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Résumé

Ce travail présente une contribution a 1’étude des filtres microondes, planaires et compacts de type
(Parallel Coupled Lines) et/ou SIR (Stepped Impedance Resonator) pour des applications multi-
bandes, a bande améliorée et automatiquement ajustée par la méthode WCIP. L’analyse de
plusieurs structures FSS par la méthode itérative WCIP est proposée, ces structures sont des filtres
coupes bandes, la structure a lI'avantage de la simplicité et donne des fréquences de résonance
multiples facilement contrdlées par une simple variation de la longueur des rubans, ces structures
sont des filtres réalisées pour des applications multi-bandes et a double polarisations. Une autre
moyen utilisée pour obtenir une réponse en fréquence FSS variable consiste & utiliser des diodes
PIN polarisées en inverse pour commuter les diodes entre les états ON et OFF est présentée.
Ensuite, une approche de synthese basée sur des rubans métalliques paralleles non couplées et un
anneau est introduite. En déterminant la courbe caractéristique de la ruban / anneau en utilisant la
méthode WCIP pour des longueurs de ruban et la circonférence extérieure de I’anneau données.
Pour valider I'approche de synthese présentée, I'approche de synthese présentée permet également
la détermination d'une FSS a base de rubans métalliques équivalentes pour des structures FSS
complexes. Un bon accord entre les mesures et les résultats WCIP obtenus pour les FSS synthétisés
est observé.

Plusieurs nouvelles FSS ajustées électroniquement, basée sur un résonateur a saut
d’impédance (SIR FSS) non couplé pour des applications multi bandes a double polarisation sont
proposée. Le premier filtre SIR type patch-ruban présenté est caractérisée par deux résonances
selon une direction et une seule résonance selon la direction perpendiculaire. Pour avoir trois
résonances selon x et une seule résonance selon y deux motifs type SIR sont placés dans la cellule
unitaire du FSS 1’un perpendiculaire a I’autre. Les deux motifs sont indépendant dans les domaine
spatial et spectral.

Des filtres SIR et PCL a large bande sont proposés et étudiés. Pour des applications
nécessitant une bande passante a I’intérieure d’une large bande coupante, trois types de filtres PCL
sont proposés, étudiés et validés : des filtres PCL a rubans métalliques paralleles et couplés, filtres
PCL a cellule unitaire comportant trois motifs de forme U dont le motif central est de forme U
inversé, filtres PCL a base des rubans métalliques non couplés. Dans des situations ou le volume
ne pose pas de contrainte, deux filtres PCL peuvent étre placés I'un sur 1’autre séparé¢ d’une
distance donnée. Sl cette distance est suffisamment grande, les deux filtres sont couplés
uniquement par le mode fondamental ce qui permet de choisir une réponse spectrale au préalable
construite a partir des réponse spectrale des deux filtres PCL. Un choix judicieux de ces deux
réponses spectrale permet d’en finir avec une réponse large bande ou une réponse large bande
coupante avec une bande passante a fréquence de résonance ajustable a 1’intérieur de la bande
passante.

Des filtres compactes peuvent étre obtenus en faisant appel a des filtres types PCL et
PCL/SIR. Plusieurs filtres compactes sont proposés et étudiés. Un bon accord est enregistré en
comparant les résultats de la méthode WCIP avec ceux du simulateur HFSS.

Mots clés : La methode WCIP, filtres microondes type SIR et PCL, filtres compactes, modes TE
et modes TM, diodes PIN, FSS a base de rubans métalliques équivalentes pour des structures FSS
complexes, L’hybridation des deux méthodes WCIP-SM.



Abstract

This work presents a contribution to the study of microwave, planar and compact (Parallel Coupled
Lines) and / or SIR (Stepped Impedance Resonator) filters for multiband applications, improved
band and automatically adjusted by the WCIP method. The analysis of several FSS structures by
the iterative WCIP method is proposed, these structures are band-cut filters, the structure has the
advantage of simplicity and gives multiple resonant frequencies easily controlled by a simple
variation of the length of the strips these structures are filters made for multi-band and dual-
polarization applications. Another means used to obtain a variable FSS frequency response is to
use reverse biased PIN diodes to switch the diodes between the ON and OFF states. Next, a
synthesis approach based on uncoupled parallel metal strips and a ring is introduced. By
determining the characteristic curve of the strips / ring using the WCIP method for strips lengths
and the outer circumference of the given ring. To validate the synthesis approach presented, the
presented synthesis approach also allows the determination of a FSS based on equivalent metal
strips for complex FSS structures. A good agreement between the measurements and the WCIP
results obtained for the synthesized FSS is observed.

Several new electronically tuned FSSs based on an stepped impedance resonator (SIR FSS) for
dual polarization multiband applications are proposed. The first SIR-type patch-strip filter
presented is characterized by two resonances in one direction and one resonance in the
perpendicular direction. In order to have three x-resonances and a single resonance according to y,
two SIR-type patterns are placed in the unit cell of the FSS, one perpendicular to the other. Both
motifs are independent in the spatial and spectral domains.

Broadband SIR and PCL filters are proposed and studied. For applications requiring bandwidth
with in a wide cutting band, three types of PCL filters are proposed, studied and validated: PCL
filters with parallel and coupled metal strips, unit cell PCL filters with three shape patterns U
whose central pattern is U-shaped inverted, PCL filters based on uncoupled metal strips. In
situations where the volume is not constrained, two PCL filters can be placed one over the other
separated by a given distance. If this distance is sufficiently large, the two filters are coupled only
by the fundamental mode, which makes it possible to choose a spectral response that has been
previously constructed from the spectral response of the two PCL filters. A judicious choice of
these two spectral responses makes it possible to finish off a broadband response or a cutting
broadband response with an adjustable resonant frequency bandwidth within the bandwidth.

Compact filters can be obtained using standard PCL and PCL / SIR filters. Several compact filters
are proposed and studied. A good agreement is recorded by comparing the results of the WCIP
method with those of the HFSS simulator.

Keywords: WCIP method, SIR and PCL type microwave filters, compact filters, TE modes and

TM modes, PIN diodes, FSS based on equivalent metal strips for complex FSS structures, the
WCIP-SM hybridation technique.
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Introduction géneérale

Le développement rapides des systémes des télécommunications a permis la création et
I’innovation des plusieurs technologies. D’une part il y a une tendance vers la miniaturisation des
composants liés aux dispositifs mobiles tenus dans la main, d’autre part il y a une demande
croissante concernant le transfert des données rapides, qui exige alternativement des composants
a large bande et a multi bandes. Ces deux contraintes contradictoires doivent étre soulevées avec
des solutions peu couteuses, et fournissant un rendement élevé. La réduction de la taille des
composants a suscité ces dernieres années un tres grand intérét auprés des chercheurs dans le
monde des télécommunications. La course a cette miniaturisation est motivée par I’intégration des
composants dans [D’architecture des terminaux mobiles, pour réduire au maximum leur

encombrement.

Les filtres microondes type PCL (Parallel Coupled Lines) et/ou SIR (Stepped Impedance
Resonator) sont utilisés pratiguement dans tous les systemes de communications nécessitants un
filtrage a bande large. Dans les radiomeétres ce genre de filtres vient pour remplacer les filtres a
guides d’ondes utilisés depuis longtemps et présentant des problémes d’interconnexions, de poids
et d’encombrements. L’emploi de diode PIN ou Schottky rend le filtre réalisé électroniquement
ajusté. L’emploi de plusieurs niveaux de métallisation pourra mener a la conception des filtres
microondes compacts caractérisés par plusieurs bandes qui peuvent se fusionner en une seule
bande large si un ajustement judicieux, basée sur la compréhension du comportement

électromagnétique du filtre est réalisé.

Les exigences de la circuiterie actuelle pousse les chercheurs a réfléchir sur un simulateur basé sur
une méthode de calcul électromagnétique rigoureuse qui prendra en considération le couplage
inter-éléments qui peuvent étre embarqués sur le méme dispositif. Ces exigences sont imposees
par la diminution de I’encombrement et de 1’interférence. Une formulation en ondes transverses
WCIP (Wave Concept Iterative Procedure) représente une méthode adéquate pour suivre le
développement des méthode de calcul en I’actualisant aux nouvelles structures et en proposant de

nouvelles approches pour 1’améliorer.

La méthode WCIP est initialement proposée par le professeur Henri Baudrand directeur du
laboratoire d’¢électronique de recherches a LEN7 de Toulouse, France en début des années 90 du

siecle précédent. Elle est basée sur la collecte des ondes diffractées aux niveaux de I’interface
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inter-milieux et les laisser réfléchir des murs de fermetures pour donner naissance aux ondes
incidentes de la prochaine itération. Cette procédure itérative est répétée jusqu’a 1’obtention de la
convergence qui existe indépendamment de la structure étudiée. Un passage du domaine spatial
(domaine de définition des ondes diffractées) au domaine modal ( domaine de définition des ondes
réfléchies )est assuré par la transformée rapide en modes. C’est dans ce contexte que ce travail
prend place, puisqu’il présente une contribution a I’étude une contribution a I’étude des filtres
microondes, planaires et compacts de type (Parallel Coupled Lines) et/ou SIR (Stepped Impedance
Resonator) pour des applications multi-bandes, a bande améliorée et automatiquement ajustée par
la méthode WCIP est utilisée pour caractériser les structures de filtrage microondes proposees.
Pour prendre en considération les détails des motifs complexes un maillage fin local est réalisé.
Un quadrip6le prenant en considération le domaine & maillage fin sera déterminé en faisant appel
au modele de I’'impédance de surface et/ou d’une nouvelle formulation de la méthode WCIP. Un
opérateur de passage d’un niveau de métallisation & un autre sera déterminé en se basant sur
I’approche de longueur de guide et en ramenant toute 1’énergie électromagnétique projetée dans la
base modale des modes TE et TM. Un quadripdle représentant I’insertion des éléments passifs
et/ou actifs dans le circuit sera aussi déterminé en faisant appel a I’approche de schéma équivalents

et celui de I’impédance de surface.

Le manuscrit comporte quatre chapitres. Le premier chapitre est intitulé «Les filtres microondes
PCL (Parallel Coupled Line) et SIR (Stepped Impedance Resonators) » dont lequel les différentes
structures planaires de filtrage, les filtres compact et les types de filtres compactes en technologie
planaire, ainsi que les filtres sont présentés. Pour obtenir un filtre microondes actif une ou
plusieurs diodes type PIN peuvent étre employées et les structures résultantes sont caractérisées et
simulés pour confirmer les réponses attendues. Pour améliorer le gain et ajuster la fréquence de
résonance de I’antenne micro ruban un filtre type surfaces sélectives de fréquences (FSS) est placé
au-dessous de I’antenne pour refléter 1’énergie électromagnétique rayonnée derriere et favoriser la

participation des modes €évanescents assurant le couplage entre 1’antenne et le filtre.

Dans le deuxiéme chapitre qui est intitulé « La méthode WCIP, principe, théorie et applications »,
le principe de la méthode itérative et son applications sont présentés et détaillés dans les cas des
FSS simple couche de forme U, FSS active a ruban métallique centré par une encoche portant trois
diodes PIN, FSS a deux niveaux de métallisation en insérant I’approche SM (Scattering Matrix)

dans la méthode WCIP, antennes microrubans enfermées par des filtres.
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Le chapitre trois intitulé « Caractérisation et synthése d’une structure FSS & rubans
métalliques non couplés» Dans ce chapitre, I’analyse d’une FSS simple basée sur des rubans
métalliques paralléles non couplés est présenté. Cette structure est caractérisée par I’indépendance
des rubans métalliques dans les deux domaine spatial et spectrale. Par conséquent une suppression
d’un ou plusieurs rubans résulte en une suppression de sa résonance sans altérer le reste de la
réponse fréquentielle. Un autre moyen souvent utilisée pour obtenir une réponse en fréquence FSS
ajustable consiste a utiliser des diodes PIN inversement polarisées pour commuter les diodes entre
les états ON et OFF. Le non couplage des rubans métallique dans la structure FSS présentée méne
a une introduction d’une méthode de synthése permettant de déterminer le nombre et les longueurs
des rubans nécessaires pour reproduire une réponse fréquentielle donnée. L’emploi de la méthode
de syntheése introduite est étendue a la détermination des structure équivalente des structures a
motifs complexes tout en se basant sur les rubans métalliques non couplés. Cette structure
équivalente offre un avantage primordial lorsque il est possible de remplacer la structure complexe
dont les dimensions responsables des résonnaces ne sont pas explicitement déterminées.

Le chapitre 4 est intitulé «Structures planaires a filtres SIR et PCL». Dans ce chapitre
plusieurs nouvelles FSS ajustées électroniquement et basées sur un résonateur a saut d’impédance
(SIR FSS) non couplé pour des applications multi bandes a double polarisation sont proposée. Le
premier filtre SIR type patch-ruban métallique présenté est caractérisée par deux résonances selon
une direction et une seule résonance selon la direction perpendiculaire. Pour avoir trois résonances
selon une direction et une seule résonance selon la direction perpendiculaire deux motifs type SIR
sont placés dans la cellule unitaire du FSS 1’un perpendiculaire a I’autre. Les deux motifs sont
indépendant dans les domaine spatial et spectral. Des filtres SIR et PCL a large bande sont
proposés et étudiés. Pour des applications nécessitant une bande passante a I’intérieure d une large
bande coupante, trois types de filtres PCL sont proposés, étudiés et validés : des filtres PCL a
rubans métalliques paralléles et couplés, filtres PCL a cellule unitaire comportant trois motifs de
forme U dont le motif central est de forme U inversé, filtres PCL a base des rubans métalliques
non couplés. Des filtres compactes peuvent étre obtenus en faisant appel a des filtres types PCL et
PCL/SIR. Plusieurs filtres compactes sont proposés et étudiés. Un bon accord est enregistré en

comparant les résultats de la méthode WCIP avec ceux du simulateur HFSS.
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Chapitre 1

Les filtres microonde PCL (Parallel Coupled Line) et
SIR (Stepped Impedance Resonators)

1.1. Introduction

Les filtres microonde passifs représentent une partie trés importante des systemes de
télécommunications modernes: systemes embarqués sur satellite, systemes de téléphonie mobile,
etc.. La technologie des filtres microondes a fait ses preuves que ce soit du point de vue conception
et miniaturisation que sur le plan d’utilisation de matériaux spécifiques et ce afin d’atteindre de
meilleurs réponses du point de vue sélectivité, facteur de qualité et ajustement en fréquence. La
plupart des filtres RF et hyperfréquences sont constitués d'un ou plusieurs résonateurs couplés, et
le résonateur est l'unité de base pour réaliser le filtre. Au cours des derniéres années, plusieurs
nouveaux concepts ont été appliqués aux circuits hyperfréquences distribués afin de répondre aux
exigences de hautes performances, de taille compacte, de faible codt, etc [1].

Ce chapitre permet de voir les concepts de base de la technologie planaire, et son intégration dans
les circuits électroniques, ainsi que les différentes structures planaires et leurs applications, et les
caractéristiques des résonateurs micro ruban, Les filtres microondes PCL (Parallel Coupled Line)
et SIR (Stepped Impedance Resonators). Comme la miniaturisation des circuits présente 1’un des
plus grands défis dans la conception des circuits hyperfréquences, les différentes technologies pour
les filtres compacts sont décrites. En dernier lieu une étude sur les structures sélective en

fréquences (FSS), et leurs applications dans les différents domaines a été présentée.

1.2. Les filtres micro-ondes

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

autre bande de fréquence appelée bande passante [2].
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Tous les filtres passe-haut, passe-bande et coupe-bande peuvent étre obtenus a partir de filtre
passe-bas normalisé via des transformations de fréquence [2]. En effet, un filtre passe-bas est
constitue de deux éléments : inductance et capacité. Donc, les réseaux LC des filtres (passe-haut,
passe-bande, coupe-bande) se déduisent du prototype passe-bas par une simple transformation en

impédance et en fréquence.

1.3. Les structures de propagation microonde

1.3.1. Le choix de la technologie planaire

Les filtres planaires présentent 1’avantage d’un faible encombrement, d’une intégration totale a
I’environnement électronique, d’un faible cout de production et d’une grande reproductibilité.
Leur inconvénient majeur est leur faible facteur de qualité a vide, ce qui engendre des pertes
importantes pour des filtres bande étroite (quelques pourcents) [3].

Les technologies planaires sont constituées d’un ou plusieurs substrats diélectriques comportant
des rubans et des plans de masse métallisés. Les modes de propagation sont les modes TEM ou
quasi-TEM. La souplesse des réalisations et la facilité des interconnexions entre les fonctions font
que ces technologies sont les plus utilisées dans le filtrage hyperfréquence. Il existe trois
principales familles de filtres planaires, les micro-rubans, les coplanaires et les multicouches multi-

technologies [4].

1.3.2. Les micro-rubans

Les micro-rubans sont constitués d’un ruban métallique sur un substrat di¢lectrique et un plan de
masse sur la face arriére de ce substrat. Sur cette ligne, le mode de propagation est de type quasi-
TEM et I’'impédance caractéristique, pour une permittivité donnée, est déterminée par le rapport
w/h (avec w largeur de la ligne et h hauteur du diélectrique). Les lignes de champs
électromagnétiques sont situées principalement dans le substrat diélectrique [4]. La structure de la

ligne micro ruban est représentée sur la figure 1.1.
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Plans de masse

Figure 1. 1. Structure de la ligne micro ruban
1.3.3. Les lignes coplanaires

La ligne coplanaire est constituée d’un ruban métallique central, et deux plans de masses se situant
de part et d’autre de ce ruban et séparés par deux fentes identiques. Deux modes fondamentaux de
propagation coexistent, un mode pair quasi-TE dispersif et un mode impair quasi-TEM peu
dispersif. Le mode non-dispersif est majoritairement recherché. L’ impédance caractéristique est
déterminée par le rapport entre la largeur de la ligne et la largeur des fentes. Une méme impédance
peut donc étre réalisée avec différents couples largeur de la ligne - largeur des fentes. Cette

souplesse de conception est tres appréciée [4].

E GND

Nl

Figure 1. 2. Répartition des lignes de champs du mode impair dans une ligne coplanaire
1.3.4. Technologie triplaque

La technologie triplaque (figure .1.3) est composée d’un ruban métallique sSitué entre deux
substrats collés. Les plans de masse sont situés sur les faces infeérieure et supérieure de la structure.
Cette technologie est trés appréciée dans le domaine industriel car elle permet d’avoir un blindage

naturel entre les circuits [5].
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Substrat €,
Plans de masse

Figure 1. 3. Vue en coupe d’une ligne triplaque

1.3.5. Avantages et inconvénients des structures planaires

Les lignes de transmissions possedent certaines propriétés telles que :
* Faible cot
* Faible poids, faibles dimensions et légereté
» Compatibilité avec circuits intégrés
* Performances intéressantes
* Meilleurs fiabilité et reproductibilité
* Les composants élémentaires peuvent étre additionnées aux circuits ; sa structure
ouverte la rend en effet, trés commode pour 1’utilisation des MICs.
L’inconvénient majeur qui retient 1’attention est que les lignes microrubans sont considérees
comme des lignes ouvertes qui rayonnent de 1’énergie dans I’espace environnent.
Mais I’intérét particulier de cet inconvénient est qu’il a donné lieu a des recherches dont le résultat

essentiel fut la caractérisation des structures microrubans [6].

1.4. Les filtres compacts

Avec le développement rapide des systémes sans fil modernes, les objectifs de conception sont la
taille compacte, les faibles pertes, une sélectivité élevee, des colts abordables et des composants
hautes performances. Le filtre est un élément essentiel du systéme de communication moderne.
En réponse a ce besoin, de nombreux filtres planaires a performances passe-bande, passe-bas ou
coupe-bande ont récemment fait I'objet d'une grande attention, et de nombreuses techniques et
méthodologies utilisées pour atteindre les objectifs ont été étudiées [7,8]. Les filtres passe-bande
multi bandes hyperfréquences (BPF) sont des composants importants et essentiels pour satisfaire
ces exigences. Afin de réduire les codts de fabrication et d’améliorer les performances, des filtres

BPF multi bande sont été développé avec des tailles compactes, une réjection hors bande



Chapitre 1 Les filtres microondes PCL (Paralle Coupled Line) et
SIR (Stepped Impedance Resonators)

importante et une sélectivité élevée [9,10]. La miniaturisation des filtres hyperfréquences planaires
est un sujet de recherche populaire ces derniéres années, les résonateurs distribués conventionnels
sont trop volumineux pour étre utilisés a basses frequences lorsque la miniaturisation est un
probléme clé. Ainsi, ces résonateurs ont été progressivement remplacés par des structures plus
petites [11]. Les résonateurs de demi-longueur d'onde étaient a l'origine utilisés pour mettre en
ceuvre des filtres de ligne a couplage paralléle qui ont été remplacés par des résonateurs en épingle
a cheveux[12]. Une version plus compacte du résonateur en épingle a cheveux est le résonateur
carré a boucle ouverte [13], mais ce résonateur fonctionne toujours comme un dispositif distribué
produisant des dispositions trop grandes aux basses fréquences. Un inconvénient supplémentaire
des résonateurs distribués est la dégradation du niveau de réjection hors bande en raison de
I'existence d'’harmoniques parasites indésirables [11]. La structure des résonateurs en spirale
présente de nombreux avantages, notamment une efficacité élevée, I'utilisation de la surface du
substrat, une bonne gestion de la puissance et une fabrication simple basée sur le couplage entre
résonateurs comme illustré par la figure 1.4.b [14].
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Figure 1. 4. (a) Photographie du BPF fabriqué (b) Réponses en fréquence simulées et mesurées du BPF proposé
[14].

1.4.1. Les différents types de filtres compacts en technologie planaire dans la
littérature

Les parties suivantes proposent plusieurs types de compacité en technologie planaire
disponibles dans la littérature : le substrat a forte permittivité diélectrique, la technologie

multicouche, les structures périodiques et les éléments semi-localisés.



Chapitre 1 Les filtres microondes PCL (Paralle Coupled Line) et
SIR (Stepped Impedance Resonators)

1.4.1.1. Substrat a forte permittivité diélectrique

En effet, ces matériaux ont I’avantage de réduire considérablement la taille des filtres. La
dimension des éléments distribués est directement liée a la longueur d’onde qui dépend de la
permittivité diélectrique du matériau utilise (Eq.1.1). Les substrats a forte permittivité diélectrique
Ererr > 20 permettent d’avoir des filtres compacts en comparaison avec un substrat d’alumine
standard &..;f = 9.9 . Cette technologie permet de diminuer la taille des technologies
encombrantes ayant de bonnes performances électrique [5]. Toute fois en technologie planaire,
I’impédance caractéristique est inversement proportionnelle a la permittivité relative. Donc, pour
un substrat a forte permittivité, la largeur de la ligne de propagation est plus faible pour réaliser
une valeur d’impédance caractéristique donnée. Cette loi entraine une diminution de la limite
d’impédance caractéristique forte réalisable a cause de la limite technologique des largeurs des

lignes de propagation [5].

C
A=—= 1.1
IRVETE a1

1.4.1.2. Technologie multicouche

Les technologies multicouches sont trés utilisées pour diminuer la complexité du motif métallique
des circuits tout en gardant des performances électriques équivalentes. Les topologies de filtres
utilisées en multicouches sont généralement des éclatements de topologies de filtres planaires a

motif complexe.

1.4.1.3. Eléments semi-localisés

La famille de technologies planaires appelée technologie a éléments semi-localisés est composé
d'éléments considérés comme étant semi-localisés ou semi-distribués car les dimensions de ces
éléments sont tres inférieures a la longueur d’onde (< A/20). Les inductances et les capacités des
filtres a éléments localisés sont remplacés par des lignes distribuées avec des effets inductifs
(figurel.5 (a), (b)) ou capacitifs (figure 1.5 (c), (d)) [5].

(a) (b)
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(c) (d)

Figure 1. 5. Eléments semi-localisés : (a) inductance en spirale, (b) inductance en méandre, (c) capacité de
découplage (d) capacité interdigité [5]
Les filtres a éléments semi-localisés apportent 1’intérét de réaliser des filtres aux topologies
souples et compactes. Il est aussi possible d’utiliser les couplages paralleles pour réaliser des filtres
multi-bandes ou d’utiliser la hauteur du substrat pour réaliser les éléments semi-localiseés.
Cependant, les pertes d’insertion sont importantes en comparaison avec les technologies a
éléments distribués. De plus, les valeurs des capacités et des inductances sont faibles comparées a

celles obtenues avec des technologies a éléments localisés [5].

1.5. Résonateur a Saut d’Impédance (SIR)

Les résonateurs a saut d’impédance SIR (Stepped Resonator Impedance) sont des petits
résonateurs électriques utiles pour la mise en ceuvre des filtres planaires, couplés a des lignes de
transmission planaires. Bien que les SIRs soient genéralement implémentés comme des
résonateurs métalliques, les contre-parties complémentaires (SIR a fentes, également appelées
structures au sol a haltéres) sont également intéressantes pour la conception de circuits micro-
ondes [15]. Les filtres passe-bande sont faits a I'aide de la technologie traditionnelle de résonateurs

a saut d'impédance (SIR).

La figure 1.6.a montré une structure symétrique de filtre SIR, la figure 1.6.b représente les résultats
des simulations et des mesures pour le

structure symétrique [16].
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Figure 1. 6. Structure symétrique de filtre SIR et les résultats des simulations et des mesures [16].

1.6. Les filters PCL (Parallel Coupled Line)

Depuis l'introduction des lignes a couplage paralléle (PCL) dans la conception des filtres, de
nombreux travaux de recherche ont été menés sur ces circuits pour différentes d'applications. Ces
lignes couplées en paralléle sont utilisées dans la conception des filtres passe-bande et a rejet de
bande, en raison de I'avantage d'une conception et d'une fabrication faciles sur la technologie des
microrubans [15]. Ces filtres sont aussi des composants courants des circuits intégrés a
hyperfréquences. En raison de la nécessité de nouvelles spécifications ultra-large bande (UWB)

proposées, des filtres passe-bande avec une bande passante GHz ont été proposés figure 1.7 [17].
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Figure 1. 7. (a) Fabrication du filtre a ligne couplée en paralléle a cing sections (b) Résultats des simulations et des
mesures [17]
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1.7. La technologie Ultra Large Bande (ULB)

Les systéemes ULB (Ultra Large Bande) en anglais UWB (Ultra-Wide band) fonctionnent dans la
bande [3.1-10.6] GHz en raison du gabarit spectral proposé par 1’organisme de normalisation des
Etat-Unis, puis par d’autre pays [18,19]. UWB est une technologie sans fil développée pour
transférer des données a haut debit sur de trés courtes distances, a trés basse densité de puissance
et dans un domaine d’intérét immense, avec de nombreuses applications. La technique ultra large
bande consiste a émettre des impulsions de trés courte durée. Elle fut d’abord utilisée pour des

applications radars, puis transposée aux applications de téelécommunications [19].

1.7.1. Application de la technologie ULB

Des efforts de recherche considérables ont été déployés pour appliquer la technologie ultra large
bande (UWB) aux secteurs militaire et public. Cette technologie largement utilisée dans les
applications radar et de télédétection a récemment fait I’objet d’une grande attention, tant dans le

monde universitaire que dans I’industrie, pour les applications de communications sans fil [20,21].

1.8. Les surfaces sélectives en fréquence (FSS)

La technologie des Surfaces Sélectives en Fréquences SSF, en anglais (Frequency Selective
Surfaces, FSS) faisait partie du domaine militaire. Les FSS sont des surfaces périodiques
constituées d'un arrangement périodique dans un plan d'éléments passifs électriguement
conducteurs. Les FSSs sont un élément clé dans la conception de systemes multifréquences.

Dans une FSS, les cellules répétées périodiquement sont identiques. En fonction du type d'élément
utilisé, de ses dimensions géomeétriques, de la taille de la cellule élémentaire et du substrat, la FSS
se comporte soit comme un filtre passe-bande, passe-haut, passe-bas ou coupe-bande [22].

Les performances de la FSS dépendent également de I'angle d'incidence et de la polarisation des
ondes électromagnétiques incidentes. Les performances des FSSs sont généralement évaluées en
faisant I’hypothése d’une FSS de dimension infinie et périodique en utilisant les modes de Floquet
[22, 23], le temps de calcul étant alors réduit quasiment a celui de la cellule élémentaire. Par
ailleurs, le choix de structures périodiques impose des contraintes fortes sur les performances
atteignables et suppose un fonctionnement similaire pour toutes les cellules quelle que soit leur

position dans le réseau.
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1.8.1. Classification des FSSs

Une Surface Sélective en Fréquence (FSS) est généralement formée soit d’un plan métallique
perforé périodiquement avec des ouvertures (grille métallique), soit d’un réseau périodique de
motifs métalliques imprimés sur du substrat. Elles peuvent étre congus pour donner les quatre
réponses spectrales standard ; ¢’est-a-dire: coupe-bande, passe-bande, passe haut et passe-bas. Par
consequent, les filtres de toute réponse spectrale souhaitable peuvent étre créés. Un filtre approprié
est choisi selon les criteres de conception qui sont : le niveau d'atténuation, la fréquence de
coupure, la bande passante et la sensibilité a I'angle d'incidence d'ondes électromagnétiques. Des
exemples typiques des quatre types de filtres sont décrits ci-dessous [5,24].

e Si la surface est composée de motifs périodiques métalliques, dans ce cas il s’agit d’une

FSS capacitive qui a un comportement de filtre coupe-bande (Motif métallique) figure 1.8.

OO00
OO00
OO00
OO00

Figure 1. 8. FSS a motif métallique

e Si la surface est composée d’ouvertures périodiques dans un plan métallique, dans ce cas,
il s’agit d’une FSS inductive qui a un comportement de filtre passe-bande (Motif

diélectrique) figure 1.9.

Figure 1. 9. FSS & motif diélectrique

Les deux cas peuvent €tre représentés par des périodicités d’éléments €lectroniques capacitifs ou

inductifs, dont les valeurs dépendent de la géometrie de la FSS.
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e Les FSS passe-haut peuvent étre construites par perforation d'un plan conducteur avec des
ouvertures ayant des formes quelconques (Figure 1.10).

Figure 1. 10. FSS a plan conducteur avec des ouvertures

e Les FSS passe-bas : Un filtre passe bas peut étre le complément de Babinet du filtre passe

haut (figure 1.11).

Figure 1. 11. FSS passe-bas

Les FSS sont utilisées en multicouches avec des diélectriques et/ou avec d’autres surfaces
sélectives en fréquences. Ainsi, il est courant de trouver des dispositifs associant plusieurs FSS
inductives ou capacitives mais également le couplage des deux types. Ceci a I’avantage, entre

autres, d’augmenter la sélectivité de la transmission [21].
1.8.2. Les différents motifs des structures FSS

La figure 1.12 montre les quatre types de base des FSSs. L’association de plusieurs motifs
a pour avantage d’avoir une réponse particuliere de la structure. Par exemple, la combinaison de
deux ou trois anneaux métalliques permet d’avoir plusieurs résonances ainsi qu’une ou plusieurs

bandes passantes, a ’intérieur de la résonance coupe-bande du motif anneau seul [24].
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Figure 1. 12. Les quatre différents groupes de base des nouvelles FSS

1.8.3. Bande passante des structures FSS

La bande passante de I'élément est un bon point de départ lors de la conception d'une FSS a large
bande. Pour augmenter la bande passante de la FSS, il est important d'essayer d'arranger les
éléments plus proches les uns des autres. Cet objectif peut étre atteint en choisissant des éléments
qui permettent de minimiser la taille de la cellule.

La bande passante d'une FSS coupe-bande ou passe-bande peut aussi étre élargie en mettant deux
FSS en cascade. En choisissant la distance entre les deux surfaces soigneusement, cette technique
permet d'aplatir et d'élargir la courbe du coefficient de réflexion (ou de transmission) dans la bande
de fréquences de fonctionnement. En plus, dans ce cas, le coefficient de réflexion (ou de

transmission) tombe brusquement aux limites de bande [22].

1.8.4. Applications des FSSs

Les Surfaces Sélectives en Fréquence (FSS) sont un eélément clé dans la conception de systemes
multifréquences, donc leur utilisation dans les systémes de télécommunication est motivée par le
caractére de plus en plus multi-bandes des applications et donc la possibilité de réduire le nombre
d'antennes spatiales [24]. Initialement destinées au domaine militaire ou elles sont utilisées dans
les missiles et blindages électromagnétiques, les FSSs sont employées aussi comme réflecteurs,
polariseurs ou dans des absorbeurs [25]. L’application des FSSs la plus connue est son emploi
comme raddme comme illustré par la figure 1.13; elles se trouvent dans les radomes terrestres et
intégrés dans les avions, Certains radémes utilisent également un couplage des deux types de FSS,
capacitives et inductives [26].
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Figure 1. 13. Radéme en forme de cdne qui une fois soulevé montre le radar d'un Airbus A320 [27]

Les FSSs trouvent aussi une utilisation commerciale a I'échelle de la porte d'écran de fours a micro-
ondes: la plaque métallique perforée reflete complétement I'énergie micro-ondes a 2,45 GHz tout
en laissant passer la lumiére, ce qui permet ainsi de voir les aliments dans le four [24]

1.8.5. Surfaces sélectives en fréquence commutables

Les surfaces sélectives en fréquence ont une performance de fréquence fixe qui limite la
fonctionnalité de la structure. Il serait avantageux que la structure puisse fonctionner sur plusieurs
fréguences sans remplacer le matériel. Cela peut étre realisé en ajoutant des éléments commutables
alaFSS. La commutation offre des fonctionnalités supplémentaires aux structures car elle controle
le champ électromagnétique en fonction du temps en décalant la fréquence de fonctionnement. La
commutation convertira la structure en un état transparent ou réfléchissant. L'état transparent
signifie que la structure permet aux ondes de pénétrer, et I'état réfléchissant signifie que la structure
réfléchit les ondes incidentes. La commutation entre les deux états peut se faire électriqguement en
ajoutant des éléments actifs des diodes PIN en états ON ou OFF aux FSSs; dans ce cas, elles
peuvent étre contrélées de maniere distante [25].

1.8.5.1. Diode PIN en états ON/ OFF

Les diodes PIN sont modélisées comme des circuits série RL pour I'état ON et une combinaison
de circuits RLC série-paralléle pour I'état OFF. Le circuit équivalent de la diode PIN, est représenté
a lafigure 1.14 [28].
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Figure 1. 14. Le circuit équivalent de la diode PIN (a) Diode ON (b) Diode OFF

1.8.5.2. Insertion des Diode PIN dans les structures FSS a motifs métalliques ou
diélectriques

La figure 1.15 montre une cellule FSS active a base de ruban métallique avec une diode PIN

insérée dans son centre. Dans le cas idéal, lorsque la diode est polarisées en direct, les rubans sont

reliés par les diodes formant une série inductive de cellules élémentaires, les rubans sont connectés

les uns aux autres et la diode agissent comme des court circuits [25,28,29,30].
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Figure 1. 15. Diode PIN dans des FSS a base de ruban métallique (a) état ON (b) état OFF [30]

La figure 1.16 représente une FSS a base de rubans diélectriques et son circuit équivalent.
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Figure 1. 16. Mod¢le de circuit équivalent d’une FSS a fente [30]
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Des diodes PIN dans les deux états OFF et ON sont insérées au centre du ruban diélectriques.
Les figures 1.17.a et 1.17.b représentent les circuits équivalents aux deux états OFF et ON

respectivement.

i .

. Lo, 1 1

Etat OFF » Z{ - Etat%ON » L1 Tcz |:§]z czT
@ (6) °

Figure 1. 17. Diode PIN dans une FSS a ruban diélectrique : (a) état OFF (b) état ON [30]

1.8.5.2.1. Exemple de validation d’une FSS a base d’un ruban métallique avec une diode

La figure 1.18 illustre un exemple d’une FSS a base d’un ruban métallique sans diode. Le
coefficient de transmission (S21) indique une fréquence de résonance a environ 6.6GHz pour un
ruban d’une largeur de 1mm et une longueur de 15mm. Le filtre est imprimé sur un substrat en

fibre de verre (FR-4) de constante diélectrique &,= 4,4 et d'épaisseur h = 1mm.

L’outil de simulation électromagnétique utilisé est le logiciel HFSS™ (High Frequency Structure
Simulator) d’ANSYS©. Ce logiciel de simulation 3D est répandu dans les milieux industriel et
universitaire. Il permet la simulation a hautes fréquences des structures rayonnantes. HFSS™

utilise la méthode des éléments finis (FEM).
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Figure 1. 18. Coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement d’une FSS a base d’un
ruban métallique
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La figure 1.19 illustre un exemple d’une FSS a base d’un ruban métallique avec une diode ON
insérée au centre. En pratique, la diode a I'état ON est équivalente a une résistance R = 5Q en série
avec une inductance L=0.5nH [28]. Les résultats obtenus par le logiciel HFSS indiquent que le

filtre FSS a ruban meétallique présente une fréquence de résonance a 6.3GHz.

1
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25, | |
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30 . a . ===Ruban avec diode ON

2 4 6 8 10 12

Fréquence de fonctionnement en (GHz)
Figure 1. 19. Coefficient de transmission d’une FSS a base de ruban métallique avec diode & 1’état ON

La figure 1.20 illustre I’exemple d’une FSS a ruban métallique avec une diode PIN OFF, En
pratique, la diode a I'état OFF présente une inductance L=0.45nH en série avec une résistance et
un condensateur en parallele avec :R = 1kQ et C=0.02pF [28]. Le filtre FSS a ruban métallique
présente une fréquence de résonance a 8.1GHz. Lorsque les diodes PIN sont désactivées. Le ruban
sont déconnectés les uns des autres et la diode agissent comme un circuit ouvert. Cela conduit a

décaler la résonance vers une fréquence plus élevée.
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Figure 1. 20. Coefficient de transmission d’une FSS a base de ruban métallique avec diode & 1’état OFF

1.8.6. Applications de surface sélectives en fréquence dans les antennes

1.8.6.1. Les antennes

Les antennes sont des dispositifs permettant de rayonner ou de capter les ondes
électromagnétiques. L’antenne d'émission transforme le courant modulé d’excitation en ondes
électromagnétiques capables de se déplacer dans I'atmosphére. Tandis que I'antenne de réception
convertit les ondes électromagnétiques regues en courant susceptible d'étre traité par le récepteur
[31].

1.8.6.2. Les caractéristiques des antennes

Une antenne se définit par les caractéristiques principales suivantes : impédance d’entrée,
fréquence de fonctionnement et bande passante ; caractéristiques de rayonnement : directivité, gain
, diagramme de rayonnement et polarisation [31].

Les pertes d’ondes de surface dans 1’antenne patch réduisent la largeur de bande et le gain
de I’antenne patch. Ce probléme peut étre résolu par l'utilisation d'une surface sélective en
fréquence. Une FSS est utilisee comme surface réfléchissante partielle ou transparente dans de
nombreuses conceptions d'antenne pour améliorer les performances de I'antenne sous de nombreux
aspects, tels que le gain d'antenne et le diagramme de rayonnement [25,32,33].

L’antenne reconfigurable en diagramme de rayonnement est modélisée par la conception

de la cellule unitaire des surfaces selectives en fréquence commutées [25].
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1.9. Conclusion

Dans ce premier chapitre les filtres microondes, les filtres de type SIR (Steped Impedance
Resonator) et PCL (Parallel Coupled Line) ont été présentés. Ensuite les différents types de filtres
compacts en technologie planaire qui existent dans la littérature ainsi que la technologie ULB ultra
large bande et ses applications ont été exposé. Dans la derniere section, les filtres a surfaces
sélectives en fréquence (FSS), ont été décrits, des structures FSS commutables avec des diodes
PIN en états ON et OFF ont été présentées avec des exemples d’application validés par le logiciel
HFSS. Enfin l'utilisation des FSSs et leurs avantages dans I'amélioration des caractéristiques des

antennes a été abordée.
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Chapitre 2

La méthode WCIP, principe, théorie

et applications

2.1. Introduction

De nos jours, plusieurs méthodes numériques ont été développées pour modéliser et étudier des
circuits micro-ondes en technologie planaire, a savoir les méthodes intégrales et différentielles.
Le choix de la méthode est basé sur le temps d’exécution rapide pour analyser et simuler la
structure et pour sauver 1’espace mémoire [1].

Face a la complexité des circuits, ces méthodes ont été réajustées pour la mise en ceuvre d’une
approche itérative en ondes transverses. Dans ce chapitre, I'étude détaillée de cette méthode
appelée méthode itérative connue sous I'abréviation anglaise WCIP (Wave Concept Iterative
Procedure) est présentée [2]. De nombreuses études ont été menées avec cette approche pour
étudier des circuits planaires simples ou multicouches de forme arbitraires et comportant des
éléments passifs et des circuits planaires intégrant des éléments actifs (diode, transistor)[3].

La méthode WCIP est relativement simple et facile pour la mise en ceuvre, elle est caractérisée
par sa rapidité d'exécution due essentiellement a l'absence de produit scalaire et d’inversion
matriciel, en plus [lutilisation de la FMT (Fast Modal Transform) basée sur la FFT

bidimensionnelle assure les alternances entre les deux domaines spatial et spectral [2].

2.2. Méthodes d'analyse

La diffraction des ondes électromagnétiques a fait I’objet de nombreuses études, dont
découlent plusieurs méthodes numériques comme la méthode des moments, la méthode des
éléments finies, la méthode des différences finies. Ces méthodes sont limitées dans leurs
applications, elles nécessitent un espace meémoire assez important lorsque la structure a
caractériser comporte beaucoup d’éléments. Chaque méthode a ses inconvénients et ses limites

d'utilisation [1].
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Dans ce travail la méthode itérative ou Wave Concept Itérative Procedure (WCIP) a été choisi
pour caractériser les structures planaires. La WCIP offre plusieurs avantages par rapport aux
autres methodes full wave, en premier lieu elle est simple a appliquer, en raison de I’absence de
fonctions de test, en deuxiéeme lieu elle offre un important gain dans le temps de calcul
essentiellement réalisé grace a 1’utilisation systématique de la transformée FMT basée sur la
FFT2 bidimensionnelle. En plus, la méthode WCIP n’est pas limitée par la forme du patch ni par

le nombre d'éléments métalliques composant le circuit planaire [1].

2.2.1. Méthode itérative WCIP

La méthode itérative WCIP (Wave Concept Iterative Procedure) est basée sur le concept d’onde
transverse. Elle a été dévoilée a la communauté scientifique par Pr. H. Baudrand en 1995 lors
d'une conférence internationale comme une méthode de résolution des problemes de diffraction
¢lectromagnétique et I’analyse des circuits planaires. Le principe de cette méthode est de mettre
en relation les ondes incidentes et les ondes réfléchies dans les milieux autour des discontinuités
en exprimant la réflexion dans le domaine modal et la diffraction dans le domaine spatial. La
transition entre les deux domaines se fait a travers une Transformation Modale Rapide (FMT),
respectivement, et sa transformation inverse FMT™. Le processus itératif est arrété a une
convergence des parametres physiques observés [4]. L’approche itérative est connue par la
manipulation des ondes incidentes et réfléchies.

Cette méthode permet d’offrir des hybridations avec d'autres méthodes numérique telle que la

méthode des moments et la méthode TLM [5].

2.2.2. Formulation de la méthode Itérative

Dans la méthode WCIP, les coefficients de diffraction et de réflexion sont déterminés une seule
fois et les ondes incidentes et réfléchies doivent étre définies a chaque itération. Le circuit
planaire est enfermé dans un boitier de forme rectangulaire a parois métalliques, magnétiques ou
périodiques.

Le concept d’ondes est introduit en exprimant les grandeurs électromagnétiques, champ
¢lectrique et densité du courant, au moyen des ondes incidentes et réfléchies a I’interface (Q)
pour les différents sous domaines, la densité de courant est nul sur le diélectrique et le champ

électrique E est nul sur le metal [4].
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2.2.3. Présentation du processus itératif

L’interface ( dans la figure 2.1 est considérée d’avoir une épaisseur négligeable sur lequel
est imprimé le circuit, ’interface sépare deux milieux différents, chaque milieu est caractérisé
par sa propre permittivité et sa propre perméabilité.

En excitant la structure par une onde planed,, les ondes incidentes—ﬁi seront diffracté a
I’interface Q par les deux domaines diélectrique et métallique. Cette opération est résumée dans
’opérateur de diffraction S,.Ces ondes seront réfléchies par les impédances de fermeture
résumées dans le coefficient de réflexion I' pour donner naissance aux ondes incidentes de
I’itération suivante aprés 1’ajout de ’onde source. L’opérateur de réflexion est définie dans le
domaine modal impliquant 1’emploi de la transformée rapide en modes FMT/FMT ‘pour assurer

le passage du domaine spatial au domaine modal et vice-versa.

Milieu (1) \ £,

Boitier supérieur

Domaine Modal : AOllAl By T : FMT
Domaine spatial i W i
Interface Q =: ,> Parois du boitier
| Sa |
A S
Milieu (2) | R .
I, !

Boitier inférieur

Figure 2. 1. Définition des ondes incidentes et réfléchies

Définition des ondes incidentes et réfléchies
Les ondes incidentes /Tl- et les ondes réfléchies El- sont données en fonction des champs

électriques et magnétiques transverses a l'interface en tant que [6][7][8]:

1 =1 7 —
== (Eri + Zoi(Hr; A T)) (2.1)
0i

=\
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ol

1
i 2\/Z_01

(ETi — Zoi(Hri A ﬁ)) (2.2)

Zy;désigne I'impédance d’onde du milieu 1, (i est I’indice de milieu (i=1 ,2)), et a pour

&

[l

expressionZ,; = /8“—; . Cette valeur est calculée a partir du rapport
ico

E; et H, désignent respectivement le champ magnétique et électrique tangentiels a I’interfaceq.

Etant donné que la densité de courant de surface des deux supports a l'interface est donnée par

[9]:
Jri = Hpi AT (2.3)

L’équation 2.1 peut alors s’écrire :

(~ 1 5

A = (Eri + ZoiJ1i)

YNVAS

B; = Eri — Zoilri

k 1 2\/Z_01 1 JT1
Les champs électriques et magnétiques tangentiels peuvent étre calculés comme [9] :
(Eri = Zoi(A; + By)
(2.5)

(A - By)

LTTi = \/%
0i

2.2.3.1. L’opérateur de diffraction et les conditions aux limites

L'opérateur de diffraction S a l'interface Q contenant le circuit, étant défini dans le domaine
spatial est déterminé a partir de la géométrie de la cellule unité plane et des conditions aux

limites de I'interface et il décrit les conditions aux limites a I’interface [10][11].
=g k ~ k
BY = 5,40 (2.6)

Afin d’¢établir la relation entre 1'onde incidente et réfléchie dans le domaine spatial, I’exemple de
la figure 2. 3 est considéré. Le plan de discontinuité 2 comportant le circuit planaire est

discrétisé en introduisant un maillage de pixels rectangulaires. La grille de discrétisation
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supposée uniforme de taille M x N. M et N sont le nombre de pixels dans les directions (Ox) et
(Oy), respectivement. Un pixel prend la forme d’un rectangle, généralement de dimension
(4x.Ay), avec (4dx = a/M) et (dy =b/N) ou a et b représentent les dimensions du boitier enfermant
le circuit planaire dans la direction x et y respectivement [1][2]. Deux opérateurs relatifs aux trois

domaines (métal, diélectrique, source) sont definis.

Pour bien décrire le circuit dans le domaine spatial, les fonctions indicatrices des domaine sont

des échelons d’Heaviside, H,,,, Hd sachant que :

H,, = 1 sur le métal

(2.7)

H,, = 0 ailleurs

Hgq = 1 sur le diélectrique
(2.8)
Hyq = 0 ailleurs

1 Domaine diélectrique
Domaine métal

o[ o[ o[ o] o 0] o[ o] 0] 0 EERERREER
o[ o[ o[ o[ 0] 0] 0] 0 0] O EERERREER
o o[ 1[1[1[1 11 o[ 0 EEEEEREER
o o[ 1[1[11]1[ 1] o[ 0 1/ 10/ 0l o[ o[ o] 0o 1 1
o o[ 1[1[11]1 100 EEEEEREER
o o[ 1[1[11]1 1] o0 1/ 10 0/ o[ o[ o] 0o 1 1
o o[ 1[1[11] 11 o[ 0 1/ 10 0/ o[ o[ o] 0o 1 1
o[ o[ o[ o[ 0] 0] 0] 0] 0] O EERERREER
o o[ o[ o[ o[ o[ o[ o[ 0] 0 EERERREER
Hin Hi

Figure 2. 2. Exemple de discrétisation de I’interface £ dans FSS
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2.2.3.2. L’opérateur de diffraction du domaine métallique Sy,

Le domaine métallique est constitué d'une couche métallique mince supposée idéale, sans perte
et de conductivitésinfinie. Il représente les éléments passifs du circuit. Le champ électrique

tangentiel de part et d’autre de I’interface est nul sur le métal, ce qui s’exprime par [12] :
El ES EZ = 6 (2'9)
En remplagant (2.4) dans (2.9) on obtient :

4/ ZOl(Kl + §1) = 4/ Zoz(Kz + §2) = 6 (210)

Ce qui permet d’en déduire que :

{El =h (2.11)
B2 = _AZ

L’équation (2.11) peut s’écrire sous forme matricielle :

=[5 A

L'opérateur de diffraction Syydu domaine métallique est donné en termes de la fonction

-
By

5, (2.12)

A,
A,

indicatrice du domaine métallique Hw par :

—H
mo 0 | (2.13)

Sl =" _n,

Les deux relations précédentes peuvent se mettre sous la forme d’un systéme matriciel de

L’opérateur de diffraction du domaine métallique comme:

A,

2 (2.14)
A;

_|_HM 0 |
=l 0 —Hy

2.2.3.3. L’opérateur de diffraction du domaine diélectrique Sq

Dans ce domaine, les conditions aux limites des champs électromagnétiques transverses sur le
domaine diélectrique imposent 1’annulation du courant et la continuité du champ électrique et

L’égalité de chaque coté de I’interface.
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Jrtot =Jr1+]12 =0

(2.15)
ETl = E:)Tz
En termes d’ondes, les équations du systeme (2.15) deviennent :
VZo1(Ay + By) = {Zy2(A; + By)
1 1 2.16
——(A; ~ By) = ——==(A; — B,) (2.16)
ZOl ZOZ
Le domaine diélectrique sous forme matricielle est donné par :
1 — N? H 2N H
Byl _ | 1+N2 791+ N2 T |]Ay 2.17)
B, 2N H 1—N?2 A, '
1+N2 ¢ 14Nz
avec:N = |2
02
L’opérateur de diffraction du domaine diélectrique Sy est donné par :
|1 — N? H 2N H
. T+N2 4 14N2 ¢
[So] = (2.18)
2N 1 — N?

— _H4——H
Trnz e TN

2.2.3.4. Opérateur de diffraction a I’interface S,

L’opérateur de diffraction total décrivant I’interface Q correspond & la somme des operateurs de

diffraction des sous domaines caractérisant 1’interface.

Dans le cas ou l’interface de la structure planaire est composée des deux domaines
diélectrique et métal, 1’opérateur de diffraction sera alors égale a la somme des deux opérateurs

de diffractions de ces deux domaines S, et S; :

o+ N Hy— i

e1_| ™T1+N2 d1+nN27d
[Sa] = N N (2.19)

Hm + e e ~Hm et
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2.2.3.5. Opérateur de réflexion

Une fois que les ondes diffractées apparaissent, elles seront réfléchies par les modes d'impédance
de fermeture au niveau des discontinuités supérieure et inférieure du support constituées du

substrat et de l'air et représentant les parois de fermeture du guide d'ondes périodique

rectangulaire hypothétique contenant la cellule unitaire FSS. Les ondes incidentes ng“) de la

(k+1)®™¢ itération sont calculées par [13]:

2k+1) _ an® , ®

A = M 1 &, (2.20)
A chaque demi-espace de part et d’autre du plan{Q, la relation suivante est donnée [3]:

Ji = YiE; (2.21)

Y; : Opérateur admittance associé au demi-espace entourant le plan d’interface Q et désigné au

milieu i.

En combinant I’équation (2.5) avec 1’équation de relation de fermeture (2.21) [3]:

(A B;
I - = Y\ Zoi(B; + Ay)
VZoi  ~Zoi
1 1 (2.22)
| A, <——Y Z ) = B, (Y Z -+—>
— 0 0 —
k i Zoi i i i Zoi
La relation entre les ondes incidentes et réfléchies est déduite par I’équation suivante :
P14 ZgY (2.23)
Le coefficient de réflexion dans le domaine modal est donné par [2][12]:
1—-2ZyYign
¢, =———-— 2.24
mn 1+ ZOin%Ln ( )
Avec
Yo joegol
YiTE = 00 yiTM _ (8 4 (2.25)
JWE o Yion
a=TE,TM
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= Si le boitier est terminé par un mur métallique équivalent a un court-circuit I’admittance est
donnée par [1,12] :
Yigce = Vi&, coth(y&hy) (2.26)

» Dans le cas ou il n’existe aucun mur métallique (circuit ouvert) I’admittance vue par chaque

mode est donnée par [1,12]:

Yi&co = Yi&, tanh(y{h;) (2.27)

La constante de propagation est donnée par :

2

@ 2mm? 2nm )
von = |(57) +(5) —Kew (228)

koétant le nombre d’ondes dans le vide a la fréquence de travail et y,&,{ la constante de

propagation dans le milieu i.

m, n : désignant I’indice relatif aux modes ;

a : Correspondant a la dimension du boitier en fermant le circuit suivant 1’axe (0x) ;
b : Correspondant a la dimension du boitier en fermant le circuit suivant 1’axe (oy) ;
Uo - Permittivité magnétique du vide ;

&o: Permittivité électrique du vide ;

&y - Permittivité relative du milieu i ;

o : Pulsation angulaire égale a 2.7 . f.

La relation entre les ondes dans le domaine modal sera :

AT\ _(rT® 0 \(BE (2.29)
AM) "\ o ™/\B™ '

i =1,2 est I’indice du milieu. TE et TM désignent les modes TE (Transverse Electric) et les modes

TM (Transverse Magnetic).

2.2.3.6. Transformée rapide en modes (FMT)

Les deux relations qui lient les ondes entrantes et sortantes ont été définies par (2.6) et (2.20).
Ces deux relations ne sont pas définies dans le méme espace puisque 1’opérateur de réflexion

n’est pas encore connu dans le domaine spatial et il reste uniquement connu dans le domaine
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modal. Le passage d’un domaine a 1’autre doit se faire rapidement d’ou I’utilisation d’une
transformée de Fourier en mode rapide FMT et de son inverse (FMT) [14,15,16].

L’utilisation de la FMT dans la méthode itérative permet un temps de calcul faible puisque elle
est basée sur la FFT bidimensionnelle intégrée dans la plus part des logiciel de calcul.

La transformé en mode (FMT), et la transformé en mode inverse FMT?, permettent
respectivement le passage du domaine spatial au domaine modale, et du domaine modal au

domaine spatial comme le résume les équations (2.30) et (2.31).
Bmodal = FMT (BSpatial) (2-30)
Aspatial = FMT_l(AModal) (2.31)

Avec
FMT = FFT2(Bspatia1) (T) et F MT™* = IFFT2 (T™"A yoda1)
T et T~ sont I’opérateur de transition dans le domaine spectral et 1’opérateur de transition

inverse dans le domaine modal respectivement [12,16,17].

K mn _men
T= ( y ) 2.32
Kymn  Kymn (2.32)
K K
T-1 = ( ymn xmn) 2.33
_men Kymn ( )
E. (X, BIE K —K E.(x,
FMT< x(0y) ) = fr“;| = Kym“ K mn FFTZ( x( Y)> (2.34)
Ey(X' Y) an Xmn ymn Ey(X, Y)
e Ex(%, K K BIE
FMT_l( ™ ) = [Bxlenf FMT2‘1< A ) (2.35)
an Ey(x' Y) _men Kymn an
Et KymnKymn deux équations
m
men = ;Kmn (236)
n
Kymn = ;Kmn (237)
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Avec

1

Kmn =

m2 n?

a2 b2

2.2.3.7. Exécution du processus itératif

(2.38)

Pour clarifier I’emploi de la méthode itérative, le processus itératif est exécuté itération par

itération. A [Dinitialisation, une structure de filtrage FSS (Frequency Selective Surfaces) est

éclairée par une onde plane Ao polarisée suivant la direction (0x).

Cette onde Aose diffracte sur I’interface, en donnant naissance aux deux ondes diffractéesTf1 et

B, issues des deux coté s de I’interface. Les ondes diffractées B; sont a leurs tours réfléchies des

murs de fermeture de la structure enfermer dans le boitier & murs périodiques. En leurs ajoutant

la source, les ondes incidentes dans le cas de la deuxieme itération sont prétes [18]. Les

équations (2.39-2.44) résument le processus itératif lors de la premiere itération, deuxieme

itération et la k'®™ itération. Le processus itératif est résumé par I’algorithme donné dans la

figure 2.3 [19].
Ala 1°¢jtération

B
O

-

Avec /TEO) = Ay

AV
AV

A la 2¢™¢ jtération

A
1(2)
AZ

O
O

-

Ao

=S
20

O

=T
B(1)
BZ

A

7D
AZ

CA®
=Sq

72
AZ
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A la ki®me jtération

B S A 2.43
§2(k) Y [Tgk) (2.43)
A = B + Ay (2.44)
ggk+1) - Ez(k) 0 '
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v

Excitation de source
d’ondes Aq

Génération de I’onde spatiale

Avec Alx = AO et Aly = AZX = Azy =0

B . |4

g -—-—-————————— - — = al->»

Y ) B; A

Ondes diffractées
Bl(x) }’)et Bz(x' }’)
S LT EEEEEE FMT
\ 4
Onde dans le domine modal
Bl(TEM,TE,TM)et BZ (TEM,TE,TM) R IR

A _|B A

| R S M=r12H + [0
A, B, 0

Ondes réfléchies avec la source A, a ajouté

5
Avrem e M€t A2 (TEM,TETM)

Onde dans le domaine spatial
A1 (x,y)et Ay (x,y)

Les ondes A et B

La densité de courant J
Le champ électrique E
Admittance Y

Non Coefficient de réflexion

Oui

Convergence

Fin

Figure 2. 3. Organigramme du processus itératif
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2.2.3.8. Structure planaire multicouches

Dans la méthode itérative une structure planaire multicouches peut étre réduite en une structure a
deux milieux [1,3,12]. La figure 2.4 représente le circuit électrique équivalent a la structure

planaire multicouches.

Avec: Q, , Q,,...... Q-1 sont les quadripdles de longueur h,,hs,....... hy 41 €t de constante de
propagation ¥, Yems------- YN+ respectivement.
Y.
—O—=
A
0> h, Yzainn %5123
A\ 4
A
0- h3 Y'gn‘n V,Ei?
A 4
A
@ Vh(N_l) Yf%—ﬂ‘m‘n VT(,,IY‘_D
Yar

Figure 2. 4. Schéma équivalent d’une structure planaire multicouches

En ramenant 1’admittance de la couche N du mode TE,,, ou TM,,, au niveau de I’interface
Q[1,3,12].
A la N°™ couche I’admittance modale est donnée par les équations (2.45) et (2.46), terminée par
un court-circuit ou un circuit ouvert, respectivement.
L’admittance modale vue a I’interface entre la couche N-1 et la couche N-2 est [3,12] :

- Yimn vy + ?ior(nn(N—l)tanh (Yg;ln_ Yh (N—1))

Yimn (N-1) = Yimn (N-1)
s (N-1)
Yi?nn (N-1) + Yi?nn(N)tanh (ymn h (N—l))

(2.45)

A partir de I’équation (2.39) 1’admittance modale au niveau de I’interface est donnée de la méme
facon comme :

< 2
Yimn (3) + Yimn (2 tanh (vfn%h (2))

o —_ va
imn(2) — “imn(2)| ~

@)
Yitn (2) T Yimn (3ytanh (Ymnh (2))

(2.46)
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2.2.4. Caractérisation des éléments localisés

Dans le domaine des éléments localisés, les conditions aux limites & vérifier sont données par
[2,12] :

El = Efz = Zs(Tl + Tz) (2.47)

Ou Zsest I'impédance de surface liée a I'impédance des éléments localisés Z, via [2.10] :

w 214 . - , e
L—S est le facteur de forme de 1’é1ément localisé et Zi est ’impédance de son circuit équivalent.

S

W et L sont respectivement la largeur et la longueur du domaine équivalent de I'élément locatif
Le domaine des éléments localisés peut étre déterminé en utilisant les échelons d’Heaviside
comme (2.49) :

H; = 1 sur le diélectrique
(2.49)
H; = 0 ailleurs

1 Domaine diélectrique
Domaine métal
Bl Domaine charge

(elielielielielieliellell=)]
[eliellell=lll=ll=ll=ll=)

oO|Oo|0O|Oo(Rr|O|O|O|O

o000k, |O|O|O|O

OoO|O|Oo|o|lo|jo|o|o|O

o000k, |O|O|O|O

o000k, |O|O|O|O

o000k |O|O|O|O

OoO|O|0O|O|lO|O|O|O|O

RlRrRrRrR[R[R[R|[R
RlRrlRr|RrOolRr|[R|[R|[R
RlRRROlR[R|[R |~
RlRRROlR[R|[R |~
RlR(RROlR[R|[R |~
RR(RRolkr|[kr|k|~
RR(R(Rkolkr|[kr|k|~
RR(R(Rolkr|[kr|[k|~
RR(RRko(kr|[kr|[k|~
RRRR(R(R(R[R |-
OO0 |0O|CO[C|O|O|O
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Figure 2. 5. Exemple de discrétisation des éléments localisés dans l'interface 2

L’utilisation de (2.47) en conjonction avec (2.5) entraine [18] :
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—Zo12oz — Lo1Zs + Loy Zs PYRNYASYAY:
B, _ L0120y + Zo1Zs + L2 Zs o120z + Zo1Zs + Lo2Zs | |Ag (2.50)
B, YRNYASYAY: —Zo1Zoz + Zo1Zs — Loy Zs| |A;

L0120z + Zo1Zs + L2 Zs Zo1Zo3 + Zo1Zs + L2 Zs

L’opérateur de diffraction sur le domaine des éléments localisés est [2.10] :

—Zo1Zoy — Lo1ZLs + Loy Zs YRNYASYAY:

[gz] _ Z01Zoz + Zo1Zs + ZopZs  * Zo1Zop + Zo1Zs + ZoyZs ” (2.51)
YRNYASYAY: —Zo1Zoy + Zo1Zs — Loy Zs

Z01Zoz + Zo1Zs + ZopZs  ° Z01Zog + Zo1Zs + ZopZs °
~ S,i1+H, S,.,H
S — z1141'z z1211z 252
[ Z] SzZlHZ SZZZHZ ( )

Lorsque de nombreux éléments localisés d’impédances Zg différentes sont utilisés, chacun aura
son propre opérateur de diffraction défini sur son sous-domaine. L’opérateur de diffraction du

domaine des éléments localisés sera [13]

[S,] = Z[gzi] (2.53)

2.2.4.1. Opérateur de diffraction a 'interface S,

Dans le cas ou I’interface Q est composée des trois domaines : diélectrique, métal et diode,
I’opérateur de diffraction de toute I’interface est donné par la somme des trois opérateurs de

diffraction correspondants Sy, S, et S,:

— N2 2N
~ —Hp + de + Sz11 Hzde + Sz12 H,
[Sal = N LS (2.54)
Hm"’WHd"'SzZle —Hm—WHd‘i‘Szzz H,

2.2.5. Caractérisation des antennes micro rubans

Pour appliquer la méthode WCIP au antenne, la méme théorie présentée pour les FSS est adoptée
mais avec une modification sur I’excitation qui sera dans le cas des antenneS une source
d’excitation. Les deux équations résumant la méthode WCIP appliquée aux antennes sont

données par :

B, = SgA; + B, (2.55)
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§2 = SQKZ

(2.56)

Le principe du calcul itératif des ondes calcule I'évolution des ondes incidentes, réfléchies et

transmises au sein de la structure en boite métallique, comme illustré a la figure 2.6.

Capot supérieur

(o

Milieu 1
Erl

Substrat diélectrique yy

= |h

. B®
Milieu 2 “z@erm
Srz

v

[FMT]

@
i\) Az( TE,TM)
I

Plan de masse

Figure 2. 6. Principe du processus itératif dans les antennes microruban

2.2.5.1. Domaine de la source S

Domaine diélectrique
Domaine métallique
Il Domaine source

Il est constitué de tous les éléments actifs intégrés dans le circuit passif planaire. Le sous

domaine source peut étre une source ou tout élément placé au bord, a cété du boitier, a condition

qu’il engendre de 1’énergie afin d’exciter le circuit. Il est limité par deux murs magnétiques

paralléles et deux murs électriques paralléles.

Dans la méthode WCIP trois types de sources peuvent étre considérés : la source d’excitation

bilatérale, la source d’excitation unilatérale inférieure, et I’excitation unilatérale supérieure. Sa
9 9

fonction indicatrice est Hs comme représenté dans la figure 2.7.

Pour I’antenne microruban le domaine de la source peut étre déterminé en utilisant les échelons

d’Heaviside comme (2.57) :

Hg = 1 sur la source

H, = 0 ailleurs
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[1 Domaine Diélectrique
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Il Domaine Source
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Figure 2. 7. Exemple de discrétisation de l'interface £ dans des antenne micruruban

a. Cas d’une Source d’excitation unilatérale dans le milieu supérieur

Une source planaire peut générer des ondes dans un seul milieu, c’est une source unilatérale et
dans le cas d’une source unilatérale supérieure, la face de la source qui ne produit pas des ondes
sera métallisée. Le circuit équivalent a une source générant des ondes dans le premier milieu est
illustré dans la figure 2.8.

En appliquant les conditions aux limites sur le schéma équivalent :

e Dans le milieu supérieur

E:)1 = E)0 - Z01(T1 + Tz) (2.58)

e Dans le milieu inferieur

Ez == 6 == W,ZOZ(AZ + Bz) (259)
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A
\

Figure 2. 8. Schéma électrique d’une source d’excitation unilatérale supérieure

En termes d’ondes

Y oy = 1 - o 1 S
N (AZ +B;) = Eq — Zg, (\/?01 (A, —By) + E(Az — B2)> (2.60)

W,ZOZ(Kl +§1) =0= Kl = _§1 (261)

Les ondes incidentes et diffractées sont liées entre elles en fonction des fonctions genératrices :

Kl 0 0 §1 Eg
= - +(24/Zo, (2.62)
A, 0 —Hs||B, 0

L’opérateur de diffraction du domaine de la source est donné par :

(2.63)

2.2.5.2. Opérateur de diffraction a ’interface S

L’opérateur de diffraction de toute I’interface dans le cas des trois sous domaines (diélectrique,

métal et source) est donné par 1’addition des trois opérateurs de diffraction correspondants S,;,S4

A

et Sg:
o i Hy—N
a1_| ™T1+N2 414Nz ¢
[Sa] = N . (2.64)
H H - Hy — H
m+ TNz mo14N2z 4TS
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2.2.6. Structure planaire a plusieurs niveaux de métallisation

Une augmentation de la bande passante de la FSS peut étre réalisée en ajoutant un niveau de

métallisation supplémentaire comme indiqué dans la figure 2.9.

! 1
5 air !

La 1'® structure (FSS1) —»| & hy

=8
=

La 2™ structure (FSS2) —| &2 hy

! air !

Figure 2. 9. Filtre planaire a deux FSS
Les FSS a plusieurs niveaux de métallisations peuvent offrir une bande de réjection large si un
choix judicieux des motifs de la FSS est réalisé [11]. L’une des méthodes utilisées pour 1’analyse
des structures planaires a plusieurs niveaux de métallisation, est I’approche hybridant la méthode
WCIP et la méthode de la matrice de diffraction (Scattring Matrix), WCIP-SM [20]. Dans cette
technique les coefficients de transmission et de réflexion de chaque surface périodique sont
calculés séparément par la méthode WCIP, ensuite ils sont montés en cascade par un calcul
matriciel. L’interaction des modes d’ordre supéricur est supprimée et seul le mode fondamental
est pris en considération comme une ligne de transmission ou le mode fondamental qui s’y

propage est le mode TEM, défini par une impédance caractéristique Z. et un coefficient de
propagation Brgy[21].

BrEM = W/ HoEoEr (2.65)

Mo
€0€r

Lc =Zrgm = (2.66)

La matrice de diffraction (SM) des coefficients de transmission et de réflexion de chaque surface

Rﬁ) R,\
[T {_2n (_)elzkln]
| < T\
e |
Ty Ty

périodique est donnée par [1] :

(2.67)
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T,.et le coefficients de transmission calculés par la méthode WCIP.
R et le coefficients de réflexion calculés par la méthode WCIP.

L’épaisseur total [,,de la structure FSS pour n structures et donnée par :
11’1 :d1+d2+“'+dn_1 , 1 = 1,2,N (268)

Les coefficients de transmission et de réflexion de la structure multicouches sont donnés

respectivement par [1,22]:

ToA— (%) (2.69)
R=— (g) (2.70)

Les coefficients (A, B, C, D) des équations 2.69 et 2.70 sont donnés par :

[AB

; D] = S.Sp_1 S35, (2.71)

Dans ce cas, pour une FSS avec deux niveaux de métallisation, n=2.

Les coefficients de transmission et de réflexion sont simplifiés aux deux équations (2.72) et
(2.73) [15] :

T T,

T = TR, 7D

(2.72)

TPR,

R=Ry + {1 pp—caman

e(~ikdy) (2.73)

T,, T, sont les coefficients de transmission de la premiére et de la deuxiéme FSS calculés
séparément par la méthode WCIP.

R,et R, sont les coefficients de réflexion de la premiére et de la deuxiéme FSS calculés
séparément par la méthode WCIP.

D est la distance entre les deux FSS
K est la constante de propagation.
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2.3. Applications de la méthode WCIP

Pour valider les équations données précédemment, la méthode WCIP est appliquée sur plusieurs
structures planaires. La premiére structure est une FSS a base d’anneau rectangulaire, ensuite des
FSS actives a base de ruban métallique, aux FSS a deux niveaux de métallisation et enfin sur une

antenne microruban de forme circulaire a encoche.

2.3.1. Analyse d’une structure FSS a base d’un anneau métallique

Dans la méthode WCIP chaque cellule de la FSS peut étre analysée indépendamment du circuit.
Des murs périodiques virtuels sont supposés séparant les cellules les unes des autres. Donc il
suffit de faire I’étude d’une seule cellule pour donner les caractéristiques de toute la structure
FSS. La structure étudiée est donnée par la figure. 2.10. Le coefficient de transmission de la
structure obtenu par la méthode itérative WCIP est comparé aux résultats de simulations et des

mesures données dans [23].

19.6mm

Figure 2. 10. Cellule unitaire d’une FSS et ses dimensions géométriques

La structure est excitée par une onde plane en incidence normale. Un maillage de 200x200

pixels est utilisé et le processus itératif est arréte apres 450 itérations.

Les fonctions indicatrices des deux domaines métallique et diélectrique Hm et Hg sont
représentées dans les figures 2.11.a et 2.11.b respectivement.

45



Chapitre 2 La méthode WCIP, principe, théorie et applications

H H
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Figure 2. 11. Fonctions indicatrices des domaines :(a) métallique Hr, et diélectrique Hg

Le coefficient de transmission calculé par la méthode WCIP indigque une résonance a environ
7.75GHz, les résultats simulés par le HFSS indiquent une résonance a environ 7.83GHz, tandis
que les résultats donnés par les mesures montrent une résonance de 7.9GHz [23]. Il est clair que
les résultats sont en bon accord avec une erreur de 1.8% entre les mesures et les résultats de la
méthode itérative.

N
o

w
o

A
S

Coefficient de transmission (dB)

"[—wcip 1
-=-HFSS
8 Mesure

50 9.5 10 105 11 115 12

Fréquence de fonctionnement en (GHz)

Figure 2. 12. Coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement

2.3.1.1. Ladensité du courant et le champ électrique de la structure FSS

Pour vérifier les conditions aux limites. Les distributions du champ électrique et de la densité
du courant tangentiel a la surface sur les deux cotés de I’interface sont tracées a la fréquence de
résonance. Dans la figure 2.13 le champ électrique sur les deux cotés de I’interface est nul sur le
métal et différent de zéro sur le diélectrique, avec une valeur maximale a la discontinuité
dielectrique metal.
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Nambre de pixels S ' 5
: o 00 Nombre de pixels Nombre de picels 00 L Nombee de pixels

(a) (b)
Figure 2. 13. Composantes du champ électrique
Les figures 2.14.a et 2.14.b représentent la densité du courant électrique qui est maximale sur les
bords du métal au niveau de la discontinuité métal-diélectrique et nulle sur le diélectrique. le

courant J, (figure 2.14.a) présente un arche de sinus sur le métal correspondant a la direction de

polarisation, a cette méme valeur le champ électrique perpendiculaire Eest presque nul sur le

métal puis il devient max sur ses bords.

v 3
; . 3 X
Nombre de pixels 0 0 Nombre de pixels

(@) (b)
Figure 2. 14. Composantes de la densité du courant électrique sur les deux c6tés de ’interface
2.3.1.2. Convergence du processus itérative

Le processus itérative est répétée jusqu'a ce que la convergence de I'admittance d'entrée Yin soit
atteinte. La convergence de la méthode WCIP est assurée indépendamment de la structure

analysée grace a I’opérateur de réflexion limité.
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Les figures 2.15.a et 2.15.b représentent la variation des deux parties réelle et imaginaire de
I'admittance d’entrée Y, en fonction du nombre des itérations pour deux valeurs différentes de
fréquences; a une fréquence proche a la fréquence de résonnance la convergence est plus lente.
Par contre en s’éloignant de la résonnance la convergence devient plus rapide. Le nombre de
pixel influe sur la convergence, puisque lorsque le nombre de pixels augmente les pertes dans

I’énergie diminuent et vice versa.
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Figure 2. 15. Variation de I’admittance d’entrée en fonction du nombre des itérations (a) A une fréquence proche a
la fréquence de résonance (b) A une valeur inférieur a la fréquence de résonance

L'admittance d'entrée en fonction du nombre des itérations pour une fréquence de
fonctionnement loin de la résonnance forme trois régions différentes comme représenté dans la
figure 2.15.b Les trois régions sont : la région de transition, la région chaotique et la région de
la convergence.

Pour accélérer la convergence de la méthode itérative une moyenne mobile est appliquée.
La technique de la moyenne mobile permet une prédiction précoce de la convergence, comme il
est résumé par [19] :

1
Y =1 z y® (2.74)

n
p=(k+1-L)

Ou L est le nombre d'itérations utilisées pour calculer les valeurs moyennes mobiles a chaque
itération effectuée.

La figure2.16 montre I'admittance d'entrée de la FSS de la figure 2. 10 par rapport au nombre des
itérations effectuées a une fréquence de fonctionnement de 7,75GHz trés proche de la résonance
avec et sans I’utilisation de la valeur mobile. Une grille de 200x200 pixels est utilisée pour

décrire l'interface Q et la procédure itérative est arrétée a 450 itérations.
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Figure 2. 16. Variation de I’admittance d’entrée en fonction du nombre des itérations (a) Partie réelle (b) Partie
imaginaire

L utilisation de la valeur moyenne mobile pour les deux parties réelle et imaginaire
respectivement, montre que la procédure itérative peut étre arrétée a environ 100 itérations pour
donner lieu a un gain important du temps de calcul directement proportionnel au nombre des

itérations effectuées.

2.3.2. Insertion des diodes PIN dans les structures FSS

La deuxiéme structure proposée ainsi que ses dimensions géométriques sont illustrées par la
figure 2.17.a. Le coefficient de transmission (figure 2.17.b) indique une fréquence de résonance
d’une valeur de 4.6GHz, les résultats simulés par le logiciel HFSS indiquent une résonance a

4.7GHz lorsqu’une onde est en incidence normale par rapport a I’interface.

0 ==
a=b=20mm W=1mm, S=2mm & 5L N ! |
L= Le=7mm =) 1
Ly1: Ly2:5mm g ,'
h=1mm ‘3 -10F \ 'l i

& ¥
— iy g 15
> — @
=]
Ly S 20k |
. b =)
~ La TS le g £
| =44 h 8 -25- —-—= WCIP] ]
) a g — HFSS
-30; 4 6 8 10
Fréquence de fonctionnement en (GHz)
(@) (b)

Figure 2. 17. (a) Cellule unitaire d’une FSS et ses dimensions géométriques (b) Coefficient de transmission en
fonction de la fréquence de fonctionnement
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La densité du courant de la structure a la fréquence de résonance de 4.6GHz est représentée par
la figure 2.18.a. D’apres la figure la densité du courant est concentree sur les rubans Ly, Ly1 et
Ly2. Trois diodes PIN sont insérées au centre des rubans responsables de la réesonance : La diode
D1 dans le ruban Lys, la diode D2 dans le ruban Ly, et la diode D3 dans le ruban Ly comme illustré

dans la figure 2.18.b.

1mm

s
ety 2 ﬂ 20mm

7mm "Zmr;‘ 7mm
| =44 1mm

20mm

(b)
Figure 2. 18. (a) Densité du courant a fr=4.6GHz (b) Insertion des diodes

Les fonctions indicatrices des domaines meétallique H,, et diélectrique H;et du domaine

de la charge H,sont représentées dans les figures 2.19.a, 2.19.b, et 2.19.c respectivement.

(@) (b) (c)

Figure 2. 19. Fonctions indicatrices des domaines : (a) Métallique Hn (b) Diélectrique H;(c) Charge Hs
L’état ON des diodes PIN est traduit par la présence du métal, la diode est dite polarisée en direct
. L état OFF est modélisé par 1’élimination du métal, il est traduit par la présence du diélectrique
et la diode est dite polarisée en inverse. Quand tous les commutateurs sont a I’état ON la diode
est équivalente a une résistance d’une valeur de 10hm [18], et le coefficient de transmission de
la structure indique une fréquence de résonnance a 4.6GHz comme indiqué par la figure 2.20.a.
Lorsque tous les commutateurs sont a 1’état OFF la diode est équivalente a une capacité d’une
valeur de 0.056pF en paralléle avec une résistance d’une valeur de 3KOhm [18], le coefficient de
transmission de la structure indique alors une fréquence de résonnance a 8GHz comme montré

dans la figure 2.20.b.
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Figure 2. 20. (a) Coefficient de transmission avec diodes ON calculé par la WCIP et le HFSS (b) Coefficient de
transmission avec diode OFF calculé par la WCIP et le HFSS

2.3.3. Analyse d’une structure FSS a plusieurs niveaux de métallisation par la
technique WCIP-SM

La structure FSS multicouche est une structure a deux niveaux métallisations (figure 2.21).

bmm «— Structure 2

By

20mm ||d

<«—— Structure 1

—
;/Z'mm

20mm

e=44 0.9mm

20mm "

Figure 2. 21. Géométrie de la structure a deux niveaux de métallisation

Les coefficients de transmission et de réflexion de chaque surface périodique sont calculés
séparément par la méthode WCIP, ensuite ils sont montés en cascade par la méthode Scattering
Matrix SM.

Le coefficient de transmission calculé par la méthode WCIP de la premiére structure indique une
résonance a 5.4GHz, tandis que les résultats simulés par le HFSS indiquent une résonance de
5.46GHz. Le coefficient de transmission de la deuxieme structure calculé par la méthode WCIP
montre une fréquence de résonance a 6.6GHz, et les résultats de simulation indiquent une

résonance a 6.61GHz respectivement, (figure 2.22).
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— Structure 1, WCIP
===Structure 1, HFSS S
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Fréquence de fonctionnement en (GHz)

Coefficient de transmission (dB)

Figure 2. 22. Coefficients de transmission des deux structures calculés séparément

Le coefficient de transmission des deux structures mises en cascade sera calculé par la technique
WCIP-SM. Il suffit d’appliquer les équations (2.72) et (2.73) sur ces résultats pour obtenir les
coefficients de transmission et de réflexion totale de la structure.

Les coefficients de transmission des deux structures montées en cascade et séparées par une
distance d=3 mm, calculés par la méthode WCIP-SM et comparés avec les résultats obtenus par
le HFSS software sont représentés par la figure 2.23. Les resultats obtenus par la technique
WCIP-SM montrent deux fréquences de résonance a environ 5.4GHz et 6.6GHz, avec une
largeur de bande d’environ 3.721GHz a-3dB. Ces résultats sont comparés avec les résultats

simulés par le HFSS qui montrent deux résonances a 5.37GHz et 6.37GHz et un bon accord est
enregistré.
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P
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Figure 2. 23. Coefficients de transmission de la structure a deux niveaux de métallisation pour d=3mm
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L’augmentation de la valeur de la distance entre les deux structures a une valeur égale a
d=10mm conduit a I’augmentation de la largeur de la bande passante comme représenté par la
figure 2.24. Les résultats de la techniqgue WCIP-SM présentent deux fréquences de résonances a
5.4GHz et 6.6GHz et une bande passante d’environ 2.087GHz a -10dB. Les résultats du

simulateur HFSS donnent deux résonances & 5.4GHz et 6.44GHz.
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—_—
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Coefficient de transmission (dB)

—WCIP
-==HFSS
_50 r r r r

2 4 6 8 10
Fréquence de fonctionnement en (GHz)

Figure 2. 24. Coefficients de transmission de la structure & deux niveaux de métallisation pour d=10mm

2.3.4. Analyse d’une antenne patch avec encoche

La figure 2.25 représente le masque d’une antenne patch avec encoche. Cette antenne est congue

pour fonctionner a la fréquence 1,8GHz [24].

Domaine Diélectrique
Bl Domaine Métal
Il Domaine Source

~ >
Plan de masse /

Figure 2. 25. Antenne patch avec encoche.
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L’analyse des antennes par la méthode WCIP est effectuée en ajoutant 1’opérateur du
sous domaine de la source a I’opérateur de diffraction de toute la surface.
L’antenne est excitée par une source unilatérale supérieure. Elle présente un coefficient de
réflexion & environ 1.807GHz, les résultats obtenus par la méthode WCIP montrent un bon

accord avec les résultats des mesures [24] et le HFSS figure 2.26.

—WCIP

Coefficient de réflexion (dB)

o5 o o |~—-HFSS
° © Mesures [24]

06 17 18 1.9 2
Fréquence de fonctionnement en (GHz)

Figure 2. 26. Coefficient de réflexion de I'antenne patch avec encoche

2.3.5. Les FSS inductive et capacitive

Un filtre capacitif est un filtre a motifs métalliques qui donne une réponse d’un filtre coupe
bande. Un filtre inductif est un filtre @ motifs diélectrique qui donne une réponse d’un filtre passe

bande.

La figure 2.27 représente les deux types de filtres ; coupe bande (figure 2.27.a) et passe bande
(figure 2.27.b), les filtres sont a base d’un ruban d’une longueur L= 15mm et une largeur W=

Imm.

L1 Domine diélectrique
[ pomine métallique

4 h

(@) (b)
Figure 2. 27. FSS a base d’un ruban : (a) métallique (b) diélectrique
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Le circuit équivalent des FSS de type coupe bande (capacitif ou a motif métallique) et une

capacité en paralléle avec une inductance comme illustré dans la figure 2.28.a.

Le circuit équivalent des FSS de type passe bande (inductif ou a motif diélectrique) et une

capacité en serie avec une inductance comme illustré dans la figure 2.28.b.

C
|+
e i C L
L1 S W e 'a ' ' W
(@) (b)

Figure 2. 28. Circuit équivalent des filtres FSS : (a) Filtre FSS passes bandes(b) Filtre FSS coupes bandes

2.3.5.1. Réponse spectrale d’un Filtre a ruban métallique

Les figures 2.29.a et 2.29.b donnent la variation des coefficients de transmission et de réflexion
en fonction de la fréquence de fonctionnement du ruban métallique de la figure 2.27.apour les

deux directions de polarisation x et y respectivement. Le coefficient de transmission indique une

fréquence de résonance d’environ 6.5GHz selon la polarisation x.
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Figure 2. 29. Variation des coefficients de transmission et réflexion en fonction de la fréquence de fonctionnement
d’un filtre & ruban métallique : (a) Polarisation x (b) Polarisation y

2.3.5.2. Réponse spectrale d’un Filtre a ruban diélectrique (fente linéaire)

Les figures 2.30.a et 2.30.bmontrent la variation des coefficients de transmission et de réflexion
en fonction de la fréquence de fonctionnement du ruban diélectrique de la figure 2.27.b dans les
deux directions de polarisation x et y respectivement.

D’apres les résultats obtenus le ruban diélectrique horizontal donne une fréquence de résonance

d’environ 6.5GHz sur la polarisation en direction Y.
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Figure 2. 30. Variation des coefficients de transmission et de réflexion en fonction de la fréquence de
fonctionnement pour un filtre & ruban diélectrique horizontal: (a) Polarisation x (b) Polarisation y

Donc pour pouvoir obtenir une fréquence de résonance sur la polarisation x il suffit d’avoir un
ruban diélectrique en position vertical. La figure 2.31 illustre les coefficients de transmission et
de réflexion d’un filtre a base d’un ruban diélectrique en position vertical polarisé dans les deux

directions x et y. La figure indique une fréguence de résonance a environ 6.5GHz en polarisation
X.
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Figure 2. 31. Variation des coefficients de transmission et de réflexion en fonction de la fréquence de
fonctionnement pour un filtre a ruban diélectrique vertical : (a) Polarisation x (b) Polarisation y
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2.4. Conclusion

Dans de ce chapitre le concept de base et la théorie nécessaire pour la méthode WCIP, utilisée
pour la caractérisation des structures proposées dans ce travail a été présenté.

Pour valider la méthode WCIP, Tout d’abord I’étude d’un filtre a base d’une FSS simple couche
par la méthode WCIP a été réalisée, 1’insertion de la diode PIN Switch a permis la variation de la
fréquence de résonance, ensuite I’analyse d’une structure FSS a deux niveaux de métallisation en
utilisant I’approche WCIP-SM a été effectuée, en fin I’analyse d’une antenne patch avec
encoche. Les résultats obtenus par la méthode WCIP ont été comparés a des résultats existants
dans la littérature ou obtenus par le logiciel HFSS et un bon accord a été enregistré. Ainsi les
résultats trouvés permettent de confirmer que la méthode itérative basée sur le concept d’onde

est une méthode d’analyse applicable a toutes les formes de structures.
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3.1. Introduction

La méthode WCIP est une procédure utilisée pour I’analyse des circuits planaires rayonnants et
non rayonnants de forme arbitraires, cette méthode et simple a comprendre et peut étre facilement
programmée. En outre, cette méthode itérative fournit une convergence plus rapide par rapport aux
méthodes integrales,telles que la méthode des moments, et la méthode des éléments finis[1,2].

Dans la premiére partie de ce chapitre 1’analyse de plusieurs structures FSS par la méthode itérative
W(CIP est proposée, ces structures sont des filtres coupes bandes,la conception du filtre est basée
sur des rubans métalliques horizontales et verticales. La structure a l'avantage de la simplicité et
donne des fréquences de résonance multiples facilement contrdlées par une simple variation de la
longueur des rubans,ces structures sont des filtres réalisées pour des applications multi-bandes et
a double polarisations.Pour supprimer les fréquences, une diode idéale en polarisation inverse est
insérée. Ensuite, une approche de synthése de FSS basée sur des rubans métalliques paralléles non
couplées est présentée. Pour valider I'approche de synthese, les fréquences de résonance mesurées
sont utilisées comme fréquences de résonance souhaitées pour déterminer les longueurs des rubans

métalliques de la structure équivalente.

3.2.  Analyse des structures sélectives en fréquence (FSS) par 1a méthode
WCIP

Au fil des années, les surface selectives en frequence (FSS) ont été largement étudiées pour
diverses applications telles que les filtres de fréquence allant des systémes hyperfréquences dans
les systemes d'antenne a réflecteur haute performance ou les conceptions de radéme avancées aux
dispositifs infrarouges et aux signaux optiques [2-4]. D'autres applications associées aux FSSs sont
les absorbeurs radar et analogiques, les surfaces a haute impédance (HIS) pour améliorer la bande

passante et le gain d'une antenne [5-8].
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non couplés
Les performances de la bande passante sont I’'un des sujets de recherche importants, avec la

diversité des systéemes de communication sans fil et I’augmentation du nombre d’utilisateurs.
Avoir des structures avec des applications multi-bandes est devenu une nécessité. La réponse en
fréquence desFSS dépend de plusieurs facteurs: la polarisation de lI'onde incidente, I'épaisseur et
la permittivité du substrat, I'espacement entre les éléments et le choix de la géométrie des éléments
qui est importante [9], puisque la réponse en fréquence de la FSS est déterminée par la forme et la
taille de la structure en une période appelée cellule unitaire [5].

L’ajustement d’une FSS a été proposé dans la littérature en utilisant différentes techniques : en
modifiant la permittivité du substrat de la structure, en incorporant des dispositifs actifs comme
les diodes, ou bien en variant les dimensions ou la géométrie de la cellule unitaire de la FSS [2].

Dans ce chapitre, ’analyse d’une FSS simple basée sur des rubans meétalliques paralleles non
couplés en utilisant la méthode WCIP est présentée, la structure ayant deux fréquences de
résonance lorsque la structure est polarisée en x et y. L'effet des longueurs des rubans métalliques
sur les fréquences de résonance est étudié. Pour caractériser la structure proposée, les dimensions
affectant les fréquences de résonance sont déterminées apres une étude paramétrique en faisant
varier les dimensions géométriques des rubans.

Une autre méthode souvent utilisée pour obtenir une réponse en fréquence FSS variable qui
consiste a utiliser des diodes PIN polarisées en inverse pour commuter les diodes entre les états
ON et OFF est présentée. Les résultats obtenus par la méthode WCIP sont comparés aux résultats
du logiciel COMSOL Multiphysics 4.3b, et les mesures, un bon accord est observé.

Pour un choix prioritaire du nombre de fréquences de résonance FSS et des valeurs basées sur
les substrats disponibles, une approche de synthése basée sur des rubans métalliques paralléles non
couplées et un anneau est introduite. En déterminant la courbe caractéristique du ruban / anneau
en utilisant la méthode WCIP pour des longueurs de ruban et la circonférence extérieure de
I’anneau données. Pour valider I'approche de synthése présentée, les fréquences de résonance
mesurées des trois FSS fabriquées sont insérées dans I'approche proposée en tant que fréquences
de résonance souhaitées pour extraire les longueurs des rubans métalliques nécessaires. Ainsi,
toutes les dimensions des rubans metalliques sont déterminées. Pour analyser la structure
syntheétisée, la méthode WCIP est utilisée. L'approche de synthese présentée permet également la
détermination d'une FSS a base de rubans métalliques équivalentes pour des structures FSS
complexes. Un bon accord entre les mesures et les résultats WCIP obtenus pour les FSS synthétisés

est observe.
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3.3. Configuration du filter

Initialement,la disposition des elements constituants la structure FSS illustré a la figure 3.2 est
choisie pour obtenir des structures FSS multibandes & double polarisation en essayant d’avoir des
schémas offrant des sources de résonances faciles a comprendre via des circuits LC équivalents
simples. Le ruban métallique FSS presentecerte cet avantage, mais le couplage des rubans affecte
toutes les résonances si la longueur d'un ruban est modifiée. Pour remédier a cet inconvénient, de
nombreuses simulations ont été réalisées au cours de I’étude paramétrique pour aboutir & un
espacement des rubans conduisant & des structures FSS a rubans métalliques non couplés. Par
conséquent, la structure FSS résultante est constituée de rubans métalliques linéaires indépendants
a la fois dans le domaine spatial et dans le domaine spectral. Le choix des longueurs des rubans
est fait de maniere a obtenir des résonances dans la gamme de fréquences mesurable au laboratoire
GTEMA / CEFET-PB du Brésil inférieure a 14 GHz. Les autres limites expérimentales imposent
que I’épaisseur du substrat soit de 1 mm, car les substrats disponibles au laboratoire sont ceux avec
des épaisseurs de 0,8 mm, 1 mm et 1,5 mm et une constante diélectrique de 4,4 car ils sont en fibre
de verre (FR-4) , en plus des dimensions de cellule fixées a 20mmx20mm.

La configuration du filtre est présentée dans la figure 3.2.a. La structure est en métal et gravée sur
un substrat diélectrique d’épaisseurh = 1mm avec une constante diélectrique relative de 4,4. Les
dimensions géométriques de la cellule unitaire illustrée a la figure 3.2.b sont: a=b=20mm,
L1=9.61mm, L»=7.532mm, L3=13.684mm, L4=9.736mm, W:=0.789mm, W.=0.779mm, di=
5.263mm, d>=3.376mm, dx=2.7mm, dy=1.8mm.La structure FSS est excitée par des ondes planes
incidentes normales polarisées enx et y. Les résultats de la méthode WCIP sont comparés aux
résultats simulés par le COMSOL et aux mesures.

Les résultats expérimentaux sont obtenus sur des réseaux FSS composes de 10 x 10 unités, comme

le montre la figure 3.1.a.
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Figure 3. 1. Les FSS a base de rubans métalliques paralleles: (a) Réalisation de la FSS avec un réseau de 10x10
cellules unitaires (b) géométrie de la cellule unitaire de la FSS.

L'interface de la cellule unitaire de la figure 3.1.b est décrite par un maillage de 200 x 200 pixels
et le processus itératif est arrété apres 350 itérations.

Les coefficients de transmission Si> des rubans métalliques paralleles lorsque la structure est
excitée par des ondes planes normales polarisées en x et y sont représentées sur les figure 3.2.a et
3.2.b respectivement. Les résultats montrent un bon accord avec les résultats du COMSOL et les

mesures.
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Figure 3. 2. Coefficient de transmission et de réflexion simulé et mesuré pour la: (a) polarisation x- (b) polarisation

y

Comme le montre la figure 3.2, la structure présente deux fréquences de résonance d'environ 7,1
GHz et 9,4 GHz avec des largeurs de bande de 0,646 GHz, 0,793 GHz a -10 dB respectivement

lorsqu'elle est excitée par une onde plane polarisée en x et deux fréquences de résonance d'environ
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9,1 GHz. et 11,2 GHz avec des largeurs de bande de 280,3 MHz, 63 MHz respectivement lorsque

la structure est excitée par une onde plane polarisée en'y.

3.3.1. Etude de I’effet du couplage des rubans métalliques paralléles

Pour étudier I'effet du couplage des rubans metalliques paralleles de la structure proposée, chaque
fois un ruban est éliminée pour aboutir aune structure a trois rubans. Figues 3.3.a et 3.3.b présentent
le coefficient de transmission des quatre structures possibles. Une comparaison avec les figures
3.2.a et 3.2.b respectivement montrent que [I'élimination d'un ruban métallique entraine
I'élimination de sa résonance correspondante sans altérer les autres résonances crées par les rubans

restants. 1l n'y a donc pas de couplage entre les rubans de la structure proposée sur la figure 3.1.
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2 4 6 8 10 12 14 -40, 4 6 8 10 12 14

Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

(a) (b)
Figure 3. 3. Coefficient de transmission de la structure en supprimant I’un des quatre rubans : (a) polarisation x (b)
polarisation y

3.3.2. Ajustement des fréquences de résonance

Les deux fréquences de résonance caractérisant la structure FSS de la figure 3.1.b lorsque la
structure est excitées avec une source d'ondes planes polarisées en x sont ajustées par une variation
des dimensions des rubans Ls et La.

La diminution de Lzde 13,684 mm a 11,684 mm permet d'augmenter la fréquence de résonance
la plus basse de 7 GHz a 7,8 GHz, comme le montrent les figure3.4.a et 3.4.b. L'augmentation de
la seconde fréquence de résonance de 9,4 GHz a 10 GHz est observée lorsque L4 diminue
respectivement de 9,736 mm a 8,736 mm, comme le montrent les figure 3.5.a et 3.5.b. Les résultats
obtenus par la méthode itérative WCIP ont été comparés a ceux obtenus par le COMSOL

multiphysics software 4.3b et un bon accord a été enregistre.
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Figure 3. 5. Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour différentes valeurs de Lspour la
polarisation x: (a) Résultats WCIP - (b) Résultats COMSOL

Dans le cas de la source polarisée en y, les deux fréquences de résonance sont ajustées par la
variation des dimensions des rubans paralléles L; et L..L'augmentation de la fréquence de
résonance la plus basse de 9,1 GHz a 9,7 GHz est obtenue par la diminution de L1 de 9,61 mm a

8,61 mm respectivement comme indiqué sur les figure 3.6.a. et 3.6.b.

Tandis que I'augmentation de la fréquence de résonance supérieure de 11,2 GHz a 11,9 GHz est
observée lorsque L2 diminue de 7,532 mm a 6,532 mm, respectivement comme le montrent les
figures 3.7.a et 3.7.b.

Par conséquent, les différentes fréquences de résonance peuvent étre contr6lées indépendamment
en faisant seulement varier les longueurs desrubansLz, L2, L3, Ls. De plus, les résonances peuvent

étre éliminées séparement en retirant uniqguement le ruban responsable de la résonance.

65

14



Chapitre 3 Caractérisation et synthése d’une structure FSS a rubans métalliques

non couplés

o @ -10-

= )

c c

2 -10- 13

2 E -20F

8§ 15 | g

3 é 30

g (7]

& -20r  pol-y 1 8 |
b= £ pol-y
@ _Ll=10.91mm, WCIP 3 ——L,=10.61mm, Comsol
S S -40 1

257 __-Ll:9.61mm, WCIP __.L1=9.61mm, Comsol

...... L1=9.11mm, WCIP L1=9.11mm, Comsol
B T T r r r _ L L i
302 4 6 8 10 12 14 502 4 6 8 10 12
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) (b)

Figure 3. 6. Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour différentes valeurs de L, pour la
polarisation y: (a) Résultats WCIP - (b) Résultats COMSOL

14

0 0
[}
|
—~ -5 1 —~ 5r
o qI: 2]
c I S
= i S -10-
g £ & -15-
£ -15¢ ¥ £
g o B -20-
£ 5
5 20 poly S ol pol-y
§  |[—L,77.532mm, weip g — L,=7.532mm, Comsol
O -
25 ==-L,=7.032mm, WCIP © 30} ~=-L,=7.032mm, Comsol ]
..... L2=6.532mm,WCIP L2=6.532mm, Comsol
30, 4 6 8 10 12 1w % 4 6 8 10 12 14
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

a (b)
Figure 3. 7. Coefficient &g transmission en fonction de la fréquence pour différentes valeurs de L, pour la
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3.3.3. Calcul de la fréquence de résonance théoriquement

La fréquence de résonance d'une FSS a base d’un ruban métalliquepeut étre calculée par les
équations (3.1) et (3.2) [10-12]. Les resultats obtenus sont comparés a ceux de la méthode WCIP

pour differentes valeurs du ruban Ls,commemontré dans le tableau 3.1.

C

fp = —— 3.1

r 2L Eeff ( )
e +1

Ereff=( _ ) (3.2)
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TasLeAU 3.1. ERREUR RELATIVE DES FREQUENCES DE RESONANCE CORRESPONDANTES AU RUBAN METALLIQUE L3

Ls (mm) Fréguences de résonance Fréquences de résonance Erreur%
calculée par la méthode WCIP  calculée par(Equation 1.3)
13.684 7 6.67 4.71
12.684 7.4 7.19 2.83
11.684 7.8 7.81 0.12

L'erreur est due aux valeurs non précises de e.¢sdonnée par I'équation (3.2).

La fréquence de résonance d'un anneau metallique rectangulaire FSS peut également étre calculée
par les équations (3.1) et (3.2) en remplacant le parameétre 2L par la circonférence extérieure de
I'anneau. Par conséquent, pour déterminer une longueur du ruban / anneau métallique d’une FSS

résonnant a une fréquence de résonance donnée, une approche plus précise doit étre adoptée.

3.3.4. Fréquences de résonance controlées électroniquement

La suppression d'une des fréquences de résonance peut étre obtenue en insérant un espace de
dimensions Wy % Lg= 0,779 mm x 1 mm a la position appropriée le long du ruban responsable de
la fréquence de résonance correspondante. Un commutateur ON / OFF idéal peut étre utilisé pour
concevoir une FSS capable d'insérer une résonance ou de la retirer. Sur la figure 3.1, leruban de
longueur Ls, bien que divisé en deux rubans égaux en insérant un interrupteur ON / OFF, sa
résonance n'est pas éliminée mais déplacée et peut étre proche ou égale a la résonance crée par l'un
des autres rubans adjacents. Pour surmonter ce probléeme, un deuxiéme interrupteur ON /OFF
idéal est inséré comme indiqué sur la figure 3.8.b.Les commutateurs de diode ON/OFF idéaux sont
insérés a la place des gap pour finir avec des fréquences de résonance FSS controlées

électroniguement.

Cm e _ wdie
I gzl L2 D2¥ | L2
L1(91 I L L1/Da L
ST <o
v . — A2 ——
wr"; Ls d2 W?‘; Ls d2
- L e —————
W2¢ -__-931 932 4 sz D' o D|32 +

@ (b)

Figure 3. 8. Controle de la fréquence de résonance des rubans métalliques paralléles: (a) Avec gaps (b) Avec
interrupteurs a diodes

67



Chapitre 3 Caractérisation et synthése d’une structure FSS a rubans métalliques

non couplés

-10+
-10-

-15-
-15r 20

-20F 251

-30+

Coefficient de transmission (dB)

Coefficient de transmission (dB)

350 poly
30- A }
— FSS des rubans paralleles -a0L| —FSS des rubans paralléles i
o D, etD,, OFF,D,ON | | ---D, OFF D, ON i
---D,, etD,, ON, D, OFF “#/1..... D, ON D, OFF
40 L r I L L N T T r r L
2 4 6 8 10 12 14 50, 2 5 8 10 12 14
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) (b)

Figure 3. 9. Coefficient de transmission simulé pour la: (a) polarisation x - (b) polarisation y
Figures 3.9.a et 3.9.b montrent le coefficient de transmission de la structure de la figure 3.8 pour
différents états de commutateurs, utilisant la méthode WCIP. Lorsque les interrupteurs Ds; et
Dszsont tous deux sur OFF, la seule résonance présente concerne le ruban de longueur Ls. Si D32
est ON et que D 31 est maintenu OFF, deux fréquences de résonance sont affichées ou la plus faible
valeur est enregistré a environ 9GHz correspondant au ruban de longueur L4 tandis que la fréquence
de résonance la plus élevée observée a environ 10,1GHz correspond au rubande longueur 8mm
extraite du ruban Lz en diminuant sa longueur & une valeur d’environ 5.684mm. Dans le cas ou le
D31 est ON et Dzzest OFF, une amélioration de 98,44% de la bandepassante centrée a 9,2GHz est
obtenue par rapport a la structure de la figure 3.1. Cela est dd a la création d’une nouvelle résonance
proche a la résonance de Lscrée par le seconde ruban constituant le ruban Lz de longueur 9,684mm

est comme repesente dans la figure 3.10.
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Figure 3. 10. Coefficient de transmission simulé pour la polarisation x: (a) Résultats WCIP - (b) Résultats COMSOL
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3.3.5. Ajout d’une troisieme résonance dans les deux directions de polarisation

3.3.5.1. Selon la direction de polarisation x

Pour ajouter une troisieme résonance dans la polarisation x, un ruban horizontal est ajouté, comme

illustré sur la figure 3.11.

*y
d1 . L
—>] B Domaine métallique
x x [J Domaine diélectrique
L2
L1 Ls
b - >
5 W
| ‘ L4 ‘Id3
>
dx E—
+—p
W¢ . L3 R Idz
v dyi p X

Figure 3. 11. FSS a base de rubans métalliques paralleles avec trois rubans horizontales

La structure de la figure 3.11 a les dimensions suivantes :a=b=20mm, L;=11.81mm, L»=7.868mm,
L3=13.5081mm, L4=10.868mm, Ls=7.868mm, W=0.983mm et d1=1.983mm, d=d3=2.752mm,
dx=dy=1.2mm.

Dans la polarisation x, trois fréquences de résonance sont observées a environ 7 GHz, 8,6 GHz et
11 GHz, comme le montre la Fig. 13.a. et deux fréquences de résonance d'environ 7,9 GHz et 10,6
GHz dans la polarisation y, comme représenté par la figure 3.12.b. En plus des résultats obtenus
par la méthode WCIP, les résultats simulés par le COMSOL sont également représentés sur les

figures 3. 12.a et 3.12.b, et un bon accord est rapporté.
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Figure 3. 12. Coefficient de transmission et de réflexion simulé pour la: (a) polarisation x - (b) polarisation y
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3.3.5.2. Selon la direction de polarisation x ety

Pour obtenir trois fréquences de résonance dans les deux sens de polarisation et économiser
I’espace, un anneau rectangulaire est ajouté dans la structure de la figure 3.1. La figure 3.13 montre
la nouvelle structure congue et fabriquée ou les dimensions géométriques de la cellule unitaire FSS
proposée sont :a=b=20mm, L;=10.81mm, L,=L4=7.868mm, L3=9.5081, W=0.983mm, et
d1=d2=0.983mm, Wa=L,=11.8mm, d3=5.9mm, dx=dy=1.2mm.
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Figure 3. 13. Structure FSS avec rubans métalliques paralléles et anneau: (a) Réalisation de la FSS avec un réseau de
cellules 10 x 10unit et - (b) géométrie de la cellule unitaire FSS.

La cellule unitaire de la structure FSS de la figure 3.13 est décrite par un maillage de 200 x 200
pixels et le processus itératif est arrété apres 350 itérations.

Les résultats de la méthode WCIP sont validés par une comparaison avec les résultats simulés par
COMSOL et les résultats expérimentaux, un bon accord est observé. Les coefficients de
transmission Si» de la structure lorsqu'elle est excitée par une onde plane normale polarisée en x et

y sont représentés sur les figure 3.14.a et 3.14.b respectivement.
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Figure 3. 14. Coefficient de transmission et de réflexion simulé et mesuré pour la: (a) polarisation x - (b)
polarisation y

D’aprés la figure. 13, la structure présente trois fréquences de résonance a environ 6,1 GHz,
9,3GHz et 10,5GH avec des largeurs de bande de 1,554GHz, 0,632GHz et 28,1MHz
respectivement a-10 dB lorsqu'elle est excitée par une onde plane polarisée en x, et trois fréquences
de résonance a environ 6,1GHz, 8,3GHz et 10,7GHz avec des largeurs de bande de 1,446GHz,
0,93GHz et 27,6MHz respectivement lorsque la structure est excitée par une onde plane polarisée

selony.
3.3.6. Amélioration dg,Ja bande passante en fonction des Iongu%rs des rubans

L’amelioration dela bande passante d’une FSS a un seul ruban métalliquepeut étresimplement
réalisée,par 1’ajout d’un ruban métallique en paralléle a un ruban ayant la méme dimension.L’ajout
d’un troisieme ruban de meme dimension permet 1’augmentation de la largeur de la bande

amélioréeet cela sur les deux directions de polarisation comme montré sur la figure 3.15.
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AY 4 AY
A
& &
L L | L2 L.l | Lo
b Ls
b b ——
La I Lo 3dd
| IE—
V&_ W L3, 3d W ¢ Ls 3
d. % X dx % - ~ —
- 03 gt B Sygt d f
a a a
(a) (b) (c)

Figure 3. 15. Les FSS a base de ruban métalliques paralléles (a) un seul ruban(b) deux ruban (c) trois ruban
horizontaux
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Dans la figure 3.15.a I’augmentation des longueurs des rubansde Lzde 9mm a 13.684mm et de

Lide 7.532mm a 11.21mm a permis I’amelioration de la bande passante de la structure
del.5913GHz a 2.2556GHz sur la polarisation xet de 1.17GHz a 1.8732GHz sur la polarisation
yrespectivement. L’agmentaion de L3 perment la diminution de la fréquence de résonance de
9.382GHz a 6.796GHz pour la polarisation x. Et I’augmentaion delL; perment la diminution de la
fréquence de résonance de 10.605GHz a 7.9866GHz pour la polarisation y.

Pour obtenir une meilleure amelioration des bandes passantes sur les deux sens de polarisation
deux rubans L4 et L> paralleles aux deux rubans Ls et Lirespectivement sont ajoutés, 1’ajout du
ruban L4 paralléle au ruban Lz a conduit a I’augmentation de la largeur de la bande passante de
2.6711GHz a 3.8046GHz sur la polarisation x, tandis que 1’ajout du ruban Loparalléle au ruban L
a conduit aune augmentation de la bande passante de 2.3794GHz a 4.2083GHz comme illustré sur
la figure 3.16.b.Pour des longueurs des deux rubans Ls=L4 dans la polarisation x la fréqunce de
résonance est diminuée de 9.5015GHz a 7.0685GHz et pour la polarisation y la fréqunce de
résonance est diminuée de 10.7263GHz a 8.2829GHz.

L’ajout d’un troisi¢éme rubans Ls parallele aux deux rubans Lz et L4 et ayant les mémes dimensions
a permis I’amelioration de la bande passante de 4.1238GHz a 5.4872GHzsur la polarisation x.
Les figures3.16.a et 3.16.b illlustrent I’amelioration obtenue sur les deux sens de polarisation x et

y respectivement.

55

4.5

--------
.-

5,

1]
-
\
\
N
T
N,
N\

EN
[3;)
T

1
H
1
-

w
3,
T

AY
\

S
T
\
w
T

-
-
-
-
-
-

w
(2]
T
N
a1
T
\

Bande passant (GHz)
\
Bande passant (GHz)
N

N
o
T
\
\
N
T

=
o N
T T
\
.
[62]

L (mm) L (mm)

(a) (b)

Figure 3. 16. Variation de la bande passante en fonction des longueurs des rubans (a) pour la polarisation xen
fonction des longueursLs, La et Ls (b) pour la polarisation yen fonction des longueursLy, et L

-+
[ee]
(e}

Concernant la fréquence de résonance,elleest diminuée par I’ajout d’un ruban métallique en
paralléle a un ruban et ayant la méme dimensionet cela sur les deux sens de polarisation comme
montré sur la figure 3.17.a et figure 3.17.b respectivement. L’ajout d’un troisieme ruban horizontal

de méme dimension a permis une autre diminution de la fréquence de résonance
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Figure 3. 17. Variation de la fréquence central en fonction des longueurs des rubans (a) pour la polarisation x en
fonction des rubansLs, L4 et Ls Ls, L4 et Ls (b) pour la polarisation yen fonction des rubansLg, L.

La figure 18 montre le coefficient de transmission en fontion de la fréquence pour la structure de
la figure 3.13 sans fusionnement (figure 18.a)et avec fusionnement des deux bandes issues des
longueurs des deux rubans Ls,Las,(figure 18.b),et fusionnement des trois bandes issues des
longueurs des rubansLs,Laset de ’anneau La, comme représenté dans la figure 18.c.
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Figure 3. 18. Coefficient de transmission: (a) Structure Lan €t Ls,L4. - (b) fusionnement Ls,=L4. (c) fusionnement
Ls=Ls=Lan

Pour chaque valure Lanil existe une valeur de Ls=L4 pour laquelle le fusionnement de bande peut
avoir lieu.Ls etLs pour la polarisation x ou L et L pour la polarisation y

Cette procédure est répétée pour des valeurs de Lanallant de 11.8mm a 9.5mm, la figure 3.19
résume les résultats obtenus. Elle montre la varation de la bande passante unique issue d’un
fonsionmente des deux bandes de résonance dues aux rubans et a I’anneau et cela en fonctiondes
dimensionsLan et L1=Lo.

Pour pouvoir améliorer la bande passante de la structure de la figure 3.13, la circonférence de
I’anneau est diminuée de 11.8mma 9.5mm, les longueurs des deux rubans Ls et L4 sont augmentées
de 11.5mm a 15mm alors que les longueurs des deux rubans L et L, sont augmentées de 11.5mm

a 15.81mm. Ces variations ont permis une augmentation de la bande passante de 6.5223GHz a
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6.6829GHz sur la polarisation x et de 6.3079GHz a 6.9242GHz sur la polarisation y, comme

illustré sur les figures 3.19.a et 3.19.b repectivement.
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Figure 3. 19. Variation de la bande passante en fonction des dimensions des éléments de la FSS(a) pour la
polarisation x en fonction de Lz et L4 et Lan (b) pour la polarisation y en fonction de L et L et Lan

La fréquence fréquence de résonanceest diminuée de la valeur 8.1219GHz a 6.4757GHz pour la
polarisation x, et de la valeur 8.4171GHz a 6.3029GHz pour la polarisation y comme montré dans

les figures 3.20.a et 3.20.b respectivement.
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Figure 3. 20. Variation de la fréquence central en fonction des dimensions des éléments de la FSS (a) pour la
polarisation x en fonction de Ls,Laet Lset Lan (b) pour la polarisation y en fonction de Ly, Ly et Lan.

3.4. Syntheéses des FSS basées sur des rubans métalliques paralleles non
couplés et un anneau

Dans la deuxiéme partie de ce chapitre une approche de synthese basée sur des rubans
métalliques paralléles non couplées et un anneau est introduite. Une FSS multibande a double
polarisation ne peut étre synthétise en donnant le nombre et les longueurs des rubans

correspondants au nombre de fréquences de résonance souhaitées dans les deux polarisations.
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La structure qui peut étre fabriquée en laboratoire est une matrice de 10 x 10 cellules avec des

dimensions de cellule a=b=20mm, une épaisseur de substrat de 1mm et une constante diélectrique
relative de 4,4.

Une FSS avec une fréquence de résonance ajustée peut également étre obtenue a partir de la
variation de la longueur de I’anneau métallique rectangulaire puisque sa résonance se produit
lorsque la longueur d’onde de fonctionnement est €gale a la circonférence de I’anneau. Les grandes
lignes de la procédure de synthese de la structure FSS basée sur des rubans métalliques paralléles
non couplés et un anneau sont résumées dans I’organigramme de la figure 3.21.

Dans ce travail, I'estimation est effectuée a l'aide de la méthode des moindres carrés, cette méthode
permet de comparer les résultats mesurés qui contiennent généralement des erreurs avec un modele
mathématique supposé décrire ces données.

Les valeurs de la fréquence de résonance dans 1’organigramme de la figure 3.21sont remplacées
dans la formule donnant la fréquence de résonance en fonction de la longueur du ruban métallique
Eq (3.2).

Cette équation présente des erreurs élevées. Pour les minimiser un facteur d’erreur K est introduit
ce qui permet de calculer la longueur effective du ruban correspondante a ces fréquences, données

par I’équation (3.3).

Lesr = L/k (3.3)
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3.4.1. Détermination de la longueur du ruban / anneau métallique pour une
fréequence de résonance souhaitée

Les configurations des deux cellulesunitaires du ruban et del’anneau métalliquessont présentees
dans les figures 3.22.a et 3.22.b respectivement. Les dimensions géométriques du ruban
métallique, sont: a=b=20mm, W= 0,789mm, la longueur du ruban L est comprise entre 6 mm et
19mm avec un incrément de Imm. Les dimensions de I’anneau métallique sont:a= b=20mm, la
largeur du ruban Wr=0,983mm,la largeurde I’anneauWa=12mm et la longueur La qui varie de 5mm
a 16mm. Le substrat des deux structures a une épaisseur de 1mm et une constante diélectrique de

4.,4. Les deux structure sont excitées par une onde plane incidente normale en polarisation x.

B Domaine métallique
[] Domaine diélectrique

7;<L—a,‘
H;H
WY — b| W
n Wr_ﬂ e
v X
a ‘ a

(@) (b)
Figure 3. 22. Géométrie de la cellule unitaire: (a) Ruban métallique - (b) Anneau métallique

L'approche présentée est résumée dans I'organigramme de la figure 3.23.
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Figure 3. 23. Organigramme résumant les différentes étapes pour obtenir la fréquence f, en fonction de la longueur
du ruban L et la longueur de I'anneau La

Tout d'abord, le type de la FSS doit étre choisi entre une FSS constituée uniquement de rubans
métalliques paralléles et une FSS constituée d’un anneau. Une fois le type de IaFSS choisi, les
fréquences de résonance souhaitées sont insérées dans la figure 3.24 dans la courbe
correspondante, soit la courbe duruban, soit la courbe de 1’anneau, ce qui va permettre d’extraire
la longueur des rubans et / ou la longueur de I'anneau a déterminer afin de finir avec une FSS avec
la réponse en fréquence souhaitée.

En utilisant la méthode WCIP et le COMSOL, la fréquence de résonance des structures FSS de la

figure 3.22 est calculée pour différentes valeurs de L et L, représentée sur la figure 3.23 dans
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laquelle I’interpolation (lignes pleines et en pointillés) est assurée par la méthode des moindre

carré. A ce stade, la structure FSS avec une fréquence de résonance comprise entre 4,5GHz et
12,25GHz peut étre réalisée en utilisant uniqguement un ruban métallique. Pour obtenir plus de
résonances, des rubans métalliques supplémentaires correspondants aux fréquences de résonance
souhaitées sont insérés et arranges comme présenté sur la figure 3.1, car il a été montré qu'aucun
couplage n'existe entre les rubans métalliques paralléles sous cet arrangement.

La figure 3.23 présente 1I’organigramme résumant les différentes étapes d'obtention de la
fréquence de résonance f; en fonction de la longueur du ruban L et de la longueur de lI'anneau La.

Dans la figure 3.24, la courbe représentant la relation entre la longueur du ruban L ou la longueur
de l'anneau La et la fréquence de résonance est indiquée. Les courbes obtenues limitent les
fréquences de résonance de la FSS synthétisées a des valeurs variant de 4,8GHz a 12GHz, tandis
que les fréquences de résonance de la structure FSS a anneau métallique synthétisé sont limitées a
un intervalle variant de 5GHz a 8GHz.
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~N 9- i
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e
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6r 2 Bademm ~~V\ .
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Figure 3. 24. Fréquence de résonance par rapport a la longueur du ruban / anneau métallique.

3.4.2. Validation de I’approche

Pour valider I’approche proposée, les résultats mesurés présentés dans Les figures 3.1.a et 3.1.b,

3.13.a et 3.13.b et concernant respectivement lesrubans meétalliques parallelesen double

79



Chapitre 3 Caractérisation et synthése d’une structure FSS a rubans métalliques

non couplés
polarisation de la figure 3.2 et la structure a base des rubans paralléles et anneau de la figure 3.14

sont pris comme référence.

3.4.2.1. FSS a rubans métalliques paralleles a double polarisation

Tableaux 3.2 et 3.3, montrent les valeurs de la longueur du ruban métallique L; obtenue a partir de
la figure 3.24 nécessaires pour réaliser les fréquences de résonance mesurées des figures 3.2.a et
3.2.b respectivement. Le coefficient de transmission de la structure FSS a base de rubans
métalliques paralléles a double polarisation, calculés par la méthode WCIP, est représenté sur les

figures 3.25.a et 3.25.b pour les deux directions de polarisations x et y respectivement.
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Figure 3. 25. Coefficient de transmission de la structure équivalentea base de rubans métalliques paralléles: pour:
(a) La polarisation x - (b) La polarisation y.

TABLEAU 3.2. Erreur de la fréquence de résonance de I'approche présentée par rapport a la fréquence de résonance
mesurée de la structure fss a base de rubans métalliques paralleles selon la polarisation x.

Polarisation x

fr(mesuré) frl fr2
6.945 9.245
Li 14.154 9.902
fr_WCIP (GHZ) 6.9 9.1
fr Eq. (3.1) 9.12 13.037
Erreur % WCIP 0.64 1.56
Erreur % Eq. (3.1) 31.32 41.02

TABLEAU 3.3. Erreur de la fréquence de résonance de I'approche présentée par rapport a la fréquence de résonance
mesuréede la structure fss arubans métalliques paralléles selon la polarisation y.

Polarisation y

fr (mesuré) frl ic
8.9 11.03
Li 10.48 7.42
frﬁWCIP (GHZ) 8.6 11.3
fr Eq. (3.1) 12.953 18.145
Erreur % WCIP 3.37 2.44
Erreur % Eq. (3.1) 45.54 64.51
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D’apres les deux tableaux 3.2 et 3.3, I'erreur enregistrée dans la fréquence de résonance obtenue

par I'approche proposée par rapport aux résultats des mesure varie de 0,64% a 3,37% tandis que

I'erreur produite a l'aide des équations (3.1) et (3.2) atteint 64,51%.

3.4.2.2. FSS adouble polarisation a base de rubans métalliques paralléles et un anneau

Tableaux 3.4 et 3.5 montrent les longueurs d'anneau L. et des rubans Li et L. présentées
respectivement par les valeurs L; et correspondant aux fréquences de résonance de 6GHz,
9,073GHz et 10,57GHz respectivement. Les fréquences de résonance mesurées concernent
I’anneau métalliquea double polarisation et les rubans paralleles illustrées sur la figure 3.13 et pour
lesquelles les mesures sont présentées sur les figures. 14.a et 14.b pour les deux directions de
polarisation x et y respectivement. Les coefficients de transmission de la structure FSS en utilisant
I’approche présentée avec des rubans métalliques paralleles et un anneau calculé par la méthode
WCIP sont indiqués dans les figures 3.25.a et 3.25.b pour les deux polarisations de source x et y
respectivement.
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Figure 3. 26. Coefficient de transmission de la structure équivalente a base de rubans métalliques paralléles: pour:
(a) La polarisation x - (b) La polarisation y.

Polarisation x

fr (mesurd) frl fr2 fr3
6.255 9.073 10.57
Li 12,105 10.143 8.04
fr weir (GHz) 6 8.8 10.4
fr Eq. (3.1) 10.665  12.727 16.039
Erreur % WCIP 3.61 3.01 1.61
Erreur % Eq. (3.1) 70.50 40.27 51.74
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Tableau 3.5. Erreur de la fréquence de résonance de 1’approche présentée comparée a la fréquence de résonance
mesurée pour une FSS a base de rubans métalliques paralléles et un anneau dans la direction y

Polarisation y

fr (mesuré) frl fr2 fr3
6.14 8.383 10.51
Li 1251 11.28 8.12
fr weir (GHz) 6 8.2 10.4
fr Eq. (3.1) 10.32 11.444  15.884
Erreur% WCIP 2.2800 2.1800 1.0500
Erreur% Eq. (3.1) 68.08 36.51 51.31

Les tableaux 3.4 et 3.5, montrent que I'erreur dans les fréquences de résonance calculées par
I'approche proposee reste inférieure a 3,61%, cependant le pourcentage d'erreur des fréquences de
résonance calculées par les équations (3.1) et (3.2) varie entre 36,51% et 70,50%.

L’approche de synthése présentée prévoit plus précisément la fréquence de résonance de la FSS
a base de rubans / anneaux métalliques.

La figure 3.23peut étre utilisée pour extraire des paires de fréquences de résonance et de
longueurs de ruban / anneau (fr, Li).Puis en les insérant dans I'équation (3.4) obtenue a partir de
I'équation (3.1).

C2

Er eff = 4'L%fr2 (3.4)
Une courbe reliant la constante diélectrique effective relative €, ¢ de la FSS et les fréquences de
résonance ou la longueur du ruban / anneau est obtenue et illustrée par la figure 3.27.a et 3.27.b

respectivement.
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Figure 3. 27. Constante diélectrique effective en fonction de: (a) Longueur du ruban métallique / longueur de
l'anneau (b) La fréquence de résonance de la FSS a base de ruban/ anneau

En conséquence, I’équation (10) et les courbes résultantes fournissent également des erreurs dans

la détermination des fréquences de résonance FSS a rubans / anneaux inférieures a 4,25% et des
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erreurs dans la longueur des rubans / anneaux également inférieures a 4,25%, comme indiqué sur

les Figure 3.28 et 3.29 respectivement puisqu'ils sont issus des mémes approches de synthese et
d'analyse.

La différence entre les résultats expérimentaux et les résultats simulés est probablement due a la
valeur non exacte de la constante diélectrique du substrat du FSS fabriqué, car elle est fournie par
le constructeur et n’a pas été extraite de I’expérience avant la mesure du FSS fabriqué. Une partie
de cette différence peut étre liée a 1’utilisation d’un nombre limité de modes TE et TM résultant
du nombre limité de pixels décrivant I’interface du FSS. De plus, la procédure itérative de la
méthode WCIP est arrétée a un nombre limité d'itérations présentant initialement une erreur

acceptée dans la détermination des coefficients de réflexion et de transmission.
3.4.3. Estimation de I'erreur de ’approche

L'erreur de I'approche de synthese concernant la longueur du ruban / anneau en fonction de la
fréguence de résonance souhaitée de la FSS a ruban / anneau métallique est illustrée par la figure.
3.28, ou une erreur maximale de 4,25% dans la longueur duruban est enregistrée pour une
fréquence de résonance souhaitée de 9.18GHz. La Figure 3.29 présente I’erreur de 1’approche
desynthése de la fréquence de résonance de la FSS a rubans / anneaux métalliques en fonction de
la longueur du ruban / anneau de la structure FSS donnée, une erreur maximale de 4,25% est
enregistrée pour un ruban d’une longeure de 10 mm. Les erreurs sont identiques dans la mesure
ou un ruban métallique d’une longueur de 10 mm résonne a 9,2 GHz. En comparant les résultats
de la méthode des moindres carrés a ceux de la méthode WCIP, I'erreur est plus faible car les
résultats de la méthode WCIP sont utilisés comme données de base pour obtenir la courbe de la
méthode des moindres carrés. En comparant la courbe des simulations a la courbe de la méthode
des moindres carrés, une valeur d'erreur plus élevée est enregistrée dans la majeure partie de
I’intervalle fréquence / longueur, car il existe une erreur initiale entre les résultats de la méthode
WCIP et les résultats des simulations, comme il est indiqué sur les figures 3.2, 3.14. et 3.16 en
raison du nombre limité de modes utilisés comme base modale dans la méthode WCIP. De plus,
le nombre limité des itérations imposant une erreur acceptable apres le processus itérative de

convergence représente une source d'erreur supplémentaire.
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Figure 3. 28. Erreur de la longueur du ruban / anneau en fonction de la fréquence de résonance souhaitée pour: (a)
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Figure 3. 29. Erreur de la fréquence de résonance du ruban / anneau par rapport aux longueurs du ruban / anneau

donnée pour: (a) FSS a ruban métallique (b) FSS a anneau métallique
3.4.4. Structure équivalente a base de rubans métalliques d'une FSS a anneau
ouvert métallique quasi-carré et a une seule encoche

La compréhension du comportement électromagnétique d'une structure la rend plus utile. Les
structures complexes n'offrent pas toujours cette caractéristique. Ainsi, l'introduction d'une
approche pour obtenir des structures équivalentes a base de rubans métalliques non couplés est
importante de telle sorte que chaque fréquence de résonance de la structure équivalente puisse étre
facilement représentée par un simple circuit résonnant indépendant.

Dans cette partie, la structure équivalente basée sur des rubans métalliques paralleles d’une FSS a
anneau ouvert métallique quasi-carré et a une seule encochereprésenté sur la figure 3.30 est
déterminée La structure présentée dans [13] a trois fréguences de résonance a environ 9 GHz, 11,6
GHz et 12 GHz pour une source polarisée en x et 6,8 GHz dans le cas d'une source polarisée en y.
A P’aide de la figure 3.24, chaque fréquence de résonance donne une valeur de la longueur du

ruban métallique physique pouvant produire cette fréquence de reésonance. En adoptant la
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disposition illustrée par la figure 3.1.b, les rubans métalliques ne sont pas couplées. Ainsi, chaque

fréguence de résonance peut étre produite indépendamment par une ruban métallique.

B Domaine métallique
Y [ Domaine diélectrique

»

7.5mm
e

20mm
12mm

< 20mm >

Figure 3. 30. Dimensions de la cellule unitaire de la FSS a anneau ouvert métallique quasi-carré et a une seule
encoche [13]

La FSS équivalente, basée sur des rubans métalliques paralleles, est représentée sur la figure 3.30.
Elle comporte trois rubans dans les directions x correspondant a trois fréquences de résonance
lorsque la structure est excitée par une source d'onde plane polarisée en x et un seul ruban dans la
direction y.

La structure équivalente représentée sur la figure 3.31a les dimensions suivantes :a=b=20mm,

L1=10.3mm, Lo=7.4mm, L3=6.7mm, L4s=14.9mm, W=2mm, di1=d>=1mm, dx= dy=2mm.

AY
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d M‘ HI 1
! x

| »|
| Ll
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Figure 3. 31. Cellule unitaire du structure FSS équivalente basée sur des rubans métalliques paralleles en double
polarisation.

Le tableau 3.6 montre les longueurs des rubans obtenues en utilisant I'approche actuelle basée sur
I’organigramme de la figure 3.24. Il fournit également I'erreur dans la fréquence de résonance de
I'approche actuelle comparée aux fréquences de résonance mesurées dans [13] pour les sources
polarisées en x et en y excitant la structure FSS basée sur des rubans métalliques paralléles.

L’erreur obtenue ne dépasse pas 2,9%, enregistré pour la source polarisée y.
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Tableau 3.6. Erreur de la fréquence de la structure FSS équivalente par rapport a la fréquence résonnante obtenues

par les mesures [13]

Polarisation x

Polarisation y

f frl fr2 fr3 frl
r (mesuré)

9 10.8 11.6 6.8
Li 103 74 6.7 14.9
fr wer (GHZ) 88 11 118 6.6
Erreur% (WCIP) 222 09 17 2.9

Le coefficient de transmission de la structure[13] représentée sur la figure 3.30 et de sa structure

équivalente basée sur des rubans métalliques non couplés est représentée sur la figure 3.32pour les

deux directions de polarisation x et y.
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Figure 3. 32. Coefficient de transmission de la structure équivalente pour les polarisations x et y
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3.5. Conclusion

Des structures FSS basées sur des rubans métalliques paralleles et des structures FSS avec des
rubans métalliques paralléles et un anneau pour des applications multi-bandeset & double
polarisation ont été proposées. La premiére structure proposée montre deux fréquences de
résonance a 7GHz, 9,4 GHz lorsque la structure est excitée par une onde plane polarisée en x et
deux fréquences de résonance a 9,1GHz et 11,2GHz pour la source de polarisation orthogonale.
La seconde structure proposée montre trois fréquences de résonance pour la source de polarisation
x & 6,1GHz, 9,5GHz et 10,5GHz et trois fréquences de résonance pour la sourcede polarisation y
a 6,1GHz 8,3GHz et 10,7GHz. Une fréquence de résonance peut étre éliminée si nécessaire en
insérant uniquement un interrupteur MARCHE / ARRET idéal & la position appropriée le long du
ruban responsable de cette résonance. Les deux structures sont fabriquées et mesurées. Un bon
accord est enregistré entre les résultats WCIP, simulés et les mesures. Ensuite, une approche de
synthese FSS basée sur des rubans métalliques non couplés et un anneau est proposée et validée
par les résultats des mesures des structures fabriquées. Les erreurs enregistrées ne dépassent pas
3,61% en comparant les fréquences de résonance souhaitées aux fréquences de résonance obtenues
par la FSS synthétisée. Enfin, la synthése de la FSS proposée, basée sur des rubans métalliques
paralléles, est utilisée pour déterminer la structure équivalente d’uneFSS a anneau ouvert
métallique quasi-carré et a une seule encoche, issue de la littérature. Les fréquences de résonance
de la FSS équivalente a base de rubans métalliques sont comparées a celles de la structure de

référencechoisie et un bon accord est observé avec une erreur inférieure a 2,9%.
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Chapitre 4

Structures de filtrage planaires
SIR et PCL

4.1. Introduction

Le développement rapide des systemes sans fil modernes, a été associé avec des objectifs de
conception tels que la taille compacte, les faibles pertes, une sélectivité élevée, des colts
abordables et des composants hautes performances [1]. La miniaturisation des filtres
hyperfréquences est un sujet de recherche populaire ces derniéres années en raison de I'expansion
croissante des systemes de communication sans fil et mobiles fonctionnant dans la partie inférieure
du spectre des hyperfréquences[2]. Denombreux recherches ont abouti a la conception des filtres.
Cependant, tres peu de méthodes ont été utiles pour concevoir un filtre miniaturisé a haute
sélectivité et a bande large. Pour répondre a ces demandes, des filtres, tels que les filtres
résonateurs (SIR), les filtres a ligne couplée (PCL) ont été proposées[1,3,4]. Les filtres microondes
de type PCL (Parallel Coupled Lines) et SIR (Stepped Impedance Resonator) sont utilisés
pratiquement dans tous les systemes de communications nécessitants un filtrage a bande large. La
technologie ultra-large bande (UWB) s’impose de plus en plus pour les applications de
connectivité sans fil haute vitesse. Les filtres UWB, qui font partie des composants passifs les plus
importants, doivent satisfaire aux exigences suivantes: faible perte d'insertion sur la bande en

fonctionnement et bonne réjection de la bande [5].

En premier lieu, une nouvelle surface sélective en fréquence (FSS) ajustée électroniquement, basée
sur un résonateur a saut d’impédance (SIR) non couplé pour des applications multi bandes a double

polarisation est proposée.

Ensuite, un filtre PCL (Parallel Coupled Line) coupe bande avec une bande passante au milieu de
la sa réponse spectrale est proposé. Une étude paramétrique a permis d’obtenir une nouvelle

structure de filtre coupe bande, ultra large bande (ULB).
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La derniere contribution consiste a proposer des filtres SIR et PCL compacts, puisque la
miniaturisation de la plupart des dispositifs grand public impose la conception de systémes

compacts, légers et de petite taille.

4. 2. Filtres résonateur a saut d’impédance (SIR-FSS)

L’étude de plusieurs filtres SIR-FSS a deux ou a trois fréquences de résonances et a double

polarisation a base d’un patch et des rubans métalliques est proposée.

4.2.1. Filtre résonateur a saut d’impédance SIR-FSS a base d’un patch relié a un
ruban

Le filtre a base d’un seul ruban donne une seule résonance, tandis que le filtre a base d’un patch
donne deux fréquences de résonance, une pour la polarisation x et 1’autre la polarisation y. L’idée
est de combiner ces deux filtres pour obtenir une structure de filtrage donnant deux résonance
selon x est une seule selon y. La méthode WCIP est utilisée dans 1’analyse du filtre proposé, dont

la cellule unitaire est représentée sur la figure 4.1,

Lc ] Domaine diélectrique

. ] Domaine métallique
L

b Wec — "V

v

Figure 4. 1.Filtre résonateur a saut impédance (SIR-FSS)

Les dimensions de la cellule unitaire sont :a = 30 mm, b = 20 mm, le filtre est imprimé sur un
substrat en fibre de verre (FR-4) de constante diélectrique &,= 4,4 et d'épaisseur h = Imm. Les

dimensions du filtre sont les suivantes: Lc = 13mm, L. = 13mm, W¢ = 10mm et W, = 0.31mm.
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Figure 4. 2. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement : (a)
Polarisation x (b) Polarisation y

Le coefficient de transmission du nouveau filtre SIR-FSS de la figure 4.1 est présenté a la
figure 4.2. La structure présente deux fréquences de résonance a environ 4,61 GHz et 9,21 GHz
avec des largeurs de bande de 1.488 GHz, 1.0871 GHz a -10 dB respectivement, lorsque la
structure est excitée par une onde plane polarisée en x. Une fréquence de résonance a environ 8,41
GHz avec une largeur de bande de 0,8172GHza -10dB, lorsque la structure est excitée avec une
onde plane en polarisation y est enregistrée. Les résultats obtenus par la méthode itérative WCIP
ont été comparés a ceux obtenus par le HFSS software et un bon accord a été enregistré.

Pour localiser la dimension responsable de chaque fréquence de résonance de la structure de
la figure 4.1 le coefficient de transmission des trois structures élémentaires représentées dans la
figure 4.3sont étudiées.

L] Domaine diélectrique
O pomaine métallique

a a a
A - - A - - A - -
Le
D ——
L B Lc - Lo -
We b W b = = 3 W,
v \4 v
(@) (b) (©)

Figure 4. 3. (a) FSS a patch métallique de dimensions WexLc (b) FSS a ruban métallique de longueur L (c) FSS a
ruban métallique de longueur L+ Lcavec L= Lc

La figure 4.4montrelescoefficients de transmission des trois structures de la figure 4.3. En se

réferant a la figure 4.4 la fréquence de résonance la plus grande correspondant a 9.21GHz est
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donnée par le patch métallique de la figure 4.3a avec une largeur de bande de 1.841GHz. L’étude
de la FSS a ruban métallique de longueur L. +Lc de la figure 4.3c montre une résonance a 4.01GHz
qui correspond a la plus basse fréquence de résonance de la structure 4.1. Par conséquent les deux
fréquences de résonance de la structure de la figure 4.1 peuvent étre ajustées en variant tout

simplement les longueurs du patch et/ou du ruban qui la constituent.
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8 ! b

£ -20" I i 1

& i [—L wep

o ——-L HF
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S c

E ...... LC HFSS

O -40r =L +L_ WCIP

""LL+Lc HFSS

_ r . r r t
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Figure 4. 4. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement

La fréquence de résonance qui se trouve au milieu de la figure 4.4 avec une valeur de 7.21GHz et
une largeur de bande de 0.53GHz est donnée par le ruban métallique L. de la figure 4.3b. Il est
clair que la bande donnée par la longueur du ruban seule est plus sélective que celle donnée par
les dimensions du patch métallique puisque le patch contient beaucoup plus de surface métallique.
La fréquence de résonance de la FSS a ruban métallique de longueur L =13mm de la figure 4.3b
est plus basse que celle du FSS a patch métallique de dimensions WcxLc =10mmx13mmde la

figure 4.3a. Ce résultat est due a la constante diélectrique effective du ruban qui est plus grande

par rapport a celle du patch d’un terme de D = (

2
= [0.04 (1 — ﬂ) ]selon les équations données
2 h
par[6-9]:
w/h <1

e+l g-1
€eff ruban = 2 + 2

(1 + V:/Zh>_5 +0.04(1- %)2] (4.1)

92



Chapitre 4 Structures de filtrage planaires SIR et PCL

C

f L (4.2)
Truban ZLm

Puisque w=0.31mm, h=1mm et w/h=0.31 qui est inférieur a 1.

w/h >1

NIR

e+l g-—-1 12\~
Seff_patch = 2 + 2 (1 + Wc/h) (43)

c

fr patch — 5, ——
B ZL\/ geff_patch

(44)

Puisque Wc=10mm, h=1mm et w/h=10 qui est supérieur a 1.

Le circuit équivalent d’un filtre SIR (patch-ruban), basé sur des rubans métalliques paralléles non
couplé, est représenté sur la figure 4.5. La structure comporte deux rubans dans les directions x
correspondant a deux fréquences de résonance lorsque la structure est excitée par une source
d'onde plane polarisée en x et une ruban unique dans la direction y.

La structure équivalente représentée sur la figure 4.5.apossede les dimensions suivantes :a=30mm
b=20mm, L1=26mm,L>=9.5mm, L3=10.25mm, W=0.31mm, d1=4.5mm et dx= dy=2mm.

[] omaine diélectrique
[] Domaine métallique

AN
o

a

v

[N
o

L> Ls

Coefficient de transmission (dB)

, -30
b e
< L . —Pol x, WCIP
' ! -40r -==Pol x, HFSS| |

=o-:Pol y, WCIP
s Pol y, HFSS

-50 r r r 3 T

0 2 4 6 8 10 12
Fréquence de fonctionnement en (GHz)
(@) (b)

Figure 4. 5. (a) Cellule unitaire de la structure FSS équivalente basée sur des rubans métalliques paralléles en double
polarisation (b) coefficient de transmission de la structure équivalente pour les polarisations x et y.

Les coefficients de transmission de la structure équivalente (figure 4.5.a)basee sur des rubans
métalliques non couplés sont représentées par la figure 4.5.b pour les deux directions de

polarisation x et y. Les résultats montrent un bon accord entre les résultats de la structures patch-
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ruban et sa structure équivalente a base de rubans métalliques avec une largeur de bande plus
sélective donnée par les rubans par rapport au patch-ruban.

4.2.1.1. Ladensité du courant de surface

Pour confirmer les résultats de la figure 4.4, la densité du courant de surface a l'interface de la
cellule unitaire de la structure FSS pour les deux polarisations x et y est tracée est représentée par

la figure 4.6.

La figure 4.6.a montré la densité du courant a la fréquence de résonance correspondant a 4,21
GHz, ou elle est concentrée sur le ruban de la structure, tandis que la densité du courant a la
fréquence de résonance correspondant a 9,41 GHz est concentrée sur le ruban et le patch de la
structure comme le montre la figure 3b, lorsqu'elle est excitée avec une onde plane polarisée en x.
La figure 4.6.c représente la densité du courant a la fréquence de résonance correspondant a 8,21
GHz, ou elle est concentrée aux limites du patch de la structure lorsqu'elle est excitée avec une

onde plane polarisée en y.

(@) (b) ©

Figure 4. 6. Densité du courant total de la structure (a) pour fr=4.21GHz polarisation x (b) pour fr=9.41GHz
polarisation x (c) pour fr=8.21GHz polarisation y

4.2.1.2. Insertion des gaps

Pour éliminer des fréquences de résonance des gaps sont insérés sur 1’élément responsable de
chaque fréquence de résonance. Donc pour éliminer la plus basse fréquence de 9GHz, il est
nécessaire d’insérer des gaps de largeur Wy = 1mm dans le ruban métallique (figure4.7.a).Pour
pouvoir éliminer la plus haute fréquence correspondant a 11GHz, un gap de largeur Wy = 1mm est

inséré au centre du patch métallique (figure4.7.b).
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Figure 4. 7. Insertions des gaps (a) dans L. (b) dans Lc

La figure 4.8. montre la variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de
fonctionnement du filtre SIR-FSS apres I’insertion des gaps, comme indiqué sur la figure4.7, pour
une source de polarisation x. La fréquence de résonance montre une légére variation de 0,2 GHz
dans les deux fréquences de résonance, de sorte que la plus basse varie de 4,21 GHz a 4,41 GHz
et que la seconde décroit de 9,41 GHz a 9,21 GHz. Pour valider les résultats obtenus par la méthode

WCIP, une comparaison avec les resultats obtenus par le software HFSS montre un bon accord.
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Figure 4. 8. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement avec gap : (a) la
methode WCIP (b) le logiciel HFSS

4.2.1.2.1. Variation de la position du gap sur la longueur du patch Lc

La figure 4.9montre trois positions du gap dans le patch. Pour les deux positions a, et b c’est-a-
dire lorsque le gap est inséré au centre et a I’extréme gauche du patch, la fréquence de résonance
du patch est éliminée par contre pour la postions ¢ ¢’est-a-dire lorsque le gap est inséré a I’extréme
droite du patch, la fréquence n’est pas éliminée avec une augmentation de sa valeur de

9,81GHzcomme montreé dans la figure 4.10.
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Figure 4. 10. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour différentes position du gap
dans le patch

Par conséquent, dans le cas du patch métallique et pour pouvoir éliminer une fréquence de

résonance il faut insérer le gap a I’extréme gauche du patch.

4.2.1.3. Insertions des commutateurs a diodes PIN idéal

4.2.1.3.1. Insertions des diodes dans le patch

Les commutateurs PIN utilisent des diodes pour remplacer les gaps du patch de la figure
4. 7comme illustré par la figure 4.11.L'état ON nécessitant la présence du métal a la place de la
diode est assuré par I'état de polarisation directe de la diode. Par contre, 1’état OFF simulant

I’espace c’est a dire 1’absence du métal dans la région occupée par la diode, peut étre vue lorsque
la diode est inversement polarisée.
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Figure 4. 11. Insertion des diodes dans le filtre SIR FSS :(a) Diode dans Lc (b) Diode dans L

Lorsque tous les commutateurs a diodes D1, D2, D3, D4, Ds et D sont activés, la structure FSS
résultante est illustrée par la figure4.11.a. Quatre diodes sont utilisées pour simuler la présence /
absence d'espacement de la figure4.7.b. En pratique, la diode a I'état ON ne montre pas un court-
circuit comme dans le cas idéal mais présente une résistance de 1 Ohm. Dans ce cas le filtre SIR-
FSS de la figure 4.11.b présente deux fréquences de résonance a 4,21GHz et a 9,21GHz. Dans la
réalité, I'état de la diode OFF ne peut pas étre modélisé comme un circuit ouvert. Chaque diode est

modélisée comme une capacité de 0,052pF en paralléle avec une résistance de 4 kOhm [9].

Lorsque les commutateurs, des diodes D1, D2, D3, D4 de la figure 4.11.a sont tous désactivés, le
filtre obtenu affiche une seule fréquence de résonance a 4,61 GHz. La puissance de transmission
de la structure de la figure 4.11.a pour les deux états de diode et selon la direction de polarisation

x est illustrée a la figure 4.12.

—Filtre SIR FSS

| J
i —--Avec gap LC

S0 —o— Avec diode OFF ||

Avec diode ON

T

o 2 4 6 8 10 12 14
Fréquence de fonctionnement en (GHz)

Coefficient de transmission (dB)

Figure 4. 12. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement avec les
diodes dans L¢
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4.2.1.3.2. Insertions des diodes dans le ruban

Deux commutateurs a diodes PIN sont utilisés pour remplacer les gaps dans le ruban de la
figure4.7.a. Lorsque les commutateurs a diode Ds, Dg sont tous deux désactivés, le filtre SIR-FSS
résultant s'approche du filtre SIR FSS de la figure 4.7.b et affiche une seule fréquence de résonance
a 9,01GHz. La puissance de transmission de la structure de la figure 4.11.aselon la direction de
polarisation x est illustrée a la figure 4.13.
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Figure 4. 13. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement avec les
diodes dans le ruban L.

4.2.1.4. Insertions des commutateurs a diodes PIN idéal dans le ruban et dans le patch

Des diode PIN sont insérées dans le filtre comme montré dans la figure 4.14 , le filtre obtenu donne
deux fréquences de résonnance a 3.81GHz et 8.81GHz dans le cas ou les diodes D1,D2, D3, Da, Ds
et De sont ON, et une fréquence de résonance a 9.01GHz pour les diodes D1,D2, D3, D4 ON et
Ds,De OFF comme représenté dans la figure 4.15.

a

A
v

Lc

Lo

We

—»
We

v

Figure 4. 14. Insertion des diodes dans le filtre SIR FSS
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Figure 4. 15. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement avec les
diodes réelles : (a) La methode WCIP (b) Le logiciel HFSS.

D’apres la figure 4.15, la fréquence de résonance montre une légere variation de 0,2GHz dans les
deux fréquences de résonance, de sorte que la plus basse varie de 4,21GHz a 4,41GHz et que la
seconde decroit de 9,41GHz a 9,21GHz

4.2.1.5. Ajustement de la fréquence de résonance du filtre SIR-FSS avec insertion des
gaps

Le filtre SIR de la figure 4.1lindique deux fréquences de résonance lorsque la structure est excitée
par I’onde plane polarisée selon X, et une fréquence de résonance lorsque la structure est excitée
par I'onde plane polarisée y. A ce stade, chaque résonance est éliminée indépendamment pour
obtenir une FSS a une seule fréquence de résonance. Dans la premiére étape, la résonance liée au
ruban est supprimée en insérant deux gaps, un au centre du ruban et un second au niveau de la
jonction patch-ruban. De ce fait, seule la résonance fournie par le patch existe. La variation de la
longueur du patch conduit a 1’ajustement de la fréquence de résonance. Dans un deuxiéme temps,
la résonance créée par le patch est éliminée par I’insertion d’un gap centré sur la largeur du patch.
Ainsi, la résonance du patch est éliminée et la résonance du ruban reste. La variation de la longueur

du ruban entraine la variation de la résonance de la FSS.

4.2.1.5.1. Insertion des gaps dans le ruban

La figure 4.16 représente le coefficient de transmission de la nouvelle structure du filtre SIR- FSS
en polarisation x, avec des gaps insérés dans le ruban (figure 4.7.a) pour plusieurs valeurs de
longueur du patch Lc. Lorsque la longueur Lc augmente de 10 mm & 15 mm, la fréquence de

résonance diminue de 9,81 GHz a 8,81 GHz respectivement.
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Figure 4. 16. Variation du coefficient de transmission avec gap inséré dans les pour plusieurs valeur du patchLc.

Lorsque Lc augmente, la valeur de la bande passante augmente également, comme résumé dans
le tableau 4.1.

Tableau 4.1. Bande passante en fonction de la longueur du patch Lc

Lc (mm) fr (GHz) BP (GHz)
10 9.81 1.149
13 9.21 2.209
15 8.81 2.6941

4.2.1.5.2. Insertion de gap au centre du patch

La figure4.17 montre le coefficient de transmission de la structure de la figure.4.7.b pour une
source en polarisation x pour plusieurs valeurs du ruban L.. Lorsque la longueur du ruban L.

augmente de 8mm a 13 mm, la fréquence de résonance décroit de 5,61 GHz a 4,41 GHz.
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Figure 4. 17. Variation de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement pour plusieurs valeur du
ruban L
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Lorsque L. augmente la valeur de la bande passante augmente aussi comme indiqué sur le tableau
4.2.

Tableau 4.2. Bande passante en fonction de la longueur du ruban L,

L (mm) fr (GHz) BP (GHz)
9 5.61 0.8202
11 5.01 0.8929
13 4.41 0.8109

La figure 4.18. montre le coefficient de transmission de la structure filtre SIR-FSS dans la
polarisation y pour plusieurs valeurs de la largeur du patch Wec. Lorsque Wc augmente de 8 mm a

13 mm, la fréquence de résonance diminue de 8,81 GHz a 7,61 GHz.
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Figure 4. 18. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement
pourdifférentes valeurs de la largeur du patchWcpour la polarisation y

Lorsque Wc augmente la valeur de la bande passante augmente comme le résumé le tableau 4.3.

Tableau 4.3. Bande passante en fonction de la largeur du patch Wc

Wec (mm) fr (GHz) BP (GHz)
8 8.81 0.2469
10 8.21 0.7623
13 7.61 1.7353

4.2.2. Filtre SIR-FSS a base d’un anneau métallique et d'un ruban

Pour obtenir les mémes fréquences ou des fréquences proches, le patch est remplacé par un anneau
métallique tout en diminuant les dimensions de la cellule. La figure 4.19 présente un filtre SIR-
FSS a base d’anneau métallique avec un ruban. Les dimensions de la cellule du filtre sont: a = 20
mm, b =20 mm, Lc =9 mm, Lc=9 mm, We=10 mm et W, =1 mm, dx=1 mm, dy = 3,1 mm et d=
8,6 mm, le filtre est imprimé sur un substrat en fibre de verre (FR-4) de constante diélectrique &,

= 4,4 et d'épaisseur h=1mm.
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Figure 4. 19. Cellule unitaire d’un filtre SIR- FSS a base d’anneau métallique et un ruban

La figure 4.20représente le coefficient de transmission de la structure proposee pour une source

en polarisation x, deux fréquences de résonances a environ 4,75 GHz et 9.21 GHz sont observées,

pour la polarisation y une fréquence de résonance a 7.5GHz est enregistrée.
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Figure 4. 20. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement :(a) selon la
polarisation x (b)selon la polarisation y

4.2.3. Filtre FSS-SIR a deux sections perpendiculaire

Pour obtenir un filtre a trois fréquences de résonance, un filtre a deux éléments SIR-FSS

perpendiculaires quasiment non couplés comme représenté par la figure 4.21 est proposé. Les

dimensions de la cellule sont: a =30 mm, b =25 mm, Lc1 =11 mm, L1 = 11 mm, Wei= 7 mm et

WL =1mm, Lco=12 mm, L2 =12 mm, We2 = 6 mm, dy =2 mm, dy = 3,1 mm et d= 8,6 mm, le

filtre est imprimé sur un substrat en fibre de verre (FR-4) de constante diélectrique &, = 4,4 et

d'épaisseur h=1mm.
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Figure 4. 21. Cellule unitaire d’un filtre SIR-FSS a deux sections

Le coefficient de transmission du filtre de la figure 4.21 est présenté a la figure 4.22. La structure
présente trois fréquences de résonance a environ 4,21 GHz, 8GHz et 9,21 GHz lorsqu'elle est
excitée avec une onde plane polarisée en x et une fréquence de résonance a environ 4GHz lorsque

la structure est excitée avec une onde plane polarisée en y.
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Figure 4. 22. Variation de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement : (a) selon la polarisation x
(b) selon la polarisation y

4.2.3.1. Etude de I'effet du couplage du filtre SIR-FSS a deux sections perpendiculaire

Pour étudier I'effet du couplage la structure de la figure 4.21, chaque section est éliminée a la fois
pour aboutir & une structure d’une seule section. La figure 4.23 présente le coefficient de
transmission des deux structures possibles en polarisation x. La figure montre que I'élimination
d'un élément FSS-SIR entraine I'élimination des résonances correspondantes sans modifier les
résonances du deuxieme elément FSS-SIR. 1l n'y a donc pas de couplage entre les deux éléments

SIR-FSS perpendiculaires.
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Figure 4. 23. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement en
polarisation x : (a) La methode WCIP (b) Le logiciel HFSS

4.2.3.2. Structure améliorée avec insertion d’une encoche

Dans cette partie une structure améliorée du filtre de la figure 4.21 est proposée. L’insertion d’une

encoche de dimensions :Le=5mm et We=4mm dans la deuxiémes section du filtre, comme montré

dans la figure 4.24, conduit a I’apparition d’une deuxiéme résonnance pour la polarisation y.
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Figure 4. 24. Cellule unitaire du Filtre SIR- FSS a deux sections avec insertion de I’encoche

La figure 4.25 présente le coefficient de transmission du filtre de la structure améliorée avec

encoche insérée. La structure présente une deuxieme résonance a environ 9.24GHz, lorsqu'elle est

excitée avec une onde plane polarisée en y. les résultats de la méthode WCIP, comparé avec les
résultats obtenus par le logiciel software HFSS montrent un bon accord.
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Figure 4. 25. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement selon la
polarisation y

4. 2.3.3. Ajustement des fréguences de résonance

4.2.3.3.1. Effetde lalongueur Lc2

Dans le cas ou la structure est polarisée dans la direction x une diminution de la deuxieme
fréquence de résonance est observée. Quand Lcz augmente de 12mm al4mm jusqu’a 16mm, la
fréquence de résonnance diminue de 7.81GHz a7.41GHz jusqu’a 7.01GHz respectivement,
comme illustré dans la figure 4.26.

Coefficient de transmission (dB)

0 2 4 6 8 10 12
Fréquence de fonctionnement en (GHz)
Figure 4. 26. Variation du coefficient de transmission pour différentes valeurs croissantes de Lc2 en polarisation x

4.2.3.3.2. Effetde lalongueur L1

Dans le cas ou la structure est polarisée dans la direction x une diminution de la premiére fréquence
de résonance est observée.QuandL.; augmente de 9mm & 11mm jusqu’a 13mm, la fréquence de
résonnance diminue de5.01GHz pour L1 =9mm a3.61GHz pour L1 =13mm, comme illustré dans
la figure 4.27.
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Figure 4. 27. Variation du coefficient de transmission pour différentes valeurs croissantes de L1 en polarisation x

4.2.3.3.3. Effetde lalongueur L2

Dans le cas ou la structure est polarisée selon la direction y, I’augmentation de L, de 9mm al3mm

conduit a la diminution de la fréquence comme montré dans la figure 4.28.

0
s 7
o
i)
a
‘= -10+ 1
wv
s
2
E -15‘ 7
QL
=/
E 2 _LL2=13mm
O 4Vl = 1
__.LL2 11mm
...... LL2=9mm
-25 4 r r r r
0 1 2 3 4 5 6

Fréquence de fonctionnement en (GHz)

Figure 4. 28. Variation du coefficient de transmission pour différentes valeurs croissantes de L., en polarisation y

4.2.4. Filtre a saut d’impédance SIR -FSS a deux section paralléle et & quatre
résonances

Pour obtenir quatre fréquences de résonance, une structure constituee de deux filtres paralléles a
base d’un patch relié a un ruban est proposée. La cellule unitaire de la structure proposée est
présentée dans la figure 4.29.Lesmotifs métalliques sont gravés sur un substrat diélectrique

d’épaisseur h = 1mm , avec une constante diélectrique relative €, = 4.4 , les dimensions
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géométriques de la cellule unitaire de la structure FSS proposée sont: a=45mm,b=42mm
etlci=18mm,L1=17mm, Lc=12.5mm, Lio=11mm,W1=W2=0.31mm,Wc2=7mm,Wco=6mm et
dx=7.5mm, dy=9.5mmd=2dy. La structure est excitée avec une onde plane polarisée dans les deux
directions x et y.

L] Domine diélectrique
O pomine métallique

La

dx
dy I >

Figure 4. 29. Cellule unitaire du filtre SIR_FSS a quatre résonances

Le coefficient de transmission de la structure montre quatre fréquences de résonance a environ

3.01GHz, 4.61GHz, 6.61GHz et 8.61GHz pour la polarisation x comme le montre la figure 4.30.
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Figure 4. 30. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement en polarisation
X

4.2.4.1. Ajustement des fréguences de résonance

Dans le cas ou la structure est polarisée selon x (figure 4.31), une diminution de L> de 9mm a

11mm conduit a une augmentation de la deuxiéme fréquence de 4.61GHz a5.21GHz
respectivement.
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Figure 4. 31. Variation du coefficient de transmission pour différentes valeurs de L, en polarisation x

Une diminution de la troisieme fréquence de résonance de 7.01GHz a 6.41GHz est observée quand

Lciaugmente de 15mm a 18mm respectivement, comme illustré dans la figure 4.32.

1
a1

IR
o

-15

1
N
a1

T

1

I~
o
T

00 R R 8 e s s s
1

Coefficient de transmission (dB)

0 2 4 6 8 10
Fréquence de fonctionnement en (GHz)

Figure 4. 32.Variation du coefficient de transmission pour différentes valeurs de L¢ en polarisation x

4.2.5. Filtre FSS-SIR a trois résonance sur les deux directions de polarisation

Pour obtenir trois fréquences de résonance selon les deux polarisations, la structure de la figure
4.33 est proposée. La figure montre un filtre FSS -SIR non couplée, les dimensions de la cellule
unitaire sont: a=4cm, b=2.3cm. La longueur du premier patch est Lci=14mm, sa largeur est
Wc1=10mm, les dimensions du deuxiéme patch sont :Lco=9mm et Wco=8mm. Les longueurs des

rubans sont : Li1=10mm, et L.o=7mm avec des largeurs Wri=Wi>=1mm. Le diélectrique a une
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épaisseur h=1mm, et une permittivité relative de &=4.4. La structure est excitée par une onde plane
dans les deux directions de polarisation x et y.

a

Epomaine métallique

WL I pomaine diélectrique

A
A

— Lez

Figure 4. 33. Filtre FSS-SIRa trois résonancessur les deux directions de polarisation

La figure 4.34 montre la variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de
fonctionnement du filtre propose, trois fréquences de résonnances la premiere a 2.7GHz, la
deuxiémes & 7.5GHz et la troisieme & 9.7GHz sont observées, pour la polarisation x, et trois
résonances & 5.23GHz, 7.5 et 12.3GHz sont aussi observées pour la polarisation y.
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Figure 4. 34. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement : (a) Pour la
polarisation x (b) Pour la polarisation y

4.25.1. Etude du couplage

Dans cette partie le couplage entre les éléments de la structure est étudié. Pour cela il suffit
d’¢liminer un ou deux ¢léments qui constituent la structure et observer les résonances des €léments
restants. Les résultats sont représentés dans les figure 4.35 et 4.36.

La figure 4.35.a représenté la variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence
de fonctionnement a environ 7.5GHz et 9.7GHz pour deux patchs de longueurs Lc1 et Lco. Les

deux fréquences obtenues sont identiques aux fréquences obtenues par la structure de la figure
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4.33. La figure 4.35.b représente la fréquence de résonance du patch de longueur Lcz cette
fréquence est de méme valeur que la fréquence d’environ 9.7GHz obtenue par la structure

compléte avec une surtension faible due a la faible concentration du metal.
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Figure 4. 35. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement (a) Pour les
deux patchs de longueurs Lc: et Lez, (b) pour le patch de longueur Lc.

Le coefficient de transmission du patch de longueur Lcs est illustré par la figure 4.36.a, qui indique
une fréguence de résonance égale a 7.5GHz. Le coefficient de transmission du ruban de longueur

L.1 représenté par la figure 4.36.b montre une fréquence de résonance a environ 3.9GHz.
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Figure 4. 36. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement (a) Pour le
patch de longueurs Lci, (b) pour le ruban de longueur L1

Pour reconstituer la structure de la figure 4.33, il suffit simplement d’ajouter un élément a
chaque fois. La figure 4.37.a représenté le coefficient de transmission d’un ruban de longueur L 1=
Lii+Lci+Lce, I’ajout d’un patch de longueur Lcy et de largeur équivalente a la moitié de la largeur
du patch Wc1/2 (figure 4.37.b) conduit a I’apparition d’une deuxiéme résonance égale a la

résonance correspondante a la résonance du patch se situant a gauche de la structure mais avec une
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surtension de faible valeur. Lorsque la largeur du patch est doublée c’est-a-dire égale Wc1, la
surtension est augmentée, comme indiqué par la figure 4.37.c
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Figure 4. 37. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnementpour (a) le
ruban de longueur L1 (b) le ruban de longueur Ly; et le patch de largeur Wc1/2 (C) le ruban de longueur Lij et le
patch de largeur We;

—350

L’ajout d’un patch de longueur Lc2 et de largeur égale a la moitié de la largeur du patch Wco/2
(figure 4.38.a) engendre une deuxiéme résonance egale a la résonance correspondante a la
résonance du patch se situant a droite de la structure avec une faible valeur de surtension. Lorsque
la largeur du patch est doublée ¢’est-a-dire égale Wc2, la surtension est augmentée, comme indiqué
par la figure 4.38.b.
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Figure 4. 38. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement pour (a) le
ruban de longueur Lyset les patchs de largeur Weiet Weo/2 (b) le ruban de longueur Liset les patchs de largeur We; et
Wez

4.3. Etude d’un filtre PCL par la méthode WCIP

4.3.1. Etude du couplage dans les filtres PCL

La figure 4.39 montre deux rubans en paralléle. Les dimensions de la cellule unitaire sont : a= 23

mm, b= 10 mm, le filtre est imprimé sur un substrat en fibre de verre (FR-4) de constante
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diélectrique €,= 4,4 et d'épaisseur h =1mm. Les dimensions du filtre sont les suivantes: Li= L, =
8mm, W= 0.8mm et S= 0.35mm.

Le coefficient de transmission représenté dans la figure 4.39.b montre deux fréquence de
résonance a 10.4GHz et 11.6GHz et une bande de 1.78GHz a -10dB.
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Figure 4. 39. Filtre PCL a base de deux rubans (a) La cellule unitaire, (b) Le coefficient de transmission

L’effet du couplage est étudié en considérant trois parametres de la structure : distance dsentre les
deux rubans, la distance dcet la larguer des rubans W.

4.3.1.1. Etude du couplage en fonction de la distance dc

En variant la distance dc (figure 4.40.a) de Omm a 8mm. La bande passante diminue de 2.63GHz

a 1.392GHz respectivement (figure 4.40.b). Lorsque dc est entre 4 et 6mm la bande augmente.
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Figure 4. 40. Etude du couplage entre les deux rubans(a) Filtre PCL a deux ruban avec variation de d¢(b) Bande
passante en fonction de la distance d.
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4.3.1.2. Etude du couplage en fonction de la distance S

La variation de la distance S entre les deux lignes de 0.35mm a 1.4mm, engendre une augmentation

de la bande passante jusqu’a la valeur S=1.2mm, puis elle commence a diminuer comme illustré

sur la figure 4.41.
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Figure 4. 41. Etude du couplage entre les deux rubans (a) Filtre PCL a deux ruban avec variation de S (b) Bande

4.3.1.3. Etude du couplage par la largeur W

passante en fonction de distance S

En variant la largeur w (figure 4.42.a) de 0.8mm a 2mm. La bande passante augmente.
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Figure 4. 42.Etude du couplage entre les deux rubans(a) Filtre PCL a deux ruban avec variation de la larguer W(b)
Bande passante en fonction de la larguer W

Donc les trois parametres dc, S et W influent sur le couplage entre les deux lignes de la structure

filtre PCL de la figure 4.40.
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4. 3.2. Etude d’un filtre PCL a base de Cing rubans métalliques

La figure 4.43 représente un filtre PCL avec

les dimensions suivantes : a=23mm, b=8mm,

L1=8mm, L>=9mm, Lz=10mm, d1=0.35mm, d»=0.35mm, W=0.5mm, le diélectrique a une

épaisseur h=1mm, et une permittivité relative de &,=4.4.

] Domaine diélectrique
I Domaine métallique

Figure 4. 43. Filtre PCL a base de Cing rubans

Les coefficients de transmissions de la structure lorsqu’elle est excitée par une onde plane en

incidence normale pour plusieurs valeurs du nombre des rubans sont donnés par les figures ci-

dessous
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Figure 4. 45. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence (a) pour quatre rubans (b) pour

cing rubans
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Le coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement représenté dans la

figure 4.44.a montré une largeur de bande d’environ 1.35GHz pour une structure a base d’un seul

ruban. Cette largeur de bande augmente a chaque fois qu’un ruban est ajouté pour atteindre la

valeur a une valeur de 4.321GHz pour cing rubans métalliques.

La figure 4.46 représente la variation de la bande passante en fonction du nombre des rubans, Il

est clair que la bande passant augmente avec 1’augmentation du nombre des rubans.

Bande passant (GHz)

4.5
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Figure 4. 46. Variation de la bande passante en fonction du nombre des rubans

4. 4. Les filtres large bande PCL et SIR

Dans cette partie quatre types de structures sont étudiées pour obtenir une large bande; la premiéere

structure est le filtres PCL (Parallel Coupled Line) a base de rubans paralleles couplés, la

deuxieme structure est un filtre PNCL (Parallel Non Coupled Line) a base de rubans paralleles

non couplés, la troisieme structure est a deux niveaux de métallisations, la derniére structure et le

filtre de type saut d’impédances SIR (Stepped Impedance Resonator).

4.4.1. Les filtres coupe bande avec une bande de transmission au milieu de la

réponse spectrale

4.4.1.1. Etude de la largeur de la bande avec les filtres PCL

4.4.1.1.1. Filtre a trois rubans couplés

La cellule unitaire du filtre PCL est représentée sur la figure 4.47. Les dimensions de la cellule

unitaire sont :a=20 mm, b=10 mm, le filtre est imprimé sur un substrat en fibre de verre (FR-4) de

constante diélectrique &,.= 4,4 et d'épaisseur h = Imm. Les dimensions du filtre sont les suivantes:

L; =8mm, Lz = 8mm, Lz = 9mm et W= 0.5mm.
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Figure 4. 48. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement (a)La méthode
WCIP (b) Le logiciel HFSS

Le coefficient de transmission du filtre PCL de la figure 4.48 présente une largeur de bande de

3.2724GHza -10 dB, lorsque la structure est excitée par une onde plane polarisée en x. les résultats

obtenus par la méthode itérative WCIP ont été comparés a ceux obtenus par le HFSS et un bon

accord a été enregistré.

a. Création de la bande passante du filtre PCL a trois rubans

Pour obtenir la bande passante du filtre deux gaps dans le ruban central L, d’une valeur de w=1mm

sont insérés comme représenté dans la figure 4.49.

A

L] Domaine diélectrique
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Figure 4. 49. Filtre couplée paralléle (PCL) avec deux gaps
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Le coefficient de transmission est représenté par la figure 4.50. La structure présente deux bandes

coupantes de largeurs de 1.876GHz, 1.16 GHz et une bande passante d’une largeur del00MHz a

-10 dB respectivement.
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Figure 4. 50. Coefficient detransmissiond’un filtre PCL a trois rubans metalliques et gaps insérés :(a) La methode
WCIP(b) Le logiciel HFSS

4.4.1.1.2. Filtre PCL a base de quatre rubans

La cellule unitaire du filtre PCL a base de quatre rubans couplés est représentée sur la figure

4.51.Les dimensions de la cellule unitaire sont :a=20 mm, b=10 mm, le filtre est imprimeé sur un

substrat en fibre de verre (FR-4) de constante diélectrique &= 4,4 et d'épaisseur h = 1mm. Les

dimensions du filtre sont les suivantes: L1 = 8.5mm, L, = 8.5mm, Lz = 9mm, Ls = 9mm,W=0.8mm,

Ws= 1mm, di=d>=0.75mm,ds= 0.55mm, dx= 2mm,dy= 2mm,dxo= 4.8mm,dx3s= 7.7mm,dws=

10.2mm.

|:| Domaine diélectrique
. Domaine métallique

Figure 4. 51. Filtre couplée paralléle (PCL) a base de quatre rubans

Le coefficient de transmission est presenté a la figure 4.52. La structure présente une largeur de

bande de 5.228GHz a -10 dB, lorsque la structure est excitée par une onde plane polarisée en x.
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les résultats obtenus par la méthode itérative WCIP ont été comparés a ceux obtenus par le HFSS
et un bon accord a été enregistré.
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Figure 4. 52. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement
a. Création de la bande passante du filtre PCL a quatre rubans

Pour obtenir la bande passante du filtre, deux gaps de valeur W=1mm sont insérés dans les rubans
L2 et Lz comme représenté dans la figure 4.53.
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Figure 4. 53. Filtre couplé parallele (PCL) avec deux gaps dans Loet L3

Le coefficient de transmission du filtre PCL a quatre rubans avec des gaps est illustré par la figure
4.54. La structure présente deux bandes coupantes de largeurs 2.34GHz, 0.93GHz et une bande
passante d’une largeur de 0.41GHza -10 dB respectivement.
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Figure 4. 54. Coefficient de transmission d’un filtre PCL a quatre rubans metalliques et gaps insérés

4.4.1.1.3. Filtre PCL a base de trois U métalliques

La cellule unitaire du deuxieme filtre PCL est représentée sur la figure 4.55. Les dimensions des
cellules unitaires sont a=20mm, b=20mm, le filtre est imprimé sur un substrat en fibre de verre
(FR-4) de constante diélectrique &,=4,4 et d'épaisseur h=1mm. Les dimensions du filtre sont les

suivantes: Lyi=Lyxo=Lxz=4mm, Ly1 = 17mm et W = Imm.
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Figure 4. 55. Filtre couplée paralléle (PCL) en forme de U

Le coefficient de transmission du filtre PCL (figure 4.56), présente une largeur de bande de
8.9975GHza -10 dB, lorsque la structure est excitée par une ou de plane polarisée en x. les résultats
obtenus par la méthode itérative WCIP ont été comparés a ceux obtenus par le HFSS et un bon

accord a été enregistré.
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Figure 4. 56. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement (a) WCIP (b)

HFSS

a. Création de la bande passante

La bande passante est obtenue par I’insertion de deux gaps de dimensions W=1mm, dans les rubans

de longueurs Lyz et Ly respectivement, comme représenté dans la figure 4.57.
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Figure 4. 57. Filtre (PCL) a trois U avec des gaps

Le coefficient de transmission de la structure avec des gaps insérés est présenté a la figure 4.58.

La structure présente deux bandes coupantes de largeurs de 3.97GHz et 4.064 GHz et une bande

passante d’une largeur de 0.432GHz a -10 dB respectivement.
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Figure 4. 58. Variation des coefficients de transmission et de réflexion en fonction de la fréquence de
fonctionnement avec des gaps insérés
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b. FSS a motif diélectrique (fente Inductive)

Le filtre a motif diélectrique (inductive) a le méme dimensions que le filtre PCL de la figure 4.55.

Ly [1 Domaine diélectrique
[ Domaine métallique

A
\4

Figure 4. 59. Filtre a motif diélectrique a base de trois U diélectriques

Les coefficients de transmission et de réflexion du filtre PCL a base de trois U diélectriques

(fentes) sont illustrés par la figure 4.60. Le filtre montre une bande passante d’une valeur de
4.6036GHz.
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Figure 4. 60. Variation des coefficients de transmission et de réflexion en fonction de la fréquence de
fonctionnement (a) La methode WCIP (b) Le logicielHFSS

c. Création de la bande coupante du filtre a base de trois U diélectriques

La bande coupante est obtenue par ’insertion de deux gaps de dimensions W=1mm, dans les

rubans de longueurs Lyz et Lys respectivement, comme représenté dans comme représenté dans la
figure 4.61.

Ly, [1 Domaine diélectrique
[ pomaine métallique

I—Xl ‘ Lx3

< a »
Figure 4. 61. Filtre (PCL) a base de trois U diélectriques avec deux gaps insérés

121



Chapitre 4

Structures de filtrage planaires SIR et PCL

Les coefficients de transmission et réflexion du filtre avec gaps sont illustrés par la figure 4.62. la

structure présentent une bande coupante d’une largeur de0.424GHz et deux bandes passantesde

largeurs de 1.519GHz, 2.876 GHz respectivment.
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Figure 4. 62. Variation des coefficients de transmission et de réflexion en fonction de la fréquence de
fonctionnement

d. Variation de la bande passante et de la bande coupante en fonction de la postions

de gap (S)

L’effet de la position des deux gaps (S) insérés dans les rubans Lyz et Lys sur les bandes passante et

coupante du filtre a base de trois U diélectriques est étudié. En faisant varier la position des deux

gaps S de 1 de 9 au long des deux rubans Lyz et Lys respectivement comme représenté dans la figure

4.63.
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Figure 4. 63. Filtre PCL a base de trois U diélectriques avec variation de la position des gaps (S)

La figure 4.64 représente la bande passant et coupante de la structure en fonction de la variation
de la position des gaps S. Le changement de la position des gaps S de 1 a 7 conduit & I’augmentation
de la bande passante BP1 de 0.702GHz a 2.474GHz et de la bande coupante BCo de 0.041GHz a
0.881GHz respectivement. Tandis que la bande passante BP> diminue de 3.804GHz a 1.414GHz.
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Figure 4. 64. Bande passante/ bande coupante et fréquence de résonance en fonction de la position de gap (S)avec S
entre 1 et 9mm

Le changement de la position du gap influe aussi sur les trois fréquences de résonance. La
fréquence fy correspondante a la bande BP1 augmente de 5.75GHz a environ 6.25GHz jusqu’a la
position du gap 3 a partir de la position 4 elle reste constante. La fréquence fo correspondante a la
bande BCo augmente de 6.25GHz a environ 9GHz lorsque la position S varie de 1 a 7, apres cette
position elle commence a diminuer. La fréquence f, correspondante a la bande BP2 augment a
environ 10.75GHz jusqu’a la position du gap 8 aprés elle diminue.

Pour obtenir deux bandes coupantes, un autre gap est inséré dans le ruban Lyi. De la figure 4.59
les coefficients de transmission et de réflexion du filtre proposé sont représentés par la figure 4.65.
Trois bandes coupantes avec des fréquences rejetées a environ, fo1=7GHz, fo2=10GHzetfo3=GHz
avec des largeurs de bande de, BCo2=197MHz, BCo2=MHz et BCp3=611MHz respectivement sont

observées.
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Figure 4. 65. Variation des coefficients de transmission et de réflexion en fonction de la fréquence de
fonctionnement avec gap dans Ly;

4.4.1.1.4. Filtres a base de rubans non couplés (PNCL)

La cellule unitaire du premier filtre PNCL propose est présentée par la figure 4.66. Le filtre est a
base de trois rubans métalliques paralléles et non couplés. Les dimensions de la cellule unitaire
sont:a = 20 mm, b = 10 mm, le filtre est imprimé sur un substrat en fibre de verre (FR-4) de
constante diélectrique €= 4,4 et d'épaisseur h = 1mm. Les dimensions du filtre sont les suivantes:
L:= 13.8mm, L2 = 10.2mm, Ls= 7.5mm,d:= 3.376mm,d>= 10mm, dx= 10mm, dy= 10mm et W =
0.8mm.

] Domaine diélectrique
I Domaine métallique

idy —p X

Figure 4. 66. Filtre PNCL a base de trois rubans métalliques

D’apres la figure 4.67, la structure présente trois fréquences de résonance a environ 6.8GHz,
9.2GHz et 11.4GHz, avec des bandes passantes de largeurs de 692MHz, 545MHz et 850MHz & -
10dB respectivement. Lorsque la structure est excitée par une onde plane polarisée dans la
direction x.
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Figure 4. 67. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement du filtre PNCL
a base de trois rubans métalliques

a. Réalisation d’un filtre PNCL a large bande

- Fusionnement des bandes

Les trois bandes passantes de la figure 4.67 sont fusionner afin d’obtenir une large bande. Le
fusionnement des bandes et réalisé a partir de la variation des longueurs des trois rubans de tel
sorte que leurs valeurs soient rapprochées tel que : L1=13.86mm, L1=13.3mm et L1=12.5mm. La
figure 4.68 montre une large bande passante d’environ 2.542GHz réalisée par le fusionnement des
trois bandes.

Coefficient de transmission (dB)
A
o

—Trois ligne non couplée{
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Fréguence de fonctionnement en (GHz)
Figure 4. 68. Réalisation de la large bande du filtre PNCL & base de trois rubans

b. Création de la bande passante du filtre PNCL a trois rubans métalliques

Pour obtenir la bande passante du filtre un gap de longueur W=1mm est inseré dans le ruban L4

comme représenté dans la figure 4.69.
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Figure 4. 69. Filtre PNCL a trois ruban métalliques avec gap

D’aprés la figure 4.70 une bande passante a une fréquence d’environ 0.518GHz et deux bandes

coupantes a des fréquences d’environ 0.988 GHz et 1.348GHz respectivement sont observées.
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Figure 4. 70. Variation des coefficients de transmission et de réflexion du filtre PNCL a trois ruban métalliques avec
gap inséré dans le ruban L,

4.41.15. Réalisation d’un filtre SIR & large bande

La cellule unitaire de la structure proposée est présentée dans la figure 4.71. Le filtre est constitué
de deux éléments metalliques couplés ; chaque élément est composé d’un patch relié a un ruban.
La structure est gravée sur un substrat diélectrique d’épaisseur h = 1mm, avec une constante
diélectrique relative &, = 4.4, les dimensions géométriques de la cellule unitaire de la structure
FSS proposée sont: a=20mm, b=20mm, Lii=Li2=9mm, Lci=Lc2=9mm, Wci=Wc=8mm et
W 1=W_»=8mm. La structure est excitée avec une onde plane d’incidence normale polarisée dans
la directions x.
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Figure 4. 71. Filtre SIR a large bande

Les coefficients de transmission et réflexion du filtre FSS-SIR sont illustrés par la figure 4.72, le
filtre présente une bande d’une valeur d’environ 2.519GHz.
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Figure 4. 72. Variation des coefficients de transmission et de réflexion en fonction de la fréquence de
fonctionnement

a. Création de la bande passante du filtre SIR large bande

Pour obtenir la bande passante du filtre deux gaps de dimension W=1mm sont insérés comme
représenté sur la figure 4.73.
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Figure 4. 73. Filtre SIR FSS avec deux gaps insérés
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La figure 4.74 représente les coefficients de transmission et de réflexion de la structure.
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Figure 4. 74. Variation des coefficients de transmission et de réflexion avec gap
4.4.1.1.6. Filtre SIR FSS a patch croisés

La cellule unitaire de la structure proposée est présentée dans la figure 4.75. Le filtre gravé sur un
substrat diélectrique d’épaisseur h = 1mm, et d’une constante diélectrique relative ¢, = 4.4, les
autres dimensions de la structure sont: a=20mm, b=20mm, Lii=Li>=9mm, Lci=Lc2=9mm,

Wec1=Wc2=8mm et Wr1=Wi>=8mm. La structure est excitée avec une onde plane en incidence
normale.
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Figure 4. 75. Filtre SIR FSS large bande a patchs croisés (a) Sans gap (b) Avec gap

Le coefficient de transmission du filtre est présenté par la figure 4.76.a. La structure présente une
largeur de bande de 1.9GHz a -10 dB, lorsque la structure est excitée par I'onde plane polarisée en

X. I’insertion du gap au niveau du patch supérieur conduit a la I’apparition d’une bande passante
et deux bandes coupantes comme indiqué sur la figure 4.76.b
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Figure 4. 76. Variation des coefficients de transmission et de réflexion en fonction de la fréquence de
fonctionnement (a) sans gap et (b) avec gap

4.4.1.1.7. Filtre PCL a deux niveaux de métallisations

Deux filtres PCL a base de deux rubans meétalliques sont mis en cascade. La cellule unitaire des
deux filtres PCL est représenté sur la figure 4.77.

A
[] Domaine diélectrique
B Domaine métallique

Figure 4. 77. Filtre PCL FSS deux ruban

Les structures sont gravés sur un substrat diélectrique d’épaisseur h = 1mm, et une constante
diélectrique relative &, = 4.4, les dimensions de la cellule unitaire sont : a=23mm, b=10mm, les
longueurs des rubans de la premiere structure sont Li=Li.=11mm, et de la deuxieme structure
sont : Lii=L>=8.2mm, le reste des dimensions sont identiques, avec W=0.5mm, d;=0.55mm,

dx=2mm, dy=2mm, et dxa=L>/2 . La structure est excitée avec une onde plane en incidence normale.
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Figure 4. 78. Variation des coefficients de transmission des deux structure en fonction de la fréquence de

fonctionnement

La figure 4.78 montre le coefficient de transmission des deux structures FSS calculés séparément.

La premiere structure indique deux fréquences de résonance a environ 8GHz et 9GHz. La

deuxieme structure possede deux fréquences de résonance a environ 10.25GHz et 11GHz.

Les deux structures sont mises en cascade et séparées par 1’air (figure 4.79).

d
L 10mm

e=44

A

20mm

Figure 4. 79. Structure PCL a deux niveaux de métallisation

La figure 4.80 montre le coefficient de transmission de la structure FSS lorsque les deux

structures précédentes sont montées en cascade avec une distance de séparation de d=1.5mm, les

résultats ont été obtenus par la technique WCIP-SM et montrent quatre fréquences de résonance a
environ 8GHz, 9GHz, 10.25GHz et 11GHz.
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Figure 4. 80. Coefficients de transmission de la structure a deux niveaux de métallisation en polarisation x pour
d=0.5mm.

Lorsque la distance entre les deux structures est égale a d=3mm, les résultats obtenus par la
technique WCIP-SM, présentent une large bande d’une valeur égale a 4.9072GHz comme montré
dans la figure 4.81.
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Figure 4. 81. Coefficients de transmission de la structure a deux niveaux de métallisation en polarisation x pour
d=3mm

Lorsque la distance entre les deux structures devient égale a d=4.2mm, les résultats obtenus

par la technique WCIP-SM, présentent une largeur de bande égale a 5.4186GHz comme montré
dans la figure 4.82.
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Figure 4. 82. Coefficients de transmission de la structure a deux niveaux de métallisation en polarisation x pour
d=4.2mm

La figure 4.83 montre les coefficients de transmission de la structure a deux niveaux de
métallisation en polarisation x pour plusieurs valeurs des longueurs des rubans L; et L, avec une
distance séparant les deux structure d=0.5mm. L’augmentation des valeurs L1 et L, de 7.2mm a
12mm simultanément conduit a la diminution de la bande passante de 9.2GHz a 10GHz

respectivement.
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Figure 4. 83. Coefficients de transmission de la structure a deux niveaux de métallisation en polarisation x ()
L1=L,=12 (b) L1=L,=8.2 (c)L1=L,=7.2

4.4.1.1.8. Filtre a deux niveaux de métallisations a double polarisation

Les deux filtres présentés dans figures 3.2 et 3.14 respectivement sont montés en cascade en
appliguant la techniqgue WCIP-SM. Les coefficients de transmission de chaque structure pour les

deux directions de polarisations x et y sont donnes par les figures 4.84.a et 4.84.b respectivement.

La figure 4.84.a montré les coefficients de transmission des deux structures FSS calculés

séparément pour la polarisation x. La premiére structure indique trois fréquences de résonances a
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environ 7GHz et 8.6GHz et 11GHz. La deuxiéme structure possede deux fréquences de résonance
aenviron 7.4GHz et 9.3GHz.

La figure 4.84.b représente les réponses fréquentielles des deux structures lorsqu’elles sont
polarisées dans la direction y, la premiére structure montre deux fréquences a 7.9GHz et 10.6GHz,

alors que la deuxiéme structure montre deux fréquences a environ 9.1GHz et 11.2GHz.
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Figure 4. 84. Variation des coefficients de transmission des deux structure en fonction de la fréquence de
fonctionnement (a) Polarisation x (b) Polarisation y.

Les coefficients de transmission des deux structures montées en cascade et séparées par une
distance d=1mm, calculés par la technique WCIP-SM et comparés avec les résultats obtenus par
le HFESS software sont représentes par les figures 4.85.a et 4.85.b pour les deux polarisations x et
y respectivement.
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Figure 4. 85. Coefficients de transmission de la structure a deux niveaux de métallisation pour d=1mm (a)
Polarisation x (b) Polarisation y
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Lorsque la distance entre les deux structures devient égale a d=10mm, les résultats obtenus

par la techniqgue WCIP-SM, présentent une largeur de bande pour les deux polarisations x et y
comme montré dans la figure 4.86.
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Figure 4. 86. Coefficients de transmission de la structure & deux niveaux de métallisation pour d=10mm (a)
Polarisation x (b) Polarisation y

4. 5. Filtres microonde compacts

Aujourd’hui de nombreuses techniques de miniaturisation sont utilisées, chacune soumise a des
limitations physiques bien identifiées. Les solutions présentées sont le résultat de compromis entre
compacité — efficacité et largeur de bande. Les techniques de conception de ce type de filtres
reposent essentiellement sur les deux parametres suivant : - La géomeétrie des résonateurs utilisés

(résonateurs a Boucle ouverte, résonateurs a saut d’impédances) - La topologie du filtre (simple

couche, multicouche) [10,11,12].

4.5.1. La miniaturisation des filtres (filtres compacts)

Dans cette section, la méthode WCIP est utilisée dans I’analyse des filtres compacts et les résultats

trouvés sont compares aux résultats du logiciel HFSS.

4.5.1.1. Miniaturisations de filtres fonctionnant dans la partie inférieure du spectre des
hyperfréquences

4.5.1.1.1. Filtre fonctionnant a une fréquence de 2.2GHz

La cellule unitaire du premier filtre proposé est représentée sur la figure 4.87.Le filtre est imprimeé

sur un substrat en fibre de verre (FR-4) de constante diélectrique &,= 4,4 et d'épaisseur h = Imm.
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Figure 4. 87. Filtre fonctionnant a une fréquence de 2.2GHz (a) Dimensions de la cellule unitaire (b) Coefficient de
transmission

Le coefficient de transmission du filtre (figure 4.87.b) présente une fréquence de résonance a
environ 2.22 GHz lorsque la structure est excitée par l'onde plane polarisée en x. les résultats

obtenus par la méthode itérative WCIP ont été comparés a ceux obtenus par le HFSS et un bon
accord a été enregistré.

4.5.1.1.2. Filtre compact dans les directions deux polarisation

La figure 4.88 représente la cellule unitaire et les dimensions du filtre compact a double

polarisation. Le filtre est imprimé sur un substrat en fibre de verre (FR-4) de constante diélectrique
&= 4,4 et d'épaisseur h = 1mm.

] Domaine diélectrique
M Domaine métallique

20mm

Figure 4. 88. Filtre compact dans les deux directions de polarisation x ety
D’aprées les figures 4.89.a et 4.89.b , le filtre compact montre une fréquence a une valeur de
1.6GHz pour la polarisation x et une valeur de 2.9GHz pour la polarisation y respectivement. Les

résultats obtenus par la méthode itérative WCIP ont été comparés avec ceux obtenus par le HFSS
et un bon accord a été enregistré.
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Figure 4. 89. Réponse en fréquence (a) polarisation x (b) Polarisation y

4.5.1.2. Miniaturisations de filtres de plusieurs formes géométriques

Dans cette partie la miniaturisation de plusieurs formes geométriques de filtres connus est
proposee.

4.5.1.2.1. Filtre compact en forme de U

La cellule unitaire du filtre ses dimensions sont représentées sur la figure 4.90.a, Le filtre est gravé
sur un substrat en fibre de verre (FR-4) de constante diélectrique &,.= 4,4 et d'épaisseur h = 1mm.

La cellule unitaire du filtre compact proposeé et ses dimensions sont représentées dans la figure
4.90.b.
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Figure 4. 90. Filtre en forme de U (a) Cellule unitaire et dimensions du filtre en forme de U (b) Cellule unitaire et
dimensions du filtre compact

Le coefficient de transmission est représenté par la figure 4.91. La structure présente une
fréguence de résonance a environ 2.6GHz avec une largeur de bande d’environ1.488 GHz tandis
que le filtre miniaturisé proposé présente une fréquence a environ 2.9GHz et une largeur de bande

de 1.0871 GHz a -10 dB, lorsque la structure est excitée par une onde plane polarisée en x.
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Figure 4. 91. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement :(a)La
methode WCIP (b) Le logiciel HFSS

Une deuxieme structure compacte est présentée a la figure 4.92, avec des dimensions de la cellule

unitaire égales a la moitié de la cellule unitaire du filtre en forme de U de la figure 4.92.a.
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Figure 4. 92. Filtre compact

Le Coefficient de transmission du filtre de la figure 4.92 est présenté a la figure 4.93.

structure présente une fréquence de résonance a environ 2.6GHz.

0 0
~ 5 o 5
) <)
= -10 5 -10+-
=l z
é -15 'E -15¢
= 2
% -20 g -20+
= 3
g -25 E _25<
8 kS
% -30 E 30t
© —Filtre 3cm*3cm 3 ¢
-35¢ —c + o filtre 262 O -35H=Filtre 3cm*3cm ]
4 ,Ompac ,e e ,Cm C",] . . ===Compact de filtre 2cm*2cm
85 1 1.5 2 2.5 3 35 4 -400 1 2 é 4
Fréquence de fonctionnement en (GHz) . "
Fréquence de fonctionnement en (GHz)
(a) (b)

Figure 4. 93. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement : (a) La
methode WCIP (b) Le logiciel HFSS

Une diminution de la fréguence de résonances de 2.9GHz a une valeur de 2.25GHz peut étre

réalisée en insérant une encoche dans la structure de la figure 4.90.b. La FSS proposée (figure
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4.94.a) permet une réduction de la fréquence de résonance avec une réduction dans les dimensions

de la cellule unitaire.

] Domaine diélectrique
M Domaine métallique

5mm ‘l‘mm

20mm

Coefficient de transmission (dB)

r r

1 15 2 25 3 35 4
Fréquence de fonctionnement en (GHz)

.

@ (b)

Figure 4. 94. (a) Filtre compact avec encoche (b) Variation du coefficient de transmission en fonction de la
fréquence de fonctionnement

4.5.1.2.2. Filtre compact a base d’un ruban métallique

La cellule unitaire de la structure proposée est présentée dans la figure 4.95.a. Le filtre est un ruban
métallique, gravé sur un substrat diélectrique d’épaisseur h = 1lmm, avec une constante
diélectrique relative &, = 4.4. La structure compacte proposée est représentée dans la figure
4.95.b.

|:| Domaine diélectrique

B Domaine métallique
| |« Imm

30mm
| ‘1mm
20mm
ﬂ 8mm
—>
1lmm

A

28mm > 18mm
-
30mm 20mm

Figure 4. 95. (a) Cellule unitaire et dimensions d’un filtre a base d’un ruban (b) Cellule unitaire et dimensions d’un
filtre compact

Les figures 4.96 montrent la puissance transmise par cette FSS dans la direction de polarisation x,
obtenue par la méthode WCIP, et le HFSS software, il est clair que les résultats sont en bon accord.
Les résultats obtenus présentent une fréquence de résonance a 3.6 GHz, pour les deux structures

avec une diminution dans les dimensions de la cellule unitaire de la structure de la figure 4.95.b
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Figure 4. 96. Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement (a) WCIP (b)
HFSS

4.5.1.2.3. Filtre compact PCL en forme de L

La cellule unitaire de la structure est présentée dans la figure 4.97.a. Le filtre est a base de deux L
métalliques en paralléles, gravés sur un substrat diélectrique d’épaisseur h = 1mm, avec une
constante diélectrique relativee, = 4.4 . La structure est excitée avec une onde plane en incidence

normale. La structure miniaturisée proposée et ses dimensions sont représentées dans la figure
4.97.b.

4 10mm

] Domaine diélectrique
Amm EI‘lmm I Domaine métallique
<

1 lmm

Imm
1lmm
20mm

30mm

F ﬁ

€ 28mm

1S

n

pd (s |
30mm 20mm
(@) (b)

Figure 4. 97. (a) Filtre PCL en forme de L (b) Compact de filtre PCL forme L plus encoche

Les figures 4.98 montrent la puissance transmise par cette FSS dans la direction de polarisation

X. Les résultats obtenus pour les deux structures présentent une fréquences de résonance a environ
2.9GHz.
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Figure 4. 98.Variation du coefficient de transmission en fonction de la fréquence de fonctionnement : (a) La
methode WCIP (b) Le logiciel HFSS

4.5.1.3. Structure FSS miniaturisée chargée par des éléments localisés

Des surfaces sélectives en fréquence FSSs sont chargées par des composants localisés (inductances

et condensateurs). Les éléments localisés permettent d’obtenir des fréquences de résonance
inférieures.

La premiére FSS proposée est un patch métallique, La figure 4.99 montre les dimension de sa
cellule unitaire qui sont: a=18 mm, H=16mm, g= et d=15mm. La FSS est imprimée sur un substrat
en fibre de verre (FR-4) de constante diélectrique &,= 4,5 et d'épaisseur h = 1.6mm. Les valeurs
de I’inductance de et d du condensateur sont 5 nH et 2pF respectivement [13].

H
a

g
Figure 4. 99. Cellule unitaire d’une FSS patchchargée par des composants localises

Les figures 4.100 montrent le coefficient de réflexion par cette FSS dans la direction de
polarisation y. Une fréquence de résonance a environ de 15.77GHz pour patch sans élément

localisés, par cantre le patch avec élément localisés donne une fréquence de résonance a 0.94GHz.
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Figure 4. 100. Variation du coefficient de réflexion en fonction de la fréquence de fonctionnement : (a) Patch avec

élément localisé (b) Patch sans élément localisé

La figure 4.101 montre une cellule unitaire d’une FSS a base d’un anneau. Les dimensions de la
FSS sont :gap=1 mm, a=8 mm, W=0.9mm et g=0.5mm. La structure est imprimée sur un substrat
en fibre de verre (FR-4) de constante diélectrique &,= 4,5 et d'épaisseur h = 1.6mm. Les valeurs

des éléments localisés sont de 5nH et 2pF [13].

A
v

w
<> >

g W

Figure 4. 101. Cellule unitaire d’une FSS a base d’un anneau
Dans le cas I'anneau sans élément localisés, le coefficient de transmission présenté dans la figure
4.102.a a une fréquence de résonnance a environ del4.7GHz, par conséquent pour I'anneau avec

élément localisés, le coefficient de réflexion présenté par la figure 4.102. b a une fréquence de
résonnance a environ 2.55GHz.
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Figure 4. 102.Variation du coefficient de réflexion en fonction de la fréquence de fonctionnement : (a)anneauavec

élément localisé (b) anneausans élément localisé

L'ajout des élément localisés permet la diminution de la fréquence de résonance de la structure
planaire par conséquent le circuit résultant devient compact comparativement a la structure
planaire sans éléments localisés générant la résonance comme il est représenté dans les figures
4.100 et 4.102.

4.6. Amelioration du gain des antennes microruban

Pour améliorer le gain d’une antenne micro ruban, une structure FSS a base d’anneau métallique
et possédant une fréquence de résonance égale ou proche a la fréquence de résonance de 1’antenne

est mise au-dessous de cette antenne a une distance appropriée.

4.6.1. Antenne microruban a bande étroite

La figure 4.103.a présente une antenne micro ruban a patch circulaire a deux encoches, décrite par
les dimensions suivantes : a=b=40mm, le rayon du patch R=5mm, la longueur de la ligne est
Lo=15mm, la longueur de la source Ls=2mm avec une largeur Ws=2mm, le diélectrique a une
épaisseur h=1mm, et une permittivite relative de &=4.4. La cellule unitaire du filtre FSS coupe bande
choisie est a base d’un anneau métallique comme représenté sur la figure 4.103.b. Les dimensions de
la cellule unitaire sont :a=b=20 mm, Les deux rayons intérieurs et extérieurs du filtres sont : ry = 7mm, r,
= 8mm respectivement, le filtre est imprimé sur un substrat d’une constante dié¢lectrique &,.= 10.2 et

d'épaisseur h = 1mm.
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Figure 4. 103 (a) Les dimensions de I’antenne patch (b) les dimensions de la FSS coupe bande

La figure 4.104.a présente le coefficient de réflexion de ’antenne qui indique une résonance a
environ 4.04GHz avec une largeur de bande de 0.12GHz a -10 dB. Le coefficient de transmission du filtre

FSS coupe bande de la figure 4.103.b est présenté a la figure 4.104.b. La structure présente une fréquence

de résonance a environ 4.29GHz avec une largeur de bande de 1.2GHz a -10 dB.

0.00 I
i o]
;: S004 % -20.00
? £ -30.001
'-é-:«;n;-:- ‘ g 40001
v 2 -50.00 :
O 25 W _3k 4l 4B 540
Freq [GHz]
(@) (b)
Figure 4. 104 (a).Variation du coefficient de réflexion de I’antenne (b) Variation du coefficient de transmission de
la FSS

La figure 4.105 représenté le gaine de 1’antenne seule a environ -0.3016dB pour 1’angle phi égal a
0° et -0.3016dB pour I’angle phi égal a 90° a la fréquence de résonance de 4.04GHz.
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-0.3016dB

-180

(@) (b)
Figure 4. 105. Gain de I’antenne seule : (a) phi=0°(b) phi=90°

Le diagramme de rayonnement calculé a la fréquence de résonance de 4.04GHz donne une de

valeur 17.3318dB, pour les deux valeurs de I’angle phi 0°et 90°.

-30 30
-60 60
-90 90
-120 120
-180
-150 150
-180
(@) (b)

Figure 4. 106. Le diagramme de rayonnement de 1’antenne pour f=4.04GHz (a) phi=0° (b) phi=90°

Le diagramme de rayonnement du filtre FSS calculé a la fréquence de résonance de 4.29GHz est
représenté dans la figure 4.107, le diagramme indique une valeur de 17.9455dB, pour les deux

valeurs de I’angle phi 0°et 90°.
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Figure 4. 107. Le diagramme de rayonnement du FSS (a) phi=0° (b) phi=90°
Pour améliorer le gain de I’antenne donnée par la figure 4.103, le filtre FSS coupe bande de la
figure 4.108 de 4%4 cellules, est mise au-dessous de I’antenne a une distance d=2mm, tout en

s’assurant que 1I’antenne se situe exactement au centre de la structure FSS

Figure 4. 108. Antenne avec FSS a motifs métalliques au-dessous

La figure 4.109 représente le coefficient de réflexion de I’antenne avec une FSS coupe bande au-
dessous, le coefficient de réflexion montre une fréquence de la structure antenne-FSS a une valeur
d’environ 4.34GHz.
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Figure 4. 109. Variation du coefficient de réflexion de 1’antenne avec FSS au-dessous

La figure 4.110 représente le gain de I’antenne avec FSS au-dessous & environ 3.6195dB pour
I’angle phi égal a 0° et 3.6195dB pour I’angle phi égal a 90° a la fréquence de résonance de
4.34GHz. Le gain résultant de la structure Antenne-FSS au-dessous a augmenté de maniére

significative par rapport au gain de I’antenne seule, puisqu’une amélioration d’environ 60% a été

obtenue.

3.6195dB 3.6195dB

-0.3016dB

(@) (b)

Figure 4. 110. Gain de la structure antenne-FSS au- dessous (a) phi=0°(b) phi=90°

Le diagramme de rayonnement de la structure antenne-FSS au-dessous calculé a la fréquence de
résonance 4.34GHz donne une valeur de 21.0505dB, comme illustré par la figure 4.111, pour phi

0° et 90°.
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Figure 4. 111. Le diagramme de rayonnement de la structure antenne —FSS au-dessous :(a) Phi =0° (b) Phi =90

4.6.2. Antenne microruban Ultra Large Bande

La figure 4.112 représente les dimensions d’une antenne microruban ULB. L’antenne est imprimée

sur un substrat de constante diélectrique &,= 4,5 et d'épaisseur h = 1.6mm [14].

Wi x=30mm
ry
\'3\1* o Wi=limm . R
£
£
i
c =]
= T
# finy
I
j R ':'I.fz-ﬁ.D?LSmm Ra
W
L2=1mm¢:‘bj L=0.75mm
Y

Figure 4. 112. Antenne ULB et ses dimensions avec R1=R;=Rs=Rs=2mm et w=3mm [14]

La figure 4.113 représente la variation du coefficient de réflexion de I’antenne en fonction de la

fréguence de fonctionnement dans I'intervalle de 2 a 13.5GHz.
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Figure 4. 113. Coefficient de reflexion d'antenne a l'intervall 2 al2GHz (a) Resultats HFSS (b) Resultats réference
[14]

La figure 4.114 représente le gain de I'antenne qui est environ 3.3041dB

Gain=3.3041dB

-180

Figure 4. 114. Gain d'antenne a l'intervall 2 3812GHz a la fréquence 4.32GHz

La figure 4.115 représente le gain en fonction de la fréquence. La valeur maximal du gain
d’environ 10.80dB est enregistree a la féqunce de 2GHz tandis que la valeur minamal de -13.94dB

est obtenue pour la frequence 12GHz.
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Figure 4. 115. Gain de I'antenne en fonction de la fréquence
4.6.2.1. Antenne avec structure de rejection au-dessous

Deux structures de rejections peuvent étre placées au-dessous de I’antenne ULB pour améliorer
p

son gain : un plan métallique et une FSS type ULB.

4.6.2.1.1. Plan métallique comme structure de rejection

Un plan métallique de 120mmx120mm est placé au-dessous de I’antenne microruban. La distance
d entre I’antenne et le plan métallique est déterminée suite a une étude de 1’effet de la dimension
d basée sur la non variation du comportement de 1’antenne-plan métallique par rapport a I’antenne

seule. La figure 4.116 représente la structure de I'antenne avec plan métallique au-dessous.

[] 50 100 (mm)

Figure 4. 116. Antenne avec un plan métallique au-dessous
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a. Optimisation de la distance entre le plan métallique et I’antenne
La figure 4.117 représente le coefficient de réflexion de la structure antenne avec plan métallique

au-dessous en fonction de la distance d variant de 1a 20mm.

tide refle xiom
=) o

i J—— Antenne
—— d=1mm

tde reflexioy
1

5 [ —<€— d=3mm i i i
E540.00 —_ g=5mm 24000 “~'= — Antenne seule
= 1 ¥ A @ =7mm = -
= -B - d=10mm =] —— d=14mm
40004 - — = d=12mm 001 —€¢— d=16mm
-@® - d=14mm : -l - d=18mm
£ AN . d=20m
il 400 £.00 200 10.00 12.00 1400 T 400 6.0 2.1 1.0 1200 14.00
Freq[GH3] Feq [GH
(a) (b)

Figure 4. 117. Coefficient de reflexion de la structure antenne avec le plan métallique au-dessous (a)
d=1,3,5,7,20mm (b) d=12,14,16,18, 20mm

La dimension d=14mm a donné une réponse fréquentielle plus proche a celle de I’antenne seule.
Par conséquent elle est retenue. La figure 4.118 montre la réponse fréquentielle de 1’antenne seule
et celle de I’antenne avec un plan métallique ¢loigné de 14mm donnant la concordance la plus

possible.
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Figure 4. 118. Réponse fréquentielle de 1’antenne seule et celle de ’antenne
avec un plan métallique pour d=14mm

La figure 4.119 représente le gain de la structure antenne avec FSS au-dessous pour d=14mm, le

gain d'antenne a augmenté a une valeur d’environ 11.7466dB.
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Figure 4. 119. Gain de la structure antenne avec plan métallique au-dessous a 4.32GHz.

(a) Gain (b) Zoom de gain

La figure 4.120 représente le gain en fonction de la fréquence,le maximal de gain 19.98dB
correspond a la fréquence 2GHz, le minamal de gain d’ environ -17.57dB correspond a la
fréquence 12GHz. L'observation de la figure 4.120 montre que l'utilisation du plan métalgiue pour
augmenter la gain de cette antenne est envisageable pour la bande de fréquence allant de 2 GHz a
7.5GHz.
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Figure 4. 120. Gain de I’antenne seule et de I’antenne avec plan métallique au-dessous en fonction de la fréquence

b. Optimisation des dimensions du plan metallique
Pour optimiser les dimensions A et B du plan métallique afin de minimiser les pertes métallique,

les dimensions A et B sont diminués de 120mm a 20 mm avec un pas de 20mm. L'effet de la

diminution des dimensions A et B sur la structure antenne-plan métallique est négligeable sur le
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Gain antenne et antenne
, avec plan métallique (dB)

coefficient de réflexion dans la bande de fréquence allant de 2GHz a 13.5GHz et pour une
diminution des dimensions A et B de 120mm a 50mm comme le montre la figure 4.121.
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Figure 4. 121. Coefficient de reflexion de la structure antenne avec plan métallique au-dessous avec variation des
dimensions de la cellule du plan metallique

La figure 4.122 montre la variation du gain en fonction de la fréquence pour des valeurs de A et B
variant de 20mm & 120mm. Le maximal du gain est d'une valeur d’environ 16.08B a la fréquence
de 2GHz, le minamal de gain est d'environ -22.19dB a la fréquence 10GHz. La figure 4.122 montre
que l'utilisation du plan métallique pour augmenter le gain de cette antenne est envisageable pour
la bande de fréquence allant de 2 GHz a 7.25GHz.
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Figure 4. 122. Gain antenne seul et antenne avec unplan métallique au-dessous en fonction de la fréquence (a) sans
zoom (b) avec zoom

4.6.2.1.2. FSS de forme U comme structure de rejection

Le plan métallique consomme beaucoup d’énergie par rapport a une FSS, cela est dii a I’effet

Joule qui chauffera le métal, ce dernier peut ’endommager par conséquent un changement de la
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structure peut avoir lieu en changement ses caractéristiques. Pour diminuer les pertes dans la
structure le domaine métallique doit étre minimisé. Par consequent une structure FSS de forme U
montrée dans la figure 4.55 et ayant une bande coupante contenant la bande passante de I'antenne
est introduite pour remplacer le plan métallique. La figure 4.56 représente la variations du
coefficient de réflexion en fonction de la fréquence de fonctionnement du filtre coupe bande en
forme de U.

La figure 4.123 représente la structure de I'antenne avec FSS de forme U.
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Figure 4. 123. Antenne avec un FSS de forme U au-dessous

a. Optimisation de la distance entre la structure FSS et ’antenne
La figure 4.124 représente le coefficient de réflexion de la structure antenne avec FSS de forme U

au-dessous en fonction de la distance qui les sépare d variant de 1 8 20mm
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Figure 4. 124. Coefficient de reflexion de la structure antenne avec FSS de forme U au-dessous (a) d=1,3,5,7,10,
12mm (b) d=12,14,16,18, 20mm
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La dimension d=12mm a donné une réponse fréquentielle plus proche a celle de I’antenne seule.
Par conséquent elle est retenue. La figure 4.125 montre la réponse fréquentielle de I’antenne seule

et celle de I’antenne avec une FSS de forme U éloigné de 12mm montrant la concordance la plus

possible.
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Figure 4. 125. Réponse fréquentielle de 1’antenne seule et celle de ’antenne

avec FSS de forme U pour d=12mm

La figure 4.126 représente le gain en fonction de la fréquence,le maximal de gain d' environ 15dB
est a la fréquence de 2GHz, le minamal de gain est -22dB a une fréquence de 12GHz. L'observation
de la figure 4.126 montre que l'utilisation du FSS de forme U pour augmenter la gain de cette
antenne est envisageable pour la bande de fréquence allant de 4.8 GHz a 9.6GHz.
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b. Optimisation du nombre de cellule de la FSS

L'effet de la diminution des dimensions A et B de la cellule de la FSS sur la structure antenne-FSS

est négligeable sur le coefficient de réflexion dans la bande de fréquence allant de 2GHz a

13.5GHz, comme illustré par la figure 4.127
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Figure 4. 127. Coefficient de reflexion de la structure antenne avec FSS de forme U au-dessous avec variation des
dimensions de la cellule de la FSS

La figure 4.128 montre la variation du gain en fonction de la fréquences pour des valeurs de A et

B variant de 40mm a 120mm, L'observation de la figure 4.128 montre que l'utilisation de la FSS

de forme U pour augmenter le gain de cette antenne est envisageable pour la bande de fréquence
allant de 4.87GHz a 8.1820GHz avec A=B=80mm et dans le cas A=B=120 pour la bande de

fréquence allant de 4.52GHz a 13.5GHz.
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Le gain a eté amélioré en posant un plan réflecteur qui réfléchit 1’énergic de I’antenne, deux

solutions sont proposées :

v Plan métallique comme plan de réjection.
v FSS comme plan de réjection.

Pour minimiser les pertes qui peuvent étre ajoutées par la présence d’un plan métallique

supplémentaire la structure FSS a été choisie comme plan de réjection.
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4.7. Conclusion

Dans ce chapitre des filtres SIR/PCL et des filtres compactes PCL/SIR ont été proposes et
caractérises par la méthode WCIP et le logiciel HFSS. Le filtre SIR type patch-ruban présenté est
caractérisé par deux résonances selon la direction x et une seule résonance selon la direction
perpendiculaire. L’étude paramétrique effectuée sur cette structure a résulté a la détermination
des dimensions responsables des deux résonances qui sont la longueur du patch et la longueur du
patch-ruban. Pour avoir trois résonances selon x et une seule résonance selon y, une FSS de type
SIR composée de deux motifs métalliques 1’un perpendiculaire a 1’autre a été proposée. Les deux
motifs sont indépendants dans les deux domaines spatial et spectral.

Des filtres SIR et PCL a large bande sont proposés et étudiés. Pour des applications
nécessitant une bande passante a I’intérieure d’une large bande coupante. Deux types de filtres
PCL et un filtre PL sont proposés, étudiés et validés : des filtres PCL & rubans metalliques
paralléles, filtres PCL & cellule unitaire comportant trois motifs de forme U dont le motif central
est de forme U inversé, et enfin un filtres PL a base de rubans métalliques non couplés.

Dans des situations ou le volume ne pose pas de contrainte, deux filtres PCL peuvent étre
placés I’un sur 1’autre séparé d’une distance donnée. Si cette distance est suffisamment grande, les
deux filtres sont couplés uniquement par le mode fondamental ce qui permet de choisir une réponse
spectrale au préalable construite a partir des réponses spectrales des deux filtres PCL. Un choix
judicieux de ces deux réponses spectrales permet d’en finir avec une réponse large bande ou une
réponse large bande coupante avec une bande passante a fréquence de résonance ajustable a
I’intérieur de la bande coupante.

Des filtres compactes peuvent étre obtenus en faisant appel a des filtres types PCL et PCL/SIR.
Plusieurs filtres compactes sont proposés et étudiés. Un bon accord est enregistré en comparant
les résultats de la méthode WCIP avec ceux du simulateur HFSS.

En fin pour améliorer le gain d’une antenne micro ruban a bande étroite ou une antenne
micro ruban a bande large, une structure FSS de dimensions optimisés et possédant une fréquence
de résonance égale ou proche a la fréquence de résonance de 1’antenne est mise au-dessous de cette

antenne a une distance appropriée.
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Ce travail est consacreé a la contribution a I’étude des filtres microondes, planaires et compacts par

la méthode WCIP (Wave Concepet lterative Procedure).

Un rappel théorique sur les différentes structures planaires de filtrage est présenté. Ensuite la
méthode numérique utilisée pour 1’étude de ces structures qui est la méthode WCIP est présentée.
Cette méthode est basée sur une formulation en ondes transverses. L’approche itérative est connue
par la manipulation des ondes incidentes et réfléchies au lieu des grandeurs électromagnétiques.

Elle est caractérisée par deux opérateurs bornés assurant une convergence absolue.

La conception du filtre est basé sur des rubans métalliques horizontales et verticales. La
structure a I'avantage de la simplicité et donne des fréquences de résonance multiples facilement
controlées par une simple variation de la longueur des rubans, Ces structures ont I’avantage d’avoir
des réponses fréquentielles multi bandes dans les deux directions de polarisation de la source
d’excitation.. Pour supprimer une fréquence, une diode idéale en polarisation inverse est insérée.
Ensuite, une approche de synthese basée sur des rubans métalliques paralléles non couplées et un
anneau est introduite. Pour valider lI'approche de synthése, les fréquences de résonance mesurées
sont utilisées comme fréquences de résonance souhaitées pour déterminer les longueurs des rubans
métalliques. Pour analyser la structure synthétisée, la méthode WCIP est utilisée. L'approche de
synthese présentée permet également la détermination d'une FSS équivalente a rubans métalliques

pour des structures FSS a motifs complexes.

L’analyse de plusieurs FSS électroniquement ajustées basée sur un résonateur a saut
d’impédance (SIR) non couplé pour des applications multi bandes et a double polarisation a été
proposée. Le premier filtre SIR type patch-ruban présenté est caractérisée par deux résonances
selon une direction et une seule résonance selon la direction perpendiculaire. Pour avoir trois
résonances selon x et une seule résonance selon y deux motifs type SIR sont places dans la cellule
unitaire du FSS 1’un perpendiculaire a 1’autre. Les deux motifs sont indépendant dans les domaine
spatial et spectral. L’ajustement de la fréquence de résonance du filtre SIR-FSS avec est assuré
par I’insertion des gaps. Pour étudier I'effet du couplage de la structure, une section est éliminée a

la fois pour aboutir a une structure d’une seule section. Pour éliminer une fréquence de résonance,
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un commutateur a diode idéal polarisé en inverse est inséré a une position spécifique du domaine

métallique du FSS responsable de la résonance en question.

Des filtres SIR et PCL a large bande sont proposés et étudiés. Pour des applications
nécessitant une bande passante a I’intérieure d’une large bande coupante, trois types de filtres PCL
sont proposés, étudieés et validés : des filtres PCL a rubans métalliques paralleles et couplés, filtres
PCL a cellule unitaire comportant trois motifs de forme U dont le motif central est de forme U
inverse, filtres PCL a base des rubans métalliques non couplés. Dans des situations ou le volume,
une structure a deux niveaux de métallisation de filtres PCL peuvent étre placés en cascade séparé
d’une distance donnée a été analysée par la technique WCIP-SM. Si cette distance est
suffisamment grande, les deux filtres sont couplés uniquement par le mode fondamental ce qui
permet de choisir une réponse spectrale au préalable construite a partir des réponse spectrale des
deux filtres PCL. Un choix judicieux de ces deux réponses spectrale permet d’en finir avec une
réponse large bande ou une réponse large bande coupante avec une bande passante a fréquence de

résonance ajustable a I’intérieur de la bande passante.

Des filtres compactes peuvent étre obtenus en faisant appel a des filtres types PCL et
PCL/SIR. Plusieurs filtres compactes sont proposés et étudiés. Un bon accord est enregistré en

comparant les résultats de la méthode WCIP avec ceux du simulateur HFSS.

En fin pour améliorer le gain d’une antenne micro ruban a bande étroite ou une antenne
micro ruban a bande large, une structure FSS de dimensions optimisés et possédant une fréquence
de résonance égale ou proche a la fréquence de résonance de 1’antenne est mise au-dessous de cette

antenne a une distance appropriée.
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