
patch isolé. L’arrangement des SRRs-C ainsi que leurs formes respectives altérent les lignes
de champ a cette fréquence et la quasi-adaptation n’a plus lieu. En revanche, une fréquence
légerement plus élevée (f=7.96 GHz) mais avec une efficacité moindre devient disponible.

Champ rayonné

Nous avons tracé les champs rayonnés de la structure pour les fréquences f=8.5 GHz et
f=11.1 GHz. La Figure 4.41 montre que les directions de rayonnement maximum ne changent
pas énormément pour les deux fréquences choisies. Bien que ’alignement des SRRs-C soit
efficace sur le plan fréquences de résonnances, son effet sur le rayonnement est tres 1éger. Les
champs au niveau des ouvertures affectent les champs surfaciques (responsables du
rayonnement de la structure) de maniére presque équilibrée.
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Figure 4.41 Champ rayonné (dB).a- p=0. b- p=n/2.
4.3.9 Multiples SRRs-C modifiées selon I’axe (Oy) avec e variable

La structure suivante est similaire a celle de la Figure 4.37. Les valeurs du paramétre e varient
comme indiqué dans le Tableau 4.11. Nous exposons dans ce qui suit la variation du
coefficient de réflexion en fonction de la fréquence ainsi que le champ rayonné.

Coefficient de réflexion

La Figure 4.42 montre 1’apport des SRR-C avec e variable. Nous observons 1’obtention de
cinq valeurs de fréquences pour lesquelles le coefficient de réflexion atteint des niveaux
inférieurs a -/0 dB. Comme pour le cas précédent, I’introduction de SRRs-C avec des valeurs
de e différentes améliore considérablement le comportement de la structure en termes de
fréquences de service.
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Figure 4.42 Comparaison des Coefficients de réflexion de la structure avec et sans SRRs-C
modifiés selon (Oy) avec e variable.

Champ rayonné

Comme illustré par la Figure 4.43, le champ rayonné par la structure étudiée est tracé pour
deux valeurs de fréquence f=7.4 GHz et f= 9.92 GHz.
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Figure 4.43 Champ rayonné (dB). a- p=0. b- p=mu/2.

Contrairement au cas précédent, le champ rayonné change considérablement avec la
fréquence aussi bien par le niveau d’intensité que par la direction de rayonnement maximum.
L’orientation et la disposition des SRRs-C en plus de leurs formes respectives ont un effet
cumulé non nul sur les composantes du champ rayonné. En effet, nous obtenons une pureté de
la polarisation pour la premiére fréquence vu que les composantes dominantes du champ
rayonné soient Ey dans le plan ¢=0 et E, dans le plan p=n/2. Nous notons que le niveau de
rayonnement est réduit pour la seconde fréquence. A des fréquences élevées, les densités de
courant équivalentes changent rapidement dans l'espace ce qui réduit leur apport au champ
rayonné. L’intérét tiré de cette structure serait alors la disponibilit¢ de fréquences
supplémentaires de rayonnement ainsi que le changement de niveau des composantes du
champ rayonné.
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4.3.10 Deux Colonnes de SRRs-C modifiées selon I’axe (Ox)

Vu les résultats obtenus pour le cas de la partie 3.5 nous avons pens¢ a introduire deux rangés
de SRRs-C au niveau du patch comme indiqué sur la Figure 4.44.

Les valeurs des différents parameétres sont reportées sur le Tableau 4.12.

Parametre | Lsrr w e dx; dx; dy; dy;
Valeur

2915 0.265 0.265 0.795 6.36 0.265 0.265
(mm)

Tableau 4.12 Parameétres des deux colonnes de SRRs-C modifié x.
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Conducteur Anneau SRR-C

Figure 4.44 Antenne plaque micro-ruban avec deux colonnes de SRRs-C modifiées selon
I’axe (Ox).

Coefficient de réflexion

L’adoption de deux rangés de SRR-C modifiés permet d’obtenir plusieurs fréquences pour
lesquelles le coefficient de réflexion atteint des valeurs inférieures a -/0 dB. La Figure 4.45
met en évidence cet apport. L’ajout d’une autre colonne de SRRs-C améliore donc le

rayonnement de la structure.

S11 (dB)

Sans SRRs-C
5 10 15 20
Fréquence (GHz)

-25¢ \ modifiés x b

-30

Figure 4.45 Comparaison des Coefficients de réflexion de la structure avec et sans SRRs-C
modifiés selon I'axe (Ox).
Champ rayonné

Le champ rayonné est tracé sur la Figure 4.46. En plus d’étre trés efficace du point de vue
fréquences de service, la structure proposée posséde un diagramme de rayonnement quasi-
stable pour les composantes Ey du plan ¢=0 et Ep du plan p=n/2.
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Les deux rangés n’affectent donc pas les densités de courant surfaciques équivalentes
participant au calcul du champ rayonné. Cependant, pour les composantes Ey du plan p=n/2 et
Ep du plan ¢=0, la présence des SRRs-C participe au changement du diagramme de
rayonnement de la structure en fonction de la fréquence. le maximum de rayonnement est

nettement décalé de la direction (Oz).
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Figure 4.46 Champ rayonné (dB). a- ¢=0. b- p=n/2.
4.3.11 Deux Colonnes de SRRs-C modifiées selon I’axe (Oy)

Dans cette partie, nous avons intégré deux colonnes de SRRs-C modifiés selon 1’axe (Oy)
dans 1’objectif d’obtenir une amélioration telle que celle obtenue dans le cas précédent. La
structure proposé€e est illustrée par la Figure 4.47. Elle garde les mémes valeurs des
parametres caractérisant les formes et les positions tels que reportés sur le Tableau 4.12.
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Figure 4.47 Antenne plaque micro-ruban avec deux colonnes de SRRs-C modifiées selon
I’axe (Oy).

Coefficient de réflexion

Le coefficient de réflexion est illustré par la Figure 4.48. Nous remarquons que la structure
posséde trois fréquences de résonnance; f = 8.82 GHz, f = 9.4 GHz et f = 21.1GHz. Le
rayonnement pour les deux derniéres valeurs de fréquence est plus efficace.
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Figure 4.48 Comparaison des Coefficients de réflexion de la structure avec et sans SRRs-C
modifiés (Oy).

Méme si la présente structure s’aveére meilleure que celle n’intégrant qu’un seul rangé de
SRRs-C selon I’axe (Oy), elle garde I’inconvénient de nous faire perdre la premicre fréquence
de résonnance du patch isolé. En effet, les ouvertures étant orientées dans la direction des y,
arrivent, par leurs champs surfaciques cumulé a déformer les lignes de champ autour de cette
fréquence. Il est possible qu'a une telle valeur de la fréquence, que 1'enlévement de la partie du
conducteur rend ce dernier équivalent a un patch possédant une largeur plus faible et donc
résonnant a une fréquence plus élevée.

Champ rayonné

Nous avons calculé le champ rayonné pour les fréquences f = 9.4 GHz et f = 21.1GHz. Les
résultats obtenus sont illustrés par la Figure 4.49.
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Figure 4.49 Champ rayonné (dB). a- ¢=0. b- p=n/2.

Nous constatons un rayonnement maximum orienté selon 1’axe des z pour la fréquence f=9.4
GHz. C’est une fréquence pour laquelle I’effet cumulé des SRRs-C ne déforme pas les
densités de courant équivalentes employées dans le calcul du champ rayonné. Un
rayonnement plus faible et plus perturbé prend lieu a la fréquence /=21.1 GHz. En effet, a une
fréquence ¢€levée, les perturbations de champ crées par les SRRs-C affectent fortement et de
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maniéres différentes les densités de courants surfaciques équivalentes ce qui rend le champ
rayonné fortement dépendant de I’angle d’inclinaison 6.

4.3.12 Deux Colonnes de SRRs-C modifiées selon I’axe (Ox) avec e
variable

Comme pour le cas d’une seule colonne de SRRs-C modifiés, nous avons pensé a employer
deux colonnes de SRRs-C modifiés avec e variable. La structure analysée est similaire a celle
représentée par la Figure 4.44. Les SRRs-C ont des valeurs décroissantes de la distance e
comme reporté sur le Tableau 4.13.

Parametre | e; e e;3 ey es

Valeur 0.265 |0.53 0.795 1.06 1.325
(mm)

Tableau 4.13 Parameétres des SRRs-C modifié x.
Coefficient de réflexion

Nous avons tracé le coefficient de réflexion de la structure proposée dans I’intervalle de
fréquence 5 GHz — 25 GHz (Figure 4.50). Nous constatons que cette structure constitue une
autre possibilité d’obtenir un comportement multi-bande. En effet, nous avons obtenu sept
valeurs de fréquence pour lesquelles le coefficient de réflexion est en dessous des -/0 dB.
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Figure 4.50 Comparaison des Coefficients de réflexion de la structure avec et sans SRRs-C
modifiés (Ox).

Bien qu’enrichissante en terme de fréquences de résonnance, cette structure est moins
profitable par rapport a son équivalente sans modification du parameétre e. En effet, 1’effet
cumulé des SRRs-C, dans ce cas, dégrade 1’amélioration du rayonnement pour les fréquences
en question.

Champ rayonné

Le champ rayonné est tracé pour les fréquences f'= 7.76 GHz et f = 12.54 GHz (Figure 4.51).
Il est fortement affecté par le changement de la fréquence. Les SRRs-C avec e variable,
produisent des champs qui changent de maniére déséquilibrée les densités de courant
équivalentes participant a la détermination du champ rayonné. Cela rend ce dernier fortement
dépendant de I’angle d’inclinaison 6 et provoque la neutralisation mutuelle des effets des
SRRs-C. Ceci est a l'origine des niveaux de rayonnement faibles observés. Nous remarquons
cependant, que 'antenne posseéde une pureté de polarisation dans le plan inchangé dans le plan
=0 (composante Ey dominante) pour les deux fréquence tandis que dans le plan p=7/2, la
composante E, est la plus importante pour la premiére fréquence Ey I'est pour la seconde.
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Figure 4.51 Champ rayonné (dB). a- p=0. b- p=n/2.

Deux Colonnes de SRRs-C modifiées selon I’axe (Oy) avec e

variable

Nous employons, dans cette section, deux colonnes de SRRs-C ayant e variable orientés selon
I'axe (Oy). La structure analysée est similaire a celle de la section 4.3.11, le paramétre e étant
variable come indiqué sur le Tableau 4.13.

Coefficient de réflexion

Le coefficient de réflexion est tracé dans la plage de fréquence 5 GHz — 25 GH:z. la
Figure 4.52 illustre ses variations. Nous constatons que cette structure est capable de rayonner
pour plusieurs valeurs de fréquences mais les meilleurs niveaux du coefficient de réflexion
sont situés aux fréquences f = 19.95 GHz et f = 24.16 GHz ou le coefficient de réflexion
tombe en-dessous de -20 dB.

-10+

-15+

S11 (dB)

Avec SRRs-C
modifiés y

20+

25 Sans SRRs-C |

-30

5 10 15 20 25
Fréquence (GHz)

Figure 4.52 Comparaison des Coefficients de réflexion de la structure avec et sans SRRs-C

modifiés selon l'axe (Oy).

Etant situées a des fréquences ¢€levées, les deux résonnances relévent plutdt de la disposition
des SRRs-C que de leur forme. Méme en faisant changer le parametre e, la structure perd
toujours la premiere fréquence de résonnance du patch isolé. Nous constatons que la
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perturbation provoquée par les deux colonnes de SRRs-C déforme fortement les lignes du
champ électromagnétique proche a la fréquence f=7.525 GHz et dégrade 1’adaptation avec la
ligne d’alimentation.

Champ rayonné

Le champ rayonné par la structure est calculé et tracé pour deux valeurs de fréquence : f =
9.12 GHz et f = 14.35 GHz comme illustré par la Figure 4.53.
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Figure 4.53 Champ rayonné (dB). a- p=0. b- p=nr/2.

Nous constatons un changement du champ rayonné avec la fréquence ainsi qu’un niveau de
rayonnement réduit. Cela traduit une déviation du champ rayonné par rapport a 1’axe des z
pour les deux fréquences. En effet, la contribution des SRRs-C affecte considérablement les
lignes de champs au niveau des surfaces des densités de courant équivalentes. Cela rend le
champ rayonné totalement différent de celui produit par le patch isolé.

4.4 Conclusion

Dans ce quatrieme et dernier chapitre, nous avons effectués des simulations a I’aide du
programme FDTD déja élaboré afin d'é¢tudier l'effet de 1’intégration de formes variées de
cellules métamatériau (SRR et SRR-C) aux structures micro-rubans rayonnantes déja
analysées dans le chapitre précédent. Des ¢tudes de sensibilité ont permis de voir comment
agir judicieusement sur tel ou tel parametre pour améliorer les performances radioélectriques
de la structure analysée.

Plusieurs arrangement de cellules métamatériaux complémentaire ont été intégrés a 1’antenne
plaque micro-ruban afin de voir leur effets respectifs sur le coefficient de réflexion. Les
champs rayonnés ont été calculés et tracés pour des fréquences choisies selon le cas.

A travers ce chapitre, nous avons vu la possibilité d'améliorer le coefficient de réflexion de la
structure a laquelle les cellules métamatériaux sont greffées. De nouvelles fréquences de
résonnances ont été obtenues suite a I’intégration de ces cellules. Nous avons également vu
I’effet de cette intégration sur le champ rayonné aussi bien pour le niveau d’intensité que
I’angle d’inclinaison de la direction de rayonnement maximum par rapport a I’axe des z.
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CONCLUSION

Le présent travail constitue une investigation théorique dans le domaine des métamatériaux.
Nous nous sommes basés sur la théorie de I’¢lectromagnétisme ainsi que des outils de
I’analyse numérique afin d’¢laborer des programmes de calculs permettant la simulation des
différents phénomenes liés a notre étude.

Nous avons, en premier lieu, effectué une analyse théorique d’un milieu métamatériau
fabriqué a partir d’un matériau diélectrique ordinaire dans lequel sont introduits des anneaux
SRR conducteurs. Un arrangement 3-D de ces conducteurs permet alors d’obtenir un milieu
possédant une structure périodique. Vu que le milieu étudié soit de dimensions infinies, nous
avons ¢€té contraints a faire usage de la Théorie Quasi-Statique de Lorentz afin de tenir
compte de toutes les cellules métamatériau a 1’aide d’une formule analytique. L’analyse d’une
cellule individuelle a été effectuée a travers la résolution de 1’équation intégrale par la
Méthode des Moments. La validité de la formulation que nous avons adoptée a été mise en
évidence en confrontant nos résultats a des résultats théoriques disponibles dans la littérature.

Un autre programme basé sur la méthode FDTD a été élaboré et employé dans 1’analyse de
structures rayonnantes en technologie micro-ruban (antenne monopole et antenne plaque
micro-ruban). Il nous a permis de déterminer le coefficient de réflexion en fonction de la
fréquence ainsi que le champ lointain des structures analysées. La formulation FDTD exige
un pas d’échantillonnage temporel limité par les dimensions d’une cellule unitaire. Ceci a
impliqué des temps de simulation plus élevés quand une résolution de 1’échantillonnage
spatiale est requise. Cela dépend fortement des dimensions et de la forme des différentes
parties composant les structures analysées (dimensions des conducteurs, épaisseur et
dimensions du substrat diélectrique). Nous avons choisi un absorbant uni-axial nous
permettant de tronquer 1’espace de calcul supposé de dimensions infinies en théorie. Les
résultats obtenus pour les structures choisies sont en trés bonne concordance avec les mesures
disponibles dans la littérature.

Le méme programme a ¢été utilisé afin d’analyser les mémes structures a lesquelles nous
avons greffé des cellules métamatériaux de formes multiples. Les temps de simulation sont
devenus plus importants du fait que les dimensions des cellules métamatériaux ainsi que leurs
positions prennent des valeurs réduites. Nous avons ¢été contraints a réduire les pas
d’échantillonnage spatial car I’emploi de pas variables introduit des erreurs liées a
I’évaluation non uniforme des dérivées partielles impliquées dans les équations de Maxwell.

Les résultats théoriques auxquels nous avons aboutis mettent en évidence les possibilités
offertes par I’introduction de cellules SRR et des cellules SRR Complémentaires pour les
structures de bases analysées du point de vue coefficient de réflexion et champ rayonné.

Le présent travail constitue une contribution a I’utilisation de la méthode FDTD dans
I’analyse des antennes en technologie micro-ruban a lesquelles sont greffés des ¢léments de
métamatériaux. L’algorithme FDTD, par sa nature, traite la totalit¢ de la structure d’une
manicre uniforme du point de vue informatique.

Les résultats obtenus ouvrent un horizon de développement dans le domaine de la simulation
¢lectromagnétique. Ils incitent a améliorer le programme FDTD en lui apportant multiples
changements a savoir:

e Mod¢lisation de I’alimentation de la structure analysée par 1’adoption des différentes
alternatives présentées dans la littérature.
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e Adoption de I’algorithme des Différences Finie dans le Domaine Temporel Implicite de
Directions Alternées (Ang- Alternated Directions Implicite Finite Difference Time
Domain ou ADI-FDTD) permettant de lever la limitation du pas d’échantillonnage
temporel.

e Adoption de 1’dbsorbant a Couche Parfaitement Adaptée Convolutionnel (Ang-
Convolutional Perfectly Matched Layer ou CPML) permettant d’éliminer d’avantage les
réflexions artificielles au niveau des limites de 1'espace de calcul.

e Adoption des algorithmes FDTD a pas d’échantillonnage spatial variable afin d’optimiser
la mémoire utilisée et le temps de calcul requis.

e Adoption des méthodes de sous-maillage permettant d’effectuer des zooms locaux et de
modéliser les irrégularités de faibles dimensions avec précision. Cette technique est
précise du point de vue statique (représentation de la structures analysées) mais risque
d’introduire de fortes instabilités causées par le couplage des variables entre 1’espace
utilisant le maillage de base et celui utilisant le sous-maillage.

e Emploi des méthodes de maillage non-orthogonales grace auxquelles une large variété de
structures irréguliéres peut étre analysée. La précision des résultats doit étre, encore une
fois, mise en évidence. Cela est di au fait que les valeurs des dérivées partielles
employées dans les équations de Maxwell ne soient pas considérées de manicre uniforme
a travers 1’espace de calcul.

Enfin, nous rappelons que le présent travail présente deux intéréts complémentaires. Il
consiste d'abord en une investigation théorique pouvant étre renforcées et complétées par des
mesures de laboratoire. De plus, il met en évidence l’intérét de 1’analyse numérique et la
programmation informatique dans le domaine de la simulation. Le chercheur peut alors tirer
profit de la flexibilité et la possibilité de mise a jour des algorithmes adoptés dans I’intérét de
mieux représenter les phénoménes électromagnétiques et d’en fournir les interprétations
physiques qui y sont liées.
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ANNEXES

Al.Equation de dispersion liée a 1'algorithme FDTD de Yee

Nous allons supposer une onde monochromatique se propageant dans un milieu homogéne.
Les expressions décrivant le champ électromagnétique sont données par

E — Eoe—j(kxx +Ryy +kz2) Lejwt (A]])

ﬁ — ﬁoe_j(kxx +kyy +kzz) . eja)t (A]Z)

Les équations de Maxwell que les expressions du champ électromagnétique doivent vérifier et
dont elles sont solution. Nous considérons que le milieu est démuni de sources (absence de
densités de courant électrique et de densités de charge é€lectrique). Nous considérons les
équations de Maxwell-Faraday et de Maxwell-Ampére

B

VXE = = (41.3)
VxH=22 (A1.4)
at
En assumant que le milieu est l'espace libre.
VxE =y (41.5)
VxH=e2 (41.6)

Nous allons considérer juste les premicres composantes de chaque équation. Les autres
composantes sont obtenues par simple rotation des indices x, y et z.

— - aHx
(V x By = —po 22 (41.7)
— — aEx
(VXH)X:S()? (A]S)
L'écriture explicite des composantes du rotationnel donne
0E;  OEy\ _ = 0Hy
(5= 32) = % (41.7)
0H, _ OHy\ _ _ 0Ex
(5 -3 =5% (41.8)

L'Application du schéma de Yee consiste a remplacer les dérivées (dans le domaine spatial et
temporel) par des rapports de différences finies. Nous aurons alors

(AA_’sz_ AAE) - —uo% (41.9)
AH,  AHy\ _  AE,
(E _ E) = gyt (41.10)

En prenant un point de l'espace dont les coordonnées cartésiennes sont (xy, vy, zg) a l'instant
t=ty. Nous prenons pour les trois directions les symboles i et j qui peuvent remplacer x, y ou z.
U remplace n'importe quelle composante du champ électrique ou du champ magnétique.

Ay;|fo _ Ui(*0y020t0+5 )~ Ui(%0v020.t0- )

At

(A1.11)

X0,Y0,Z0 At
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Ay, |fo _ Uil +4j/2,t0)= Ui(G= 8j/2,to)

Y ¥ (41.12)

X0,Y0,Z0

i=x, y, ouz, j=x, y, ou z tels que: j #i

L'application des équations (41.11) et (A1.12) aux expressions harmoniques des composantes
du champ électromagnétique donne

. At . At
t jo(to +35) _ jo(to—=)
AU;|*0 _i e 2’ —¢ 2
=i = Ujpe ) kxXotkyyo+kszo) (41.13)
At Ly vo,20 At
Nous faisons sortir e/®%o,
t joy _ iy
AU;|*0 _i ; e’ 2 —¢ 2
e = Ujpe ) CxXotkyYotkszo) gjwto Z ——° ~ (A41.14)
At |y 0,20 At
L'évaluation de la différence des quantités complexes conjuguées donne
AU oty tkazo) gty DSN@T) 115
At = Ujo€ e AL (A1.15)
X0,Y0,Z0
. . At , .
1 ur w — au u
Faisons apparaitre le facteur w S a dénominateur
Ay, |fo —j (kxxo+kyYo+kzZo) pjwto (i Sin(“’%)
_ = UiOe J \RxXoTRyYotKzZo) o] 0(](1)) — (A]‘jé)
At At
X0,Y0,Z0 w5
Nous obtenons finalement
. At
t At
AU;|"0 _ . sm(a) 2)
v = Ui(x0,¥0, 20, to) ) —%x~ (41.17)
X0,Y0,Z0 w 2

. . . .. At . el s A g
Le dernier terme n'est que le sinus cardinal de la quantité w — qui se réduit a l'unité a la limite
At — 0
Au)fo
At

= Ui (Xo,¥0 1%, £0) (j@) sinc(w 5) (A1.18)

X0,Y0,20

La méme démarche est adoptée afin d'évaluer les différences finies relatives aux dérivées
spatiales

AU; to

Aj

N Aj
= U; (x0,¥0,20,to)(—jk;) sinc(k; ?j) (A1.19)

X0,Y0,Z0

Nous effectuons les remplacements suivants

ar = .sinc(w%) (A1.20)
a; = k; .sinc(k; L) (41.21)

En tenant compte de (41.18) et (A1.19) et en faisant abstraction de 1'écriture des coordonnées
X0, Vo €t zp ainsi que l'instant 7y en vue d'alléger les écritures, les équations (41.9) et (41.10)
ainsi que leurs équivalentes dans les directions y et z s'écrivent comme suit

ayE, — a,E, = poa.Hy

aEx — ayE, = poacH, (A1.22)

ayE, — ayEy = poacH,
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ayH, — a,H, = —&yaE,
aHy — ayH, = — gk, (A1.23)
axyH, — ayH, = — gk,

En introduisant les expressions des grandeurs du champ magnétique a partir de (47.23) dans
(A1.22) nous aurons trois équations linéaires en fonctions des composantes du champ
¢lectrique uniquement. Ecrit sous forme matricielle, ce systeme devient

ki — a; — af aya, a,a, E, 0
ayay, k? — a? — a? aya, E, | = (0) (A1.24)
a,a, a,a, ki — a2 — a2/ \Ez 0
Avec
k? = poeoa? (A1.25)

Le systeéme, en plus de la solution triviale (champ électromagnétique identiquement nul) est
vérifié lorsque le déterminant de la matrice s'annule. On a alors

(ki — ai — aZ).(kf — af — a2).(kf — az — a3) — (kf — a — af).(a5a%) —
(kt — az — af).(aZai) — (ki — af — a3).(aza;) — 2azaza; = 0 (A1.26)

Nous réarrangeons l'expression (41.26) pour obtenir la forme suivante

(k$)? — 2ki(az + a5 + a2) + (az + a5 + a2)> =0 (A1.27)

Ce qui donne
(kt — (az + a3 +a2))* =0 (A1.28)

Cette équation posséde une solution double

ki = ay + ay + af (A1.29)

En remplacant chaque quantité par sa définition on a finalement ([51])

sin® (kszx) + (A;l/)z sin® (kysz) + (Ai)z sin? (%AZ) T Alt)z sin® (szt) (41.30)

A2. Condition de stabilité de I'algorithme FDTD de Yee

(x)?

La stabilité est 1'un des aspects les plus importants liés a 'algorithme FDTD de Yee. C'est la
relation (41.30) qui servira de point de départ pour établir la condition de stabilité requise. Le
terme de gauche de cette équation est maximal pour des valeurs de fonctions sinus égales a
l'unité. Dans ce cas, 1'équation s'écrira comme suit

1 1 1 . 1 . 5 (.U_At
(8x)? + (Ay)? + (02)2 (cAt)? sin ( 5 ) (42.1)

En prenant les valeurs positives des racines carrées on aura

1 1 1 . w At
(c At)\/mx)2 + o) + 2 = |Sln (T)| (42.2)

Le terme de droite a pour valeur maximale I'unité. Ceci donne alors

1 1 1
(c AD) \/ L+ L+l < (42.3)
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D’ou la condition de stabilité

1 1 1
At < 1/<c. J & Ty T (Az)z) (42.4)

Dans le cas ou I'inéquation (42.3) n'est pas vérifiée nous avons

|sin (£5)| > 1 (42.5)

En écrivant la fonction sinus sous sa forme complexe nous obtenons

JjwAt —jwAt
sin (wTAt) = % (ez —e 2 ) (42.6)

Pour que (42.5) soit vérifiée, la pulsation w doit étre complexe

w= o+ jo" (A2.7)
Ce qui donne
sin (22) = L e (42.8)
Ou encore
sin (wTAt) = % (e_w;,M.ejwzlAt - ewlzlAt.e_jaz),M) (42.9)

Nous avons donc des termes en exponentiel avec des arguments positifs ce qui donne
naissance a des amplifications a chaque itération causant ainsi l'instabilit¢ de l'algorithme

([51D.
A3.Milieu absorbant (UPML)

Nous supposons une incidence oblique d'une onde plane sur une interface séparant deux
milieux différents. Nous considérons un cas bidimensionnel (x-y). Aucune variation n'a lieu
par rapport a I'axe des z. Le milieu / est considéré comme milieu isotrope tandis que le milieu
2 est considéré comme anisotrope. C'est ce second milieu qui sera synthétisé pour absorber les
ondes transmises pour qu'elles ne soient pas réfléchies vers le milieu 7/ ([51]).

La figure (A3-1) illustre cette incidence

L'onde est a polarisation quelconque. Elle est écrite dans le domaine fréquentiel sous la forme
suivante

inc — g')oe(—jkxlx—jkyH/) (A31)

T

Hinc — ﬁoe(—jkxlx—jkyly) (43.2)

L'onde électromagnétique se propage dans le milieu isotrope /. Elle atteint l'interface plane
séparant le milieu / et le milieu 2 qui est anisotrope et uni-axial. Les parameétres constitutifs
de ce dernier (permittivité électrique et perméabilité magnétique) sont alors des tenseurs ayant
les formes suivantes

a 0 O
5= ¢ (o b 0) (43.3)
0 0 b
c 0 O
0 0 d
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Milieul Milieu 2

onde réfléchie onde transmise

onde incidente

Figure A3-1 Incidence oblique d'une onde plane sur une interface plane: Milieu /7 isotrope
Milieu 2 anisotrope.

Ce sont ces tenseurs qui seront employés dans I'écriture des équations de Maxwell que doit
vérifier le champ électromagnétique.

A3.1.Champ électromagnétique dans un milieu anisotrope uni-axial

Les équations de Maxwell décrivant un champ électromagnétique dans un milieu anisotrope
uni-axial prennent une forme générale en utilisant les écritures tensorielles des parameétres
constitutifs déja présentées.

=

Vx E= —jwi,H (43.5)

V x H= jo&E (43.6)

Ex = £.Q,&, =&, = &.b
Hx = H2-Colhy =l = Up.d

L’¢écriture explicite des équations (43.5) et (43.6) donne

% 22— —jopyf, (43.7)
B Pes jup, A, (43.8)
& % = —jou,H, (43.9)
N (43.10)
P %= jweyE, (43.11)
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0H, 0H, . =~
o 3y jwe,H, (A3.12)
Tenant en compte l'invariabilité selon 'axe des z ces équations deviennent

08, q

== —jouwd, (43.13)
f;_iz = jou, A, (43.14)
% — f;iy = —jou,H, (43.15)
T = jwek, (43.16)
Ve = — jweyE, (43.17)
- B e, (43.18)

La transposition de ces équations dans le domaine spectral donne

—kyE, = — wp,H, (43.19)
—keE, = wp,H, (43.20)
—kyEy + kyEy = — wp,H, (43.21)
—k,H, = we Ey (43.22)
—k H, = — we,E, (43.23)
—k A, + kyH, = we,E, (43.24)

Le remplacement des composantes du champ magnétique (2 partir des équations (43.22) a
(A3.24)) dans les équations (43.20) a (A3.22) donne les trois équations en grandeurs
¢lectriques suivantes

ﬂi(—kxkyﬁy + K3E,) = — wie,k, (43.25)
= (= k2Ey + kokyEy) = w?eyE, (43.26)
Hy

1 2 1 2 2

E(k,%)EZ + E(kf,)EZ = — w?g,E, (43.27)

Ces trois derniéres équations sont écrites sous la forme matricielle comme suit

ka, — (,)ngyz _kxky 0 g'x 0
—heky k- wleym 0 E = (0) (43.28)
2 2
0 0 D w?e, £ 0
By z

La solution non triviale du systéme (43.28) impose que le déterminant de la matrice soit nul

kZ = k3
(—x + X a)zez).
Uy Hx

k2 — w?e —k. .k
y xHz SC (43.29)

—kyk,y, ki— w’e,u,
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L'équation (43.29) est vérifiée si l'un de ses termes est nul. Nous commengons par écrire
chaque terme a part avant d'étudier les différents cas possibles

ki | k5 2
(EJF Z_ o ez) —0 (43.30)

Qui s'écrit en fonction des ¢léments des tenseurs comme suit

(k2b™'d™' + kZ2b™'c™' — k3) =0 (43.31)

L'autre équation est celle du déterminant 2 x 2

kZ — w?e —k,k
R Y (43.32)
—kyk, ky — we,u,

Qui se traduit par

(k2 — w?eyp,)(kZ — w?eyp,) —k2k2 =0 (43.33)
Apres simplification on a

w?e ey, — exki — e)ki =0 (A3.34)
Qui donne alors

(k2b~'d™' + kZa™'d™* — k3) =0 (43.35)

Nous aurons alors quatre cas de figure qui sont résumés dans le tableau suivant

(kib~'d™ + kja~'d™' — k3) =0 (E, #0 (E, #0
Mode TEATMAE, # 0 Mode TES E,, # 0
E, #0 E,=0
(k2b~'d™' + k2a™'d™' — k3) # 0 E, =0 E, =0
Mode TM. E"y =0 Solution triviale E"y =0
E, #0 E,=0

Tableau A3-1 Différents cas de la résolution de 1'équation (43.29).

En conclusion, il devient clair que dans un milieu anisotrope uni-axial, il se propage une onde
en mode 7TE. dont I'équation de dispersion est donnée par

(k2b~'d™' + kZ2a™'d™* — k3) =0

Ou en mode 7M. dont 1'équation de dispersion est

(k2b~'d™* + kZb~'c™1 — kZ) =0

Ou encore la superposition des deux modes ; cas ou les deux équations déja citées sont
vérifiées simultanément.

A3.2.Adaptation de l'absorbant

Apres avoir établi les équations régissant une onde se propageant dans un milieu anisotrope
uni-axial, nous allons déterminer les valeurs des composantes des tenseurs permittivité
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¢lectrique et perméabilité magnétique permettant d'avoir une adaptation parfaite quel que soit
l'angle d'incidence. Il faut rappeler que notre objectif est que I'onde soit totalement transmise
et atténuée afin d'éviter les réflexions artificielles dues a la troncature de 1'espace de calcul
(qui, en théorie devrait étre de dimensions infinies).

Nous allons considérer, compte tenu du développement précédent, les deux cas séparément:
cas d'une onde 7M. et cas d'une onde TE..

Nous commengons par le cas TM.. Le champ électromagnétique dans le milieu 7/ s'écrit
comme suit

B=Ey=0 (43.36)

By = Eo(1+ Me@ika®) g(iknx—jkyy) (43.37)

Hyy = 2220 (1 4 re@ikan) o(-ikax=jkyy) (43.38)
Hiw

~ —ky1E i —jkx1x—j

Ay, = =2 2 (1 — re@in®) g(=iknx=jkyy) (43.39)

A,= 0 (43.40)

I': Coefficient de réflexion.

Au niveau de l'interface, les composantes tangentielles des champs sont continues. De plus, le
champ régnant au niveau du milieu / est le résultat de la superposition de 1'onde incidente et
de l'onde réfléchie. Du c6té du milieu 2, le champ est constitué de 1'onde transmise. Nous

avons alors

= By 0 (43.41)
E, = Eot.e(T/kex—iky2y) (43.42)
7, = %T.e(—jkxzx—jkyzy) (A3.43)
~y2 _ %T'e(—jkxzx—jkyzy) (A3.44)
A= o (43.45)

T: coefficient de transmission.

Nous devons vérifier la continuité des composantes tangentielles des champs de part et d'autre
de l'interface. Nous commengons par le champ électrique qui n'a qu'une seule composante.
Nous avons

E,,=E,, x=0,Vy (43.46)

ce qui donne apres simplification des termes égaux

r.e(Fky2Y) = (1 4+ ). e(HHky1Y) vy (A3.47)

ou
{T =1+7T
ky2= kyl

Nous allons imposer la continuit¢é du champ magnétique tangentiel et de Il'induction
magnétique normale au niveau de l'interface

H, = H,, x=0,Vy (A3.48)
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B, = B, x=0,Vy (A3.49)
Avec
By = mHy,
Et
Exz = #xzﬁxz'
Ceci donne
;k—y";r. e(=Jky2y) = % (1 —I).e(=%1Y) vy (43.50)
Et
keyot.e(TTRv2Y) = k(14 T).e(FTRvY) v y (43.51)
D’ou
;"—;T = %‘1(1 - (43.52)
ky,t=ky (1+71) (A3.53)
kys = ky1 (43.54)
Ce qui donne finalement
T=14+T (A3.55)
;k—:zzr = %(1 - (43.56)

Ainsi, nous obtenons les expressions du coefficient de réflexion et celle du coefficient de

transmission
r= ("——"—)/("—+’i) (43.57)

251 Hy2 251 Hy2
t= ( Hq )/( H1 +ﬂy2) (A3.58)

En prenant &, = &, 4y = U,. L'expression du coefficient de réflexion sera alors
r= (kxl - kad_l)/(kxl + kxzd_l) (A359)

L'adaptation correspond a un coefficient de réflexion nul. Nous devons alors avoir

kxl = kxzd_1 (A360)

En remplagant k,,; par sa valeur dans I'équation (43.31) et en introduisant l'angle d'incidence
Oona

¢ 1b71sin?6 + db~tcos?6 = 1 (A3.61)

Cette équation doit étre vérifiée pour n'importe quel angle d'incidence. On a alors
cTlh =1 (A3.62)
et

dbt=1 (43.63)
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d'ou
d=0>b (A3.64)
c=1/b (43.65)

Un développement similaire peut étre effectué¢ pour la cas TE.. Nous avons alors
r'= (ky — kxzb_l)/(kxl + kxzb_l) (43.66)
L’adaptation impose

kxl = kxzb_1 (A367)

Ceci permet de réécrire 1'équation (43.34) comme suit

d la1sin’6 + bd"1cos?0 = 1 (A3.68)

L'équation (43.68) doit étre valable pour n'importe quel angle d'incidence. On aura alors
a=1/d (A3.69)
b=d (A3.70)

En conclusion, 1'adaptation du milieu absorbant est réalisée en prenant :e; = €,, Uy = U, , et

en vérifiant les équations (43.64) (43.65) (A3.69) et (43.70). Les tenseurs; permittivité
¢lectrique et perméabilité magnétique s'écrivent alors

a O 0

& =& (0 al 0 ) (43.71)
0 0 at
a 0 0

ﬁz = U (O a_l 0 ) (A372)
0 0 at

Pour qu'il y ait absorption, il faut que I'onde soit atténuée avant d'atteindre la limite du milieu
UPML. Pour ce faire, a sera choisi comme suit

O-x
al=

K, + =
8 Jwér

Un développement similaire est fait pour les autres directions d'incidence afin que l'absorbant
permette d'atténuer les ondes transmises de l'espace du probléme dans les autres directions.
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