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Introduction générale 1

Introduction générale

Ce travail a été réalisé en cotutelle entre le laboratoire Hyperfréquences et Semi-
conducteurs (LHS) de 1'université Mentouri de Constantine et le laboratoire de Télécom
Claude Chappe (LT2C) de ’université Jean Monnet de Saint-Etienne.

Le contexte scientifique de cette these se situe a la croisée de deux grands domaines
d’études : les structures planaires de type composite main droite/gauche (CRLH en anglais
pour Composite Right/Left-Handed) et les matériaux magnétiques.

Les métamatériaux (MMT) ont porté d’importantes innovations dans le domaine des
hyperfréquences et de I’optique. Il a été€ prouvé par exemple qu’il était possible de réaliser des
lentilles parfaites grace aux MMT [18]. D’autres applications ont vu le jour dans le domaine
des coupleurs et des antennes [72]. Récemment les ferrites ont été utilisés dans le domaine des
métamatériaux et dans le domaine des méta-lignes. Par exemple, une ligne de propagation
main gauche (LH) non réciproque en configuration micro-strip a été réalisée sur un substrat
de ferrite par Tsutsumi [84].

Le but de ce travail dans un premier temps est de réaliser et de modéliser un nouveau type
de résonateur plus compact par rapport aux résonateurs demi-longueurs d’onde. Le résonateur
proposé est un résonateur coplanaire de type CRLH d’ordre zéro réalisé a partir d’une cellule
CRLH de base. Cette derniere est composée d’une capacité inter-digitée et de stubs court-
circuités. Ce type de résonateur présente un déphasage nul a la fréquence de résonance et cette
fréquence ne dépend pas de sa taille physique. Une deuxieme application de notre cellule
CRLH de base (une ligne de propagation coplanaire CRLH a cinq cellules unitaires) sera
présentée.

Le deuxieme point important de ce travail est I’apport du magnétisme dans nos dispositifs.
La possibilité de modifier I’accord de nos dispositifs par une intervention extérieure (champ
magnétique) sera montrée par les résultats expérimentaux obtenus.

Ce rapport est constitué de trois chapitres :

Le premier chapitre pose les bases théoriques des métamatériaux (MMT) et des méta-
lignes (MTL) afin de faciliter la compréhension des chapitres suivants. Nous introduirons les
MMT et les MTL en commengant par le contexte historique puis nous définirons les

propriétés propres aux métamatériaux. Une attention particuliere sera portée a la théorie des
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Introduction générale 2

structures CRLH (Composite Right-Left Handed) puisqu’elles serviront tout au long de ce
mémoire.

Le deuxieme chapitre portera sur la modélisation et la conception de structures coplanaires
de type CRLH. Nous commencerons par la présentation des modeles circuit que nous avons
développés pour la cellule composée d’une capacité inter-digitée (CID) en série et de stubs
micro-ruban en parallele. Nous verrons I’'importance de la nature du couplage de la cellule
unitaire aux extrémités sur la réponse en fréquence de la cellule unitaire a 1’aide d’une étude
numérique 3D par éléments finis et a 1’aide d’une simulation circuit du modele théorique.
Ensuite nous présenterons deux applications de la cellule de base : (un résonateur CPW
CRLH d’ordre zéro et une ligne CPW CRLH). Nous validerons 1I’étude analytique et la
modélisation numérique des dispositifs par des fabrications et par des mesures des différents
dispositifs.

Dans le troisieme et le dernier chapitre, nous présenterons tout d’abord une étude
bibliographique sur les matériaux magnétiques en général, une attention particulicre sera
portée au Grenat de Fer et d’Yttrium (YIG) qui sera utilisé dans la réalisation de nos
dispositifs. Grace a la propriété dispersive du YIG, nous détaillerons le modele théorique que
nous avons développé pour la cellule CRLH réalisée sur un substrat magnétique. Ensuite,
nous présenterons les résultats des simulations électromagnétiques pour chaque dispositif. La
possibilité de modifier les accords de nos dispositifs par une intervention extérieure (champ
magnétique extérieur) sera validée. Le principe de I’agilité en fréquence du résonateur d’ordre
zéro proposé sera confirmé. Apres avoir développé les parties théorique et numérique, nous
présenterons nos prototypes ainsi que les mesures expérimentales en fin de chapitre.

Nous terminerons ce mémoire par les conclusions et les perspectives.

ZERMANE AZIZA
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1.1 Introduction

Ce chapitre a pour but d’introduire les métamatériaux (MMT) et les méta-lignes (MTL).

La premiere partie de ce chapitre portera sur 1’état de 1’art et sur le principe théorique des
MMT. Nous commencerons par un historique général puis nous expliquerons les propriétés
principales des MMT. Enfin nous passerons en revue leurs applications.

La deuxieme partie de ce chapitre portera sur les méta-lignes (MTL) et plus précisément
les structures CRLH (Composite Right/Left Handed). Nous commencerons par la présentation
de la théorie de la ligne de transmission traditionnelle, de la ligne a propagation main gauche
puis nous détaillerons les principales caractéristiques des structures CRLH. Nous présenterons
ensuite des applications de structures méta-ligne réalisées en technologie planaire. Enfin nous
terminerons par une étude complete d’une ligne coplanaire (CPW) qui servira de base pour le

composant CRLH que nous utiliserons tout au long de cette these : CRLH CPW.

1.2 Définition des métamatériaux

Les métamatériaux sont des structures artificielles pseudo-homogenes possédant des
propriétés électromagnétiques non disponibles dans la nature. La propriété particuliere qui a
fait la renommée des métamatériaux est la possibilité d’avoir une perméabilité et une
permittivité simultanément négatives. Ces structures présentent une structuration (cellule de
base constituant le matériau) tres petite devant la longueur d’onde guidée. Il est admis que la

limite d’homogénéité est fixée a des tailles inférieures a4, / 4.

1.3 Historique et théorie fondamentale des métamatériaux

La premicre tentative pour explorer le concept de matériaux artificiels semble remonter a
la fin du 19 eme siecle, quand, en 1898, J.C. Bose a procédé a la premiere expérience en
micro-ondes. Il a utilisé des fibres synthétiques torsadées pour faire tourner la polarisation des
ondes électromagnétiques produites par un liquide comme une solution de sucre [1]. En 1904-
1905 H. Lamb et H.C. Pocklington ont précisé que certains systemes mécaniques basés sur
des chaines chargées peuvent avoir une opposition entre la vitesse de phase et la vitesse de
groupe [2, 3]. En 1914, Lindman [4] a étudié des milieux artificiels chiraux constitués par un
ensemble de petits fils en spirales orientés aléatoirement dans le milieu principal. La
réfraction négative a été étudiée pour la premiere fois en 1944 par L.I. Mandelshtam, la figure

(1.1) montre le premier schéma de la réfraction négative [5].
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k sin @ = k; sin g,.

Opmaxo mociefiHe® PaBEHCTBO yp,omwmopkm:ca KAk OpE yrae ¢,
TAK B OPE YIe 7T — (y.

Tpebys no-npeskHEeMy, 4To0H SHEPrHA BO BTOPOE cpefe ommexasa
OT PPAHENL pasfelda, ME OIPHXONEM TOLga K ToMy, 9T0 $asa mo/mHA
Habfezams Ha 9TY TDAHELNY M, CAeL0BATeIbHO, HaIpaBAeHRe PACHPOCTDPA-
HEHEA NOPeJOMAeHHOHR BonHEHI OyHeT COCTABIATH C HOPMANBK Yroa

ot
Pme, 12 : Pac. 13

T — gy Hax BR HEOPHBHYHO TAKO2 NOCTPOEHHEe, HO, KOHSYHO, HHTE-
I'o YOMBHTENbLHOI'O B HeM HeT, mbGo @asonaa CRODOCTEH eIg HEYero He'
TOBOPHT O HaIPaBJAeHHH OOTOKA 2HEDIHH. i

YETBEPTAA JEKIIHAA
(5.V 1944 r.)

Figure 1.1 Le premier schéma de principe de la réfraction négative publié en 1950 par L.1.
Mandelshtam [5]

En 1948, W.E. Kock a présenté le concept de diélectrique artificiel. Son objectif était de
réaliser des lentilles diélectriques plus légeres par 1’arrangement périodique de spheres
conductrices, de disques et de rubans dans une matrice et par 1’adaptation de I’indice effectif
de réfraction du milieu artificiel [6]. En 1951, Malyuzhinets a présenté des exemples
théoriques de lignes artificielles périodiques infinies 1D supportant des ondes « arriéres », ces
lignes étaient composées de capacités séries connectées a des inductances en parallele [7]. En
1957, Sivukhin a étudié le lien entre la négativité de la permittivité et de la perméabilité avec
la réfraction négative [8]. Un article publié en 1959 par Pafomov [9] a traité avec plus de
détails I'effet Doppler et la radiation de Vavilov Cerenkov dans les milieux a € et u
négatives. Les propriétés électromagnétiques de ces milieux hypothétiques ont été
systématiquement étudiées par le physicien russe Victor. G. Veselago en 1968 [10]. Il a

également développé la théorie de la propagation dans tels milieux.
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Figure 1.2 Principe de la propagation main gauche issu du professeur V.G. Veselago [10]

Jusque 14, toutes les publications présentées n’étaient que des travaux théoriques, les bases
théoriques des métamatériaux sont connues mais aucun métamatériau n’avait pu &tre réalisé.
Dans les années soixante J. Brown [11] et W. Rotman [12] ont étudié les premiers réseaux de
fils, ces derniers ont été combinés pour crée un matériau diélectrique artificiel pour réaliser
des lentilles RF. Durant la méme période les anneaux (boucles) magnétiques résonnants ont
été étudiés par S. Schelkunoff [13], ils ont continué a étre utilisés et développés dans les
années 80 et 90. En 1999, J. Pendry [14] a présenté un anneau résonant double, ce dernier est
considéré I’élément de base du premier métamatériau réalisé.

La premiere réalisation effective d’'un matériau (milieu) avec des parametres négatifs a été
faite par R.A. Schelby [15], il est intéressant de noter que les deux composantes de cette
réalisation sont connues depuis longtemps, mais aucune tentative de les combiner n’a été
faite.

La figure (1.3) montre 1’évaluation du nombre de publications en échelle logarithmique
dans le domaine des matériaux a indice et réfraction négatifs avec les années. Nous pouvons

remarquer une augmentation de publication tous les dix mois.
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Figure 1.3 Nombre de publication en échelle logarithmique en fonction des années dans le domaine
des matériaux a indice de réfraction négatifs. Figure tirée de [16]

Ces derniere années, des nouveaux concepts concernant la synthese et les techniques de
fabrication ont permis la construction de structures et de matériaux composés qui imitent des
réponses ou des fonctions connues du matériau, ou qui ont de nouvelles qualités et des
fonctions physiquement réalisables qui ne peuvent pas étre disponibles dans la nature.

La réponse d’un systéme a la présence du champ électromagnétique est déterminée par les
propriétés du milieu, la figure (1.4) illustre ces propriétés par la définition de la permittivité

L et la perméabilité £de ce milieu et les différentes configurations possibles du

couple (&, i) , (+,+) , (+,—) , (—+) et(—,—).

M
Mateériau ENG Matériau DPS
(e<0, u>0) (>0, u>0)

Plasmas Diélectriques

Matériau DNG Matériau MNG
(&<0, u<0) (£>0, u<0)

Inexistants dans la nature Matériaux magnétiques

Figure 1.4 Classement des matériaux en fonction du signe de leur permittivité € et de leur
perméabilité p.
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Les trois premieres configurations ne sont pas nouvelles. En effet la zone (+,+) ou les milieux

sont doublement positifs (DPS) correspond aux matériaux classiques dits matériaux main
droite (MMD), comme par exemple les matériaux diélectriques isotropes. Les milieux avec

une permittivité (ENG, (—,+) ) ou une perméabilité (MNG, (+,—) ) négative sont aussi connus

depuis longtemps dans 1’électromagnétisme. Le modele de Drude-Lorentz qui s applique a la
plupart des matériaux prévoit les régions au dessous de la fréquence plasmas ou la
permittivité est négative. Les matériaux ferrimagnétiques produisent des régions de
perméabilité négative due aux fortes interactions magnétiques dans ces matériaux. Les trois
classes de matériaux (DPS, ENG et MNG) peuvent étre trouvées dans la nature, par contre les

milieux doublement négatifs (DNG, (—,—) ) sont inexistants dans la nature mais physiquement

ils sont réalisables.
Dans la littérature ils existent plusieurs synonymes de métamatériaux pour designer les
matériaux (milieux) main gauche (MMG), ils se résument comme suit :
e Matériaux main gauche (MMG) (left-handed materials) : ce terme souligne la
propriété fondamentale des métamatériaux, qui est 1’opposition entre la vitesse de

phase et la vitesse de groupe.

e Matériaux a indice de réfraction négatif (negative refraction index materials) : cette

appellation décrit les milieux 2D et 3D.

e Matériaux doublement négatif (double negative materials) : cette appellation
mentionne les signes de la permittivité et la perméabilité du matériau, donc elle ne

peut pas étre utilisée hors contexte.

e Matériaux de veselago (Veselago medium) : cette appellation ne donne aucune
propriété physique du matériau mais elle rend hommage au scientifique considéré

comme le pere des métamatériaux.

e Matériaux a onde inversée (backward wave materials) : cette appellation souligne

une autre propriété des métamatériaux.

Dans le cas des ondes électromagnétiques planes les équations de Maxwell ont été réduites

en équation d’onde [10] :
n* 9’

Ou n estI’indice de réfraction, cest la vitesse de la lumiere et — = &u.
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Le signe moins pour la permittivité et la perméabilit¢ en méme temps ne change pas
I’expression classique de I'indice de réfractionn, mais 1’électrodynamique de tels milieux
differe de celle des milieux traditionnels.

Les équations de Maxwell du premier ordre sont données par :

VXE=-jouH (1.2)

VxH = jweE (1.3)
Pour une onde plane les équations précédentes ont été réduites a :

kxE=wuH (1.4)

kxH =-weE (1.5)

Par conséquent, pour une permittivité et une perméabilité positives, le triedre formé par les

vecteur E, H et k est direct. Cependant si € et g sont négatives simultanément les équations
peuvent Etre réécrites comme suis :
kxE=-auH (1.6)
kxH = wle[E (1.7)

Dans ce cas les trois vecteurs (E, H et k) forment un triedre indirect. En fait, la direction du
temps-flux d’énergie moyenne est déterminée par la partie réelle du vecteur de Poynting, qui
n’est pas affecté par le changement de signe de la permittivité et de la perméabilité
simultanément. Ainsi les vecteurs E, H et S forment un triedre direct dans les milieux main
gauche et seule la phase est inversée, donc les MMG respectent le principe de causalité. Pour
les structures passives la vitesse de groupe est positive dans les bandes passantes, tandis que

la vitesse de phase peut prendre une valeur négative ou positive.

—_— e

E E

—_— —_

H H

(a) (b)
Figure 1.5 Systeme de vecteurs E, H, k et = pour une onde électromagnétique plane dans le milieu
ordinaire(a) et dans le milieu main gauche (b).
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De nombreuses idées sont exposées pour exploiter les propriétés inhabituelles des milieux
main gauche et a indice de réfraction négatif qui s’associent la notion de 1’onde rétro
propagée, I’inversion de la loi de Snell-Descartes, I’'inversion de I’effet Doppler et I’inversion
du rayonnement de Cerenkov.

Smith et ses collaborateurs [17] ont combiné des réseaux de fils (TW : thin-wire) et des
anneaux résonants (SRR : split-ring-resonator) de Pendry pour réaliser un milieu doublement

négatif. La figure (1.6(a)) montre le premier prototype expérimental uniaxial. Le deuxieme

exemple présenté dans la figure (1.6(b)), est un exemple bidimensionnel, il a été proposé et

réalisé par Shelby [15].

==y
(=
D

=

(a) (D)
Figure 1.6 Exemples réalisés des milieux doublement négatifs. (a) exemple unidimensionnel [17]. (b)
exemple bidimensionnel [15].

Dans le domaine de 1’optique et grace aux propriétés fascinantes de I’indice de réfraction
négatif (amplification des ondes évanescentes, convergence de la lumiere), Pendry [18] a
proposé pour la premiere fois la super-lentille. La figure (1.7) montre clairement deux rayons
lumineux traversant un milieu d’indice de réfraction négatif et la convergence de 1’onde dans

ce milieu.
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n=-1
Amplitude de I'onde Amplification de
évanescente l'onde évanescente

Source Image

Figure 1.7 Principe de la super-lentille de Pendry.

Malgré le grand intérét suscité par cette découverte, on releve a ce jour peu de
démonstrations expérimentales en raison des contraintes qu’implique sa mise en ceuvre
pratique [19, 20]. Si la lentille est interfacée avec 1’air, son indice de réfraction doit €tre égal a
-1 ; de plus pour limiter les réflexions aux interfaces, il est impératif de respecter la condition
d’adaptation d’impédance. Pour les applications en focalisation, la condition d’isotropie du
milieu est primordiale. Ces difficultés expliquent pourquoi jusqu’a présent, la plupart des
démonstrations expérimentales de super-lentille utilisent les cristaux photoniques, qui a défaut
de travailler en régime de métamatériau, offrent certaines facilités de conception notamment
au niveau du critere d’isotropie.

Les différents aspects abordés dans cette partie sont révélateurs de 1’évolution de la
recherche dans le domaine des métamatériaux. En effet, face aux difficultés de mise en ceuvre
de la lentille parfaite, les efforts se diversifient afin d’explorer d’autres pistes qui permettent
de supporter certaines contraintes.

Le meilleur exemple est le cloaking ou I’invisibilité. Récemment ce sujet est devenu
populaire grace aux travaux de J.B. Pendry [21] et U. Lenhard [22]. En effet dans [22], il a été
montré qu’il était possible de réaliser une sorte de cape d’invisibilité a 1’aide des matériaux
main gauche (MMG). Le principe est d’utiliser les MMG pour contrdler la lumiere autour de
I’objet a cacher de telle sorte que 1’onde lumineuse apres 1’objet soit comme si elle n’avait pas
traversé aurait ce dernier. Le défi est de réussir a faire un systeme large bande et surtout a
faible perte afin d’obtenir une invisibilité sans effet de flou. Ce concept est particulicrement

prometteur en termes d’applications, dans le domaine de la défense notamment. La
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conception et 1’application des métamatériaux furtifs nécessitent la connaissance précise des
parametres constitutifs (€, ) de ces structures et des pertes associées, la «cloak » idéale
étant sans pertes. Le principe du cloaking tel que proposé par J. B. Pendry en 2006 [21] est

illustré par la figure suivante :

e
R
—
et

Figure 1.8 Le principe du cloaking : contournement d’un obstacle a partir d’une source ponctuelle

[21].

Le processus de conception de cloak est principalement basé sur une transformation de
cordonnées de 1’espace environnant 1’objet a masquer. Cette transformation vise a définir des
tenseurs de permittivité et de perméabilité qui vont permettre le guidage de I’onde
électromagnétique autour de 1’objet et la réduction de la section efficace de diffusion du
rayonnement arrivant sur I’objet (figure 1.8). Ce résultat théorique a été immédiatement suivi
d’une démonstration expérimentale de masquage d’un cylindre métallique aux longueurs
d’ondes centimétrique [23].

Jusqu’a maintenant les exemples présentés font partie des matériaux main gauche
résonants, car ’effet MMG est obtenu lors de la résonance des composants (éléments)
constituants la cellule de base du matériau. Les inconvénients de ce type de structures sont les
pertes qui sont souvent importantes et la difficulté de les intégrer dans des structures
planaires.

Un autre type de matériaux main gauche non résonants a été développé en 2002 par C.
Caloz [24] et G.V. Eleftheriades [25], les faibles pertes sont I’avantage principal de ce type.

L approche de C. Caloz a rencontré un grand succes et intensivement utilisée.
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1.4 Théorie de la ligne de transmission

1.4.1 Ligne classique (propagation main droite)

En hyperfréquence, la longueur d’onde est petite devant la taille et la longueur de la ligne
de transmission. De fagon classique une ligne de transmission est modélisée par un circuit
électrique périodique de type inductance en série avec une résistance qui modélise les pertes
ohmiques et une capacité en parallele avec une conductance qui représente les pertes
diélectriques. Le circuit équivalent de la cellule élémentaire est présenté dans la figure
suivante ou Az est la longueur du trongon unitaire, cette longueur est considérée tres petite

devant la longueur d’onde guidée.

- —
Z'| Lz R
YW .
.. 4
S
e — G|
N R T ;
o 0
) > A

Figure 1.9 Circuit équivalent d’un troncon de ligne main droite.

Les éléments élémentaires du circuit sont des grandeurs linéiques (par unité de longueur),
dans le cas de faibles pertes ou la résistance et la conductance ont des valeurs négligeables, la
constante de propagation, I’impédance caractéristique, la vitesse de phase et la vitesse de

groupe de la ligne de transmission sont données par :

fv=a+jB=AZY f y=jB = joL,Cy

Z
“=\y R—0& G—0 Z.=\ ="
o R

1

e K

0]
V,=—=—— (1.8) V, = (1.9)
B NZY ’ LGy
ap’]1 1
V =+ V =
\ s [ ) L ¢ L,C,
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On remarque que la vitesse phase et la vitesse de groupe ont le méme signe, donc la
propagation est de type main droite. Les lignes main droite sont habituellement bien connues

et utilisées depuis longtemps.
1.4.2 Ligne main gauche

Le modele circuit d’une ligne de transmission dont la propagation est une propagation des
ondes inversées est essentiellement le modele dual du modele circuit de la ligne de
transmission classique (main droite). L’avantage de ce modele est la simplicité d’obtenir
directement toutes les caractéristiques fondamentales de telle ligne (main gauche) par la
théorie élémentaire de la ligne de transmission. On présente ici le modele circuit pour le cas

sans pertes, le cas avec pertes sera étudié par la suite, la figure (1. 10) montre ce modele.

A
y

Figure 1.10 Circuit équivalent d’un trongon de ligne main gauche sans pertes.

Les caractéristiques fondamentales d’un tel modele de ligne de transmission sont les

suivantes :
, — . |
p y=a+jf=NZY f v=if=-j—F—
oL, C,
ZC=1/£. (1.10) R—>0& G0 Z, = L (1.11)
¢ ' |
y,=9__1 V,=-a*L,C,
B Nzvy ’ o
pT —
\Vg{%} \ V,=+0’\L,C,
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La vitesse de phase et la vitesse de groupe sont de signes opposés et la ligne de transmission

peut supporter des ondes inversées (propagation main gauche).
1.4.3 Ligne Combinée main droite-main gauche sans pertes

La ligne de transmission purement main gauche est un cas idéal ; en réalité ces structures
sont irréalisables car les effets de la propagation main droite entrent en jeu, ces effets ont été
représentés par une inductance en série et une capacité en parallele. La structure composite
main droite /gauche (CRLH : Composite Right/Left Handed) fait partie de la catégorie MMG
non résonnant. Le principe de ces structures n’utilise pas des résonateurs pour créer
artificiellement des permittivités et des perméabilités négatives. Le cas général est donc la
ligne de transmission combinée main droite-main gauche (CRLH TL : composite right-left
handed transmission line), la notion du CRLH TL a été introduite par Caloz [26]. La figure
(1.11) montre le schéma électrique équivalent d’un trongon de ligne de transmission combinée
main droite-main gauche considéré sans pertes. Les caractéristiques essentielles du CRLH TL
peuvent €tre déduites par I’analyse du circuit équivalent ou I’'impédance série et I’admittance

parallele linéiques sont données par :

, , 1
Z =j| L. o——— 1.12
J_ R Col (1.12)
] 1|
Y=jCo-— 1.13
]_ R Lo (1.13)

En basses fréquences le circuit de la figure suivante se comporte comme un trongon de
ligne de nature main gauche, donc un stop band de nature main gauche existe au dessous
d’une fréquence de coupure qui peut €tre calculée en fonction des éléments du circuit main
gauche (C_Lp). En hautes fréquences le circuit CRLH devient un trongon de ligne de nature
main droite, et au dessus d’une certaine fréquence qui peut étre calculée en fonction des

éléments du circuit RH (LrCR) il existe un stop band de nature main droite.
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ve

Az

Figure 1.11 Circuit équivalent d’un trongon de ligne composite main droite/ gauche.

La résolution des équations des télégraphistes permettent d’obtenir 1’impédance

caractéristique de la ligne composite sous la forme:

z, =% = |& [BCo -1 (1.14)

Y C,\LCio -1
Nous introduisons les variables suivantes :

1

O, = —F——— (1.15)
LRCL
1

o = (1.16)

4 [ B
LLCR
Ou @, et w,représentent la fréquence de résonance série et parallele respectivement. La

constante de propagation peut étre calculée par I’expression générale suivante :

e A @ — P N@ — &
7=j\/(LRCLw, 1,)(L2LCR 1)=jS(a)) ( , )(2 — ») (1.17)
LCw LC o o0

Selon la racine carrée, la constante ¥ peut étre purement réelle ou purement imaginaire ; la
fonction signe S(w) est donnée par :

-1 if wo<(o,0,) région main gauche

S(a)):{ (1.18)

+1 if o>-(o,0,) région main droite

La figure (1.12) montre les différentes types et intervalles de propagation selon la fonction

signe et la fréquence.
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min(@,,®,) max(@,,®,)
S(w)=-1 I S(w)=—j I S(w)=+1
4 t >
[ [
7:Jﬁ:_]\/ﬂ 7=06=\/H 7=],b’:+]\/ﬂ
Propagation main gauche Onde évanescente  Propagation main droite

Figure 1.12 Les différents intervalles de propagation.

Les diagrammes de dispersion-atténuation de la ligne purement main droite (PMD), de la
ligne purement main gauche (PMG) et de la ligne composite main droite/gauche (CMDG)
pour une propagation d’énergie selon la direction des z positifs sont représentés (figure
(1.13)). Ces diagrammes montrent que la courbe de la ligne CMDG tend vers la courbe de
dispersion de la ligne PMG en basses fréquences et qu’elle tend vers la courbe de la ligne
PMD en hautes fréquences. La différence entre les deux fréquences de résonance (série et
parallele) a pour résultat un gap entre ces deux fréquences, ce cas est connu sous le nom de
«ligne non équilibrée ». Quand ces deux fréquences sont égales, on parlera de «ligne

équilibrée » et le gap se referme avec une vitesse de groupe non nulle.

PMG

max ws,alp)

min(@,, wp) o PMD

>ﬁ0€

Figure 1.13 Diagramme de dispersion-atténuation pour les trois types de propagation selon la
direction des 7 positifs.

ZERMANE AZIZA



Chapitre 1 : Introduction aux métamatériaux et aux méta-lignes 19

1.4.4 Ligne Combinée main droite-main gauche avec pertes

La ligne CMDG avec pertes est le cas réel de la propagation combinée. Le modele circuit
électrique d’un troncon de cette ligne est présenté dans la figure (1.14), 'impédance et

I’admittance linéiques sont données par :

Z =R +jX avec X':L‘Ra)—,L (1.19)
C,w
, , , , , 1
Y =G +jB avec B =CR0)—L,— (1.20)
L
P 1
Zi Ly, R CLI

Az

Figure 1.14 Schéma équivalent d’un troncon de ligne composite main droite/ gauche avec pertes.

La constante de propagation complexe et I'impédance caractéristique peuvent Etre

calculées par les expressions suivantes :

y=a+jB=NzY =/(RG -x'B)+ j(RB +Gx) (1.21)

\/7 /R X (1.22)
G + jB

Les effets des pertes sur la ligne de transmission classique (main droite) sont bien connus.
Pour avoir une idée sur les effets des pertes sur la ligne composite main droite/gauche en
particulier dans I’intervalle ou la propagation est main gauche (les basses fréquences), une
ligne main gauche a été considérée car elle est une bonne approximation de la ligne composite

en basses fréquences. En basses fréquences, on considéreLR =C,; =0, la constante de

propagation d’une ligne purement main gauche avec pertes est donnée par :

NI-RG (@/®,)’ + jC,R +L,G) _

Yo=—J (0l @,) +JIBL (1.23)
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1
JL,C,

En pratique, les structures microondes a basses fréquences ont des pertes ohmiques et

w, =

(1.24)

diélectriques relativement faibles, a partir de cette hypothese et apres quelques manipulations
mathématiques, la constante de propagation se réduit a :

1

?’L:—JW

[1+%(C'LR' +L'LG')} (1.25)

La constante de phase et les pertes sont alors les suivantes :

B~ (1.26)
w
1l ... G
a, ~—| RY, +2 1.27
s I
Ol
C
= (1.28)

La ligne PMG a faibles pertes présente la méme constante de propagation que la ligne
PMG sans pertes et le méme facteur d’atténuation que celui de la ligne main droite, donc le
mécanisme de pertes est le méme dans une ligne main gauche que dans une ligne classique
(main droite).

Les courbes de dispersion ont été présentées sur la figure (1.15), ou les indices (0, 1, 2)
représentent respectivement les cas d’une ligne sans pertes, d’une ligne a faibles pertes et

d’une ligne a fortes pertes.

S > ﬂa

Figure 1.15 Diagramme de dispersion-atténuation pour une ligne composite main droite/ gauche

pour le cas @, < @, selon le niveau de pertes.
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1.5 Lignes métamatériaux planaires et quelques applications

1.5.1 Implémentation micro-ruban

La premiere structure de ligne de transmission métamatériau (méta-ligne) distribuée en
configuration micro-ruban a été proposée et réalisée par Cristophe Caloz en 2002 [24, 27] ;
elle a été utilisée par la suite pour différentes applications comme les résonateurs [28] et les
antennes [29], et dans différentes bandes de fréquences. La cellule composite main
droite/gauche de base de ces structures est réalisée a 1’aide d’une capacité inter-digitée et d’un
stub inductif relié a la masse par un via.

Au début, les valeurs des éléments du circuit équivalent de la cellule élémentaire ont été
calculées par des formules approximatives. Par la suite une approche plus précise, basée sur
I’extraction de parametres a partir de la simulation et de la mesure, a été utilisée [30].

La figure (1.16) présente le prototype de la ligne de transmission métamatériau en micro-

ruban réalisée a I’aide de vingt-quatre cellules de base composite main droite/gauche.

inter-digitée

Figure 1.16 Vue de dessus du prototype de la ligne micro-ruban composite réalisée avec vingt-quatre
cellules élémentaires [31]

La propagation dans cette structure est une propagation quasi-TEM, ol les composantes
des champs électrique et magnétique dans la direction de propagation sont tres faibles devant
les composantes perpendiculaires a cette direction. La figure (1.17) présente la réponse en
fréquence de la ligne micro ruban composite pour les deux cas, le cas de la ligne équilibrée
(pas de gap) et le cas de la ligne non équilibrée (présence du gap entre la propagation main
gauche et la propagation main droite). Sur la figure (1.17(a)) il n’y a pas de gap visible et la
fréquence de passage (fréquence de transition) main droite/main gauche est de 3.9GHz. Sur

la figure (1.17(b)), il existe une bande coupée entre 2.3 et 3.4GHz qui correspond au gap.
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Figure 1.17 Réponse en fréquence de la ligne micro ruban composite [32]. (a) : neuf cellules de base
équilibrées, (b) : sept cellules élémentaires non équilibrées.

La figure (1.18(a)) illustre la réalisation d’un coupleur directionnel asymétrique quasi-OdB
composite main droite/gauche [33] ; il se compose d’une ligne de transmission micro ruban
classique et d’une ligne de transmission composite main droite/gauche. L’idée de base est de
réaliser un coupleur en inverse, la ligne micro ruban composite fonctionnant dans sa région
main gauche. Ce coupleur original est capable d’atteindre n’importe quel niveau de couplage
arbitraire dans une large bande de fréquence de 50%. En effet, les coupleurs directionnels en
micro ruban classique fonctionnent dans une bande de fréquence de 25% et ils ont des
niveaux de couplage de -10dB. Le coupleur composite main droite/gauche asymétrique peut
atteindre une longueur de cohérence (longueur requise pour le couplage maximum) beaucoup
plus petite que le coupleur asymétrique classique.

Un autre coupleur directionnel composite main droite/gauche a ondes inversées et avec un
niveau de couplage arbitraire et large bande a été étudié par C. Caloz [34]. La figure (1.18(b))
présente le prototype de ce coupleur ; il est composé de deux lignes de transmission micro
ruban composites main droite/gauche, le principe de fonctionnement de ce coupleur est

expliqué par I’analyse de mode pair/impair. Ce coupleur est unique en terme de performances

et de principe de fonctionnement.
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coupled isolated

input through

(a) (b)
Figure 1.18 Prototypes des coupleurs. (a) : coupleur CMDG asymétrique quasi-0dB de nef cellules
de base [33], (b) : coupleur CMDG asymétrique quasi-OdBa ondes inversées [34]

Les antennes sont la base des télécommunications et ces dernieres années, les avantages
des métamatériaux ont été utilisés pour améliorer le fonctionnement des antennes. Parmi les
caractéristiques originales et uniques des métamatériaux il y a le point particulier de I’indice
nul, ot pour une fréquence donnée la propagation peut exister avec une longueur d’onde
infinie. Cet effet a été utilisé sur ligne micro ruban composite main droite/gauche équilibrée
qui a permis d’alimenter en phase toutes les antennes d’un réseau [30].

La figure (1.19(a)) illustre le prototype de réalisation d’une antenne a résonnance d’ordre
z€ro. La cellule de base se compose d’une capacité inter-digitée en série et d’une ligne
méandre reliées a un patch rectangulaire qui présente un plan de masse virtuel. La taille de
cette antenne est deux fois plus petite que I’antenne classique, pour des performances

similaires.

]

(a) (b)
Figure 1.19 Prototypes des antennes. (a) : antenne CMDG a résonance d’ordre zéro [30], (b) :
antenne résonante en micro ruban CMDG en boucle [29].

La configuration en boucle (anneau) des structures résonantes composites main
droite/gauche a été largement utilisée. Elle est utilisée pour une antenne multi polarisation

(linéaire-circulaire) [29], ou pour une antenne planaire unipolaire ou les diagrammes de
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rayonnement sont symétriques. La figure (1.19(b)) présente le prototype d’une antenne

composite résonante en configuration micro ruban en anneau.
1.5.2 Implémentation coplanaire

La ligne de transmission coplanaire a été inventée en 1969 par Wen [35]. La configuration
coplanaire présente différents avantages tels que la simplicité de fabrication, la simplicité de
connexion des éléments en série ou en parallele, un faible rayonnement et une faible
dispersion. Pour tous ces avantages, la configuration coplanaire a été choisie par des
chercheurs pour étudier et réaliser une ligne coplanaire métamatériau. La figure (1.20) montre
un prototype de réalisation de ligne coplanaire métamatériau de longueur finie et sa réponse
en fréquence [36]. La ligne en question contient neuf cellules élémentaires non équilibrées,
dont la cellule de base se compose d’une capacité en série réalisée par une rupture de la
continuité du ruban central de la ligne coplanaire et une inductance parallele réalisée par un
stub court-circuité. La réponse en fréquence montre deux régions de transmission. La
propagation dans la premiere région est une propagation de nature main gauche ot il y a une
avance de phase. Juste aprés la premiere bande passante, il existe une bande coupée qui
correspond au gap de la propagation non équilibrée. La deuxieéme région de propagation

montre une propagation classique ou 1’effet main droite est marqué par un retard de phase.

-30F

40}

magnitude  |:
S

Phase of S21(rad)

50}

Magnitude of S21(dB)

-60F

{ —— measured

....... predicted
-70+ ]

-80 . L . . + B P
3 5 6 7
Frequency (GHz)

(a) (b)

Figure 1.20 (a) : Prototypes d’une ligne métamatériau coplanaire. (b) sa réponse en fréquence [36].

Plusieurs études et applications ont utilisé la configuration coplanaire avec différentes
formes de capacités et d’inductances planaires [37, 38]. La figure (1.21) présente une autre
version de la ligne coplanaire qui transmet une onde inversée [37]. Pour le domaine des
antennes, la configuration coplanaire a été utilisée pour réaliser différentes applications
comme 1’antenne résonante a métamatérau [39] et diverses applications antennaires en terme

général [40]. D’autres dispositifs hyperfréquences basés sur des cellules élémentaires
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composites main droite/gauche en configuration coplanaire ont également été réalisés comme

par exemple des filtres [41, 42] et des coupleurs [43].

(a) (b)
Figure 1.21 (a) : Cellule élémentaire. (b): layout final du MG CPW [37].

D’autres structures planaires a métamatériau appelées également structures composites
main droite/gauche de type résonant ont été réalisées par la combinaison de SRR (Split-Ring-
Resonator) avec des inductances paralleles en technologie coplanaire [44], ou par des SRR
avec des capacités séries en technologie micro-ruban [45]. La figure (1.22) présente le layout
final et les deux faces d’une de ces structures coplanaires. Le role du SRR est de réaliser
d’une coupure tres pointue en basse fréquence, qui est fortement intéressante pour la

conception des filtres.

(a) (b) (c)
Figure 1.22 (a) : Layout final du dispositif. (b): la face supérieure du dispositif. (c)la face inférieure
du dispositif : [47].

La plus haute fréquence de coupure de la bande main gauche et la fréquence la plus basse
de la bande main droite sont identiques. Une transition continue existe entres les deux bandes
passantes (main droite-main gauche). La présence de SRR permet une coupure pointue

remarquable dans le bord inférieur de la bande passante.
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Figure 1.23 Réponse en fréquence mesurée et simulée du CMDG coplanaire équilibré résonant [47].

En technologie guidée, le passage vers un métamatériau a deux dimensions [25, 48] et
méme a trois dimensions a été étudié et réalisé pour quelques applications [49, 50].

Dans cette premicre partie du chapitre nous avons tenté de resituer notre travail dans le
domaine vaste des métamatériaux. Nous avons présenté pour cela un historique approfondi de
la genese des métamatériaux. Nous avons ensuite rappelé quelques applications des milieux
doublement négatifs. En suite nous avons choisi de bien rappeler les éléments de la théorie
des lignes de transmission généralisée au cas des lignes main gauche/main droite. Nous avons
ensuite présenté différentes applications de ces métamatériaux dans le domaine des structures
de propagation planaires.

L’objectif de notre travail est de réaliser des micro-résonateurs et des lignes de
transmission utilisant des effets métamatériaux et du matériau magnétique en couches
épaisses et en couches minces. Il est donc nécessaire de bien maitriser le comportement et la
modélisation de la ligne coplanaire, de calibrer correctement tous les outils (modele,

simulation, mesure) qui nous servirons pour nos applications.

1.6 Modélisation des lignes planaires traditionnelles

Les lignes planaires se composent de deux parties. La premiere est le substrat ; c’est une
couche généralement diélectrique et a faibles pertes, qui remplit deux fonctions différentes :
elle sert de support mécanique de la structure et elle détermine les caractéristiques €lectriques
de la structure. Les substrats couramment utilisés pour réaliser des circuits planaires sont :
I’alumine, le quartz, I’époxy et le téflon. La deuxieme partie est une métallisation sur une ou

deux faces du substrat, partielle ou totale selon le type de ligne envisagé.
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La technologie planaire s’est développée principalement pour deux raisons. L’une est
économique : la réalisation de tels circuits est tres peu couteuse, ce qui compense largement
les colits de recherche et de développement. L’autre est que cette technologie se combine
aisément aux circuits intégrés. Grace aux nombreux avantages des structures planaires,
plusieurs formes de ces structures ont été développées telles que :

e Les lignes triplaques.

e Les lignes micro-ruban.
e Les lignes a fentes.

e Les lignes coplanaires.

Comparant les différents types des lignes planaires, la structure coplanaire constitue un bon
compromis, point de vue dispersion, €nergie rayonnée et atténuation. Dans la suite, notre

travail sera toujours réalisé en ligne coplanaire.
1.6.1 Ligne coplanaire

Les lignes coplanaires sont par excellence des guides d’ondes intégrables. Elles sont de
faible colit technologique, facilement réalisables et propagent un mode quasi-TEM. Les lignes
coplanaires ont une caractéristique qui les différencie des autres types de lignes : toutes les
bandes conductrices sont situées sur le méme plan du substrat. Elles posseédent d’avantage
d’étre moins dispersives par rapport aux autres types de lignes. La géométrie la plus utilisée
de la ligne coplanaire est représentée dans la figure (1.24(a)).

Le ruban central de largeur w est appelé la ligne « signal »; il est encadré par deux demi-
plans de masse situés a une distance s du bord de ruban central. La figure (1.24(b)) montre la

configuration des champs dans un CPW.

.

_é_ g Whl_l_

(a) (b)

Figure 1.24 (a) : Ligne coplanaire. (b): Distribution de champs électrique et magnétique.

Les champs ne sont pas entierement confinés dans le diélectrique et s’étendent dans 1’air au
dessus du substrat. Ceci contribue a la dispersion et aux radiations. Les courants sont

fortement concentrés dans les bords du conducteur ce qui augmente les pertes du fait que les
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bords sont plus rugueux que la surface. Le champ magnétique est quasi-planaire au dessus du
ruban central, et tourne autour du ruban. Le champ électrique est quasi-planaire dans les
fentes, et se boucle du ruban vers les plans de masse. Les lignes CPW s’adaptent bien au
branchement des éléments localisés en parallele.

Les lignes CPW présentent des résonances dimensionnelles lorsque leur longueur est de
I’ordre d’une fraction de longueur d’onde, par exemple demi-onde, c.a.d. qu’a certaines
fréquences 1’onde peut devenir stationnaire et on observe un pic d’absorption sur la

transmission.
1.6.2 Modélisation des lignes de transmission

Une ligne de propagation standard est modélisée d’une facon classique par un circuit
périodique de type résistance-inductance en série et conductance-capacité en parallele. Un
trongcon de ligne de transmission de longueur dz est représenté par des éléments linéiques (R,

L, C, G) comme présenté sur la figure (1.25).

/
_>_|:|_fWY\
R dz L d=
V R
(7 d= C d=
________________________ }
z z+dz

Figure 1.25 (a) Schéma équivalent d’un trongon de ligne de longueur dz.

Pour un substrat donné de permittivité €, I'impédance caractéristique de la ligne

coplanaire dépend de la largeur de la ligne signal et de sa distance aux plans de masse. Cette

impédance est donnée par :

Z :30_7[@ (1.29)
Ve Kk)
Avec
£, =1+ 51 Kk) Kk (1.30)
) 2 K(k,y) K(k)
Ou
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a w

k=== 1.31

b (w+2s) (1.31)

__sinh(zza/2h) (1.32)
sinh(zb/ 2h) '

k. =+1-k’ (1.33)

K : L’intégrale elliptique complete du premier type.

La capacité et I'inductance linéiques de la ligne se calculent a I’aide des relations suivantes :

K (k )
C=4gk,, KQ) (1.34)
_ - K(k)
L=u, WKL) (1.35)

La résistance et la conductance linéiques représentent les pertes de conduction et les pertes

diélectriques respectivement ; elles peuvent étre calculées a partir des formules suivantes :

R=2Z,. (1.36)
2a,

G= Z, (1.37)

Avec
8.68R _ _
a, = ey {1 {ﬁﬂn(—ga” d kl)ﬂ +l{7c° 1n(—8b s kl)ﬂ} (dB/unité de
4807K (k) K (k)1 — k) t(1+k,) b t(1+k,)

longueur). (1.38)

Pour une ligne de transmission uniforme, les pertes diélectriques sont indépendantes de la

géométrie de la ligne, I’atténuation correspondante est donnée par :

-1
o, =273 g, ) tan §

\/Tﬂ(e -0 4

dB/unité de longueur. (1.39)

Ou
tan 0 : la tangente de pertes diélectriques.
En régime harmonique, I’équation de propagation admet pour solution :
V=V,(Ae " + Be'”) (1.40)
L’exposant de propagation et I’impédance caractéristique en fonction des éléments du circuit

équivalent sont donnés par :

y=yJ(R+jLO)G+ jCw)=a+ jB (1.41)

Ou aet B représentent 1’atténuation et le déphasage respectivement.
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Z = R+—J.Lw (1.42)
G+ jCw

Plusieurs modeles analytiques ont été développés pour prendre en compte différentes

géométries (Asymetric CPW [51], CPW on multilayer substrate [52], hannelized CPW [53])

et différentes bandes de fréquences [54]. Ces modeles analytiques sont basés sur 1’approche
quasi-TEM, les dimensions de la ligne coplanaire sont petites devant la longueur d’onde

guidée 4, .

1.7 Validation analytique et simulation circuit

1.7.1 Etude analytique

Dans cet exemple les dimensions de la ligne coplanaire et le substrat sont choisis pour
obtenir une impédance caractéristique égale a 50 Ohms et pour que la condition quasi-TEM
soit satisfaite.

La ligne est considérée tout d’abord sans pertes, les coefficients de transmission et de

réflexion sont calculés par :

T=e" (1.43)
r=%2-% (1.44)
Z +Z,

Ou 7 est la longueur de la ligne et Z,est I'impédance de référence (Z, =50Q).

Les parametres de dispersion sont les réponses du circuit microonde quand il est excité par
un signal connu en entrée et en sortie. Ils relient les ondes incidentes et les ondes réfléchies
par des équations linéaires comme les suivantes :

b =S8,a +S,a, (1.45)

b,=S,a +S,a, (1.46)
Ou
a; : sont les ondes entrantes, et b, : sont les ondes sortantes.

S,, représente le coefficient de réflexion a I’entrée (sortie adaptée), S, est le coefficient de
la transmission inverse (entrée adaptée), S,, est le coefficient de transmission directe (sortie

adaptée) et S, est le facteur de la réflexion a la sortie (entrée adaptée).
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A partir du graphe de fluence correspondant aux trajets des ondes électromagnétiques, les
parametres de dispersion sont obtenus par 1’application de la regle de Mason. On obtient alors

las parametres S du dispositif sous la forme :

ra-1%)
S =5 =——"7 1.47
11 22 1_F2T2 ( )
2
S. =S _rd-1) (1.48)

1270 T e
1.7.2 Simulation circuit

Le logiciel Ansoft Designer est un simulateur de type circuit. En s’appuyant sur la
représentation utilisée dans la modélisation des télégraphistes, nous avons décidé de
modéliser le comportement de notre ligne coplanaire comme une succession d’éléments
électriques localisés (figure 1.26). Un segment de la ligne de propagation sans pertes est donc
modélisé par un circuit de type inductance série puis entre les conducteurs par une capacité
parallele. Ce modele souffre de deux lacunes :

e La premiere difficulté provient de la cellule élémentaire qui a la configuration d’un
filtre passe bas ; il existe donc une fréquence de coupure.
¢ Ladeuxieme est que ce modele présente une fréquence de résonance (circuit LC).

Ces deux difficultés n’existent pas dans la ligne véritable. Elles vont donc forcément limiter le

modele.
L L L L L
oMM M e o
C — C —— [ — [ o f— [ o —
G __________________ _( }

Figure 1.26 Le modeéle électrique de notre ligne.

Chaque segment de la ligne comporte les deux éléments (LC), donc plus la longueur de la
cellule élémentaire est faible, plus les éléments localisés ont des valeurs faibles, ce qui fait
augmenter notablement la fréquence de coupure et la fréquence de résonance. Ainsi ces
phénomenes ne génent plus la modélisation.

On notera que, pour des trongcons infiniment courts, les deux fréquences sont repoussées a
I’infinie.

En pratique, nous ne pouvons pas considérer un modele composé d’un nombre infini de

cellules LC, mais il suffit que les deux fréquences de notre modele soient suffisamment
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élevées en regard de la fréquence de travail. Ainsi, la ligne de transmission bien que
représentée a partir d’éléments L et C, ne présente ni fréquence de coupure ni fréquence de
résonance dans la bande de fréquence utile.

Nous devons donc effectuer une comparaison du modele avec une ligne réelle, afin de
déterminer quelle est la taille minimale des cellules a utiliser pour reproduire correctement le
comportement de la ligne.

Pour une longueur fixe de la ligne coplanaire, on a décidé d’abord de faire varier le
nombre de cellules élémentaires modélisant une ligne de propagation coplanaire sans pertes.
Cette étude sert a montrer I’influence de la taille de la cellule de base sur la réponse en
fréquence de la ligne. La fréquence de travail que nous avons choisi est 2 GHz. Pour les trois
tailles4/20 , 4/40 et A/50 qui correspondent respectivement a 7, 13 et 16 cellules, nous

observons sur les réponses en fréquence une différence remarquable entre les résultats

analytiques et les simulations circuit sous Ansoft Designer. Lorsque la taille diminue, la

différence entre les modeles diminue également.
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Figure 1.27Réponse en fréquence du modele analytique et de la simulation circuit pour plusieurs
nombre de cellules. (a) : sept cellules (A/20), (b) : treize cellules (A1 40 ), (c) seize cellules
(A150), (d) : vingt cing cellules (A180 ), (e) : trente cing cellule (A/110 ) et (f) : quarante

cellules (A/128).

1.7.3 Modélisation numérique et réalisation

Pour compléter I’étude nous avons souhaité comparer le résultat précédant avec un modele
électromagnétique 3D. La comparaison entre les trois méthodes de modélisation est présentée
dans la figure (1.28), ou le nombre de cellules choisi pour la simulation sous Ansoft Designer
est de cinquante cellules. Nous observons une tres faible différence entre le résultat de la
modélisation analytique et la simulation circuit. Une différence entre ces derniers et le résultat
de la simulation électromagnétique 3D a par contre été observée. Au niveau de 1’amplitude,
cette différence est tres faible, elle est de I’ordre de 0.002dB. Le décalage en fréquence entre
le résultat de la simulation 3D et les résultats analytique et modele circuit est di
essentiellement a la différence de I'impédance caractéristique calculée par chaque simulateur.
Nous observons une variation de I’amplitude du coefficient de transmission obtenu par la
simulation 3D. Cette variation est due aux pertes de rayonnement car on a essayé d’éliminer

les autres types de pertes (pertes ohmiques et pertes diélectriques).
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Figure 1.28 Réponse en fréquence de la ligne CPW selon les trois méthodes.

Pour terminer I’étude, nous avons réalisé une ligne CPW avec un substrat d’ Alumine de
permittivité diélectrique de 9.8 et d’épaisseur de 635um. Le cuivre de conductivité de 59.6
10° S/cm a été utilisé pour réaliser les différents conducteurs (ruban central et plans de masse).
Il a été déposé au laboratoire LT2C par la méthode de pulvérisation cathodique. La couche
métallique atteint I’épaisseur de 3 microns. Les différentes caractéristiques de la ligne CPW

réalisée sont présentées ci-dessous (figure 1.29).

W/l

— & | t=3um, h=635um, w=300um, s= 300um, w,=7*w et
{=2cm.

Caractéristiques du matériau
e Diélectrique : £,=9.8, tangd=6.10-° 2 9.8 GHz
e Conducteur : 6 =59.6 10°S/cm

Caractéristiques géométriques

Figure 1.29 Structure CPW réalisée

La caractérisation hyperfréquence de la ligne CPW est réalisée au moyen d’un banc de
mesure, il se compose d’un testeur de pointes équipé de pointes coplanaires et d’un analyseur
vectoriel de réseau. Sur la figure (1.30) sont comparés les résultats obtenus par la
modélisation analytique et par la simulation 3D avec le résultat de mesure. Les niveaux de
pertes d’insertion obtenus par la modélisation analytique et par la simulation
électromagnétique sont meilleurs a ceux obtenus par la mesure. Nous pouvons observer un

tres petit décalage en fréquence entre les résultats de la modélisation et de la mesure.
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Si I’on considere que les pertes sont faibles, la comparaison des résultats obtenus montre une

bonne concordance entre la mesure, la simulation et 1’étude analytique (figure 1.30).

w HESS

== Analytique}
== |\|esure

Coefficientde transmission (dB)

. \ | | \ \ \
0'71 2 3 4 5 6 7 8

Fréquence (GHz)

Figure 1.30 Réponse en fréquence de la ligne CPW mesurée et simulée de dimensions : w=300um,
s=300um, h=635 um et t=3 um.

Nous somme capable maintenant de modéliser une ligne coplanaire par trois méthodes
différentes : analytique, circuit électrique LC et par une modélisation électromagnétique 3D
(sous le logiciel Ansoft HFSS). Nous avons étudié€ le cas de la ligne avec pertes et nous avons
vérifié que la résistance qui représente les pertes ohmiques et la conductance qui présente les
pertes diélectriques sont bien évaluées.

L’objectif de cette partie est d’étudier par la suite les possibilités de modifier la
propagation des ondes en rajoutant des éléments localis€s (pour créer des effets main gauche),
pour permettre de miniaturiser des composants hyperfréquences tel que les micro-résonateurs,

les filtres ...

1.8 Simulation circuit d’une ligne de propagation MG

Cette partie porte sur la simulation circuit d’une ligne de propagation main gauche en
supposant celle-ci sans pertes et homogene. Dans la section (1.4.2) nous avons présenté la
théorie de ce genre de ligne de propagation. Dans notre exemple de simulation circuit, nous
avons réalisé une ligne MG par la mise en cascade de cinq cellules de base ou les valeurs des

éléments du circuit équivalent de la cellule sont: C, =1,5pF etL, =1nH . Sur la figure
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(1.31) sont présentés les parametres S;; de notre ligne MG. La bande de propagation de la
ligne main gauche est limitée en basses fréquences par une fréquence de coupure calculée en
fonction des éléments du circuit équivalent (LiCr). En pratique les lignes purement main
gauche sont irréalisables car les effets de la propagation main droite entrent en jeu, dans la

section prochaine nous allons présenter un exemple de simulation circuit d’une ligne CMDG.

O—‘ff—-h — ——— T
TAY
10-------- H-\ *I’*-:Sq *********** T )
TR \ -
o \ g
P i "R D Y —s21 ]| _
— 1 n \ -1
@ ] v
= v ‘i
0 30 -~~~ ke 1
3 i
b W Simulation circuit
e a0 j  Stmuiation circuit |
g 40 1]
& ]
]
1 [ ————
]
\
60— R RREEEEEEEE
|
L L L L ' L L L L

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18
Fréquence (GHz)

Figure 1.31 Réponse en fréquence d’une ligne main gauche réalisée par cing cellules MG de base.

1.9 Simulation circuit d’une ligne de propagation CMDG

Dans cette partie nous présentons les résultats des simulations circuit de deux lignes
composites main droite/gauche, la premicre est une ligne équilibrée et la deuxieme est une
ligne non équilibrée. Elles sont réalisées par la mise en cascade de cinq cellules CMDG
élémentaires. La théorie des lignes CMDG est basée sur la théorie des lignes de transmission.
Elle a été détaillée dans la section (1.4.3). Dans cet exemple de simulation nous considérons
que les lignes CMDG sont homogenes et sans pertes. Les valeurs des éléments du circuit

équivalent de la cellule élémentaire pour chaque ligne sont présentées dans le tableau suivant :

LIGNE CMDG CL Ly Cr Lg
Ligne équilibrée 0.5pF 0.5nH 0.5pF 0.5nH
Ligne non
0.5pF 0.5nH 0.3pF 0.5nH
équilibrée

Tableau 1. 1 Valeurs des éléments du circuit équivalent des lignes CMDG.
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Nous observons que la ligne non équilibrée présente une bande coupée qui représente le

gap. Dans cet exemple, la bande coupée est approximativement entre 9 et 14.4GHz.

Paramétres S (dB)

~~,
-
anie

mmmmmp

,,,,,,,,

= 521 Ligne CMDG non équilibrée | 'y

S11:Ligne CMDG non equilibrée | "y
r——- === S21: Ligne CMDG équilibrée - ‘\7 *******
----- S11: Ligne CMDG équilibrée ‘*
| | | 1%
10 15 20 25

Fréquence (GHz)

30

Figure 1.32 Réponses en fréquence des lignes CMDG équilibrée et non équilibrée réalisées par cing

cellules CMDG de base.
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1.10 Conclusion

L’objectif de la these est de réaliser de nouveaux types de micro-résonateurs et de lignes de
transmission en structure coplanaire basés sur des effets métamatériaux et des couches
magnétiques épaisses ou minces. Nous avons présenté dans ce chapitre I’historique, la théorie
fondamentale et I’état de 1’art des métamatériaux et des méta-lignes. Nous avons présenté
quelques applications dans différents domaines (micro-ondes, antennes, optique...).

Parmi les théories utilisées, nous avons détaillé la théorie de la ligne de transmission pour
I’étude des lignes mématériaux (méta-lignes), leurs circuits équivalents et les différentes
caractéristiques de propagation. Nous avons porté une attention particuliere aux applications
dérivées dans le domaine des structures de propagation planaires en configuration micro-
ruban et en configuration coplanaire.

Les dispositifs qui nous souhaitons réaliser sont basés sur la configuration coplanaire, il
apparait clairement qu’il faut bien maitriser le comportement et la modélisation de la ligne
coplanaire. A cet effet nous avons €tudié une ligne CPW par I’utilisation de trois méthodes, la
premiere méthode est purement analytique, elle est basée sur I’approximation quasi-TEM, la
deuxieme méthode est la simulation circuit, le but de cette simulation est de trouver le nombre
suffisant de cellule élémentaire ou bien la taille de la cellule pour que le circuit électrique
présente correctement le comportement de la ligne de transmission coplanaire. Pour valider
I’étude théorique et la simulation circuit, une modélisation numérique 3D et une réalisation de
la ligne coplanaire ont été faites. En conclusion de cette partie, nous sommes arrivés a
modéliser correctement une ligne CPW, par son modele circuit et par une simulation
électromagnétique 3D, nous avons maitrisé les techniques de la réalisation telle que le dépot
du cuivre, la photolithographie et la technique de mesure.

Notre objectif est de réaliser des dispositifs miniatures basés sur des effets métamatériaux
et sur des couches ferrimagnétiques, en configuration coplanaire. Dans le prochain chapitre
nous allons présenter le design de la cellule composite main droite-gauche de base, la
modélisation de chaque élément de la cellule par son circuit électrique équivalent et les
méthodes de calcul et d’extraction de valeurs des €léments a partir des simulations et des

mesures.
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2.1 Introduction

Ce chapitre porte sur la modélisation et la conception d’un résonateur et d’une ligne de
transmission coplanaires de type composite main droite/gauche. Nous commencerons par
présenter les modeles circuits que nous avons développés pour chaque élément de la cellule.
La cellule est composée d’une capacité inter-digitée coplanaire mise en série et de stubs
paralleles court-circuités aux plans de masse. La capacité inter-digitée sera modélisée et
réalisée. Des méthodes d’extraction de valeurs des éléments du circuit équivalent seront
appliquées pour la comparaison entre les modeles théoriques et la réalit€. Nous verrons
I’importance de la nature du couplage de la cellule unitaire aux extrémités sur la réponse en
fréquence de la cellule unitaire. Ensuite nous présenterons deux applications de la cellule de
base. Nous validerons 1’étude analytique et la modélisation numérique des dispositifs par des

fabrications collectives et par les mesures des différents dispositifs.

2.2 Conception et modélisation de la structure CRLH (CMDG)

La cellule CRLH que nous allons étudier et utiliser tout au long de ce mémoire est
présentée dans la figure (2.1). Elle se compose d’une capacité inter-digitée (CID) connectée a
un stub court-circuité par les plans de masse en configuration coplanaire. Lors de la
conception d’une structure de type CRLH, les premiers parametres qui sont souvent identifiés
sont les valeurs du modele circuit. En effet, comme nous 1’avons vu dans la section
précédente, le comportement de la ligne peut étre compleétement décrit en fonction des

parametres circuit si la taille de la cellule suit la condition d”’homogénéité.

=

e |

Figure 2.1 Schéma d’une cellule CRLH coplanaire composée d’une capacité inter-digitée et d’un
stub court-circuité. Les parties noires sont métalliques et les parties blanches sont diélectriques.
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2.2.1 Modele circuit d’une capacité inter-digitée

Les capacités inter-digitées sont des éléments tres utilisés dans les circuits microondes et
particulierement en hyperfréquences lorsque de faibles valeurs de capacités par unité de
surface sont nécessaires. Ainsi les valeurs de ces capacités sont modérées. Les CID présentent
I’avantage d’étre simple a réaliser par rapport aux capacités MIM (Metal/Insulator/Metal) car
elles sont planaires. Plusieurs modeles ont été développés pour modéliser les capacités inter-
digitées depuis les années 70, par exemple Gary D. Alley a développé un modele basé sur des
méthodes de caractérisation empiriques ; il a ainsi proposé€ des formules permettant 1’analyse
de la structure [55]. Des modeles basés sur la transformation conforme ont également été
employés. La transformation conforme permet de résoudre un probleéme complexe en le
transformant en une représentation plus simple. Dans le cas de la CID, la répartition du champ
électrique est rendu complexe due a sa géométrie. La transformation conforme sert a modifier
les lignes [56].

La figure 2.2(a) montre le schéma d’une capacité inter-digitée en technologie coplanaire.

w, et £ ,sont respectivement la largeur et la longueur des doigts, s, représente I’espace entre

chaque doigt, w est la largeur totale de la capacité et n est le nombre de doigts.

Un modele circuit simple et précis est nécessaire pour étudier les structures composées
d’une CID. Dans le cas des structures CRLH, il est nécessaire de connaitre avec précision la
valeur de la capacité inter-digitée mais aussi de ses éléments parasites (capacitifs et inductifs)
car ils jouent un rdle important dans la réponse de ces structures. Nous avons vu en effet, dans
le chapitre précédent, qu’il était impossible d’avoir une ligne purement main gauche, a cause
de ces éléments parasites. La figure (2.2(b)) montre le circuit électrique équivalent de la CID.

Nous allons maintenant présenter la maniere de calculer les valeurs de ce modele.

(a)
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—MiN—t——= .

CP —_ —_— CP

[ ®
(b)

Figure 2.2 (a) : Schéma d’une capacité inter-digitée coplanaire. Les parametres wd et {d sont
respectivement la largeur et la longueur des doigts. sd représente I’espace entre chaque doigt et w est
la largeur totale de la capacité. (b) : modele circuit équivalent de la capacité inter-digitée. CS est la
capacité série équivalente de la CID, LS est I’inductance parasite série de la CID et CP est la
capacité parasite parallele de la CID.

a. Calcul de la capacité
Parmi les différentes techniques développées dans la littérature, les plus utilisées sont les
trois approches suivantes :
La premicere est celle présentée dans [S5] que nous noterons approche A.

Cyy = (&, + 10, [(n=3)A +A,]  (pF) @.1)

Les coefficients A, et A, prennent en considération les effets de 1’épaisseur du substrat.

0.45
Al:4.409tanh{0.55(ﬁj }<10-6 (pF | um) (2.2)
w
h 0.5
A2=9.92tanh{0.52(—j }do-6 (pF | i) (2.3)
w

La deuxieme approche est présentée dans [57] que nous noterons approche B.

_E4107 K(k)

sB 187 K.(k)(n—l)fd (pF) (2.4)

Ou,
T 2”*/Z pour 0707 <k <1
V4 1-Jk
K(k)
K'(k) L pour 0<k<0.707 (2.5)
In 21+\/k_
1=K
Avec,
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k = tanz(L)j (2.6)

k =v1-k? 2.7

La troisieme approche est celle de Gevorgian [56], nous avons utilisé cette méthode pour
évaluer notre capacité inter-digitée.
La premicre étape est de prendre en compte I’épaisseur de la métallisation dans le calcul,

on passera donc d’une largeur de doigt w,a une largeur effectivew,,, , suivant I’équation

donnée par :
Wy =W, +i[1+1n(47zw d H 2.8)
T t

Ou rreprésente I’épaisseur de la métallisation.

La suite de la méthode divise le probleme en trois parties : un calcul d’une capacité a trois

doigts C;, un calcul d’une capacité de répétition C, avec un nombre de doigts égal a (n—3) et

un calcul d’une capacité de boutC, , .

e Calcul d’une capacité a trois doigts

L’évaluation d’une capacité inter-digitée a trois doigts déposée sur un substrat peut Etre

calculée par I’équation suivante :

C, = 4g,e, KD 2.9)
K(k,)
£, =1+q 5 (2.10)
2
K (k) K(k
g =2 KL 2.11)
K (k) K(k,)
= -2
{ Waor 258,
W, 3w, +28
ki=— :-ffzs . (2.12)
deff d - Waepr
| IWaer +25, |
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(2.13)

K (k) est I’intégrale elliptique complete de premiere espece.
® Calcul de la capacité C,

La capacité de répétition C, , comportant (n — 3) doigts peut étre représentée comme dans le

cas précédent par une somme de capacités partielles et elle se calcule suivant la formule

suivante :
C, =n-3)¢gE, K(k?) l, 2.14)
K (k)
Avec
w
k, = _ deff (2.15)
War + 54

_ K(k,) K(k,)

qn = ~ (2.16)
K(ky) K(k,)
e —1
g =1l+q,—* 2.17)
2
smh( deff ] coshz(ﬁ(wdjfh-l_ Sd)] + hz(ﬂ(w"th—i_ Sd)]

2.18
! T(Waor +54) W, . +5,) (2.18)

sin deff "d cosh?| —/—% | 4 sinh? def _ "d

4h 4 m

® Calcul de la capacité de boutC,,,

La distance g, représentée dans la figure précédente n’étant pas forcement égale a

I’espace inter-doigts, la capacité de bout C,  se calcule séparément suivant I’équation

suivante :

Cend = 2'n‘wdeﬂ (2 + 7[)808 M

y . (2.19)
! K(kOend)
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Avec
e —1

Epa =11+ 4,y —’2 (2.20)

_ Kk, K(ky,y)

qen - [ (2.21)
‘ K(klend) K(kOend)
Et
- 22
1 _ Wdeﬂ + 2gend
A _ Weaefr _3Wdeff +28 4 ] (2.22)
Oend ~— — — .
quff + 2gend Wdeﬂ ’
3wdeff +28,4
w
sinh| — %0
4h
Kiena = v 8 ) (2.23)
Sinh( deﬁ;lh gend j

Dans la plupart des cas, la longueur des doigts est plus importante que leur largeur, donc la

capacité C, , représente une petite partie de la capacité totale.

b. Calcul de l’'inductance parasite
L’inductance L est I'inductance parasite de la capacité inter-digitée, elle est déterminée en

supposant que les lignes de champ magnétique autour de chaque doigt ont une contribution

négligeable devant le champ magnétique crée autour de la capacité entiere. Cette hypothese

Wy
est valide si—

<<1. Ainsi L_peut étre considérée comme étant I’inductance d’une ligne de

transmission coplanaire de largeur w et de longueur? , :

L _ Lol (. (H) (2.24)
s = ¢ d .

Avec Z et €, , 'impédance caractéristique et la permittivité effective de la ligne coplanaire

respectivement. Elles sont calculées en fonction des parametres géométriques de la ligne

coplanaire, ¢ étant la vitesse de la lumiere dans le vide.
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c. Calcul de la résistance
Les pertes ohmiques de la CID sont représentées par une résistance série R, cette

résistance peut étre calculée par la formule donnée par [55] :

_4 b
3 Wt

R

R, (Q) (2.25)

s

Ou R, est la résistivité de surface. La valeur de la résistance est généralement tres petite et

elle a un effet négligeable sur la réponse de la capacité inter-digitée.

d. Calcul des capacités parasites

Les condensateurs paralleles C,modélisent la capacité entre la CID (principalement les

doigts extérieurs) et les plans de masse. A notre connaissance, il n’y a aucune expression

disponible dans la littérature pour évaluer C,. Nous proposons une expression approximative

en remarquant que le doigt extérieur et le plan de masse pres de lui constituent une ligne
coplanaire asymétrique (ACPW) avec un seul plan de masse (au lieu de deux dans le cas

général). Ce CPW asymétrique a une ligne de signal de largeur w,,, et une fente de largeur S .

Une telle structure a été étudiée dans [58, 59], et sa capacité par unité de longueur est donnée

par:
e = 2& Kiks) & (€ -1 Kk,) (2.26)
K (ks) K (k)
ky = | 2.27)
W T S
eﬂwl,eff/h _1

k6 = eﬂ(wl,eff-#S)/h ~1 (228)

Donc
C,= Cacpwf 4 (2.29)

Dans les expressions précédentes la capacité entre les doigts intérieurs et la masse a été

négligée.
2.2.2 Validation numérique et expérimentale

Afin de valider numériquement notre modele circuit, une simulation électromagnétique 3D
a été faite a I’aide d’un logiciel basé sur la méthode des éléments fini (HFSS de Ansoft). Pour

une modélisation correcte, le maillage de la structure a été forcé a un nombre important de
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tétragdres (élément de base du maillage sous HFSS). La structure a été placée dans une boite
d’air a laquelle des conditions aux limites de type radiatives ont ét€é appliquées. La
polarisation du champ électrique dans le port d’acces a été définie de maniere a exciter la

structure avec un mode coplanaire.

Z
El =
K Y
0
H
X
Epaisseur du métal 0.05um
Largeur du doigt de I'inter-digitée w, 0.2 mm
Largeur des slots entre doigts s, 0.2 mm
Longueur du doigt 7, 3.1 mm

Figure 2.3 Structure simulée, le systeme d’axe et les parameétres géométriques de la capacité inter-
digitée a quatre doigts.

Le prototype de la capacité inter-digitée basé sur la configuration coplanaire a été fabriqué.
Point de vue caractérisation, ce choix est favorable car 1’appareil de mesure que nous utilisons
est équipé de systeme de pointes coplanaires. La figure (2.4) représente le masque utilisé pour
I’étape de la métallisation d’une structure composée de deux lignes d’acces et une capacité
inter-digitée. Les lignes d’acces a la CID posseédent les caractéristiques géométriques
suivantes : une largeur de conducteur central w égale a 1,4mm et une fente S de 0,4mm. Le
peigne inter-digité comporte quatre doigts. Nous avons réalis€é deux coudes au niveau des
lignes d’acces pour des raisons purement techniques. Nous avons réduit la largeur du
conducteur central et I’espacement des plans de masse aux extrémités afin de respecter les
dimensions des pointes de test disponibles au laboratoire LT2C, tout en conservant une

impédance caractéristique de 50 ohms.
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Figure 2.4 Masque du niveau de métallisation de la capacité inter-digitée.

Notre CID est réalisée sur un substrat d’ Alumine (AL,0O3) d’épaisseur de 0,635mm, d’une

permittivité £ =9,2et d’une tangente de pertes mesurée a 9,8GHz de 6.10™. L’étape de

métallisation utilise le procédé lift-off. Le cuivre est choisi pour notre réalisation, il a une

conductivité deoc =59,6.10°S/cm, le dépot de la couche conductrice a €té élaboré au

laboratoire LT2C par une technique de pulvérisation cathodique. Les différentes étapes de la

fabrication sont schématisées dans la figure (2.5).

Substrat

Substrat

WA

Substrat

— I e

Substrat

/7 /7
Substrat

Substrat Al,O, + Dépét du cuivre
(63Spum)+(Spm)

L1

]

Dépot de la résine

}

Masque souple + Insolation UV

W

|

[ Développement de la résine

J

l

[ Gravure humide

Dispositifl

Figure 2.5 Représentation des étapes de fabrication du dispositif.

Une fois le prototype fabriqué, sa caractérisation hyperfréquence est réalis€ée au moyen

d’un banc de mesure, il se compose d’un testeur sous pointes équipé de pointes coplanaires et
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d’un analyseur vectoriel de réseau (figure 2.6). Une phase de calibrage est nécessaire pour la
mesure, elle permet a 1’analyseur de corriger les différentes erreurs de mesure, telles que les
erreurs dues aux connecteurs et aux cables. Le calibrage utilisé est un calibrage OSTL (Open
Short Through Load), il s’effectue a ’aide d’un substrat de calibrage coplanaire adapté aux

pointes de mesure.

Figure 2.6(a) : Analyseur de réseaux (b) couplé au testeur sous pointes.

Dans la littérature, il existe plusieurs méthodes pour extraire la valeur de la capacité inter-
digitée. Parmi ces méthodes, on peut citer la méthode d’extraction en transmission et la
méthode court-circuit, circuit-ouvert et chargé par une CID (CC CO CID). La méthode
d’extraction utilisée pour la capacité inter-digitée est la suivante :

Le modele électrique de la CID ou les pertes ont été négligées est le suivant :

i1 i2
M e
LS CS
V1 — — V2 Y Y
Co Co
@ @
(a) (b)

Figure 2.7(a) : Modele électrique simplifié en w de la CID (b) Modele en impédance complexes.

(2.30)

Z = jLo+

JjC,o
Y=jC,w (2.31)
La matrice admittance du modele simplifié de la figure précédente s’écrit de la maniere

suivante :
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Y, Y
[v]= { ! 12} (2.32)
Y21 Y22
La matrice du modele étant symétrique donc :
1
Y, =Y, = ~ (2.33)
Et
1
Y, =Y,==—+Y (2.34)
Z
A partir des relations ci-dessus, nous pouvons en déduire les formules suivantes :
C,w=1m(Y,,) (2.35)
P (2.36)
S Cs a)Z :
C,0=Im(Y; +Y,,) (2.37)

Ces formules permettent d’extraire les valeurs des éléments du circuit équivalent de la CID
a partir des résultats de simulation full wave ou a partir de mesure.
La figure (2.8) montre les parametres de dispersion du modele circuit, de la simulation
électromagnétique et de la mesure de la capacité inter-digitée. La concordance est bonne entre
les différents résultats méme s’il y a de faibles différences entre les courbes. Notre modele

permet donc de décrire correctement la CID jusqu’a la fréquence de 9GHz.

& -
z
w
1]
e
o
€ .
5 ——  Modele circuit
& BOf--"-""""""- === = m= == Simulation EM |-
m—— Mesures
a5 - - - - -
T
-45 !
0 2 4 6 8 10

Fréquence (GHz)

Figure 2.8 Modélisation, mesure et simulation de I’évolution des paramétres S en fréquence pour la
CID.
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A T’aide des formules définies précédemment, nous trouvons les valeurs présentées dans le
tableau (2.1). Nous pouvons remarquer des différences entre le calcul théorique de la CID et
les valeurs extraites de la simulation 3D et de la mesure, ces différences sont dues
principalement aux approximations théoriques. On remarque que nos précisions théoriques
sont en bon accord avec les résultats issus de la mesure. Les valeurs issues de la simulation

3D sont légerement plus €éloignées des autres.

Théorique (modele) Simulée (3D) Mesurée
Cs (pF) 0.64 0.54 0.63
Ls (nH) 0.93 1.21 0.88
Cr (pF) 0.22 0.19 0.26

Tableau 2.1 Parametres du modele circuit de la CID calculés, simulés et mesurés.

En conclusion, les modeles théoriques utilisés pour calculer les différents €léments du

circuit équivalent de la CID sont valables pour modéliser par la suite nos structures.
2.2.3 Modele circuit de I’inductance parallele

Les inductances sont des éléments importants dans les applications de I’électronique haute
fréquence. L’application principale des inductances est le filtrage en association bien-sur avec
d’autres composants. Plusieurs travaux ont été publiés dans la littérature décrivant des
modeles pour différentes configurations de [D'inductance planaire. Les modeles
analytiques/semi-empiriques sont basés sur trois approches : I’approche de 1’élément localisé
[60], I’approche de la ligne micro-strip couplée [61] et la méthode de I'inductance mutuelle
[62]. Les formules empiriques sont indépendantes de la fréquence, elles sont utiles quand la
longueur de I'inductance est petite devant la longueur d’onde. La technique de la ligne
couplée est valide pour les inductances spirales jusqu’a 18GHz.

Actuellement, la plupart des circuits de télécommunications sont réalisés en technologie
planaire. La technologie coplanaire a rapidement évolué durant la derniere décade vers
"utilisation de circuits planaires.

Dans notre structure composite main droite-gauche, nous avons choisi une structure
inductive potentiellement intéressante et compatible avec la configuration coplanaire. L’un

des intéréts de cette inductance est sa simplicité de fabrication car elle est planaire et elle
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présente le moins de connexion possible. Le modele électrique utilis€é pour modéliser

I’inductance a été testé de facon numérique pour déterminer sa potentialité.

2.2.2.1 Stub court-circuité

Les stubs réalisés sur des substrats planaires sont couramment utilisés dans les circuits HF.
IIs permettent de réaliser des adaptations ou de petites inductances comme c’est le cas ici. La
figure (2.9) montre la vue de dessus d’un stub court-circuité avec les plans de masse en
configuration coplanaire. Ce type de structure a été¢ étudié par plusieurs chercheurs et par
différentes méthodes de modélisation telle que la méthode des éléments finis dans le domaine

fréquentiel [63, 64] et la méthode quasi-statique [65].

Figure 2.9 schéma du stub court-circuité aux plans de masse

L’approche développée par W.J. Getsinger est simple, elle est basée sur le principe de la
dualité. L’expression trouvée pour calculer I’inductance équivalente de la structure présentée

précédemment est donnée par [65] :

1
cosh(607° / Z,,/€,;)

Oueg,, représente  la  permittivité effective de la ligne CPW, etZ I"impédance

L. = (Ejgogeﬁ (s, +w)Z2{1- (2.38)
T

caractéristique de cette ligne.

Dans notre structure composite main droite-gauche nous avons choisi une autre méthode
pour modéliser la structure présentée précédemment. Cette méthode est basée sur le calcul de
I’impédance d’entrée du stub court-circuité avec les plans de masse. L’impédance d’entrée
trouvée pour ce dernier montre un comportement inductif de la structure et qui est donnée

par :
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Z, = jZ,, tan(f,D) (2.39)
Avec Z, est I'impédance caractéristique du mode pair de la ligne coplanaire ou les plans

de masse ont des largeurs finies [66]. Le principe de calcul de cette impédance est basé sur la
transformation conforme ou les parametres géométriques intervenant dans le calcul sont
présentés dans la figure (2.9). Les formules permettant de calculer cette impédance sont
données par [66] :

_ 307 K(k,)

- Jey Kky)

ZOe

(2.40)

Avec

2/ .2
PO L L S (2.41)
b\1-da*/c 2 2 2

sinh(zm/2h) |1- sinh? (ﬂb/Zh) /sinh? (7c/2h)
kg =— ; ; (2.42)
sinh(z/2h) \| 1 —sinh? (7m/2h) / sinh? (7zc/ 2h)
1K) K(ky) 04
2 K(ky) K(k;)
£, =1+q(g, 1) (2.44)

Et [, représente la constante de phase de cette ligne.

2.2.2.1 Ruban conducteur

La figure (2.1) montre le schéma de la cellule composite main droite-gauche, 1’inductance
parallele de la structure composite est réalisée par un stub court-circuité aux plans de masse
incluant un ruban métallique entre la capacité inter-digitée et le stub. Les effets du stub et du
ruban conducteur sont modélisés séparément. Le principe de la modélisation du stub est
détaillé précédemment, et nous allons présenter maintenant les différentes approches
développées pour évaluer I'inductance équivalente du ruban conducteur. Dans la littérature
les approches les plus utilisées sont les trois approches suivantes :

La premiere est celle développée par J. Everad, elle est considérée comme I’expression
classique du ruban conducteur que nous noterons expression A, la formule permettant de

calculer I’inductance équivalente est donnée par [67].

P N e L (nH) (2.45)
L =w,|In " poe n .

s
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Ou w,et Ssont la largeur et la longueur du ruban conducteur en centimetre

respectivement.
La deuxieéme approche est présentée dans [68] que nous noterons approche B, cette
approche est basée sur des expressions empiriques pour le calcul de I’inductance équivalente

du ruban conducteur et elle est donnée par :

1+4/1+ p?
Ly=S|In| — """ |y J14p> | uH) (2.46)
p

Avec

p=w,/(4.5)et toutes les dimensions sont en centimetre.

La troisieme approche est celle du H.M Greenhouse [69], que nous noterons approche C.
Greenhouse a proposé une expression pour le calcul théorique de I’inductance d’une ligne
droite, cette expression est la plus précise des différentes formules, car elle pend en compte la
perméabilité relative et I’épaisseur de la métallisation, éléments qui auront de I’importance en
présence de matériaux magnétiques. La formule permettant de calculer I’inductance est

donnée par :

28 AMD . (u
L. =0.002S|1 ~1.25+ +T| & H 2.47
c {n( oMD S ( jﬂ (uH) (2.47)

4

Ou Sest la longueur du conducteur en centimetre, GMDet AMD sont la moyenne
géométrique et la moyenne arithmétique respectivement de la section principale du

conducteur, & est la perméabilité, et T est un facteur de correction en fonction de la

fréquence et de 1’épaisseur du conducteur (Voir annexe 1).
Toutes les expressions précédentes sont généralement fonction des dimensions du ruban

conducteur mais indépendantes de la permittivité électrique,
2.2.4 Validation numérique et expérimentale des modeles d’inductance

Les résultats théoriques obtenus de 1’inductance parallele de la structure composite main
droite-gauche (stub et ruban conducteur) a 1’aide des modeles citées précédemment ont été
validés par une simulation électromagnétique 3D de I’inductance parallele seule. La
simulation a été faite en transmission, des lignes d’acces ont été connectées a 1’inductance
parallele. Les mémes conditions aux limites de la simulation de la CID ont été appliquées
pour la simulation de I’inductance parallele. Nous avons choisi de ne pas procéder a la
simulation et a la réalisation directe du stub court-circuité car elles sont assez délicates si I’on

veut qu’elles soient exploitables. Si la simulation ou bien la mesure est faite directement en
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court-circuit, toute la puissance est réfléchie car le stub n’est pas a 50Q et les parametres de

dispersion sont difficilement exploitables.

Z
E —»
K Y
0
mH
X Inductance planaire parallele
Epaisseur du métal 0.05mm
Largeur du stub parallele 0.1mm
La longueur du stub court-circuité 2 mm
La longueur du ruban métallique 0.4 mm
Largeur du plan de masse w,, 0.85 mm
Largeur de la fente s, 0.65 mm

Figure 2.10 Structure simulée, le systéme d’axe et les paramétres géométriques de I’inductance

Une fois le calcul effectué, le logiciel retourne les parametres Z en partie réelle et

imaginaire, afin d’en extraire les valeurs des éléments du circuit équivalent de I'inductance

parallele de la structure composite a partir des équations ci-dessous. Le modele électrique

équivalent de notre inductance ot les pertes ont été négligées est le suivant :

(a)

(a)

Figure 2.11(a) : Modele électrique simplifié¢ en T de I'inductance paralléle(b) Modele en impédance

Avec

Z = jLo

complexes.

(2.48)
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p

La matrice impédance du modele simplifié de la figure (2.11) s’écrit de la maniere suivante :

Z. Z
[z]= { ! 12} (2.50)
ZZI ZZZ
La matrice du modele étant symétrique, donc :
1
Z,=27, :? (2.51)
Et
1
Z,=2,=—+Z (2.52)
Y
A partir des relations ci-dessus, nous pouvons en déduire les formules suivantes :
L,, = M (2.53)
w
L =M—Lp (2.54)
10}

Ces formules permettent d’extraire les valeurs des éléments du circuit équivalent de
I’inductance planaire paralléle a partir des résultats de simulation full wave et/ou de mesure.

La figure (2.12) montre les parametres de dispersion obtenus par la simulation
électromagnétique 3D et par la mesure de ’inductance planaire parallele. Nous notons que
I’allure générale entre simulation et mesure est respectée. Nous observons une concordance

relativement correcte en basses fréquences jusqu'a approximativement SGHz.

S21(dB)

Fréquence (Hz) X1 09 Fréquence (Hz) X1 09

Figure 2.12 Mesure et simulation de I’évolution des parametres S en fréquence pour l’inductance
parallele. (a) : S21 (dB). (b) : S11 (dB).
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Les parametres du modele circuit de 1’inductance planaire parallele trouvés a partir des
formules, a partir de la mesure et de la simulation sont présentés dans le tableau (2.2). Nous
pouvons remarquer que la différence entre les valeurs théoriques des éléments du circuit
équivalent de I’inductance parallele et les valeurs extraites a partir des mesures est faible (de
I’ordre de 1% en valeur relative).

Concernant la valeur de I’'inductance parasite en série, la différence entre la valeur calculée

théoriquement et les valeurs extraites, est due principalement aux influences des lignes

d’acces.
Théorique (modele) Simulée (3D) mesurée
Lp (nH) 1.09 1.59 1.11
Ls (nH) 0.68 1.38 0.61

Tableau 2.2 Paramétres du modeéle circuit de I’inductance paralleéle calculée, simulée et réalisée

2.2.5 Modele circuit complet de la cellule CRLH

Notre but et de réaliser et de modéliser par un modele circuit une cellule composite main
droite-main gauche en technologie coplanaire. Pour cela, nous avons choisi de réaliser une
structure main gauche et d’utiliser les effets main droite parasites. La cellule de base se
compose d’une capacité inter-digitée coplanaire en série et deux stubs court-circuités avec les
plans de masse en parallele. La figure (2.13(a)) montre le layout de la cellule élémentaire
composite main droite —main gauche en configuration coplanaire CRLH CPW (Composite
Right-Left Handed Co-Planar-Waveguide). Le modele circuit de la cellule composite
proposée est réalisé par une capacité et une inductance en série et une capacité et une
inductance en parallele. La caractéristique dominante main gauche et la caractéristique
parasite main droite ont été incluses dans ce modele. La derniere étape de la modélisation
consiste a regrouper les modeles de la CID et de 1’inductance planaire parallele (stub et ruban
conducteur) pour trouver les parametres du modele complet. Maintenant, nous allons étudier

le modele circuit complet de cette structure de base.
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"~
H
=
11
I
Il
I
W
H
=

(©)
Figure 2.13 : (a): La configuration physique de la cellule combinée de base CRLH CPW W=1.4mm,
W,=0.1mm, §=0.4mm, D=2mm, L;=0.2mm, L,=L;=0.65mm) & quatre doigts: largeur de doigt égale
a la largeur de la fente entre doigts (0.2mm). (b) La moitié de la cellule élémentaire et son circuit

équivalent. (c): Modele du circuit équivalent de la cellule élémentaire en configuration symétrique

Puisque le design est symétrique, seule une moitié de la cellule de base est présentée dans
la figure (2.13(b)). Cette derniere montre la contribution des différentes parties.

e () est la capacité série de la capacité inter-digitée, elle est calculée par la méthode
présentée dans [70].

e [ représente l’'inductance parasite de la CID, et elle est considérée comme
I’inductance d’une ligne coplanaire dont la longueur est égale a la longueur du
doigt de la capacité inter-digitée.

e La capacité parallele Cg est utilisée pour modéliser la capacité entre le doigt
extérieur de la CID et le plan de masse. Cette partie peut €tre vue comme une ligne

coplanaire avec un seul plan de masse, la valeur de cette capacité est calculée a
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partir des trois capacités C;, C, et C;. Ces dernieres sont calculées par les méthodes
présentées dans [58, 59].

¢ [’inductance parallele est divisée en deux parties. La premiere est représentée par
L,, sa valeur est calculée par la méthode décrite dans [71]. La seconde partie est
représentée par 1I'impédance d’entrée d’une ligne coplanaire court-circuitée de
longueur D. le circuit électrique simplifié équivalent de toute la cellule composite
élémentaire est montré dans la figure (2.13(c)). L’inductance parallele L, est la
somme des deux inductances L; et I’inductance équivalente du stub court-circuité.
Les facteurs 2 et %2 viennent de la symétrie de la cellule composite main droite-

main gauche de base.
2.2.6 Validation numérique et expérimentale de la cellule CRLH

Pour valider le modele complet proposé, nous avons simulé et fabriqué une cellule
composite main droite-main gauche de base sur un substrat d’alumine AL,O; d’épaisseur
635um en utilisant la CID précédente, le ruban conducteur et le stub court-circuité dont les
parametres géométriques sont indiqués dans la figure (2.13 (a)).

La figure (2.14) montre les parametres S de la cellule composite (CRLH) de base calculés
avec le modele analytique, ceux obtenus par la simulation électromagnétique 3D réalisée
avec Ansoft HFSS et enfin, les mémes parametres mesurés par un analyseur vectoriel de
réseaux de marque ROHDE & SCHWARZ ZVA67. Ces parametres sont donnés en module et
en phase. Nous voyons que le modele électrique présente une bonne concordance avec la
mesure. Nous observons cependant un décalage en fréquence entre les résultats de simulation
3D et ceux de la mesure.

I est important de noter que I’information de phase est le parametre le plus important dans
les applications composites main droite-main gauche.

En effet, pour la plupart des applications, comme par exemple le résonateur d’ordre zéro,
c’est principalement le diagramme de dispersion, donc la phase en transmission, qui fixe le
comportement du circuit.

Les modeles que nous avons présentés dans les sections précédentes permettent a présent

d’analyser une cellule CRLH avec une précision acceptable.
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Figure 2.14 (a) Simulation circuit, mesure et simulation 3D de I’évolution de S21 en fréquence pour la
cellule CMDG de base. (b) : la phase de S21.

2.3 Applications de la cellule composite main droite-main
gauche

2.3.1 Résonateur d’ordre zéro

2.3.1.1 Principe théorique de la résonance d’ordre zéro

Dans cette section, nous allons présenter le fonctionnement des lignes CMDG en tant que
résonateur. Dans le cas du résonateur distribué traditionnel réalisé par une ligne de
propagation classique (propagation purement main droite (PMD)), les fréquences de
résonance sont des fréquences de résonance dimensionnelles, autrement dit, la longueur
physique de la structure est un multiple de la demi-longueur d’onde, ou d’une maniere

équivalente, la longueur électrique du résonateur est un multiple de .

(= m% oubien 6, =f (= (27”)(’"7’1) =mx  avec m=+14243.... 40 (2.55)

Les fréquences de résonance peuvent étre obtenues par échantillonnage de la courbe de

. . . . T . .
dispersion @(f,,,,) avec un taux d’échantillonnage de? de la variable f3,,,,, comme il

apparait graphiquement dans la figure (2.15).
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Figure 2.15 Résonateur distribué PMD. (a) : courbe de dispersion de ligne de transmission PMD et
les fréquences de résonance du résonateur correspondant. (b) : les distributions de champs typique
de modes de résonance pour le cas d’une ligne de transmission chargée par des circuits ouverts [72]

Un nombre infini de résonance existe dans le cas de la distribution continue de la ligne de
transmission idéale, car elle a une bande passante de largeur infinie s’étendant de @ =0
aw=-co. Parce que la longueur électrique de la ligne de transmission purement main droite ne
peut étre que positive, les modes résonants positifs et différents de zéro sont autorisés dans les
résonateurs purement main droite.

Dans le cas du résonateur distribué réalisé par une ligne de transmission composite main
droite-main gauche, nous allons simplifier 1’étude en considérant une ligne composite
équilibrée c.a.d. sans gap entre les bandes de propagations main droite et main gauche. La
figure (2.16) montre les caractéristiques de ce type de résonateur. Contrairement a la ligne de
transmission purement main droite, la ligne composite peut avoir une constante de phase nulle

(B=0) a une fréquence non nulle, cette fréquence est la fréquence de transition et une
constante de phase négative (S <0), c’est la bande de propagation main gauche. Par
conséquent, la longueur électrique &= B¢ peut étre nulle et négative, ce qui signifie que

I’indice du mode résonant m devient symétriquement défini autour dem =0. Ainsi nous

avons :
(= |m|& ouencore 8, =L (= (Z_ﬁj(m_/ij =mn (2.56)
2 A 2
Avec
m=0,t1,£2,..... e (2.57)
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Les fréquences de résonance peuvent étre obtenues utilisant le méme raisonnement que le
résonateur réalisé par une ligne de transmission purement main droite. Par échantillonnage de

la courbe de dispersion de la ligne composite équilibrée @(fB.,,,;) avec un taux

d’échantillonnage de% de la variable 3,,,,; , comme il apparait graphiquement dans la figure

(2.16), un nombre infini de résonance existe dans la distribution continue de la ligne

composite main droite-gauche idéale.

(i)

w(B)/

m=10

N X

m=43

Figure 2.16: Résonateur distribué CMDG (cas d’une ligne CMDG idéale homogéne). (a) : courbe de
dispersion de ligne de transmission CMDG et les fréquences de résonance du résonateur
correspondant. (b) : les distributions de champs typique de modes de résonance pour le cas d’une
ligne de transmission CMDG chargée par des circuits ouverts [72].

Les différentes caractéristiques du résonateur réalis€ par une ligne de propagation
composite main droite-main gauche par rapport au résonateur réalis€ par une ligne de
propagation purement main droite sont les suivantes:

e I existe des résonances négatives (m <0) et de résonance d’ordre zéro (m=0)
plus les résonances classiques positives (m >0 ).

e (Chaque mode résonantm, sauf le mode d’ordre zéro (m=0), a un mode
correspondant de signe opposé (—m ) avec une distribution identique du champ,
cette propriété peut étre exploitée pour réaliser des composants a double bande.

e Due a la nature non linéaire de la courbe de dispersion dans la bande de
propagation main gauche, les fréquences de résonances dans cette région ne sont

pas des harmoniques du fondamental.
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e Je mode m=O0est particulicrement intéressant, ce mode correspond a une
distribution plate du champ (aucun gradient de la tension) et il n’est pas donc lié a
la longueur physique de la ligne de transmission. Ce mode peut étre utilisé pour
réaliser des résonateurs arbitrairement petits et qui ne déphasent pas.

Dans la partie précédente, nous avons considéré le cas de la structure composite main
droite-main gauche équilibré, pour laquelle aucun gap n’existe entre les deux bandes de
propagation. Considérant que la condition d’équilibre est nécessaire pour la bonne adaptation
dans I’application de la ligne de transmission, elle n’a pas besoin d’étre satisfaite dans
I’application du résonateur. Si la structure composite main droite-main gauche est non

équilibrée, elle présente deux fréquences de résonance @;etw, quant elle est terminée par

une charge adaptée (utilisée comme une ligne de propagation). Si la ligne est chargée par un
court-circuit ou par un circuit-ouvert pour former un résonateur, quelle sera la fréquence de

résonance pour chaque cas ?

a. Circuit ouvert
Dans le cas d’une ligne distribuée CMDG non équilibrée chargée par des circuits-ouverts

aux extrémités présentée dans la figure (2.17(a)), I'impédance d’entrée Z, vue d’une

extrémité du résonateur vers I’autre extrémité est donnée par :

o o0
ZM"" =—jZ.cot(Pl) = — jZ,— (2.58)
ouvert __ 1
e _N.Y (2.59)

Ou Y est ’admittance du circuit équivalent de la cellule composite élémentaire. Comme N
est un entier, donc il n’a aucune influence sur la susceptance, et la résonance du résonateur est
identique de la résonance de 1’admittanceY . Par conséquent, il y a une seule fréquence de
résonance :

a)()uverl‘ — a)P :; (2.60)

res LL CR

b. Court circuit
Dans le cas d’une ligne distribuée CMDG non équilibrée chargée par des courts-circuits

aux extrémités présentée dans la figure (2.17(b)), I'impédance d’entrée Z, vue d’une

extrémité du résonateur vers I’autre extrémité est donnée par :
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B£—0

z:"" = jZc an(Bl) = ~ jZ oD
Zecourt — N.Z (2.62)

Ou Z est I'impédance série du circuit équivalent de la cellule composite élémentaire. Comme
N est un entier, donc il n’a aucune influence sur la réactance, et la résonance du résonateur
est identique de la résonance de I’'impédance sérieZ. Par conséquent, il y a une seule
fréquence de résonance :

1

= a)S = — (2'63)
LRCL

court

(0

res

Dans le cas particulier du résonateur équilibré, la résonance d’ordre zéro décrite dans la
section précédente, se produit pour les deux types de résonateurs (ouvert et court-circuité) a

partir de :

" = o, = w, (2.64)

(a) (b)

Figure 2.17: Résonateur d’ordre zéro réalisé par une ligne CMDG et son circuit équivalent en terme
d’impédance série et admittance parallele de la cellule élémentaire. (a) : cas d’une ligne chargée par
des circuits ouverts aux extrémités [72]. (b) : cas d’une ligne chargée par des courts circuits aux
extrémités [72].

2.3.1.2 Validation analytique et numérique

Pour démontrer numériquement le concept de la résonance d’ordre zéro, les deux types de
résonateurs composites main droite-main gauche (CRLH resonators) ont été réalisés en
technologie coplanaire. La structure CRLH étudiée précédemment a été utilisée pour les
réaliser, donc nous avons fixé tous les parametres physiques de cette cellule de base afin

d’observer I’évolution de la transmission du résonateur pour les deux types de couplage.
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2.3.1.2.1 Résonateur d’ordre zéro a couplage inductif

Le premier résonateur étudié est le résonateur d’ordre zéro qui a été réalisé par un couplage
inductif. Ainsi, la structure composite main droite-main gauche est chargée par des courts-
circuits aux extrémités (short-ended resonator). En pratique, il est plus facile de réaliser des
courts-circuits que des circuits-ouverts. En technologie coplanaire, ils peuvent €tres réalisés
par des stubs connectés en parallele entre la ligne centrale et les plans de masse. La figure
(2.18) présente la configuration géométrique de ce type de résonateur.

Couplage inductif

Métallisations (Spm)

Substrat d’Al,O; (635um)

Figure 2.18: Configuration géométrique du résonateur d’ordre zéro coplanaire de type CMDG a
couplage inductif

Une série de simulation numérique 3D sous HFSS a été faite pour connaitre I’effet de la
largeur des stubs de couplage sur le fonctionnement du résonateur par rapport a la fréquence
de résonance souhaitée. Nous avons choisi deux valeurs de largeur des stubs de méme ordre
que les dimensions de la capacité inter-digitée. Les simulations électromagnétiques 3D sont
réalisées, en faisant varier la largeur des stubs de couplage wy. de 0,1 a 0,2mm (les plus
utilisées dans la littérature). Sur la figure (2.19) sont comparées les performances obtenues par
le modele théorique de circuit équivalent avec les résultats obtenus numériquement sous
HFSS. Nous pouvons remarquer que la largeur des stubs de couplage n’a pratiquement
aucune influence sur la position de la fréquence de résonance de notre dispositif, par contre
elle a une petite influence sur la largeur du pic (facteur de qualité). La comparaison des
résultats obtenus par la simulation circuit et ceux obtenus par la simulation 3D montre un petit
décalage en fréquence d’environ 200MHz. Le niveau des pertes d’insertion obtenu pour les

deux valeurs de largeur de stubs est identique (=0.1dB).
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Figure 2.19: Variation des parameétres S en fonction de la fréquence pour différentes valeurs de

2.3.1.2.2 Résonateur d’ordre zéro a couplage capacitif

largeur des stubs de couplage. (a) et (c) simulation circuit (analytique), (b) et (d) HFSS

Le deuxieme résonateur étudié est le résonateur d’ordre zéro ouvert. Ce résonateur est

réalisé par un couplage capacitif de la cellule élémentaire avec les lignes d’acces. En pratique,

il est impossible de réaliser des vrais circuits-ouverts aux extrémités, pour cela notre structure

de base a été chargée par des gaps (fentes). Une série de simulation numérique 3D sous HFSS

a été faite pour connaitre I’effet de la largeur de ces fentes (gaps de couplage) sur les

performances du dispositif et sur son fonctionnement par rapport a la fréquence de résonance

souhaitée. Pour valider le modele analytique une simulation de type circuit équivalent de

dispositif a été faite en parallele. Le modele électrique est présenté dans la figure (2.20(b)). La

configuration géométrique de ce résonateur (open-ended resonator) est présentée dans la

figure (2.20(a)).
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Métallisations (Spm)

Couplage capacitif

(a)

- sh

Unit'cell

CRLHCPW

Couche d’Al,O; (635um)

(b)

¢, opw
1} |
Csh:: ( sh:: 500
]

Figure 2.20: (a)Configuration géométrique du résonateur d’ordre zéro coplanaire de type
CMDG a couplage capacitif, (b) son schéma équivalent

Les deux types de simulation (simulation circuit et simulation 3D) sont réalisés en faisant

varier la largeur des fentes de 127um a 1000 pm
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Figure 2.21: Variation des paramétres S en fonction de la fréquence du résonateur d’ordre zéro a
couplage capacitif pour différentes valeurs de gap(a), (c) modele circuit équivalent, (b), (d)HFSS

A partir des courbes présentées dans la figure (2.21) représentant les parametres de
dispersion calculés d’une part analytiquement a partir des modeles théoriques de chaque
élément du modele circuit équivalent et simulés d’autre part sous HFSS pour comparaison, on
observe que les résultats analytiques (figure 2.21(a) et (c)) et numériques (figure 2.21(b) et
(d)) sont comparables surtout au niveau du point de fonctionnement. On observe une légere
différence de la fréquence de résonance entre les résultats analytiques et numériques pour
chaque valeur de la largeur des fentes. De plus, on note que la fréquence de résonance et la
sélectivité du résonateur sont sensibles en fonction de la largeur des gaps de couplage. Enfin,
quand la largeur des gaps augmente, la fréquence de résonance glisse vers la fréquence de
résonance calculée théoriquement pour le méme résonateur mais avec des vrais circuits-
ouverts aux extrémités. Comme la simulation électromagnétique 3D est la plus proche de la
réalité que le modele théorique, et d’apres cette comparaison entre le modele et la simulation,
la largeur du gap de 0,5mm présente un bon résultat pour un bon fonctionnement du
résonateur par rapport aux autres largeurs, et cette valeur est acceptable point de vue
fabrication.

Une fois les parametres géométriques de notre résonateur fixés, une fabrication de ce
dispositif a été faite.

Comme nous I’avons évoqué dans les sections précédentes, le fonctionnement du
résonateur d’ordre zéro est conditionné par un nombre importants de parametres: les

caractéristiques électriques et géométriques du substrat diélectrique, les caractéristiques
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géométriques des différents éléments de la structure composite main droite-main gauche et le
type de couplage choisi pour réaliser le résonateur.

La technologie d’élaboration du résonateur doit permettre une fabrication collective a
faible cotit, facilement transférable du laboratoire vers le milieu industriel. Dans cette
optique, le résonateur combiné main droite-main gauche d’ordre zéro a été mis au point pour
obtenir une technologie de fabrication simplifiée au maximum.

Plusieurs matériaux ont été utilisés pour la fabrication finale du dispositif. Pour amener et
transmettre les signaux électromagnétiques dans le dispositif, les conducteurs doivent remplir
plusieurs criteres. Ces derniers doivent posséder une bonne conductivité, ils doivent étre
stables chimiquement et bon marché. Divers métaux peuvent €tre utilisés pour la réalisation
de nos dispositifs, notre choix s’est porté essentiellement sur le cuivre. Ce matériau
conducteur est utilisé pour réaliser la capacité inter-digitée, les stubs et les lignes d’acces. La
caractéristique électrique du cuivre est représentée par sa conductivité (cscuivre=59,6.106 S/cm).
Le dépot de cuivre a été élaboré au laboratoire LT2C par la pulvérisation cathodique. La
métallisation atteint environ 1’épaisseur de 5 microns.

Nos dispositifs nécessitent un substrat diélectrique pour supporter la métallisation, nous
avons utilisé un substrat d’alumine (Al,O3). Le choix de ce type de substrat diélectrique est
important puisque 1’onde interagit avec le substrat. Les substrats d’alumine proviennent de la
société Neyco. De facon standard, ils ont les propriétés suivantes : une €paisseur de 635um,
une permittivité £4=9,2 et une tangente de perte tand=6.10"° (valeur mesurée a 9,8GHz).

Les dimensions du dispositif sont rappelées dans les sections précédentes, la largeur du
ruban central et la largeur de la fente pour les lignes d’acces sont réglées pour avoir une
impédance de 50€2.

Apres cette présentation des caractéristiques physiques de notre dispositif, nous allons
présenter la procédure de réalisation du résonateur. Les différentes phases de fabrication du
dispositif coplanaire sont schématisées sur la figure (2.5) et elles sont les suivantes :

e La premicre étape représente la phase de dépdt du cuivre sur le substrat diélectrique
(Al,03), ce dépot a été réalisé par pulvérisation cathodique.

e La seconde, la troisieme et la quatrieme étape représentent la phase de la
photolithographie. Elles sont réalisées en salle blanche a 1’aide des technologies
classiques de la microélectronique. Quelques gouttes de résine ont été déposées sur
la couche de cuivre a I’aide d’une pipette et grace a une tournette, la résine a été
étalée sur tout le film conducteur. Ensuite, elle a été séchée sur une plaque

chauffante afin d’éliminer les solvants et polymériser la couche photosensible.
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N

L’échantillon recouvert de la résine a été installé dans la machine a insoler.
L’échantillon a été mis en contact avec le masque par aspiration, il a été insolé
pendant une dizaine de secondes avec de la lumiere violette. Le substrat a été
ensuite plongé dans un révélateur. Ce dernier dissout la résine dans les bandes ol sa
solubilité est la plus grande ce qui laisse le conducteur a nu. Dans le cas des résines
positives, c’est dans la zone insolée que la résine est dissoute, ce qui donne une
image positive du masque. Au contraire dans le cas des résines négatives, c’est
dans la zone protégée que la résine est dissoute, ce qui donne une image négative
du masque.

e La dernicre étape est 1’étape la plus difficile, la gravure. Elle a pour but d’enlever la
matiere non protégée par la résine, il s’agit du cuivre afin de faire apparaitre le
motif souhaité. La gravure humide ou bien la gravure chimique est le type de
gravure qui a été utilisé pour cette étape. Elle consiste a tremper 1’échantillon dans
une solution composée d’un acide et d’un solvant, en général c’est de I’eau. L’acide
grave la couche en dissolvant la matiere par une réaction chimique. L’acide dépend
de la nature du conducteur utilisé, et la vitesse de gravure dépend de la
concentration de la solution et de la température.

Apres rincage, 1’échantillon final a été plongé dans le solvant (dans notre cas c’était de
I’acétone), pour dissoudre la résine durcie et faire apparaitre les lignes conductrices.

Une fois le prototype fabriqué, sa caractérisation hyperfréquence est réalisée afin d’estimer
les performances d’une maniere expérimentale. Le banc de caractérisation se compose d’un
testeur sous pointes (équipé de pointes coplanaires) et d’un analyseur vectoriel de réseau
fonctionnant entre 40 MHz et 60GHz. Les pointes de test sont coplanaires de type GSG
(Ground-Signal-Ground), ces pointes sont donc constituées de trois aiguilles paralleles, dont
deux latérales qui seront en contact avec les plans de masse, et une centrale qui sera en
contact avec le signal. Le calibrage utilisé est un calibrage OSTL (Open-Short-Through-
Load). Ce calibrage s’effectue a 1’aide d’un substrat de calibrage coplanaire adapté a nos
pointes de mesure. Il comporte tous les standards dont nous avons besoin pour notre étude
(court-circuit, circuit-ouvert, charge adaptée et ligne de 300um de longueur). Ces calibrages

permettent a I’analyseur de corriger les diverses erreurs de mesure.
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2.3.1.2.3 Comparaison Simulation 3D/Modele théorique /Expérimentation

Une comparaison entre les résultats obtenus théoriquement, par la simulation
électromagnétique 3D et par la mesure a été faite afin de valider les modeles théoriques
utilisés pour 1’étude analytique du composant. Les dimensions de notre résonateur de type
composite main droite-main gauche coplanaire a couplage capacitif sont présentées dans les
sections précédentes. La figure (2.22) montre les résultats obtenus par une simulation circuit

du modele théorique, les résultats simulés en 3D et ceux mesurés.

S21 (dB)
o
o
S11 (dB)

o T T : :
¢ | | | —6— Simulation 3D I I | P —0— Simulation 3D
30 ,,,;,,,‘T,,,;,,,,—O—Simulationcircuit, _127777L777L777L77 [ _| =—@—Simulation circuit | _|
| | | Mesure | | | Mesure
| | | |
-35¢ e it S S R T ————_—_——_————_..P
| | | | | | | | | | 3 | | |
| | | | | | | | | | P | | |
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4 45 5 55 6 6.5 7 75 8 4 45 5 55 6 6.5 7 75 8
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
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Figure 2.22: Comparaison entre les parametres S mesurés, simulés et trouvés analytiquement du
résonateur composite main droite/gauche coplanaire d’ordre zéro a couplage capacitif réalisé sur
un substrat d’AL,O;, (a) S21,(b) S11

Une concordance relativement correcte est observée entre les résultats obtenus. Une
résonance est bien marquée autour de 6GHz. La fréquence de résonance du dispositif obtenu
par la simulation électromagnétique 3D (f; yrss =6GHz) est identique a celle trouvée par la
simulation de notre modele électrique développé (f; moazle=0GHz). La seule différence entre le
résultat de la simulation 3D et celle de la simulation circuit est au niveau de la sélectivité du
résonateur. Les pertes d’insertion obtenues par les deux types de simulation sont meilleures
par rapport a la mesure. Toutefois, nous pouvons observer un petit décalage de fréquence de
résonance entre la réalité (mesure), le modele €lectrique et la simulation électromagnétique

qui reste acceptable. Les résultats obtenus sont illustrés dans le tableau (2.3).
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Modele électrique Numérique (HFSS) Mesure
Fréquence (GHz) 6 6 5.85
Pertes d’insertion (dB) -0.15 -0.77 2.7
Réflexion (dB) -14 .50 -15.30 -13.02

Tableau 2.3 Comparaison des résultats numérique, théorique et mesure

2.3.2 Ligne de transmission de type composite main droite/gauche
Dans la section (2.2.4), nous avons étudié une cellule composite main droite/gauche
unitaire en configuration coplanaire, ainsi nous avons développé un modele circuit complet
pour I’analyse de cette cellule. Théoriquement et pour réaliser une ligne de transmission
coplanaire de type composite main droite/gauche, il suffit de cascader la cellule de base N

fois. Le circuit électrique équivalent de la cellule de base est présenté dans la figure (2.23).

—
Ln CL
2L prmt —_ 2L
t Cy/2 Cy/2 .
e °

Figure 2.23 : Modele électrique de la cellule composite main droite/gauche unitaire

D’apres les caractéristiques de la cellule de base, nous pouvons analyser la propagation de
la ligne composite main droite/gauche. La relation de dispersion théorique de ce type de ligne

de transmission est donnée par :

@’ 1 1
cos(py=1-—| L, — C,—
e e, L)

L’étude analytique de la relation de dispersion précédente montre que le diagramme de

(2.65)

dispersion de notre structure présente des caractéristiques de propagation composite main
droite/gauche. A partir du diagramme de dispersion présenté sur la figure (2.24) de notre
structure, on peut observer que la courbe représente les propriétés de propagation d’une
structure non-équilibrée. La courbe de dispersion de notre structure non-équilibrée se
compose d’une bande coupée (stop band) en basse fréquence en dessous de 3GHz, suivi d’une
bande passante entre 3 et 6.5GHz ou la propagation dans cette bande est de type main gauche.

Apres cela, une autre bande coupée apparait a plus de 7.9GHz, cette bande de fréquence est
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appelée la bande interdite (il n’y a pas de propagation), et finalement une bande de

propagation de type main droite est observée a des fréquences plus élevées.

12

—_
o

Fréquence (GHz)

Figure 2.24 : Diagramme de dispersion de notre structure CRLH CPW

Les modeles circuit développés sont valables en théorie pour une ligne de longueur
infinie. En effet, le passage d’'un nombre infini 2 un nombre fini de cellules induit des effets
parasites dus aux désadaptations en entrée et en sortie et aux couplages entre cellules.

Pour illustrer cela, prenons I’exemple d’une ligne réalisée par cinq cellules composites

main droite/gauche élémentaires identiques.

2.3.2.1 Validation numérique

D’apres I’étude analytique de notre cellule composite main droite/gauche de base, on a pu
monter que ce type de structure supporte deux types de propagation de [’onde
électromagnétique, propagation main droite et propagation main gauche. La figure (2.25)
présente le design coplanaire qui a été retenu pour fabriquer les prototypes de ligne de
transmission coplanaire de type CMDG. Cette ligne correspond en fait a cinq cellules CMDG

de base identiques mises en cascade avec des lignes d’acces coplanaire aux extrémités.
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Lignes d’acces

~
TS

Figure 2.25 : Configuration physique d’une ligne coplanaire de type main droite/gauche de cing
cellules

La figure (2.26) montre les parametres S de notre ligne de transmission CMDG réalisée par
cinq cellules coplanaires identiques de base. Nous pouvons remarquer que notre ligne de
transmission est non-équilibrée. Une bande interdite est bien marquée entre les deux
fréquences de transition 5 et 8GHz. Les pertes d’insertion dans la bande de propagation main

gauche sont plus faibles que les pertes d’insertion dans la bande de propagation main droite.

Parameétres S (dB)

Fréquence (GHz)

Figure 2.26 : Paramétre S simulés de ligne coplanaire de type main droite/gauche de cing cellules
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Une différence est observée entre les fréquences de transition trouvée théoriquement et
celles trouvées par la modélisation numérique. Cette différence est due principalement au
passage d’un nombre infini (modele théorique d’une ligne infinie) a un nombre fini de cellule
et les effets de couplage entre cellules.

Une simulation circuit équivalent de notre ligne de transmission réalisée avec un nombre
important de cellules unitaires a €été faite. L’objectif de cette simulation est de monter

I’influence de nombre de cellules sur la réponse en fréquence de notre ligne CMDG.

S21 (dB)

Fréquence (GHz)

Figure 2.27 : Variation du coefficient de transmission avec la fréquence pour un nombre important
de cellules CMDG.

La figure (2.27) montre le résultat de simulation circuit du modele électrique de notre ligne
de transmission CMDG réalisée avec un nombre important de cellules de base (quarante
cellules). Cette simulation permet de valider le modele théorique et de rapprocher la réalité a
I’hypotheése d’une ligne de transmission infinie. Nous remarquons que les fréquences de
transition trouvées par la simulation circuit sont plus proches des fréquences trouvées par

I’étude de la courbe de dispersion.

2.3.2.2 Comparaison Simulation/Expérimentation

La ligne coplanaire composite main droite/gauche étudiée précédemment a été fabriquée
utilisant les mémes étapes de réalisation que les premiers dispositifs (capacité inter-digitée et
résonateur d’ordre zéro). Nous allons maintenant présenter la comparaison entre les résultats
de la simulation électromagnétique et les résultats de mesure de la ligne CMDG a cinq

cellules. Les parametres de transmission et de réflexion simulés et mesurés sont présentés
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dans la figure (2.28) et la figure (2.29) respectivement. Nous observons une bonne
concordance entre la simulation et la mesure. Analysant les résultats, nous pouvons dire qu’il
est évident que la ligne possede deux bandes de propagation différentes. La premiere bande
de propagation se situe entre 3.55 et 4.35GHz, les pertes d’insertion mesurées sont inférieures
a 3dB. Dans cette bande la propagation est une propagation main gauche. La deuxieéme bande
de propagation se situe entre 7.65 et 9.60GHz, les pertes d’insertion mesurées sont de I’ordre
de 5dB et la propagation est de type main droite (propagation classique). Les pertes
d’insertions mesurées pour les deux bandes de propagation semblent meilleures que celles

publiées [36, 38].

=—©— Simulation 3D
Mesure

S21 (dB)

|

|

|

l

1

8 10
Fréquence (GHz)

Figure 2.28: Variation du coefficient de transmission simulé et mesuré avec la fréquence de la ligne
CMDG CPW

Nous pouvons remarquer que le modele théorique (I’étude analytique de la cellule
composite main droite/gauche de base) décrit bien les différentes bandes de propagation et les
bandes coupées mais les fréquences limites des bandes ne sont pas tout a fait exactes a cause

de I’approximation théorique de la ligne infinie.
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S11 (dB)

Fréquence (GHz)

Figure 2.29 : Variation du coefficient de réflexion simulé et mesuré avec la fréquence

ZERMANE AZTZA



Chapitre 2 : Conception et modélisation de structures CRLH (CMDG) 79

2.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons d’abord présenté des modeles plus complets permettant
I’étude de la cellule CMDG composée d’une capacité inter-digitée coplanaire et de stubs
paralleles court-circuités aux plans de masse. La capacité inter-digitée a été réalisée pour
valider son modele électrique équivalent. Deux types de couplage de la cellule unitaire ont été
étudiés avec une étude paramétrique de 1’élément de couplage (le gap et le stub). Ces deux
types de couplage ont été choisi pour réaliser un nouveau type de résonateurs, c’est le
résonateur d’ordre zéro; ce type de résonateur ne peut étre réalis€ qu’avec les cellules
composées main droite/gauche. Le résonateur d’ordre zéro est 'une des applications
intéressantes des méta-lignes. Contrairement a la ligne de transmission classique, la méta-
ligne peut avoir une longueur d’onde infinie a des fréquences non nulles, qui sont les
fréquences de transition. Le résonateur d’ordre zéro (ZOR) est intéressant par rapport au
résonateur classique (a propagation main droite) car sa fréquence de résonance est
indépendante de sa longueur physique et il présente un déphasage nul a cette fréquence. Le
ZOR peut donc avoir théoriquement une taille arbitrairement petite par rapport a la taille du
résonateur demi-longueur d’onde.

Une ligne de transmission composite main droite/gauche a été réalisée par la mise en
cascade de cinq cellules identiques de base. La réponse en fréquence de ce type de ligne de
transmission (méta-ligne) montre qu’elle a deux bandes de propagation différente quelque soit
son type (méta-ligne équilibrée ou non). La comparaison entre la simulation 3D, la mesure et
I’étude théorique montre que le passage d’une méta-ligne de longueur infinie (hypothese
théorique) a un nombre fini de cellule a une influence directe sur les fréquences limites de
chaque bande de transmission. La différence entre les fréquences trouvées analytiquement,
par la simulation électromagnétique et la mesure reste toujours acceptable.

Les pertes d’insertion mesurées pour les deux applications de la cellule composite main
droite/gauche (ZOR et Méta-ligne) sont meilleures par rapport aux résultats publiés dans la
littérature jusqu’a ce jour.

Dans le chapitre suivant, nous allons présenter des dispositifs hyperfréquences de type
méta-lignes agiles en fréquence. Nous allons utiliser les propriétés dispersives des substrats

magnétiques pour réaliser nos dispositifs.
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3.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons étudié et réalisé un résonateur CMDG coplanaire
d’ordre zéro et une ligne CPW CMDG sur des substrats d’alumine fonctionnant a des
fréquences fixes. Dans ce chapitre, nous souhaitons explorer la caractéristique dispersive des
ferrites pour réaliser des dispositifs de type CMDG agiles en fréquence, cette combinaison
(ferrite et métamatériau) est encore peu étudiée. A titre d’exemple, ce type de dispositifs pour
la technologie planaire peut apporter des solutions concernant les aspects du filtrage multi-
bandes.

Pour cette raison, nous avons voulu exploiter le potentiel intéressant des ferrites pour nos
applications. Dans la premiere partie de ce chapitre, nous présenterons des généralités
concernant les matériaux magnétiques de type ferrite et particulierement le YIG (Grenat de fer
et d’Yttrium). La modélisation du comportement du YIG en hyperfréquences sera d’abord
présentée. Ensuite, nous proposerons notre modele théorique de la cellule composite main
droite/gauche réalisée sur un substrat de YIG. Une étude paramétrique sera réalisée pour
étudier la faisabilité de réaliser nos dispositifs sur des couches magnétiques minces qui
peuvent étre déposées au laboratoire LT2C (de I’ordre de 20um).

Enfin, nous finirons ce chapitre en présentant les résultats expérimentaux ainsi que les

perspectives de ce travail (projet).

3.2 Propriétés générales du magnétisme

Le matériau magnétique soumis a un champ magnétique extérieur H produit une induction
B a l'intérieur et a ’extérieur du matériau et a par conséquent son aimantation M modifiée.

On peut décrire 1’induction magnétique comme :
B= y7x (FI +M ) exprimé dans le systeme SI (3.1
B=H +4mM exprimé dans le systeme CGS (3.2)
o est la perméabilité du vide (4n107 en SI, 1 en CGS) et M représente la densité

volumique de moment magnétique dans le matériau.
3.2.1 Susceptibilité

En présence de la matiere, les interactions entre les ondes électromagnétiques et la matiere

peuvent étre traitées de facon globale en introduisant les notions de susceptibilité, qui rendent
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compte de la réponse macroscopique d’un volume de matiere a un champ électromagnétique.
L’aimantation M est liée au champ magnétique H par la susceptibilité magnétique y:

M = yH (3.3)
Donc, on peut définir un tenseur de perméabilité yu du matériau :

B=(1+y)H =uH (3.4)

La susceptibilité magnétique du milieu et la perméabilité magnétique relative du matériau
caractérisent la capacité du matériau magnétique a s’aimanter sous un champ magnétique et a
canaliser les lignes de champ magnétique environnantes.

A partir du comportement de la susceptibilité magnétique, on peut définir trois classes de
propriétés magnétiques :

e e diamagnétisme : la susceptibilité est faible ( | Y | <10, négative et indépendante
de la température. Il en résulte une aimantation qui tend a s’opposer au champ
magnétique. Il est intrinseque a toute matiere et souvent masqué dans les
substances para et ferromagnétiques.

e Le paramagnétisme : la susceptibilité est tres faible (y<107?), positive et dépendante
de la température (y=C/T, C est la constante de Curie). Le moment magnétique
atomique est non nul. L’aimantation tend a s’aligner avec le champ magnétique.

e e ferromagnétisme : la susceptibilité est forte (y>1), positive et dépendante de la
température (y=C/(T-Tc), C est une constante). Au dessous d’une température dite
température de Curie (Tc), il existe un couplage entre les atomes qui aligne tous les
spins dans une direction unique, qui peut tous de méme éEtre perturbée par
I’agitation thermique). Au dessus de la température de Curie, la substance devient

paramagnétique.
3.2.2 Théorie des domaines magnétiques

La théorie des domaines magnétiques a été développée par Pierre Weiss et présentée dans
deux articles datant de 1906 et 1907 [73, 74]. Elle permet d’expliquer le mécanisme
responsable de I’aimantation des matériaux ferrimagnétiques. Le matériau est constitué¢ de
domaines ou I’aimantation intérieure est une aimantation spontanée, ces domaines appelés
«domaines de Weiss ». Les domaines sont séparés par des parois dont 1’épaisseur est
beaucoup plus petite que la taille des domaines. Ces parois portent le nom de parois de Bloch

et représentent les régions dans lesquelles I’aimantation tourne d’un domaine a un autre.
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La figure (3.1) montre I’aspect de la répartition des domaines de Weiss dans un cristal non
saturé.

Lorsqu’un champ magnétique externe est appliqué sur un matériau magnétique, et si ce
champ est suffisamment élevé, le matériau atteint 1’état de saturation et la magnétisation

prend la valeur de la magnétisation a saturation M ¢ du matériau.

Matériau magnétique

Domaines de Weiss ’ N, Parois de Bloch

Figure 3.1 Aspect de la répartition des domaines de Weiss dans un matériau magnétique

Dans le cas d’une couche magnétique mince, la répartition en domaines n’est plus
énergétiquement favorable car le champ démagnétisant dans le plan de la couche est tres
faible, et la couche est alors mono-domaine. En effet, sous I’action d’'un champ magnétique

externe, le renversement de I’aimantation se fait par la rotation cohérente des spins.
3.2.3 Le champ interne

Pour un milieu de dimensions finies, le champ magnétique interne présent dans
I’échantillon considéré est différent du champ externe. En effet, la continuité de la
composante normale de I’induction magnétique implique une discontinuité de celle du champ
magnétique aux limites du matériau magnétique. Le champ interne est défini comme étant le

champ externe auquel on retranche un champ démagnétisant.
H=H,-H,=H,-N.M, (3.5)
Dans le cas d’une aimantation uniforme, c’est la limitation spatiale du corps qui est a

I’origine du champ démagnétisant H,. Il est 1ié a I’aimantation par un opérateur tensoriel N

sans dimension appelé le facteur de forme, ce facteur ayant une représentation simple dans le
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cas ou I’échantillon a une forme géométrique simple se rapprochant d’une forme théorique
ellipsoidale.
Pour un corps de forme ellipsoide a I’intérieur duquel le champ démagnétisant est

homogene nous avons :

v, 00
N=|0 N, 0 (3.6)
0 0 N,

N,, N et N_sont les coefficients démagnétisants suivant les trois axes de symétrie de
I’ellipsoide. Ce champ démagnétisant introduit une anisotropie supplémentaire dite de forme,

car les composantes du tenseur N ne sont pas égales. De plus, la somme des trois
composantes doit tre égale a 1.

Le champ interne est difficile a déterminer a cause du champ démagnétisant, généralement
le champ externe est choisi comme une variable indépendante lors des manipulations car il est

mesurable.
3.2.4 La résonance gyromagnétique

Sous I’effet du champ magnétique extérieur, chaque moment magnétique individuel ne
s’aligne pas parallelement a ce champ. Il va tourner selon un cone autour de I’axe du champ
magnétique extérieur. Ce moment, dit « mouvement de précession », obéit aux lois de la
physique quantique.

Nous allons maintenant détailler la précession du vecteur aimantation, pour cela nous

considérons un ferrite soumis a un champ magnétique statique H, dirigé selon I’axe (Oz),
nous supposons que le ferrite est saturé, donc I’aimantation a saturation M  est dirigée selon
(Oz). Nous superposons a H, un champ magnétique hyperfréquence % dans le plan (Oxy) de

pulsation @ . Pour simplifier le probleme, nous faisons les hypothéses suivantes :
e Les effets du champ d’anisotropie sont négligeables.
e [’aimantation dans le ferrite est homogene.
¢ Le champ démagnétisant est constant.
¢ Le champ magnétique hyperfréquence est uniforme a tout instant dans le ferrite.
e [’intensité du champ magnétique hyperfréquence est faible devant celle du champ
magnétique statique (approximation faible champ).

Apres I’application du champ hyperfréquence 1’aimantation du ferrite devient :
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Mg =x(H, +h) 3.7
h,est le champ intérieur au matériau, di au champ magnétique hyperfréquence’. En

appliquant le théoreme du moment cinétique aux électrons, on obtient :

lddﬂ =M A (FI,. + E,.) +un terme d'amortissement (3.8)
Yy dt

¥ représente le rapport entre le moment cinétique et le moment magnétique, il est appelé

«le rapport gyromagnétique ». L’extrémité du vecteur d’aimantation décrit un cercle en
I’absence du champ hyperfréquence, une spirale a la fréquence de gyrorésonance et un
mouvement de précession a une fréquence éloignée de la gyrorésonance.

z

A

h

H,1

A

M, 4

S M
Ferrite

TR Tt e T >
~LEE R e PN B LR y

X

Figure 3.2 Représentation schématique de la précession de I’aimantation.

3.2.5 Phénomene d’hystérésis

Deux autres caractéristiques importantes des substances ferrimagnétiques sont la courbe de
premiere aimantation et le cycle d’hystérésis. Par définition, le cycle d’hystérésis d’un
matériau magnétique est le tracé de la variation de I’induction magnétique avec le champ
magnétique extérieur appliqué. Souvent le tracé présente I’aimantation en fonction du champ
magnétique appliqué.

Dans le cas d’'un matériau magnétique non orienté, le cycle d’hystérésis a la méme forme
quelque soit la direction du champ appliqué (par contre, si le matériau magnétique est orienté,
le cycle dépend de la direction du champ magnétique extérieur appliqué). La figure (3.2)

montre un exemple de cycle d’hystérésis d’'un matériau aimanté. La grandeur M appelée

aimantation a saturation, ne varie qu’avec la température. M ,est I’aimantation rémanente,

sous excitation magnétique extérieure nulle, I’aimantation totale du matériau est non nulle
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cette aimantation résiduelle est appelée aimantation rémanente. Son comportement est tres
complexe.

La premiere application d’un champ a un matériau implique une modification de la
répartition des domaines par le déplacement des parois donc une variation de 1’aimantation.
Celle-ci est représentée par la courbe en pointillés et est appelée courbe de premiere
aimantation. Cette courbe présente d’abord une croissance de la magnétisation avec le champ
appliqué puis 1’accroissement de celle-ci est moins rapide et au-dela d’une certaine valeur de

champ, elle n’augmente plus.

Courbe de premiere
aimantation

: +H,,
i >
I H

Ha=champ d’anisotropie

Figure 3.3Cycle d’hystérésis d’un matériau aimanté et la courbe de premiere aimantation.

Dans Iintervalle[- H,,+H,, |, 1a variation de I’aimantation n’est plus réversible et décrit
un cycle d’hystérésis.
Le champ coercitif H . est le champ qui annule I’aimantation apres la premicre aimantation

a saturation et il représente la valeur du champ magnétique a partir de laquelle le
retournement des moments devient possible. A partir de la valeur du champ coercitif, deux
catégories de matériau ont été définies, les matériaux durs et les matériaux doux.

Les matériaux durs sont caractérisés par un champ coercitif fort de I’ordre de plusieurs
centaines de kA/m. Généralement, ils sont utilisés pour réaliser des aimants permanents et des
éléments de mémoire.

Par contre, les matériaux doux sont caractérisés par un champ coercitif faible de I’ordre de
quelques A/m. Ils sont utilisés pour les applications de faible puissance telle que les

télécommunications et 1’électronique.
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A partir du cycle d’hystérésis, le champ d’anisotropie est défini comme la valeur du champ
magnétique pour lequel 1’aimantation est alignée avec celui-ci lorsqu’il est dirigé selon I’axe

difficile de I’aimantation. Il s’agit d’un champ fictif correspondant a 1’énergie d’anisotropie.
3.2.6 Tenseur de perméabilité

La résolution de 1’équation de mouvement du moment magnétique (Eq :3. ) amene a une
perméabilité tensorielle. Plusieurs modeles tensoriels ont été proposés pour résoudre
I’équation et exprimer le terme d’amortissement pour les deux états du matériau magnétique

(état du matériau non saturé et I’état du matériau saturé).

3.2.6.1 Tenseur de perméabilité : matériaux non saturés

Plusieurs modeles ont été développés pour modéliser les matériaux magnétiques non
saturés. Parmi ces modeles nous citons les plus utilisés :

e Modele de Rado [75]: ce modele est basé sur des phénomenes physiques
microscopiques du milieu. Les interactions entre les domaines ont été négligées
dans ce modele et des résultats expérimentaux [76] ont montré la non efficacité de
ce modele pour modéliser le comportement dynamique des matériaux non saturés.

e Modele de Schlomann [77] : c’est un modele magnétostatique, les interactions entre
domaines ayant des aimantations antiparalleles ont €té prises en compte pour le
calcul de la perméabilité tensorielle. Le comportement micro-ondes est caractérisé
par une perméabilité effective qui relie la moyenne spatiale du champ magnétique
et ’aimantation radiofréquence moyenne. Ce modele est en bon accord avec
I’expérience pour le cas matériaux magnétiques désaimantés et il n’est pas valable
pour le cas des matériaux partiellement aimantés.

e Modele de GPT (Generalized Permeability Tensor) [78]: ce modele a été développé
par Gelin pour décrire de fagon réaliste le comportement dynamique des matériaux
polycristallins partiellement aimantés. Le tenseur de perméabilité trouvé permet
une description plus rigoureuse des interactions entre les moments magnétiques et

le signal hyperfréquence dans les matériaux polycristallins.

3.2.6.2 Tenseur de perméabilité : matériaux saturés

L’équation de mouvement du moment magnétique montre le lien entre le signal

hyperfréquence et I’aimantation du matériau magnétique. Dans le cas des milieux saturés

ZERMANE AZIZA



Chapitre 3 : Apport du magnétisme dans des méta-lignes coplanaires 89

infinis, Polder [79] a proposé (compte-tenu des conditions citées dans la section (3.2.4)) le

tenseur de perméabilité suivant :

no —jx 0
,LTr =|+jx 4, 0| pourun champ appliqué selon (Oz) (3.9
0 0 1

Afin de tenir compte des dimensions finies du milieu réel, des effets de désaimantation
selon les trois directions du repere cartésien ont été introduits par Kittel [80] dans les relations

de (u,,x)de Polder, et sont les suivantes :

(0 + jow)’ - &’

Moo=~ =1+ (3.10)

C 0w,
K=K —jK = 3.11
/ (@ + jow)’ — &’ G1D

Ces expressions ont été établies en fonction de la fréquence du signal propagé, de la
fréquence de résonance gyromagnétique et de la fréquence qui est proportionnelle a
I’aimantation a saturation du milieu.

Wy = WM (3.12)

o, = ,H, (3.13)

a est le facteur d’amortissement qui dépend directement a la largeur de résonance.

Les éléments (+jk)et (—jk) traduisent I’anisotropie induite du milieu sous 1’action de la
commande magnétique extérieure, et sont responsables du comportement non-réciproque de
la propagation d’une onde électromagnétique dans un matériau magnétique.

En réalité, les éléments de Polder sont complexes, ils peuvent €tre représentés soit en
fonction de la fréquence pour un champ donné (figure 3.4), soit en fonction du champ pour
une fréquence donnée (figure 3.5). A titre d’illustration, nous avons utilisé les parametres

suivants pour présenter les éléments de la matrice de perméabilité de Polder: f =5GHz,

a=0,1 et yMg; =180mT.
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Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 3.4 Eléments du tenseur de Polder en fonction de la fréquence pour un champ donné

Figure 3.5 Eléments du tenseur de Polder en fonction du champ magnétique pour une fréquence
donnée

Le comportement dynamique des matériaux magnétiques saturés est représenté de manicre
satisfaisante par le tenseur de perméabilité de Polder. Il est en générale le seul disponible dans

les logiciels de simulation commerciaux.

3.3 Ferrites

Il existe trois familles de céramiques regroupées sous la dénomination « ferrite », dont les
propriétés magnétiques varient avec la structure cristalline. Toutes trois sont issues de
combinaisons d’oxydes de fer et d’autres éléments métalliques ou terres rares.

On distingue ainsi les ferrites hexagonaux ou hexaferrites, plus communément appelés
ferrites durs. Les plus courants sont les ferrites de Baryum (BaO, 6Fe,03) et de strontium
(SrO, 6Fe,03). IIs sont souvent utilisés pour fabriquer des aimants permanents, en raison de
leur fort champ coercitif (induit par leur structure anisotrope), et leur faible cout de

fabrication.
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Possédant la méme structure cubique a faces centrées que le spinelle (MgAl,O,) utilisé en
joaillerie, les ferrites de structure spinelle ont pu, tout comme les ferrites durs dans le domaine
des aimants, conquérir le marché des noyaux utilisés dans les inductances travaillant en hautes
fréquences.

La dernicre famille de ferrites, celle qui nous intéresse ici est celle du grenat. Elle est
constituée des ferrites de structure grenat, la méme structure cubique que le grenat
Mn;Al,S1304,. Les ferrites grenat sont des ferrites doux, le plus connu est le grenat de fer et
d’yttrium (YIG : Yttrium Iron Garnet). Leur principale application se situe dans le domaine
des hyperfréquences.

Dans nos travaux de recherche, nous nous sommes intéresses aux ferrites doux (faciles a
aimanter). Pour les hyperfréquences le YIG est tres utilisés dans les dispositifs fonctionnant
de 0,1 a 100GHz. Ces ferrites sont de type grenat comme le grenat de fer et d’yttrium de
formule Y;FesO;;. Ce matériau fait 1’objet d’études et de caractérisations au laboratoire

(LT2C).
3.3.1 Utilisation des ferrites dans les hyperfréquences

Le caractere isolant des ferrites permet la transmission d’une onde millimétrique dans ces
matériaux. La possibilité de contrdler la propagation de I’onde dans un tel milieu par
I’application d’un champ magnétique permet la réalisation de plusieurs fonctions
hyperfréquences. Selon la fonction visée, les dispositifs sont réciproques (filtres, résonateurs,

déphaseurs etc.) ou non réciproques (circulateurs, déphaseurs etc.).
3.3.2 Grenat de Fer et d’Yttrium

Parmi les composés chimiques de type M;"Fes™0,? le grenat de fer et d’yttrium
(Y3Fes012, YIG) est particulierement intéressant pour les applications hyperfréquences. Le
YIG possede une structure cubique centrée constituée d’ions d’oxygene. Les sites entre les
ions d’oxygene sont occupés par les ions d’yttrium et de fer. Dans la bande X, le YIG
présente 1’avantage d’avoir une structure cristallographique tres stable, cette stabilité étant a la
fois chimique et thermique. Il est particulidrement isolant avec une résistivité de 10°Q.m. Le
facteur de pertes diélectriques correspondant est ainsi situé entre 107 et 107, pour une
permittivité diélectrique de 1’ordre de 15. Une forte pénétration du champ électromagnétique
dans le matériau est associée a de faibles pertes, ce qui en fait un excellent candidat pour les

applications microondes. Les pertes dans les ferrites ont deux origines, diélectrique et
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magnétique. Le YIG a une tangente de pertes diélectriques voisine de 10* 2 10GHz, et une
largeur de raie de pertes magnétiques (AH) de quelques Oersted.

L’aimantation a saturation a un role fondamental car elle intervient dans le calcul de tous
les termes de la susceptibilité magnétique. Elle conditionne directement I’efficacité du
matériau. Le YIG présente une aimantation a saturation (uoMs) de 175mT a la température

ambiante.

3.3.2.1 Caractérisation du YIG massif (Y101)

Dans la deuxieme partie de ce travail, nous avons utilisé des couches massives du YIG
pour réaliser des dispositifs hyperfréquences de type méta-ligne agiles en fréquence. Le YIG
utilisé est acheté a la société TEMEX. Ce matériau se présente sous la forme de pastilles
rectangulaires d’une quinzaine de grammes. Ces pastilles ont été usinées a des dimensions
précises et ensuite polies pendant une dizaine de minutes afin de diminuer la rugosité de la
couche a 200nm.

Le diagramme de diffraction du YIG (Y 101) massif obtenu au diffractometre a rayon X est
représenté sur la figure (3.6). Le spectre de diffraction est obtenu sur un échantillon
d’épaisseur de Imm acheté chez TEMEX. L’ analyse par diffraction des rayons X permet de

mettre en évidence que la couche magnétique est cristallisée suivant la phase recherchée.
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Figure 3.6 Diagramme de diffraction d’une couche massive du Y101

Ces dernieres années, les ferrites ont été utilisés dans le domaine des métamatériaux [81,
82] et dans le domaine des méta-lignes [83]. Tsutsumi [84] a proposé une ligne de

transmission main gauche non réciproque réalisée en technologie micro-ruban au dessus d’un
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substrat de ferrite. Abdalla a démontré 1’effet non réciproque d’une ligne de transmission
main gauche réalisée sur un substrat de ferrite en configuration coplanaire [85].

L’objectif de la deuxiecme partie de ce travail, est de réaliser des dispositifs
hyperfréquences agiles en fréquence de méme type que les dispositifs étudiés précédemment
(dans le deuxieme chapitre). Le premier dispositif est le résonateur composite main
droite/gauche d’ordre zéro a couplage capacitif réalisé sur un substrat magnétique de YIG. Le
deuxieme dispositif est une ligne de transmission a deux bandes de propagation commandées

par une intervention externe (le champ magnétique appliqué) réalisée sur un substrat de YIG.

3.4 Modele théorique de la cellule CMDG réalisée sur ferrite

Le modele théorique proposé pour la cellule composite main droite/gauche réalisée sur une
couche magnétique est le méme modele circuit que sur substrat diélectrique, la seule
différence entre les deux est la méthode de calcul de la valeur de chaque élément du circuit
électrique équivalent (les différentes capacités et inductances). Le modele électrique de la

cellule CMDG unitaire est présenté dans la figure (3.7) a titre d’illustration.
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Figure 3.7 Modéle électrique de la cellule composite main droite/gauche unitaire.

Dans le cas des condensateurs, les mémes modeles théoriques de calcul que les modeles
présentés dans le deuxieme chapitre ont été utilisés. Ces modeles permettent d’évaluer les
différentes capacités du modele circuit. La permittivité relative du ferrite a été prise en compte
pour le calcul théorique.

Pour évaluer les inductances du modele circuit de la cellule, nous avons utilisé€ le modele
de [86]. La valeur approximative d’une inductance réalisée sur un substrat magnétique de

dimensions finies est donnée par :

_zlqu

L= 3.14
T+p, (3.14)
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Et L, représente la valeur de I’inductance en absence du substrat magnétique.

3.5 Modélisation numérique du résonateur d’ordre zéro

Comme nous I’avons vu dans le chapitre précédent, le résonateur d’ordre zéro peut Etre
réalisé par deux types de couplage de la cellule composite main droite/gauche de base : le
couplage par des courts-circuits (couplage inductif) et le couplage par des circuits-ouverts
(couplage capacitif).

Dans cette partie, et pour réaliser un ZOR agile en fréquence, nous avons remplacé le

substrat d’alumine par une couche magnétique de YIG.

3.5.1 Résonateur d’ordre zéro a couplage inductif

3.5.1.1 Etude paramétrique du comportement du ZOR avec une couche épaisse

La figure (3.8) présente le design coplanaire du résonateur d’ordre zéro a couplage
inductif. Les parametres géométriques de la cellule composite main droite/gauche de base
réalisée sur le substrat de YIG sont les mémes que les parametres de la cellule réalisée sur
I’ Alumine (chapitre 2), nous avons ainsi pu conserver les mémes masques pour la réalisation.

La couche magnétique a une épaisseur de 1000um.

Couplage inductif

Métallisations (Spm)

Couche de YIG (1000um)

Figure 3.8 Configuration du ZOR a couplage inductif sur un substrat de YIG

Dans ce cas, le résonateur d’ordre zéro est couplé aux extrémités par deux stubs placés

entre le conducteur central et les plans de masse. La couche de YIG est magnétisée dans une
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direction perpendiculaire a la direction de propagation (figure 3.9). Nous supposons que le

YIG est saturé et que le champ de polarisation interne est uniforme.

Y

Figure 3.9 Vue en coupe du ZOR a couplage inductif sur un substrat de YIG

Dans le but d’étudier le comportement du résonateur réalisé sur un substrat magnétique,

nous avons concentré 1’étude sur la variation de la fréquence de résonance avec la variation du

champ magnétique appliqué. Par exemple dans le cas du champ appliqué égale a 150kA/m, la

fréquence de résonance est égale a 3.47GHz, et a cette fréquence, les pertes d’insertion sont

de ’ordre de 1dB. Pour valider le mode de fonctionnement d’ordre zéro du résonateur, nous

avons tracé la phase du coefficient de transmission en fonction de la fréquence. Nous

retrouvons bien que la phase passe par zéro a une fréquence proche de la fréquence de

résonance.
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Figure 3.10 Réponse en fréquence du résonateur coplanaire composite main droite/gauche d’ordre
zéro a couplage inductif et a couche de YIG pour la valeur de 150kA/m du champ magnétique
appliqué amplitude et phase du coefficient de transmission pour la méme valeur du champ.

Les possibilités de 1’agilité en fréquence ont été confirmées par 1’application de différentes

valeurs du champ magnétique. Dans la figure (3.11), nous observons que la fréquence de
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résonance varie de 3.47 a 3.61 GHz, lorsque le champ appliqué varie de 150 a 250kA/m, sans

affecter les pertes d’insertions.

200

Parametres S(dB)
o
Phase (S21) (degré)

-200

Fréquence (GHz)

Figure 3.11 Réponse en fréquence du résonateur coplanaire composite main droite/gauche d’ordre
zéro a couplage inductif et a couche de YIG pour les deux valeurs du champ magnétique appliqué, et
la phase du coefficient de transmission
pour la deuxieme valeur du champ.

La variation de la fréquence de résonance et des pertes d’insertion en fonction du champ
magnétique appliqué est présentée sur la figure (3.12). On remarque une variation non
réguliere de la fréquence de résonance avec le champ magnétique appliqué. Néanmoins, la
tendance générale est une augmentation de la fréquence de résonance lorsque le champ
externe augmente. On remarque également que les pertes d’insertion restent relativement

stables au-dela d’un champ appliqué de 1’ordre de 100kA/m.
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Figure 3.12 Variation de la fréquence de résonance et les pertes d’insertion avec le champ
magnétique appliqué
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3.5.1.2 Etude paramétrique du comportement du ZOR avec une couche mince

Dans cette partie nous présenterons une étude numérique du comportement de notre
résonateur d’ordre zéro a couplage inductif réalisé sur une couche mince de YIG. Le but final
a atteindre est de réduire considérablement 1’épaisseur de ferrite, afin d’avoir une couche
mince de I’ordre de 20um qui peut étre déposée au laboratoire, de conserver des performances
satisfaisantes pour le fonctionnement d’un résonateur et de garder une agilité en fréquence. La
géométrie du ZOR a couplage inductif est fixée et la couche mince a des propriétés proches
de celle du massif et elle est magnétisée dans la direction perpendiculaire a la direction de
propagation. La figure (3.13) présente le design coplanaire du résonateur avec une couche

mince de ferrite.

Couche de YIG

Substrat d’Al,O;

hferrite ==

hAlumine _i_ -

Figure 3.13 Configuration du ZOR a couplage inductif avec les différentes étages, version couche
mince (<100um)

A titre d’exemple, nous présentons les résultats obtenus pour une structure utilisant 20um
de ferrite seulement et un champ magnétique appliqué de 1’ordre de 250kA/m. La réponse en
fréquence du résonateur d’ordre zéro a couplage inductif obtenue est présentée sur la figure
(3.14). La fréquence de résonance est égale a 3.67GHz, et a cette fréquence les pertes
d’insertion sont de 1’ordre de 1.8dB. Le mode de fonctionnement d’ordre zéro est validé par le
passage de la phase du coefficient de transmission par zéro au voisinage de la fréquence de
résonance. Il s’agit 1a d’un résultat tres intéressant, surtout en raison de 1’épaisseur de ferrite

utilisée qui est seulement de 20um.
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Figure 3.14 Réponse en fréquence du ZOR a couplage inductif a couche mince de YIG pour la valeur
de 250kA/m du champ magnétique appliqué et la phase de S21 pour la méme valeur du champ.

Pour étudier les possibilités de 1’agilité en fréquence du dispositif a 20um de ferrite, nous

avons réalisé une série de simulations HFSS du résonateur pour différentes valeurs du champ

magnétique externe appliqué. Les résultats obtenus a partir de cette série de simulations sont

représentés sur les courbes de la figure (3.15). Nous observons une augmentation de la

fréquence de résonance avec le champ magnétique appliqué. La fréquence de résonance varie

de 3.67 GHz a 4.08GHz, lorsque le champ appliqué passe de 250kA/m a 350kA/m et les

pertes d’insertion sont de I’ordre de 1.5dB.

Parametres S (dB)

Fréquence (GHz)

Figure 3.15 Réponse en fréquence du ZOR a couplage inductif a couche mince pour deux

valeurs du champ magnétique appliqué.
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On se propose maintenant de faire varier I’épaisseur du YIG (hgrie) €t d’observer
I’influence de ce parametre sur la réponse en fréquence du résonateur pour la méme valeur du
champ magnétique appliqué.

Des structures avec différentes épaisseurs de ferrite de 40, 60, 80 et 100um ont été
simulées sous HFSS. Ces structures ont été polarisées par un champ magnétique de 1’ordre de
150kA/m. La figure (3.16) montre les performances du résonateur en fonction de 1’épaisseur

de la couche magnétique (YIG).

[ Pertes d'insertion (dB)
B Frequence de résonance (GHz)
18 [ Réflexion (dB)
16
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40 60 80 100
Epaisseur de ferrite (um)

Figure 3.16 Performances du résonateur d’ordre zéro a couplage inductif en fonction de I’épaisseur
de ferrite.

On note d’abord que la fréquence de résonance diminue 1égerement lorsque 1’épaisseur de
la couche magnétique augmente de 40 a 100um (c’est logique). Les valeurs des pertes
d’insertion et de réflexion varient d’une maniere non réguliere d’une structure a I’autre. En
conclusion, nous pouvons dire qu’il est faisable de réaliser un résonateur coplanaire de type
composite main droite/ gauche a couplage inductif agile en fréquence avec une couche mince

de ferrite.
3.5.2 Résonateur d’ordre zéro a couplage capacitif sur le YIG

Le couplage des résonateurs avec 1’extérieur est maintenant modifié. On utilise maintenant

un couplage de type capacitif (figure (3.17)).
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3.5.2.1 Etude paramétrique du comportement du ZOR avec une couche épaisse

Comme dans le cas précédent, une étude numérique est nécessaire pour ce résonateur
d’ordre zéro a couplage capacitif avec un substrat de YIG. Dans cette partie on va étudier
I'influence de I’application du champ magnétique externe dans une direction (Ox)

perpendiculaire a la direction de propagation (Oz) (figure (3.17)).
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Figure 3.17 Configuration physique du ZOR a couplage capacitif sur un substrat de YIG (W;=1.4mm,
W,=0.1mm, S;=0.4mm, S,=0.65mm, D=2mm, d;=0.2mm, d,=0.65mm et G=0.5mm)

Afin de vérifier le mode de fonctionnement du résonateur, nous avons appliqué un champ
magnétique de 170kA/m dans la direction présentée précédemment. La figure (3.18) présente
I’évolution du coefficient de transmission et sa phase en degré en fonction de la fréquence
pour la méme valeur du champ magnétique (170kA/m). Rappelons que ce résonateur est
réalis€é a base de YIG saturé. L’épaisseur de la couche magnétique est de 1000um et les
conducteurs sont en cuivre avec une épaisseur de Sum.

La réponse en fréquence du composant soumis a champ de 170kA/m montre une résonance
bien marquée a 4.1GHz avec des pertes d’insertion de I’ordre de 0.56dB. Le mode d’ordre
zéro du résonateur proposé est confirmé par 1’étude de la phase de transmission, qui passe par

zéro au voisinage de la fréquence de résonance.
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Figure 3.18 Réponse en fréquence du résonateur coplanaire composite main droite/gauche d’ordre
zéro a couplage capacitif et a couche de YIG pour la valeur de 170KA/m du champ magnétique
appliqué, amplitude et phase du coefficient de transmission pour la méme valeur du champ.

Nous avons réalisé une série de simulation HFSS pour valider le principe d’agilité en
fréquence de notre dispositif (CRLH CPW ZOR) a couplage capacitif. Les résultats de
simulations obtenus sont présentés dans la figure (3.19). On vérifie d’abord que le dispositif
se comporte bien comme un résonateur. Les pertes d’insertion se situent entre 1 et 2dB.
Lorsque la valeur du champ magnétique appliqué augmente, on peut aussi remarquer que la

fréquence de résonance se déplace et augmente passant de 3.7 a 4.1GHz.

-

Parametres de transmission (dB)
Parametres de réflexion (dB)

Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

(a) (b)

Figure 3.19 Variation des parametres S en fonction de la fréquence pour différentes valeurs du champ
magnétique appliqué (a)Transmission, (b) Réflexion.
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3.5.2.2 Etude paramétrique du comportement du ZOR avec une couche mince

La configuration géométrique et les différents étages de notre résonateur CMDG a
couplage capacitif et a couche mince de YIG sont présentés (figure (3.20). On fait varier
I’épaisseur de ferrite et on regarde son influence sur les caractéristiques du résonateur. Le
but final est de garder le principe de fonctionnement d’ordre zéro du résonateur est de réduire
considérablement 1’épaisseur de la couche magnétique. Cette derniere a les mémes propriétés

que le YIG massif.

Couche de YIG

Substrat d’Al,O;

—

ferrite

hAluminei -

Figure 3.20 Configuration du ZOR a couplage capacitif avec les différents étages, version couche
mince.

Pour un champ magnétique de 150kA/m appliqué dans une direction perpendiculaire a la
direction de propagation et pour une structure réalisée sur 20um de YIG, les caractéristiques
du dispositif obtenues par la simulation 3D sont présentées (figure (3.21)). On observe une
fréquence bien marquée a 5.5GHz avec des pertes d’insertion de I’ordre de 0.65dB et une

réflexion de 1’ordre de -16dB.
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Parametres S (dB)

Fréquence GHz)

Figure 3.21 Paramétres S du ZOR a couplage capacitif et a 20um de YIG pour la valeur de 150KA/m
du champ magnétique appliqué.

L’agilité en fréquence est I'une des caractéristiques intéressantes de ce type de résonateur,
pour évaluer le rapport d’agilit¢ du ZOR, une série de simulations électromagnétiques sous

HFSS a été réalisée. Les résultats obtenus sont regroupés sur les courbes de la figure (3.22).

Fréquence de résonance (GHz)
Pertes d'insertion (dB)

Champ magnétique appliqué (KA/m)

Figure 3.22 Variation de la fréquence de résonance et des pertes d’insertion avec le champ
magnétique appliqué du ZOR a couplage capacitif et pour 20um de ferrite

On s’intéresse maintenant a I’influence de 1’épaisseur de la couche magnétique sur les
caractéristiques du résonateur pour la méme valeur du champ magnétique appliqué. Des
structures avec différentes épaisseurs de YIG de 20, 40, 60 et 100um ont été simulées sous
HFSS pour 150kA/m de champ magnétique appliqué. La figure (3.23) montre les
performances du résonateur CMDG d’ordre zéro a couplage capacitif en fonction de

I’épaisseur de ferrite. Pratiquement les mémes variations de performance que le cas du
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résonateur a couplage inductif ont été observées dans le cas du résonateur a couplage capacitif
et a couche mince. Toutefois, I’adaptation du résonateur semble moins sensible a I’épaisseur
du ferrite que dans le cas du couplage inductif. Les pertes d’insertion obtenues pour les
différentes structures sont plus faibles par rapport aux structures a couplage inductif. En
conclusion, les résultats obtenus par la simulation électromagnétique du résonateur a couplage
capacitif et a 20um seulement sont tres intéressants point de vue des pertes d’insertion et de

I’agilité en fréquence.

0 Pertes diinsertion (dB)
I Fréquence de résonance (GHz)
25 [ Réflexion (dB)
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Figure 3.23 Performances du résonateur CMDG d’ordre zéro a couplage capacitif en fonction de
I’épaisseur de ferrite.

3.6 Modélisation de la ligne composite main droite/gauche
coplanaire réalisée sur un substrat de ferrite

Les lignes de transmission planaires métamatériaux (Méta-lignes) associées a des
matériaux magnétiques ont été récemment étudiées. En technologie micro-strip, [84] a réalisé
une ligne de transmission micro-strip sur un substrat épais de ferrite et de diélectrique. Cette
ligne a été réalisée par la mise en cascade de six cellules main gauche de base. Tsutsumi a
montré un effet non-réciproque de propagation de 1’ordre de 20dB pour un champ magnétique
appliqué de 300kA/m, il a appelé cette ligne, ligne micro-ruban main gauche non réciproque
(nonreciprocal left-handed microstrip line). En technologie coplanaire, M. Abdalla [83] a

étudié numériquement et théoriquement une ligne de propagation main gauche CPW. Sa ligne
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est composée d’un CPW chargé périodiquement par des stubs paralleles et des capacités séries
réalisé sur un substrat de ferrite. Le CPW a été modélisé par les parametres effectifs du milieu
(permittivité et perméabilité du ferrite). A partir de la matrice ABCD, Abdalla est arrivé a
trouver et a simplifier une relation de dispersion de sa ligne. Cette dispersion est en fonction
des parametres du milieu magnétique, de I'inductance parallele et de la capacité série de la
structure. La ligne CPW main gauche d’Abdalla présente une bande de propagation main
gauche non-réciproque pour une valeur du champ magnétique appliqué inférieur a la valeur
du champ magnétique utilisé dans le cas de la ligne main gauche micro-strip.

Dans notre cas, nous avons modélisé et fabriqué une ligne de transmission CPW
composite main droite/gauche sur une couche épaisse de ferrite. Dans la partie suivante, nous
commengons par présenter le modele théorique de notre cellule élémentaire de base réalisée

sur le ferrite.
3.6.1 Modélisation analytique et validation numérique

Le circuit équivalent de la cellule composite main droite/gauche de base utilisée pour ce
travail a été présenté dans la section (3.4). Le modele analytique utilisé pour le calcul des
inductances réalisées sur le ferrite a été détaillé dans la méme section. Le layout géométrique

de notre structure est présenté dans la figure (3.24).
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GND
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Figure 3.24 Le layout géométrique de notre ligne composite main droite/gauche.

Notre ligne de transmission est réalisée par la mise en cascade de cinq cellules CMDG de
base. Selon le systeme de coordonnés indiqué dans la figure (3.24(a)) et selon la direction de

la polarisation magnétique, le tenseur de la perméabilité magnétique est de la forme de :
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Nous supposons que le ferrite est saturé et que le champ de polarisation interne est uniforme.
Le champ de polarisation magnétique interne peut étre exprimé en fonction du champ

magnétique appliqué et le facteur de forme comme suivant :
H,=H,-NM, (3.19)
L’analyse des caractéristiques de propagation de notre ligne composite main droite/gauche

a été faite par I’utilisation de la théorie des structures périodiques. La relation de dispersion de

la ligne CMDG est donnée par :

a)Z

1 1
COS(ﬁg) =1 —T(LR (w) — Csz j(CR — WJ (3.20)

Ou pest la constante de phase de la ligne composite main droite/gauche réalisée sur un

substrat magnétique. L, et L, représentent 1’inductance main droite et 1’inductance main
gauche respectivement. Elles sont calculées en fonction de la perméabilité magnétique du
ferrite. C,etC, sont les capacités main droite/gauche respectivement, elles sont calculées de

la méme fagon que dans le cas de la cellule CMDG réalisée sur un substrat diélectrique.

La caractéristique dispersive de la perméabilité magnétique du ferrite implique une nature
dispersive de la constante de phase le long de la ligne composite main droite/gauche. Donc
par la variation du champ magnétique appliqué, il doit étre possible d’avoir une ligne de
transmission main droite/gauche agile en fréquence.

Pour valider notre modele théorique de la ligne de propagation de type main droite gauche
réalisée sur un substrat de ferrite, une série de simulations 3D a été faite pour différentes
valeurs du champ magnétique appliqué. D’apres les formules théoriques, la valeur du champ

magnétique interne a une grande influence sur la relation de dispersion. La résonance due au
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matériau magnétique est trés sensible a la valeur du champ magnétique appliqué. Cette
résonance modifie completement le diagramme de dispersion de la ligne CMDG.

A titre d’exemple, nous présentons les résultats obtenus pour un champ magnétique
appliqué de I’ordre de 80kA/m. La courbe de dispersion obtenue par le calcul théorique et les
coefficients de transmission simulés sont présentés dans la figure (3.25). Pour un champ
magnétique de 80kA/m, la résonance due au matériau magnétique est autour de 4GHz. A
partir des résultats de simulation électromagnétique, nous observons une bande coupée dans
cette région de résonance (autour de 4GHz). Nous observons une création d’une deuxieéme
bande de propagation dans la région de propagation main gauche. Cette bande de propagation
est observée par le calcul théorique et par la simulation 3D. D’apres 1’allure de la courbe de
dispersion de la nouvelle bande de propagation, nous pouvons confirmer que cette
propagation est de type main gauche.

La simulation 3D montre que notre ligne CPW CMDG réalisée sur un substrat de ferrite a
trois bandes de propagation différentes pour un champ magnétique appliqué de 80kA/m. La
premiere bande est la bande de propagation main gauche ordinaire, dans cette bande, les
pertes d’insertion sont inférieures a -5dB dans I’intervalle de fréquence de 2.4GHz a 3.4GHz,
cette bande est suivie par une bande coupée jusqu'a 7.8GHz. La deuxieme bande de
propagation main gauche est située dans I’intervalle de fréquence de 7.8GHz a 8.7GHz. Dans
cette région, les pertes d’insertion sont inférieures a -10dB avec un effet non réciproque tres
faible. La troisieme et la derniere bande de propagation est située entre 9.1GHz et 9.9GHz.
Dans cette bande, la propagation est de type main droite et le coefficient de transmission
présente des pertes d’insertion de I’ordre de 9dB avec un faible effet non réciproque. Une
différence entre les fréquences limites de chaque bande de propagation est observée entre le
calcul théorique et la simulation 3D. Cette différence est due essentiellement aux
approximations théoriques utilisées, par exemple nous n’avons pas pris en considération tous

les types de pertes dans le calcul théorique.
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Figure 3.25 (a) : Diagramme de dispersion calculé théoriquement. (b) : Les coefficients de
transmission simulés de la ligne composite main droite/gauche coplanaire.

Si nous augmentons progressivement la valeur du champ magnétique appliqué, la région
de résonance magnétique se déplace vers les hautes fréquences, le premier gap va disparaitre
et un nouveau gap va se produire. Pour illustrer ce phénomene, nous présenterons un autre
exemple pour une valeur du champ magnétique appliqué plus élevée.

Un champ magnétique de 250kA/m a été appliqué a la structure précédente. La figure
(3.26) montre la courbe de dispersion obtenue théoriquement et les parametres de
transmission obtenus par la simulation 3D. Théoriquement et pour cette valeur du champ
magnétique appliqué, la résonance magnétique est observée autour de 9.5GHz, et le nouveau
gap est approximativement entre 5.09GHz et 5.8GHz. La simulation électromagnétique
prouve que le nouveau gap est a-peu-pres dans la méme zone que la zone du gap obtenue par
le calcul théorique. La différence entre les fréquences limites de chaque bande est due
essentiellement aux approximations théoriques utilisées dans le modele, par exemple nous
avons négligé quelques types de pertes (pertes de rayonnement et pertes diélectriques).

A partir des résultats obtenus théoriquement et par la simulation 3D, nous pouvons dire
que notre modele est arrivé a représenter plus ou moins le phénomene observé réellement. 11
rend compte des différentes bandes de fonctionnement mais reste treés limité en terme de

précision.
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Figure 3.26 (a) : Diagramme de dispersion calculé théoriquement. (b) : Les coefficients de
transmission simulés de la ligne composite main droite/gauche coplanaire

3.6.2 Etude numérique d’une CRLH CPW réalisée sur une couche mince

Nous avons vu dans la section précédente quelques réponses en fréquence de la ligne CPW
CRLH réalisée sur une couche épaisse de ferrite. Dans cette partie, nous allons présenter une
étude paramétrique de notre ligne de propagation. Nous nous sommes intéressés a 1’effet de la
variation du champ magnétique appliqué sur la réponse de la ligne CRLH réalisée sur une
couche magnétique mince. Le but final est de réaliser une ligne CPW CRLH agile en
fréquence avec une couche magnétique mince. Cette derniere peut etre déposée au laboratoire.
La figure (3.27) montre la configuration coplanaire de la ligne CMDG avec ses différents

étages.

Couche de YIG

Substrat d’Al,O;

hferrite’o‘——_

hAlumine $

Figure 3.27 Configuration d’une CPW CRLH TL réalisée sur une couche magnétique mince.
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Une série de simulations HFSS a été lancée a nouveau pour étudier la structure avec une
couche mince de YIG. Rappelons que la couche mince magnétique a les mémes
caractéristiques du YIG massif et les conducteurs sont en cuivre avec une épaisseur de Sum.
Dans la figure (3.28), nous présentons la réponse en fréquence de la ligne CPW CRLH
réalisée sur 20um de YIG seulement et soumise sous un champ magnétique de 1’ordre de
150kA/m. Nous observons que la ligne CPW CRLH a 20um de ferrite présente deux bandes
de propagation pour cette valeur du champ magnétique, une premicre bande passante située
approximativement entre 3GHz et 4.7GHz et une deuxieme entre 6.3GHz et 7.1GHz. La
présence du gap séparant les deux bandes de propagation (MD et MG) est due a la nature non
équilibrée (déséquilibrée) de notre section composite main droite/gauche. Les pertes

d’insertion sont de 1’ordre de 2dB dans les deux bandes de transmission.
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—-——522
20—} & -
g
e MG
[
as0r---------F---- -
ol
E
S
©
n- ,,,,,,,
-60 L L L
0 2 4 6 8 10

Fréquence (GHz)

Figure 3.28 Parametres S de la ligne CMDG coplanaire a 20um de YIG et a 150KA/m du champ
magnétique appliqué.

Pour confirmer le concept de ’agilité en fréquence de notre ligne CMDG a 20um de
ferrite, deux valeurs du champ magnétique externe ont été appliquées a la couche de ferrite
(150kA/m et 350kA/m). La figure (3.29) montre les parametres de dispersion obtenus par une
série de simulations électromagnétiques 3D. Les fréquences limites du gap dépendent de la
perméabilité de YIG. La perméabilité décroit avec I’augmentation du champ magnétique
appliqué. Cette augmentation a pour conséquence d’augmenter les fréquences limites. Comme
prévu, il est évident que la comparaison entre le résultat obtenu avec une polarisation
magnétique de 150kA/m et celui de 350kA/m confirme le changement de ces fréquences.

Nous observons une agilit¢ de 1GHz au niveau de la deuxieéme bande de propagation

ZERMANE AZIZA



Chapitre 3 : Apport du magnétisme dans des méta-lignes coplanaires 111

(propagation main droite). Les fréquences limites de cette bande se déplacent de (6.4GHz a
7.1GHz pour 150kA/m) a (7.4GHz a 8.4GHz pour 350kA/m) dans lequel les pertes
d’insertion sont de I’ordre de 0.3dB.

g g
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Figure 3.29 Parametres S de la ligne CMDG coplanaire a 20um de YIG et pour deux valeurs du
champ magnétique appliqué 150kA/m et 350kA/m. (a) : coefficients de transmission, (b) : coefficients
de réflexion.

3.7 Réalisation et caractérisation hyperfréquence des dispositifs

Pour des raisons purement technologiques, nous avons décidé de réaliser les deux
dispositifs (CRLH CPW ZOR & CRLH CPW TL) sur des couches magnétiques épaisses. Des
plaquettes de YIG commerciales de 1000um d’épaisseur ont été utilisées. Une étape de
polissage a été faite pour réduire la rugosité des couches magnétiques. Le cuivre a été choisi
pour réaliser la couche métallique. Cette dernicre a été déposée au laboratoire LT2C par
pulvérisation cathodique.

L’agilité en fréquence des dispositifs est fortement liée au champ magnétique appliqué.
Dans notre travail, le champ magnétique est appliqué transversalement a la direction de
propagation de 1’onde et parallelement au plan des conducteurs. Ce champ est fourni par un
systtme de polarisation composé d’un noyau magnétique et des bobines (figure 3.30).
L’ensemble du systeme est placé au niveau du porte-échantillon du testeur sous pointe.

L’ensemble du circuit de polarisation magnétique présente le cycle d’hystérésis de la figure
(3.31).
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Figure 3.30 Systeme de polarisation magnétique externe
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Figure 3.31 Cycle d’hystérésis du circuit magnétique

3.7.2 Résonateur d’ordre zéro a couplage capacitif

3.7.2.1 Comparaison Simulation/Expérimentation

Dans un premier temps, nous présentons la réponse en fréquence du résonateur coplanaire
d’ordre zéro a couplage capacitif et a couche massive de YIG lorsqu’aucun champ
magnétique externe n’est appliqué a la structure. Cette mesure permet d’évaluer 1’influence du
substrat magnétique sur le comportement du résonateur et particulierement sur sa fréquence
de résonance. La figure (3.32) montre les parametres S mesurés du dispositif. Nous observons
une résonance bien marquée a 5.20GHz avec des pertes d’insertion de 1’ordre de 5dB et une

réflexion de I’ordre de -8dB. La fréquence de résonance mesurée du résonateur a Imm du
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matériau magnétique est inférieure a celle du résonateur a substrat d’ Alumine. Ce résultat est
logique car la fréquence de résonance est inversement proportionnelle aux valeurs des
éléments du circuit (les capacités et les inductances). Avec I’utilisation d’une couche épaisse
du YIG, la permittivité diélectrique et 1’épaisseur du substrat ont été changées, et
automatiquement les valeurs des capacités ont été modifiées. Les capacités sont
proportionnelles a la permittivité diélectrique du substrat et son épaisseur, donc dans ce cas

les valeurs des capacités sont augmentées et la fréquence de résonance est diminuée.

S21 & S12(dB)
S11 & S22 (dB)

|
I
35 4 4.5 5 55 6 6.5 7

Fréquence (GHz)l .Fréquence (GHZ)'
(a) (b)
Figure 3.32 Paramétre S mesurés du résonateur avec un substrat magnétique sans champ magnétique
appliqué.

La méme structure mesurée précédemment sans champ est ensuite polarisée avec
différentes valeur du champ magnétique pour valider sa propriété d’agilité en fréquence. Les
résultats de mesure sont comparés avec les résultats de rétro-simulation dans les quelles nous
modifions les conditions de simulation pour se rapprocher des conditions expérimentales.
Pour la rétro-simulation, nous avons normalisé les ports d’excitation a 50Q pour tenir compte
des problemes de désadaptation. La figure (3.33) montre les résultats simulés et ceux mesurés.
On note que I’allure générale entre les simulations et les mesures est respectée méme si les
niveaux et les fréquences de résonance sont différents. Dans le cas du champ magnétique
appliqué de 100kA/m, la mesure montre une résonance a 3.41GHz avec des pertes d’insertion
importantes de I’ordre de 13dB. Pour un champ de 150kA/m, la fréquence de résonance se
déplace a 3.64GHz avec des pertes d’insertion de 5.82dB et pour 170kA/m, la fréquence de
résonance augmente a 3.76GHz avec des pertes d’insertion de 'ordre de 4.6dB. Nous
remarquons que la fréquence de résonance obtenue par exemple pour un champ magnétique

appliqué de 150kA/m est inférieure a la fréquence de résonance trouvée sans champ appliqué.
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Nous avons vus théoriquement et par des simulations 3D qu’a cette valeur du champ

magnétique (150kA/m) le nouveau gap est obtenu approximativement entre 4.4GHz et SGHz.

Et comme la différence entre les résultats numériques et les mesures est inévitable, le résultat

obtenu par les mesures conforte notre analyse du comportement du dispositif. Dans notre

travail, cette différence provient certainement d’une estimation imparfaite de la valeur du

champ magnétique appliqué. Avec 1’augmentation de la valeur du champ magnétique

appliqué, la perméabilité magnétique de la couche ferrite diminue. Cela a pour conséquence

de diminuer les valeurs de différentes inductances et d’augmenter la fréquence de résonance

des éléments en série en parallele modifiant alors le gap (bande interdite).
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Figure 3.33 Comparaison entre les parameétres S mesurés et rétro-simulés du résonateur avec une
couche du YIG massif

Sur la figure (3.34), une comparaison entre les fréquences de résonance obtenues par les

simulations électromagnétiques et par les mesures est présentée pour différentes valeurs du
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champ magnétique appliqué. Cette comparaison montre qu’il est difficile de faire concorder
les résultats, un décalage relativement constant en fréquence d’environ 0.34GHz est observé
entre les mesures et les simulations 3D. Les résultats de mesure confirment donc une agilité
en fréquence du résonateur a couche magnétique accordée par une source de polarisation

magnétique externe.

—— Fréquence de résonance mesurée (GHz)
—a— Fréquence de résonance simulée (GHz)
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Figure 3.34 Comparaison entre les fréquences de résonance mesurées et simulées pour plusieurs
valeurs du champ magnétique appliqué.

3.7.3 Ligne composite main droite/gauche coplanaire a cinq cellules

La ligne de transmission CRLH étudiée dans la section (3.6.1) a été réalisée sur un substrat
de YIG d’un millimetre d’épaisseur. Les mémes étapes de fabrication utilisées dans les
réalisations précédentes ont été respectées. Pour la caractérisation hyperfréquence, un nouvel
analyseur vectoriel de réseau (ROHDE & SCHWARZ ZVAG67) a été utilisé avec un calibrage
de type OSTL.

Nous présentons les résultats de mesure de la ligne lorsque nous appliquons un champ
magnétique de I’ordre de 80kA/m. La figure (3.35) montre une comparaison entre les résultats
mesurés et ceux simulés. Ces derniers ont été comparés avec le modele théorique développé
dans ce chapitre (section (3.6.1)), et la comparaison montrait une bonne concordance.

Nous notons que I’allure générale entre simulation et mesure est respectée méme si les
niveaux et les fréquences limites sont différents. L’existence de trois bandes de propagation
pour 80kA/m de champ magnétique appliqué est vérifiée par la mesure. La premiere bande de
propagation main gauche situé approximativement entre 2.6GHz et 4.3GHz, les pertes

d’insertion mesurées sont de 1’ordre de 15dB (figure 3.35(b)) avec des réflexions de 21dB.
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Cette bande est suivie par une zone de résonance due au matériau magnétique entre 4.5GHz et

8GHz. La deuxieme bande de propagation main gauche est observée approximativement entre

8.2GHz et 9GHz. Les pertes d’insertion sont de 1’ordre de 11dB avec des réflexions de 14dB

et un faible effet non réciproque de I’ordre de 4dB est observé dans cette bande. La derniere

bande de propagation observée est de type main droite (confirmée par le diagramme de

dispersion tracé a partir du modele développé). Les pertes d’insertion mesurées sont de 1’ordre

de 8dB et des réflexions de 12dB. Un effet non réciproque de I’ordre de 15dB est observé par

la mesure dans cette derniere bande de propagation ce qui n’était pas prévu.
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Figure 3.35 Réponse en fréquence de la ligne CMDG soumise a un champ magnétique
de 80kA/m. (a, c) : Simulation 3D, (b, d) : Mesure.

La figure (3.36) présente une comparaison entre les performances simulées et mesurées de

la ligne composite main droite/gauche soumise sous un champ magnétique extérieur de

170kA/m. Comme attendu, la zone de la résonance magnétique se déplace vers les hautes
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fréquences lorsque le champ magnétique augmente. On observe une concordance relativement
correcte au niveau du nombre des bandes de propagation et la zone de résonance magnétique.
Un décalage en fréquence a été observé entre les résultats de simulation et de mesure, ce
décalage est dii principalement a 1’estimation imparfaite de la valeur du champ magnétique
appliqué. La méme chose pour les largeurs des bandes de propagation et les fréquences
limites de chaque bande. Les pertes d’insertion mesurées pour 170kA/m du champ
magnétique appliqué sont meilleures par rapport aux pertes mesurées dans le cas du champ
magnétique appliqué de 80kA/m. Les résultats fonctionnels que I’on peut tirer sont les
suivants :

¢ Une bande de propagation de type main gauche située approximativement entre 3 et

3.5GHz avec des pertes d’insertion de 1’ordre de 11dB.
¢ Une bande coupée qui correspond au gap situé entre 3.5GHz et 4.2GHz.
e Une bande de propagation main droite située approximativement entre 4.2GHz et

5.5GHz avec des pertes d’insertion de 1’ordre de 7dB.
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Figure 3.36 Réponse en fréquence de la ligne CMDG soumise sous un champ
magnétique de 170kA/m. (a) : Simulation 3D, (b) : Mesure.

Le niveau moyen des pertes d’insertion mesurées est de I’ordre de 10dB plus important
lors de la mesure, ce qui n’était pas prévu. Par contre les différentes bandes de propagation
prévues théoriquement et numériquement ont été globalement retrouvées dans le dispositif

réalisé.
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3.8 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons d’abord présenté des propriétés générales des matériaux
magnétiques. Une attention particuliere a été portée au YIG. Ce dernier est un ferrite doux
qui est facilement saturé et le modele de Polder a été utilisé pour modéliser son comportement
en hyperfréquences. Le YIG massif a été employé pour la réalisation de nos dispositifs agiles
en fréquence (résonateur d’ordre z€ro et ligne de transmission composite main droite/gauche).

Nous avons ensuite développé un modele théorique de la cellule CMDG réalisée sur une
couche magnétique. La caractéristique dispersive du YIG a été prise en compte dans ce
modele théorique.

Une étude paramétrique du résonateur d’ordre zéro et de ligne CMDG a été faite pour
étudier la faisabilité de ces dispositifs agiles en fréquence sur des couches mince de YIG (de
I’ordre de 20 microns meétres).

La réalisation du résonateur et de ligne de propagation avec la technologie coplanaire
permet une fabrication a faible cofit.

Nous pouvons identifier que notre modele théorique donne des résultats voisins des
résultats de simulations numériques et des mesures expérimentales de nos dispositifs CMGD.
Les décalages en fréquence entre simulation et expérience observés sur les parametres de
dispersion correspondent probablement a 1’estimation imparfaite de la valeur du champ
magnétique extérieur appliqué.

Le niveau moyen des pertes d’insertion mesurées est important, ce qui n’était pas prévu. La
mesure des dispositifs a €té réalisée a la suite d’un calibrage standard sur ligne a substrat
d’alumine. Pour bien caractériser nos dispositifs a YIG, il faudrait en toute rigueur réaliser
des standards de calibrage spécifique.

Enfin, nous sommes arrivés a modéliser et réaliser des dispositifs hyperfréquences de type
composite main droite/gauche sur un substrat magnétique. En plus, nous sommes arrivés a
modifier leurs accords par une intervention extérieure (champ magnétique appliqué) et a
confirmer 1’agilité en fréquence du résonateur a métamatériau et a ferrite. Le modele proposé
est incomplet, il faut donc développer ce modele pour tenir en compte la non uniformité du

champ interne.
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Conclusion générale

Ce travail a été réalis€ en collaboration entre le laboratoire LHS (Laboratoire des
Hyperfréquences et Semiconducteurs) de 1’université Mentouri de Constantine (Algérie) et le
laboratoire LT2C (Laboratoire Télécom Claude Chappe) de 1’'université Jean Monnet de Saint
Etienne (France). Il a été mené en grande partie au sein du laboratoire LT2C.

Le travail que nous venons de présenter a été séparé en trois sections principales. Nous
avons tout d’abord introduit les éléments de théorie sur les métamatériaux (MMT) et sur les
méta-lignes (MTL). Nous avons aussi présenté les différentes applications développées dans
le domaine. La configuration coplanaire a été choisie pour réaliser nos dispositifs car le
procédé de fabrication est simple.

Le deuxiéme chapitre est consacré a la modélisation et a la conception d’une cellule CRLH
et tout particulicrement la structure « capacité inter-digitée/stubs ». Des modeles circuit
détaillés ont été développés a partir des modeles existants. La validité et les limites de chaque
modele ont été montrées numériquement a 1’aide des simulations électromagnétiques 3D sous
HFSS et expérimentalement. Deux applications de la cellule de base ont été réalisées.
> La premiere application est un résonateur CPW CRLH d’ordre zéro. Il a été réalisé par
un couplage capacitif de la cellule CRLH de base a I’aide de deux gaps. La résonance obtenue
avec ce genre de structures (structures CRLH) est la résonance d’ordre zéro. Cette résonance
est particulierement intéressante car elle a été utilisée pour réaliser des résonateurs
arbitrairement petits par rapport aux résonateurs traditionnels. En plus, la phase en
transmission du résonateur passe par zéro a la fréquence de résonance. Nous avons montré
que notre résonateur permet une réduction de 80% de sa taille par rapport au résonateur demi-
longueur d’onde a la méme fréquence de travail (6GHz). Nous avons développé un modele
circuit simple qui représente avec une précision acceptable le fonctionnement du résonateur.
Cette fréquence est indépendante de la taille physique du résonateur.

» La deuxiéme application est une ligne de transmission CPW CRLH a deux bandes de
propagation. Elle a été réalisée par la mise en cascade de cinq cellules CRLH élémentaires.
Un diagramme de dispersion théorique a été tracé, et notre modele circuit a montré une bonne
concordance avec le modele théorique pour un nombre important de cellules élémentaires.
Les résultats expérimentaux et ceux des simulations électromagnétiques ont permis de valider

le comportement main gauche main droite de la ligne.
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L’objectif du troisieme chapitre était de démontrer la faisabilité de rajouter une fonction
d’agilité dans ces dispositifs hyperfréquences, en utilisant des couches magnétiques de YIG,
tout en conservant les designs fixés dans le chapitre deux (structures CRLH coplanaires). Nos
dispositifs sont donc basés sur I’utilisation d’un matériau magnétique dont le rdle est d’assurer
leurs accords par une intervention extérieure. Un état de 1’art des différents matériaux
magnétiques a été fait et une attention particuliere a été portée sur le YIG. Un modele
théorique de la cellule CRLH réalisée sur un substrat épais de ferrite a été¢ développé.

Concernant le résonateur CRLH CPW d’ordre zéro, des simulations électromagnétiques
3D ont été réalisées pour étudier I’influence de 1’épaisseur de ferrite et du champ magnétique
appliqué sur la fréquence de résonance. Elles ont été réalisées pour deux cas: le cas du
résonateur avec couche mince du YIG de I’ordre de 20um d’épaisseur et le cas du résonateur
avec une couche épaisse de Imm de YIG. On peut globalement dire que les performances du
résonateur ne sont pas touchées par la réduction de 1’épaisseur de ferrite.

Concernant notre ligne de transmission composite main droit/gauche coplanaire avec Imm
de YIG, une étude théorique a été comparée avec des simulations 3D pour plusieurs valeurs
du champ magnétique appliqué. Les résultats obtenus sont en bonne concordance. Une étude
paramétrique de la ligne CRLH a été faite pour étudier la faisabilité de ce dispositif sur des
couches minces de YIG (de I’ordre de 20 microns meétres).

Suite a ces études théorique et numérique, nos dispositifs ont été réalisés sur un substrat de
ferrite d’un millimetre d’épaisseur. Un travail important a été mené d’un point de vue
technologique notamment pour ce qui concerne le dépot du cuivre par la pulvérisation
cathodique. Différentes étapes en salle blanche ont également été nécessaires pour réaliser nos
dispositifs.

Les résultats de mesure obtenus pour le résonateur d’ordre zéro ont montré les propriétés
d’agilité en fréquence apportées par le matériau magnétique. Les pertes d’insertion mesurées
restent relativement élevées (environ 2dB). Le facteur de qualité se trouve tres dégradé par les
pertes. On note que la réalisation du résonateur coplanaire d’ordre zéro a métamatériaux et a
ferrite permet a notre équipe de recherche de présenter pour la premiere fois des résultats
expérimentaux sur ce type de structure.

Afin de valider notre modele théorique de la cellule CRLH CPW réalisée sur un substrat de
ferrite, une caractérisation de la ligne a cinq cellules a été faite pour plusieurs valeurs du
champ magnétique appliqué. Les résultats de mesure confirment les simulations 3D et le
modele théorique point de vue allure et fréquences limites de chaque bandes de propagation.

L’ensemble de ces mesures donne des résultats qui sont tout a fait au niveau de 1’état de I’art
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pour les lignes a avance de phase, sachant que les pertes d’insertion sont souvent de plusieurs
dB.

En conclusion de ce travail de these, nous avons montré qu’il est aujourd’hui possible de
réaliser des dispositifs hyperfréquences compacts et accordables par la combinaison des
structures CRLH et des ferrites.

Nous avons posé les bases de certaines modélisations de ces dispositifs et montré que les
propriétés attendues étaient la et que 1’agilité était possible. Toutefois la modélisation des
ferrites lorsque I’aimantation n’est pas uniforme est trés mal prise en compte dans les logiciels
commerciaux. Les phénomenes physiques semblent maintenant bien identifiés, il faudra
améliorer les modeles et les simulations numériques pour améliorer la prédiction de ces
structures. Ensuite pour 1’avenir, I’amélioration doit porter impérativement sur la maitrise des
pertes. En effet, les lignes d’acces sont réalisées sur le ferrite et il convient de réduire autant
que possible leur longueur.

L’un des résultats essentiel de ce travail €tait la démonstration de 1’agilité en fréquence du
résonateur d’ordre zéro a couche mince de ferrite. 1l sera donc nécessaire de lancer la
fabrication des dispositifs avec couches minces. Il pourrait étre de déposer une couche mince
juste au dessous de la cellule CRLH pour éviter les pertes d’insertion aux acces. Enfin les
couches magnétiques a base de nano particules développées par la méthode sol-gel pourraient

présenter un certain nombre d’avantages en termes de cofit et de facilité de mise en ceuvre.
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Annexe 1

Moyenne arithmétique et moyenne géométrique

Sections Q b
GMD 0,7788*R (a+b)*0,22313
AMD R (a+b)/3

GMD et AMD correspondent a une ligne de section circulaire et rectangulaire
respectivement [69].

Facteur de correction T

Fréquence (GHz) Epaisseur du ruban T
1 0,0025mm 0,9986
1 0,0075mm 0,9095
10 Inm 0,9974

Variation du coefficient de correction en fonction de la fréquence et en fonction
de I’épaisseur du ruban [69].
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Annexe 2

Parametres de dispersion

Les techniques de mesure HF utilisent ce que ’on appelle les parametres S (Scattering
parameters) afin de caractériser un composant par ses coefficients de réflexion et de
transmission. Les parametres S;; symbolisent un rapport entre les ondes entrantes (ai) et
sortantes (bi) d’un systeme a N entrées. En pratique, nous nous intéressons a des systemes a

une ou deux entrées (mesure 1 ou 2 ports), comme montré la figure suivante :

b14_ 1

Définition des parametres S pour un quadripole.

On écrit la relation entre ondes entrantes, sortantes et les grandeurs complexes S;; en fonction

de la fréquence pour un quadripole :
|: 21} |: ZII(f) 122(f):|{ l:|
L S 1(f) Sz (f) a,

Analyseur de réseau vectoriel (VNA)

L’analyseur de réseau (Vectorial Network Analyser) est constitué d’une source
hyperfréquence accordables, d’un coupleur directionnel, et un récepteur accordé (50Q2). Le
signal délivré par la source hyperfréquence est d’abord séparé entre une branche de référence
et une branche connectée au dispositif. La tension de référence, la tension réfléchie séparée
par le coupleur directionnel, et la tension transmise sont ensuite mélangée avec une onde de
fréquence 1égerement différente de maniere a étre ramenée dans les fréquences de 1’ordre de
quelques dizaines de MHz, pour ensuite effectuer la détection vectorielle. On parle de mesure

vectorielle lorsque 1’on mesure en deux ports ou plus.
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Annexe 3

Correspondance entre les systemes d’unités SI et CGS

Grandeurs SI CGS Relations
Champ magnétique H A/m Oe 1A/m=4710"0e
Aimantation M A/m uem/cm’ 1A/m=10"vem/cm’
Induction magnétique B Tesla (T) | Gauss (G) 1T=10"Gauss
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Résumé

Contribution a ’étude et la faisabilité de micro-résonateurs en structure
planaire

Ce travail concerne I’étude et la réalisation de dispositifs hyperfréquences coplanaires
de type composite main droite/gauche (CRLH). Dans la premiere partie du mémoire, 1’état de
I’art des structures CRLH et leur aspect théorique sont présentés. La deuxieme partie
concerne la modélisation circuit et la conception de la cellule CRLH de base. Un modele
circuit a été développé a partir des modeles existants. Un résonateur d’ordre zéro (ZOR en
anglais) a couplage capacitif a été fabriqué et les résultats expérimentaux nous ont permis de
valider le modele théorique. Une réduction de 80% de la taille du résonateur a été observée
par rapport au résonateur demi-longueur d’onde a la méme fréquence du travail. Une ligne de
transmission a deux bandes de propagation a été réalisée par la mise en cascade de cinq
cellules CRLH de base. La troisieme partie est vouée a I’utilisation des couches magnétiques
dans les structures CRLH pour réaliser des dispositifs hyperfréquences accordables. L’ agilité
en fréquence du ZOR a été confirmée expérimentalement. Nous avons aussi proposé un
modele théorique simple de la cellule CRLH réalisée sur un substrat de YIG. Les résultats
expérimentaux de la ligne CRLH a ferrite et pour différentes valeurs du champ magnétique
appliqué sont présentés et comparés au modele théorique et aux simulations 3D.

Mots-clés : structures CRLH, ZOR, lignes métamatériaux, couches magnétiques, YIG,
caractérisations hyperfréquences

Abstract

Contribution to the study and the feasibility of micro-resonators in planar
Structure

This work deals with the study and the fabrication of microwave devices based on the
Coplanar Composite Right/Left Handed (CPW CRLH) structures. In the first part, we
introduce the CRLH theory. In the second part, circuit modelization and the design of the
CPW CRLH unit cell are presented. A coplanar zeroth-order resonator has been numerically
studied, realized and verified experimentally. The resonator we have proposed allows a
reduction of 80% of its size compared to the conventional half-wave length resonator at
6GHz. Based on the unit cell, a CRLH TL with five elementary cells has been realized. The
third part is devoted to the use of magnetic layers in CRLH structures to realise tunable
microwave devices. The frequency agility of the ZOR was experimentally confirmed. We also
developed a theoretical model of the CRLH unit cell with a YIG substrate. The experimental
results of the CRLH line with ferrite and for different values of applied magnetic field are
presented and compared with the theoretical model and 3D simulations.

Keywords: CRLH structures, ZOR, CRLH TL, magnetic layers, YIG, microwave characterization.



