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Résumé 

 

Modélisation des cellules unitaires  

métamatériaux et leurs applications 

 

Par 

Imene Sassi 

 

Les métamatériaux suscitent de plus en plus l’intérêt des chercheurs dans les domaines des 

microondes, des antennes et des radiofréquences. Ces matériaux révolutionnaires réalisés 

artificiellement à partir de motifs métalliques et diélectriques de dimensions très 

inférieures à la longueur d’onde permettent d’obtenir des propriétés uniques, fascinantes, 

et extraordinaires impossibles à obtenir avec des matériaux naturels. Certaines de ces 

propriétés ont ouvert des voies prometteuses à des applications surprenantes dans le 

domaine des radiofréquences afin de perfectionner les performances des composants tels 

que les filtres, les coupleurs et antennes tout en offrant la potentialité de les miniaturiser, 

de minimiser les pertes d’énergie, d’élargir la bande de fréquences et d’étendre la portée 

des communications radio .  

Notre travail de recherche vise principalement la modélisation des cellules unitaires 

métamatériaux ainsi que les cellules complémentaires. L’étude et la modélisation se basent 

sur l’analyse électromagnétique et sur la théorie des lignes de transmission. Notre but est 

de proposer une nouvelle formulation de la réponse électromagnétique de ces cellules 

unitaires. L’approche proposée consiste à formuler les fonctions de perméabilité et 

permittivité en termes des propriétés géométriques et des paramètres physiques des 
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cellules unitaires. Cette approche nous a permis d’établir une méthodologie de conception 

des cellules unitaires métamatériaux générique, elle peut être appliquée et adoptée à 

plusieurs formes de cellules unitaires artificielles magnétiques. Le travail effectué 

comporte aussi une partie consacrée à l’étude des cellules unitaires complémentaires qui 

sont plus utilisées dans la conception des circuits RF planaires. 

Dans cette thèse, plusieurs cellules MMA sont étudiées et proposées afin de réaliser de 

nouveaux composants et circuits radiofréquences. Afin de pouvoir optimiser leurs profils 

et de mettre en évidence les propriétés des cellules étudiées, des outils et des modèles de 

simulation dédiés pour ces structures sont développés. Les premières réalisations 

physiques des circuits proposés ainsi que les mesures expérimentaux ont permis de 

confirmer les résultats des simulations et de valider les concepts proposés. À travers 

l’application des cellules métamatériaux aux circuits RF, de nouveaux dispositifs 

ultracompacts et multi-bandes sont proposés. 
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Chapitre 1 
 

Introduction 
 

 

 

1.1 Motivation 
 

Depuis quelques années le domaine de télécommunications sans fil connait une croissance 

phénoménale. Ce développement rapide a permis la création de nouvelles technologies et 

l’innovation dans plusieurs applications existantes. Parmi ces nouvelles applications, nous 

pouvons citer le WIFI, le WIMAX, le GPS et les appareils mobiles. Par exemple, les 

nouveaux appareils mobiles aussi appelés «intelligents » nécessitent des canaux de 

diffusion pouvant transporter un grand nombre de données. Ces appareils incorporent en 

même temps plusieurs protocoles et standards de communication sans fils (GSM, UMTS, 

GPS, 3G, 4G, 5G…) afin de satisfaire aux divers besoins des consommateurs. Donc, d’une 

part il y a une demande croissante concernant le transfert de données, qui exigent des 

composants à large bande et à multi-bandes,  d’autre part il y a une tendance vers la 

miniaturisation des composants et des circuits liés aux appareils mobiles. Non seulement, 

ces deux contraintes doivent être gérées avec des solutions peu coûteuses mais aussi les 

composants proposés doivent fournissent des performances très élevés. 

La fabrication des composants à large bande, multi-bande et la réduction de la taille des 

circuits ont suscité ces dernières années un grand intérêt auprès des chercheurs dans le 

domaine des télécommunications. La quête incessante vers miniaturisation est motivée par 

l’intégration de plusieurs composants dans les circuits des appareils mobiles afin réduire 

aux maximum l’encombrement. L'apparition d’une nouvelle catégorie de matériaux 

appelés «métamateriaux» est arrivée afin de répondre à tous ces besoins. Ces nouveaux 
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matériaux ont été largement étudiés pour leurs potentialités à créer de nouvelles propriétés 

électromagnétiques et à miniaturiser les circuits RF. Les matériaux magnétiques artificiels 

avec un indice de réfraction négatif et une perméabilité effective négative, sur une bande 

de fréquence bien définie, établissent un nouveau concept électromagnétique. Les 

propriétés uniques des matériaux magnétiques artificiels permettent de concevoir des 

circuits micro-ondes à une échelle réduite par rapport aux circuits classiques. Depuis 

quelques années, les chercheurs dans le domaine des métamatériaux ont pu démontrer les 

phénomènes extraordinaires de ces matériaux. De nos jours, les recherches se focalisent 

sur le développement de nouvelles procédures de modélisation et de conception de ces 

matériaux. La fabrication des matériaux magnétiques artificiels a bien démontré l’efficacité 

de ces matériaux. En effet, ces matériaux peuvent améliorer la réalisation de plusieurs 

dispositifs RF et en même temps promettent de nouveaux types de circuits RF plus 

performants et plus miniatures. Les deux principaux avantages de ces matériaux 

magnétiques artificiels sont la simplicité d’intégration, le faible coût de fabrication et 

l’efficacité. 

 

1.2 Contexte 
 

Le physicien russe Victor Veselago était le premier fondateur de la théorie des 

Métamateriaux. Dans les années soixante, il a réussi à établir les premières lois de cette 

théorie. Cependant, ce n'était qu’en 1999 que le premier modèle de son concept a été publié 

par J. Pendry [1]. Il a introduit la première cellule unitaire magnétique (Split Ring 

Resonator) ainsi qu’un réseau de structures métalliques sous forme de rouleau suisse 

(Swiss-Roll). Depuis ces années, plusieurs nouveaux résonateurs ont été proposés afin 

d’obtenir des propriétés magnétiques améliorées. Le fait de changer les caractéristiques 

géométriques des cellules unitaires permet à la fois de créer de nouvelles structures et 

d’ajuster les propriétés magnétiques selon les besoins. Cependant, chaque inclusion 

présente des avantages et des inconvénients en termes de fonction de perméabilité, facteur 

de dissipation et coefficient de dispersion. Afin d’étudier la réponse électromagnétique de 

ces inclusions, quelques modèles analytiques ont été développés. Quand les dimensions 

des inclusions sont très faibles par rapport à la longueur d’onde d’excitation, la théorie du 
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milieu effectif (EMT) peut être combinée avec les théories d'homogénéisation (HT) pour 

calculer la perméabilité effective ainsi que la permittivité des matériaux magnétiques 

artificiels (MMA) [2]. Cette technique a été utilisée par Pendry et al. afin d’expliquer la 

physique derrière les caractéristiques particulières des MMA. Ils ont réussi à démontrer 

que la perméabilité des MMA est négative sur une bande de fréquences micro-ondes. Plus 

tard, des modèles basés sur un circuit équivalent ont été établis pour décrire soit le 

comportement de l’ensemble du milieu MMA, soit la réponse électromagnétique de chaque 

inclusion. Plusieurs modèles circuit-équivalent ont été proposés. Ces modèles dépendent 

de la géométrie de l’inclusion et des dimensions des cellules unitaires magnétiques. En 

plus, chaque modèle a été proposé pour décrire le comportement d’un résonateur bien 

défini, non pour décrire le comportement général d’une inclusion quelconque.  

 

1.3 Problématique 
 

Les matériaux artificiels magnétiques apparaissent comme des candidats prometteurs pour 

la fabrication des dispositifs RF. Or, l’exploitation technologique de ces matériaux requiert 

des modèles théoriques capables de décrire leurs réponses à des ondes électromagnétiques. 

Dans la littérature, ils existent quelques modèles qui permettent la modélisation 

électromagnétique des inclusions MMA. Cependant, chaque modèle étudie et analyse le 

comportement d’une inclusion de géométrie bien définie. Il est essentiel d’établir un 

modèle général et précis qui permet de prédire le comportement d’une cellule unitaire quel 

que soit la forme et les dimensions de cette structure. Les matériaux artificiels magnétiques 

sont considérés comme des matériaux composites homogènes. Il en résulte qu’ils peuvent 

être décrits par l’électrodynamique des milieux continus.  

Dans ce contexte, la réponse de l’ensemble du milieu MMA peut être décrite par une 

perméabilité effective résultante ainsi qu’une permittivité effective. De façon générale, ces 

deux fonctions électromagnétiques permettent de donner une idée sur les caractéristiques 

électromagnétiques des cellules unitaires MMA. En revanche, le développement 

d’expressions pour la permittivité et la perméabilité effectives de cellules artificielles 

magnétiques pose plusieurs difficultés théoriques. 
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En effet, la modélisation électromagnétique et la maîtrise des procédés technologiques de 

réalisation des MMA sont les éléments de base dans le processus de fabrication des cellules 

unitaires MMA. Afin de concevoir une cellule unitaire MMA, le concepteur doit avoir 

recours à des logiciels de simulation très puissants. Toutefois ces logiciels nécessitent un 

investissement en temps important et requièrent une personne spécialiste du logiciel utilisé. 

Un modèle électromagnétique des réponses des inclusions MMA simplifie et facilite le 

processus de conception. En outre, il sera une solution qui permet de modéliser des 

structures d’inclusions quelques soit les contraintes de fabrication. 

De nos jours, les cellules unitaires MMA complémentaires sont plus utilisées dans la 

conception et la fabrication des circuits radiofréquences. Cependant, il n’existe que 

quelques études peu détaillées de cette structure. Il semble intéressant d’établir un modèle 

électromagnétique des cellules unitaires MMA complémentaires et de développer des 

formules précises afin d’étudier la permittivité négative de ces structures.  

La voie du développement de nouvelles cellules unitaires MMA ainsi que des cellules 

complémentaires demeure particulièrement intéressante même s’ils nécessitent toutefois 

des études adaptées pour être efficacement utilisés avec des circuits et dispositifs 

radiofréquences. 

Malgré le grand nombre d’inclusions MMA proposées dans la littérature, toutes ces 

inclusions présentent beaucoup de limitations que ce soit au niveau de la miniaturisation, 

ou au niveau de la bande de résonance. En plus, la conception de chaque composant 

radiofréquence exige des propriétés électromagnétiques spécifiques. Par conséquent, il est 

essentiel de produire de nouvelles inclusions MMA qui surmontent ces limitations. 

1.4 Objectifs et organisation du manuscrit 

 

L’objectif principal de la thèse est de développer une modélisation électromagnétique des 

cellules unitaires MMA ainsi que des cellules unitaires complémentaires. Il s’agit de 

générer des expressions analytiques pour la perméabilité effective de cellules unitaires 

MMA et la permittivité effective des cellules complémentaires. En plus, un outil de 

conception et de modélisation sera développé afin d’étudier la réponse électromagnétique 
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de ces inclusions. Dans le but de valider expérimentalement les modèles développés, de 

nouvelles cellules unitaires seront proposées et appliquées pour la fabrication de plusieurs 

circuits RF. 

Pour accomplir les objectifs de la thèse mentionnés ci-haut, nous proposons de subdiviser 

le manuscrit de la manière suivante :  

1- Le chapitre 2 est consacré à l’état de l’art. Nous présentons en premier lieu les matériaux 

artificiels magnétiques ainsi que les différentes méthodes de modélisation des inclusions 

MMA. Nous distinguerons ensuite leur classification en termes de paramètres effectifs, de 

bande de fréquences de fonctionnement. Une autre partie sera consacrée aux cellules MMA 

complémentaires. Pour clôturer le chapitre, un ensemble d’applications des cellules MMA 

dans le domaine des antennes et des circuits RF est exploré. 

2- Le chapitre 3 sera consacré à la modélisation électromagnétique des cellules unitaires 

MMA. Nous dériverons en détails une expression permettant d’établir la relation entre la 

fréquence de résonance et la perméabilité effective ainsi que la permittivité effective. Nous 

étudierons en détails la dépendance des réponses électromagnétiques avec les propriétés 

géométriques des inclusions MMA. Finalement, un outil de conception et de modélisation 

de différentes structures MMA sera présenté. 

3- Le chapitre 4 vise à proposer de nouvelles cellules unitaires MMA. Une comparaison 

entre la réponse analytique de ces inclusions et les résultats de simulation sera effectuée 

afin de valider les modèles utilisés. Ensuite, l’analyse détaillée des propriétés 

électromagnétiques de ces cellules unitaires sera proposée.  

4- Le chapitre 5 sera dédié au développement de nouveaux circuits RF et micro-onde basés 

sur les cellules unitaires modélisées précédemment. Plusieurs circuits RF seront étudiés. 

Parmi ces circuits, une antenne patch à double bande est proposée ainsi qu’un filtre coupe-

bande et à multi-bande est modélisé. L’objectif visé est de souligner les performances 

apportées par les nouvelles cellules unitaires MMA. En outre, les circuits RF seront simulés 

et fabriqués. Les performances radioélectriques de ces nouveaux circuits sont validées par 

les résultats de mesures. 
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5-Enfin, le chapitre 6 présentera une conclusion générale des résultats obtenus dans ce 

travail de recherche et décrira les perspectives et les futurs travaux recommandés dans la 

continuité de cette thèse. 

1.5 Méthodologie 
 

Le but de cette thèse est d’étudier, modéliser, simuler et réaliser des circuits RF à base des 

cellules unitaires métamatériaux. En effet, l’étude et la modélisation se basent sur l’analyse 

électromagnétique et sur la théorie des lignes de transmissions. Le processus de conception 

ainsi que la phase de formulation des contraintes géométriques seront effectués en se basant 

sur les étapes suivantes. La première étape étudie la faisabilité de conception des cellules 

unitaires des matériaux artificiels et teste la nouvelle formulation pour répondre aux 

contraintes fondamentales. Dans les étapes suivantes, les propriétés géométriques et 

physiques de l'inclusion seront synthétisées et calculées. Par la suite, les valeurs calculées 

peuvent être optimisées afin d’obtenir la structure la plus performante. La stratégie derrière 

cette méthodologie de conception est générique, elle peut être appliquée et adoptée à 

plusieurs formes de cellules unitaires artificielles magnétiques. Plusieurs cellules MMA 

sont étudiées et proposées afin de réaliser de nouveaux composants et circuits 

radiofréquences. Afin de pouvoir optimiser leurs profils et de mettre en évidence les 

propriétés des cellules étudiées, des outils et des modèles de simulation dédiés pour ces 

structures sont développés. Les premières réalisations physiques des circuits proposés ainsi 

que les mesures expérimentaux ont permis de confirmer les résultats des simulations et de 

valider les concepts proposés.  

1.6 Contributions 
 

Notre proposition de projet de thèse se veut une contribution importante dans le domaine 

des matériaux artificiels magnétique et aura pour but de modéliser les cellules unitaires 

MMA ainsi que les cellules unitaires complémentaires. Elle vise aussi à exploiter les 

propriétés inédites des cellules unitaires MMA aux fréquences micro-ondes. Des cellules  

unitaires MMA sous-longueurs d’onde miniatures seront modélisées pour être ensuite 
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appliquées à des circuits RF. Dans ce qui suit, on détaille les contributions apportées par 

ce travail de recherche : 

1- Une nouvelle formulation pour décrire les propriétés électromagnétiques des cellules 

unitaires MMA a été établit.  

2- Une étude détaillée des propriétés électromagnétiques des cellules unitaire MMA est 

menée. Les effets des paramètres géométriques et physiques sur la performance de ces 

cellules ont été analysés. 

3- La réponse électromagnétique des cellules unitaires MMA complémentaire a été abordée 

et sera confirmée expérimentalement avec la fabrication.  

4- Un outil de conception basée sur la modélisation électromagnétique a été développé. Cet 

outil permet la conception des cellules unitaires MMA et les cellules complémentaires 

quelque soient les propriétés spécifiques de ces inclusions. L’interface graphique de cet 

outil a été testée avec quelques inclusions et peut être appliqué à de nouvelles inclusions. 

5- Quelques nouvelles structures des cellules unitaires MMA ont été introduites et étudiées. 

Elles ont été comparées avec les cellules MMA original (Split Ring Resonator) afin de 

souligner les performances apportées par ces cellules. 

6- De nouveaux circuits RF basés sur ces cellules unitaires MMA ont été conçus. Une 

antenne patch bi-bande a été simulée et fabriquée. En plus, plusieurs nouveaux filtres ont 

été analysés et construit. Ces filtres sont principalement basés sur des cellules 

complémentaires MMA. 
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Chapitre 2 
 

2 État de l’Art des matériaux magnétiques 

artificiels 
 

 

 

2.1 Introduction 
 

Dans ce chapitre, on présente un aperçu sur l’état de l’art des matériaux artificiels 

magnétiques. En premier lieu, nous décrirons les différentes classes des matériaux 

artificiels et nous distinguerons ces classes selon les paramètres effectives du milieu et 

selon la bande de fréquence. On détaillera les propriétés et les caractéristiques 

électromagnétiques de ces matériaux. La deuxième partie du chapitre sera focalisée sur les 

matériaux magnétiques artificiels et les différentes méthodes de modélisation de ces 

structures. Finalement, on citera les applications potentielles de ces structures dans le 

domaine des antennes et des circuits RF. 

2.2 Les matériaux artificiels 
 

Dans la bande des fréquences micro-ondes, les matériaux naturels sont limités à certains 

niveaux de polarisation et de magnétisation. Même si certains niveaux de magnétisation et 

de polarisation sont réalisables, les matériaux souffrent de pertes électriques et 

magnétiques élevées. On peut citer le cas des matériaux ferromagnétiques, ces matériaux 

souffrent d’une perte magnétique importante et une résistivité élevée dans la bande des 

fréquences micro-onde [3], [4]. Afin de surmonter ces limitations, les matériaux artificiels 

magnétiques ont été conçus. En effet, ces nouvelles structures peuvent être fabriquées avec 

une permittivité et une perméabilité bien déterminées sur une bande de fréquence 

spécifique.  
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Les matériaux magnétiques artificiels, également appelés métamatériaux, sont des 

matériaux artificielles qui n’existent pas dans la nature. Elles possèdent des propriétés 

électromagnétiques extraordinaires qui sont rarement trouvées dans les matériaux naturels. 

Par définition, les matériaux magnétiques artificiels MMA sont des matériaux artificiels 

composés d’une structure d’inclusions périodiques ou non périodique de faibles 

dimensions par rapport à la longueur d’onde d’excitation. Ces structures peuvent être 

classées parmi les matériaux homogènes. Les propriétés électromagnétiques de ces 

nouveaux milieux sont modifiées par l’excitation électromagnétique des inclusions 

formant ces structures [5].  

 

Bien qu'un tel milieu composite soit formé de plusieurs inclusions hétérogènes, il peut être 

classé parmi les matériaux homogènes dont les caractéristiques électromagnétiques sont la 

permittivité effective 𝜀𝑒𝑓𝑓 et la perméabilité effective 𝜇𝑒𝑓𝑓. La notion effective est valable 

tant que la dimension d des structures étudiées est très petite par rapport à la longueur 

d’onde d’excitation (𝑑 ≪ 𝜆 = 𝑐 𝑓 =⁄
2𝜋𝑐

𝜔
) [6],[7] où, f est la fréquence d’excitation, 𝜔 est 

la fréquence angulaire de l’onde propagée et c est la célérité de la lumière. Cette condition 

assure que l’onde électromagnétique propagée est réfractée et non diffractée dans le milieu, 

et par conséquent, la permittivité effective et la perméabilité effective sont des concepts 

plausibles. 

Même si le milieu composite est complexe, la réponse électromagnétique de la structure 

peut être exprimée en utilisant les fonctions effectives de 𝜀𝑒𝑓𝑓(𝜔) et 𝜇𝑒𝑓𝑓(𝜔) . Par 

conséquent, les équations de Maxwell peuvent être utilisées afin de décrire le 

comportement du milieu artificiel magnétique. En effet, la conception d’un milieu artificiel 

magnétique définie par 𝜀𝑒𝑓𝑓(𝜔) et 𝜇𝑒𝑓𝑓(𝜔) sera une tache motivante si on peut obtenir des 

valeurs effectives qui ne sont pas trouvées dans les matériaux naturels. Cependant, il faut 

déterminer les valeurs limites des deux fonctions 𝜀𝑒𝑓𝑓(𝜔) et 𝜇𝑒𝑓𝑓(𝜔). 

En général, dans un milieu linéaire passive, les expressions de 𝜀𝑒𝑓𝑓(𝜔)et 𝜇𝑒𝑓𝑓(𝜔) sont 

limitées par les conditions suivantes [8].  
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lim
𝜔→∞

𝜀𝑒𝑓𝑓(𝜔) = 1 

                                                                                                                                        (2.1) 

lim
𝜔→∞

𝜇𝑒𝑓𝑓(𝜔) = 1 

 

 
𝑑(𝜔𝜀𝑒𝑓𝑓(𝜔))

𝑑𝜔
> 1 

                                                                                                                                        (2.2) 
𝑑(𝜔𝜇𝑒𝑓𝑓(𝜔))

𝑑𝜔
> 1 

Le système des équations (2.1) implique qu’au-delà d’une certaine fréquence, les matériaux 

ne peuvent pas être polarisés, par conséquent, la permittivité effective et la perméabilité 

effective sont limitées par l'unité.  

Le deuxième système d’équation (2.2) est dérivé des relations de Kramers-Kronig et 

représente une conséquence du principe de Causalité [8] [9]. Ces conditions exigent une 

restriction sur la relation de dispersion en fréquence des fonctions de permittivité et 

perméabilité. En fait, ces conditions impliquent que la densité d'énergie absorbée dans un 

milieu sans perte linéaire et passive doit être toujours plus grande que la densité d'énergie 

du même champ électromagnétique dans le vide. La figure 1 montre les différentes 

combinaisons possibles de 𝜀𝑒𝑓𝑓(𝜔) et 𝜇𝑒𝑓𝑓(𝜔). Si on étudie la propagation d’une onde 

électromagnétique dans le milieu artificiel, l’indice de réfraction 𝑛(𝜔) et le vecteur d’onde 

k seront définis comme suit : 

𝑛(𝜔) = √𝜀𝑒𝑓𝑓(𝜔)𝜇𝑒𝑓𝑓(𝜔)                                                                                                      (2.3) 

 

 𝑘 =
𝜔

𝑐
𝑛(𝜔)                                                                                                                (2.4) 

 

Dans le premier quadrant, les valeurs de la permittivité et la perméabilité sont positives, 

par conséquence le vecteur d’onde k est un nombre réel. Ces matériaux sont appelés 

matériaux doubles positifs (DNG). Les matériaux diélectriques et magnétiques font partie 

de cette catégorie. Le deuxième quadrant représente la situation où la permittivité effective 

est négative, par conséquence le vecteur d’onde est une valeur imaginaire et l’onde 

électromagnétique est évanescente. Ces milieux sont appelés des matériaux à permittivité 

négative (ENG) [10]. Les métaux nobles à hautes fréquences et les milieux à plasmas sont 

classés dans cette catégorie. 
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Si on examine, le deux quadrant inférieur de la figure 1, on notera que la perméabilité est 

toujours négative sur cet intervalle. La conception d’un milieu avec une perméabilité 

négative est une idée qui a toujours motivé les chercheurs. En effet, dans le troisième 

quadrant, les fonctions de la permittivité et la perméabilité sont simultanément négatives 

[11]. Ces matériaux sont appelé matériaux doublement négatifs (DNG), ont été introduit 

par Veselago [12]. Le trièdre (𝐸⃗ , 𝐻⃗⃗ , 𝑘⃗ ) pour ces matériaux suit la règle de la main gauche, 

avec 𝐸⃗  et 𝐻⃗⃗ , sont les vecteurs des champs électrique et magnétique. Les vitesses de phase 

et de groupe sont de sens opposés, qui est connu par la propagation en arrière de l’onde 

électromagnétique. En conséquence, l’indice de réfraction 𝑛(𝜔) est négatif dans ces 

matériaux [13-16]. Plusieurs matériaux artificiels doublement négatifs ont été fabriqués et 

mesurés [17] [18]. L’un des résonateur DNG le plus connus est la structure Ω, qui a été 

introduite par l’équipe de N. Engeta [19].  

Le dernier quadrant contient les matériaux à perméabilité négative (MNG). Ces matériaux 

sont connus par une perméabilité négative et une permittivité positive. L’avantage le plus 

remarquable de la négativité de la perméabilité est l’amplification de l’onde évanescente 

dans ces milieux, ce qui conduit à un effet de lentille optique parfaite et des systèmes 

d’imagerie à très haute résolution [20 -25].   

En effet, les métamatériaux ont ouvert la porte à de nouvelles applications telles que les 

capes d’invisibilité et la synthèse de matériaux avec un indice de réfraction adaptés à l'air, 

pour l'amélioration potentielle des cellules solaires. Les métamatériaux en fonction de leurs 

hétérogénéités ont été classés en quatre différentes catégories. Dans ce qui suit, on se 

concentre sur les métamatériaux qui sont conçus pour améliorer les propriétés magnétiques 

du milieu et qui sont appelés matériaux magnétiques artificiels (MMA). Les cellules 

unitaires formant ces structures réagissent à l’excitation électromagnétique. L’étude de ces 

structures sera détaillée dans les prochaines parties. 
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Figure 1 : Classification des matériaux selon les propriétés électromagnétiques. 

2.3 Les matériaux magnétiques artificiels 
 

Parmi les matériaux artificiels, ceux qui présentent des propriétés magnétiques modifiées 

ont reçu une attention considérable en raison de leur capacité à fournir des valeurs de 

perméabilité négative sur la bande des radiofréquences. Les propriétés uniques de ces 

technologies habilitantes ont ouvert la voie à l'innovation dans plusieurs applications clés. 

En effet, les applications potentielles des matériaux artificiels magnétiques sont diverses et 

comprennent l’amélioration des performances des antennes, l'amélioration des capteurs à 

ultrasons, les radômes à haute fréquence, etc. 

Les matériaux magnétiques artificiels (MMA) aussi connu sous le nom des matériaux 

magnétiques sont généralement formés par des cellules unitaires métalliques alignées dans 

des plans parallèles perpendiculairement à la direction du champ magnétique incident. Les 
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cellules unitaires, dont la taille est typiquement plus petite que la longueur d'onde du signal 

d’excitation, sont faites de matériaux conventionnels. Quand un champ magnétique est 

appliqué à cette structure, un courant électrique est induit dans les cellules unitaires et une 

activité magnétique apparait. Ainsi, les cellules unitaires agissent comme des résonateurs 

LC.  

Dans le spectre radiofréquence, les inclusions métalliques peuvent être approximées à des 

conducteurs parfaits puisque l'épaisseur de peau est très inférieure aux dimensions de la 

structure. En conséquence, la fréquence résonance et le comportement de dispersion des 

MMA sont entièrement déterminés par la géométrie et la taille des inclusions métalliques.  

La première cellule magnétique artificielle a été proposée par Schelkunov et Friis en 1950 

[26]. L’inclusion proposée était un simple résonateur formé par une boucle métallique. 

Trois ans plus tard, les deux chercheurs Hardy et Whitehead ont introduit un cylindre 

métallique excité par un champ extérieur qui permet de générer un comportement 

magnétique [27]. En outre, Kostin et Shevchenko ont eu l’idée disposer les boucles 

métalliques périodiquement pour créer des propriétés paramagnétiques dans un milieu [28] 

[29]. Cependant, l’étude de générer des propriétés magnétique à partir des conducteur 

métalliques a été publiée pour la première fois par J. Pendry [1]. En effet, il a été le premier 

à exploiter l’idée en introduisant une configuration originale incluant un réseau de 

structures métalliques sous la forme d’un rouleau suisse (Swiss-Roll). C’est une structure 

artificielle à résonance magnétique sans avoir recours à un matériau magnétique. Puis en 

2000, l’équipe de recherche de Pendry réalise la première cellule unitaire artificielle 

magnétique (Split ring resonator). Depuis lors, de nombreuses inclusions ayant différentes 

géométries ont été proposées par les chercheurs afin d'obtenir des propriétés magnétiques 

améliorées. Ces configurations qui ont été présentées dans la littérature, ont permis 

d’enrichir le domaine des matériaux artificiels magnétiques [30-33]. La figure 2 illustre 

quelques cellules unitaires magnétiques MMA présentées dans la littérature. En réalité, 

chaque cellule unitaire offre des avantages et en même temps comporte des inconvénients 

en termes de la perméabilité résultante, du facteur de dissipation, des dimensions et des 

caractéristiques de dispersion. Dans [31], une nouvelle cellule a été proposée en se basant 

sur la géométrie originale du SRR (Split ring resonator). Cette inclusion formée par deux 

cellules SRR couplé est appelée (m-SRR) ou aussi broad-side coupled Split ring resonator 
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(bc-SRR). Afin d’augmenter la valeur de la perméabilité, une autre inclusion a été proposé 

dans [30]. Cette nouvelle structure appelée métasolénoïde a permis de fournir une valeur 

de perméabilité plus grande que celle générée par la cellule SRR et la cellule m-SRR [31]. 

La configuration spirale a été introduite sous forme d’une inclusion appelée (n-SR) 

contenant un nombre n de spires [32]. En effet, l’inclusion spirale a permis de concevoir 

des cellules artificielles magnétiques plus petites par rapport aux cellules SRR et 

métasolénoïde. Afin d’augmenter le taux de miniaturisation de ces cellules, les inclusions 

de formes fractales ont été introduites [33-38]. Parmi aussi les inclusions les plus connu, 

on peut citer l’inclusion S et l’inclusion Ω [39],[40]. 

Un des obstacles majeurs pour les applications pratiques de ces cellules unitaires réside 

dans la limitation de largeur de bande où la perméabilité est négative. Généralement, cette 

bande de fréquence est très étroite. Pour surmonter ces limitations [41-45], quelques études 

analytiques ont été proposées [41], [42]. Dans [46], les auteurs ont proposé de concevoir 

des résonateurs unitaires composés de plusieurs inclusions dans la même cellule, ce qui a 

permis d’élargir la bande de fréquence. Le résonateur utilisé dans cette étude était le 

résonateur circulaire SRR avec la modification de l’angle de rotation de l’anneau intérieur 

[47]. De nos jours, avec l’énorme demande en circuits multifonctions, les métamatériaux  

multi-bandes sont apparus. Quelques inclusions multi-bande ont été proposées dans la 

littérature [48-50], mais l’utilisation et l’étude détaillée de ces cellules unitaires est très 

limitée. Toutes les inclusions présentées précédemment qui sont électriquement très petite 

par rapport à la longueur d'onde incidente sont exploitées comme des blocs de construction 

des matériaux magnétiques artificiels. Cependant, les complémentaires de ces cellules sont 

utilisés dans la fabrication de plusieurs circuits planaires. 
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Figure 2: Différentes formes de cellules unitaires MMA. (a) double split ring resonators (d-SRR), (b) modified 

split ring resonator (m-SRR), (c) two-turn (circular) spiral resonator(2c-SR) , (d) n-turn (circular) spiral 

resonator(nc-SR) , (e) two-turn (rectangular) spiral resonator (2r-SR), (f) double split square resonators (d-SSR), 

(g) metasolenoid. 

2.4 La modélisation des structures MMA 
 

Afin de prédire la réponse électromagnétique des matériaux magnétiques artificiels MMA, 

un certain nombre de modèles analytiques a été développé. A travers ces modèles, les 

chercheurs ont essayé d’expliquer les phénomènes physiques derrière les caractéristiques 

uniques de ces structures [1], [31], [50], [51]. Dans [2], il a été démontré que lorsque la 

périodicité et la taille des inclusions sont très petites par rapport à la longueur d’onde 

d’excitation, la théorie du milieu effectif (EMT) peut être combinée avec les théories 

d'homogénéisation (HT) pour calculer la perméabilité effective ainsi que la permittivité des 

matériaux magnétiques artificiels.  

En utilisant la théorie du milieu effectif (EMT), Pendry et al. ont calculé la perméabilité 

effective d'un milieu contenant des inclusions sous formes de boucle métalliques tels que 

les cylindres métalliques, les cellules Swiss-Roll et les cellules unitaires SRR. En effet, ils 

ont démontré que la perméabilité effective peut être négative sur la bande des fréquences 

micro-ondes [1]. 
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En effet, la technique employée par cette théorie est de remplacer le milieu hétérogène 

étudié par un milieu homogène équivalent qui est appelé le milieu effectif [52]. Les travaux 

fondateurs des approches EMT sont dus à Maxwell [53] et Bruggeman [54]. Les 

géométries idéalisées traitées par ces approches EMT et leurs dérivés ce sont en général 

des inclusions aléatoires de forme sphérique ou ellipsoïdale dans une matrice continue, ou 

bien des milieux constitués aléatoirement de grains de forme sphérique ou ellipsoïdale de 

différentes tailles. Elles peuvent être également appliquées à des réseaux discrets de 

conductance aléatoires. Un des avantages de théories de milieu effectif est qu’elles peuvent 

être appliquées à des milieux avec plusieurs constituants, ayant des conductivités non-

nulles [54-57]. 

La théorie EMT permet d'identifier le comportement du champ électromagnétique se 

propageant dans un milieu composite en le simulant à un champ se propageant dans un 

milieu homogène avec les caractéristiques effectives [2]. 

La deuxième catégorie des méthodes modélisations des MMA est les méthodes basées sur 

un modèle de circuit des cellules unitaires MMA. Ces méthodes ont été mises au point pour 

prédire soit le comportement de l'ensemble du milieu MMA ou aussi le comportement des 

inclusions séparément [30].  

Ces modèles basés sur le circuit équivalent dépendent principalement de la géométrie et 

les dimensions des inclusions. Ils décrivent le comportement magnétique des inclusions 

plutôt que le comportement électrique. Dans la littérature, différentes formes d'inclusions 

ont été étudiés en utilisant ces modèles. 

Particulièrement, le comportement magnétique de l’inclusion circulaire SRR formé par 

deux anneaux concentriques métalliques a été analysé. Marques et al. ont présenté une 

étude quasi-statique de l’inclusion SRR en proposant un circuit-équivalent modèle pour le 

comportement capacitif des inclusions [31].  

Les chercheurs Sauviac et al. et Shamonin et al. ont proposé des modèles plus précis pour 

les inclusions SRR [50], [58]. En outre, Sauviac et al. ont utilisé un modèle à base de circuit-

équivalent détaillé pour extraire la polarisation magnétique et électrique de l’inclusion SRR 

[50]. Tandis que, Shamonin et al. ont développé un ensemble d'équations différentielles 

décrivant la distribution du courant et de la tension dans la cellule unitaire SRR [58]. Plus 
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récemment, Ikonen et al ont établi un modèle circuit-équivalent généralisé qui imite la 

fonction perméabilité expérimentalement [59]. 

Au niveau expérimental, plusieurs méthodes pour la caractérisation des MMA ont été 

rapportées dans la littérature. Ces méthodes permettent d’extraire les paramètres 

électromagnétiques des inclusions formant les structures artificielles magnétiques. Parmi 

ces méthodes, on cite la méthode du résonateur [50], [61], la méthode de l'espace libre [ 

62-64], et la méthode du guide d'ondes [65], [66]. Chaque méthode présente des avantages 

et des inconvénients. Par exemple, la méthode du résonateur offre une grande précision, 

mais elle est limitée par une bande étroite et une configuration individuelle de mesure qui 

doit être préparée pour récupérer les paramètres constitutifs à chaque fréquence de 

résonance. L’approche de l'espace libre et la méthode de guide d'ondes nécessitent des 

configurations expérimentales couteuses [62-66]. 
 

2.5 L’application des cellules unitaires MMA aux circuits RF 
 

Les propriétés uniques et extraordinaires des métamatériaux ont encouragé les chercheurs 

à utiliser ces matériaux dans diverses applications. Depuis l’apparition des métamateriaux, 

les chercheurs ont proposé des structures de filtres à base de cellules métamateriaux, et ceci 

dans le but de réaliser des filtres plus compacts, à multi-bandes et reconfigurables. Les 

premiers travaux sur les filtres en utilisant les MMA étaient proposés par Garrcia et al. 

[67], [68]. Ils ont utilisés les résonateurs de type SRR (Split Ring Resonator) et CSRR 

(Complementary Split Ring Resonator) afin d’éliminer les bandes parasites des filtres et 

d’améliorer leur niveau de rejection [67], [68]. 

La première structure proposée est basée sur un filtre à ligne couplée réalisée en 

technologie micro-ruban associée à des résonateurs SRRs imprimés à proximité des lignes, 

la deuxième structure proposée quant à elle est basée aussi sur un filtre à ligne couplée, 

mais réalisée dans ce cas en technologie coplanaire chargée par des cellules CSRRs.  

D’autres chercheurs ont utilisé ces résonateurs dans le but d'améliorer les paramètres des 

filtres passe-bas classiques. À cet égard, les cellules CSRR sont insérées dans un filtre 

passe-bas classique pour l'amélioration de son niveau de réjection [69]. En outre, de 

nouvelles structures de filtres passe-bas ont été introduites en utilisant les cellules 

complémentaires uniquement [70]. 
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En utilisant le même concept, des filtres passe-bande à ligne couplé réalisé en technologie 

micro-ruban associé à un résonateur de type CSRR ont été proposée dans le but d’éliminer 

les bandes indésirables ainsi que d’augmenter le niveau de rejection [71]. Beaucoup de 

structures de filtres passe-bande se basant sur les cellules MMA ont été présenté dans la 

littérature [72].  

Comme les performances d’un réseau de communications sans fils sont souvent liées aux 

performances et caractéristiques des systèmes antennaires, les chercheurs ont utilisé les 

MMA dans la fabrication des antennes. Ils ont proposé des structures d’antennes couplées 

avec des motifs MMA et ceci dans le but d’améliorer ou de rendre configurable les 

performances d’une antenne de base comme la taille, la fréquence de résonance, la bande 

passante, le gain, la polarisation et les diagrammes de rayonnement. En 2000, Hansen et al 

[73] ont publié une étude sur la conception d’antenne patch imprimée sur un matériau 

magnéto-diélectrique. Ils ont démontré que l’utilisation de tels matériaux contribue 

fortement à la réduction de la taille électrique des antennes tout en conservant les mêmes 

propriétés de bande passante offerte par un matériau diélectrique ordinaire. Avec le 

développement de nouvelle cellules MMA et notamment les cellules magnétiques, une 

nouvelle étude [74-76] avait exploité le travail théorique [73] pour proposer la réalisation 

d’une antenne PIFA imprimée sur un matériau magnéto-diélectrique artificiel. Les auteurs 

ont prouvé par une caractérisation expérimentale la réduction de la taille de l’antenne PIFA 

MMA comparée à une antenne classique PIFA. On peut noter aussi un élargissement 

sensible de la bande passante de l’antenne suivant la même configuration [74-76]. 

L’utilisation des cellules MMA pour la réduction de la taille du patch dans les antennes 

imprimées a été proposée dans plusieurs études [77-79]. 

Dans le but d’améliorer les performances de rayonnement des antennes, les cellules MMA 

ont été utilisées en tant qu’un radôme dans les antennes. Après une optimisation de la taille 

du radôme ainsi que sa distance de séparation avec l’antenne, les résultats de simulation 

électromagnétique et de fabrication montrent une amélioration notable du gain de l’antenne 

par rapport à l’antenne sans radôme [80-83].  

Les antennes multi-bandes ont aussi attiré l’attention des chercheurs dans le domaine des 

MMA. Les cellules MMA à multi-bandes ont permis de concevoir des nouvelles antennes 

à multi-bandes [84-89]. L’application des cellules MMA ne se limite pas aux antennes et 
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filtres. En effet, dans le domaine des radiofréquences, les cellules MMA et les cellules 

complémentaires ont été largement utilisées dans la fabrication de plusieurs circuits RF. 

 

2.6 Conclusion 
 

Ce chapitre nous a permis de présenter les métamatériaux d’une façon générale, de les 

classer selon les propriétés électromagnétiques. Ensuite, la présentation des matériaux 

magnétiques artificiels a été bien détaillée. Nous avons mis l’accent sur les cellules 

unitaires magnétiques qui présentent des propriétés intrinsèques exceptionnelles 

(permittivité et/ou perméabilité négatives). Dans la deuxième partie de ce chapitre, nous 

avons présenté les notions de base qui régissent les matériaux artificiels magnétiques 

MMA, ainsi que les méthodes de modélisation de ces structures. Une liste des résonateurs 

et structures des cellules MMA les plus populaires a été également présentée. Afin de 

profiter des propriétés intéressantes des cellules MMA (taille de cellules très inférieure à 

la longueur d’onde (d<<λ) et caractère résonnant), nous avons analysé les travaux les plus 

marquants de l’état de l’art destinés à des applications aux circuits RF. 
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Chapitre 3 
 

3 Modélisation des cellules unitaires MMA  

et des cellules complémentaires 
 

 

3.1 Introduction 
 

Divers motifs géométriques ont été proposés pour développer des cellules unitaires 

artificielles magnétiques [1], [30], [90], [32]. L'idée clé pour produire des propriétés 

magnétiques est de générer un courant électrique qui imite un dipôle magnétique. La 

circulation de courant se produit dans un contour métallique des inclusions conduisant à 

une augmentation du champ magnétique. Afin d’augmenter la propriété capacitive de ces 

cellules, un autre contour métallique est positionné de manière concentrique adjacente au 

premier contour. Le couplage entre les deux contours crée une nouvelle capacité entre les 

deux. La propriété capacitive et l’inductance solénoïdale des anneaux conduit à une 

résonance magnétique. En conséquence, le champ magnétique devient plus fort dans le 

milieu, ce qui permet d’augmenter la valeur effective de la perméabilité du milieu. En effet, 

la capacité et l'inductance résultantes créent le potentiel de résonance à une certaine 

fréquence. La figure 2 (chapitre 2) montre un ensemble d'exemples de résonateurs à 

boucles métalliques présentés dans la littérature en tant que blocs de construction des 

matériaux artificiels magnétiques MMA. Les résonateurs en anneau dans une cellule 

unitaire sont classés généralement selon leurs géométrie et le nombre d’anneaux formants 

la cellule ou selon le régime de couplage entre les anneaux.  
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La première catégorie se compose de inclusions métalliques avec plusieurs éléments tels 

que le résonateur Double Split Ring Resonators (Figure 2-a) et le résonateur Double Split 

Square Resonators (D-SSR) (Figure 2 -f) ou un seul élément, mais en forme de spirale 

(Figure.2-d, -e,) ou aussi en forme hélicoïdale [32] [61]. La deuxième catégorie divise les 

résonateurs en anneau sur la base du système de couplage établi entre les anneaux 

métalliques. Le résonateur est appelé edge-coupled si les deux anneaux sont dans le même 

plan. Alors que, lorsque les deux anneaux se trouvent dans des plans parallèles à leurs axes, 

on les appelle broadside-coupled résonateur [90]. La figure 3 montre une inclusion dans 

les différentes formes de couplage. Généralement, le matériau artificiel magnétique est 

ensuite créé par un arrangement périodiquement ou apériodique de ces résonateurs 

unitaires. La figure 4 illustre un milieu artificiel magnétique composé de cellules unitaires 

périodiques.  

Comme les inclusions ont été disposées dans des plans parallèles, le matériau artificiel 

magnétique MMA (dans figure 4) est une structure anisotrope et génère un moment 

magnétique uniquement dans la direction perpendiculaire à la surface des inclusions. Par 

conséquent, la perméabilité magnétique 𝜇𝑒𝑓𝑓 décrivant le milieu artificiel peut être décrite 

mathématiquement par un tenseur.  

Si nous considérons les inclusions distribuées perpendiculaire à l'axe des y, les moments 

magnétiques induits sont dans la direction y et la perméabilité dans les directions des axes 

des x et des z, est égale à la perméabilité du milieu contenant des inclusions. Par 

conséquent, le matériau artificiel magnétique sera anisotrope avec un tenseur de 

perméabilité : 𝜇𝑒𝑓𝑓 

 

                                          𝜇𝑒𝑓𝑓 = (

𝜇𝑚 0 0
0 𝜇𝑒𝑓𝑓 0

0 0 𝜇𝑚

)                                                                   (3.1) 

 

 Où 𝜇𝑚est la perméabilité du milieu contenant les inclusions.  

Afin d’obtenir un MMA isotrope, les mêmes inclusions peuvent être arrangées dans des 

plans parallèles perpendiculaires aux plan des inclusions, dans les directions x et z. 
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Par conséquent, une cellule unitaire est conçue en tant que une cellule cubique formée par 

des inclusions selon les plans xy, xz et yz [91].  

Dans ce chapitre, une formulation générale décrivant le comportement électromagnétique 

d'un MMA composée d'inclusions génériques est dérivée. La modélisation est basée sur les 

méthodes et les modèles-circuit les plus populaires dans la littérature. En outre, la 

susceptibilité magnétique et la fonction de perméabilité seront reformulées afin d’établir 

un modèle analytique précis et capable de modéliser les cellules unitaires magnétiques. 

 

Figure 3: Différentes catégories d’inclusions. (a) edge-coupled double split looped inclusion,  

(b) broadside-coupled split looped inclusion, (e) edge-coupled 4-turn spiral inclusion. 

 

Figure 4: Un milieu artificiel composé d’inclusions métalliques (MMA) 
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3.2 Modélisation électromagnétique des cellules unitaires 

3.2.1 Étude analytique: 

Dans un milieu artificiel subissant un champ magnétique externe Hext, la susceptibilité 

magnétique effective représente le degré d'aimantation du milieu en réponse à un champ 

magnétique appliqué et elle est définie comme suit [92]: 

                                                                 𝜒𝑚 =
𝑀𝑚𝑒𝑑

𝐻𝑎𝑣𝑒
                                                (3.2) 

Avec Have , est une moyenne (macroscopique) du champ magnétique à l'intérieur du milieu, 

est définie par la moyenne du champ magnétique tout au long des côtés de la maille et 

Mmed  est la magnitude du vecteur polarisation magnétique du milieu. La polarisation 

magnétique est définie comme le moment magnétique par volume.  

Le vecteur de polarisation magnétique peur être décrit comme la moyenne des moments 

dipolaires magnétiques individuels des atomes formant le matériau [93]: 

                                                                𝑀𝑚𝑒𝑑 =
∑ (𝑚)𝑖𝑛 Δ𝑣

Δ𝑣
                                               (3.3) 

Lorsque les moments dipolaires magnétiques sont en phase avec le champ magnétique 

moyen, la susceptibilité magnétique effective devient plus grande que zéro (en 

conséquence, la perméabilité effective devient plus grande que l'unité) amenant le milieu 

à être magnétisé. On notera que dans certains cas particuliers comme le cas de placer un  

MMA dans un solénoïde , Hext = Have[ 1 ] , [ 30 ] , [ 94] .  



25 

 

Figure 5: Différentes configurations de cellules unitaires, (a) inclusion broadside-coupled , (b) inclusion edge-

coupled , (c) inclusion spirale edge-coupled , configurations de cellules unitaires avec les paramètres de 

fabrications détaillés (d) inclusion broadside-coupled, (e) inclusion edge-coupled  

On considère un milieu MMA formé par des inclusions d’une forme quelconque. Une 

expression de la susceptibilité magnétique de ce milieu sera formulée. La figure 5 montre 

une cellule unitaire d'une inclusion générique en perspective. Les figures 5(a), 5(b) et 5(c) 

montrent les trois géométries possibles d’inclusion de forme arbitraire désigné par C(s,l) 

où s est la surface de l’inclusion et l est le périmètre de l’inclusion. 

Les figures 5(e) et 5(f) illustrent deux résonateurs unitaires selon les deux formes de 

couplage (edge-coupled, broadside-coupled). La cellule unitaire est caractérisée par une 

hauteur z, une largeur x et une profondeur de y. La surface de la cellule S est égale 

S=xz et le volume de cette cellule est V = Sy = yxz. Le matériau conducteur utilisé 

pour imprimer les inclusions a une conductivité électrique σ, une largeur b et une épaisseur 

t.  La distance entre les deux anneaux formant l’inclusion est noté g (Figure 5 (e) et 5(f)). 

Quand un champ magnétique externe Hext est appliqué à un MMA, il induit un courant 
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circulant sur l'inclusion métallique. En conséquence, un champ magnétique induit Hind se 

manifeste dans le milieu. Selon la loi de Faraday, une force électromotrice 𝑽𝒆𝒎𝒇 se 

développe sur les anneaux métalliques et elle est donnée par l’expression suivante [95]: 

                            𝑉𝑒𝑚𝑓 = −𝑗𝜔𝜇0𝑛𝑠(𝐻𝑎𝑣𝑒 + 𝐻𝑖𝑛𝑑)                                  (3.4) 

                                                       𝐻𝑖𝑛𝑑 =
𝑛𝐼

𝛿𝑦
                                               (3.5) 

𝐻𝑖𝑛𝑑  est la valeur du vecteur magnétique induit dans le milieu, I est le courant, n est le 

nombre de spires de fil qui transporte le courant induit (n = 2 pour le cas (a) de la figure 5 

et n = 1 pour les cas (b) et (c) de la figure 5) [96], [30], ω est la pulsation du champ appliqué 

et 𝜇0 est la perméabilité de l'air. En effet, le moment magnétique dipolaire des inclusions 

peut être simplement décrit par [93] : 

                                               𝑚𝑖𝑛𝑐𝑙 = 𝑛𝐼𝑠                                                     (3.6) 

 

En substituant l’expression du moment magnétique dipolaire des inclusions dans 

l’expression du vecteur polarisation magnétique du milieu, on aura : 

                                                               𝑀𝑚𝑒𝑑 =
𝑛𝐼𝑠

Δ𝑣
                                                         (3.7) 

Pour dériver une relation explicite de la susceptibilité magnétique sur la base des 

caractéristiques géométriques de l'inclusion, Kabiri et al. ont proposé un modèle de circuit 

pour les inclusions [97]. On se base sur ce modèle pour détailler la modélisation des cellules 

unitaires MMA.  

Par conséquent, la Vemf induite dans l’inclusion peut être exprimée par l’impédance des 

anneaux et le courant induit sur l'inclusion [30]: 

                                                       𝑉𝑒𝑚𝑓 = 𝐼(𝑅 +
1

𝑗𝜔𝐶
)                                                       (3.8) 

En effet, l'impédance effective de l’inclusion peut être modélisée par une résistance R en 

série avec un condensateur C. Vu qu’on travaille à des fréquences inférieures à la fréquence 

de résonance des inclusions, par conséquent, la profondeur de l'effet de peau du conducteur 

détermine la relation entre la résistance et la fréquence [98]. 
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Par conséquent, R est donnée par: 

                   𝑅 =
1

𝛿𝜎
(
𝑛′𝑙

𝑏
) =

𝑛′𝑙

𝑏
(√

𝜔𝜇0

2𝜎
) = 𝑅0𝑙√𝜔                                         (3.9) 

𝑛′ est le nombre de spires de fil qui contribuent aux  pertes ohmiques (𝑛′ = 2 pour les cas 

(a), (b) et(c) dans figure 5) et R0 est définie par : 

                                                     𝑅0 =
𝑛′

𝑏
(√

𝜇0

2𝜎
)                                                       (3.10) 

La perméabilité relative du conducteur dans l’équation (3.10) a été considérée égale à 1. 

En outre, la capacité C est donnée par [99]: 

                                                     𝐶 = 𝐶0𝑙                                                                (3.11) 

𝑅0𝐼√𝜔 et C0 sont définis comme étant la résistance par unité de longueur et de la capacité 

par unité de longueur de l'inclusion. 

La capacité par unité de longueur, pour le cas de l'inclusion formée par des anneaux couplés 

dans un même plan (edged-coulped) est calculée comme suit [100]:   

 

           𝐶0 = 𝜖0𝜖𝑟

𝐹(√1−𝑢2,
𝜋

2
)

𝐹(𝑢,
𝜋

2
)

,            𝑢 =
𝑔

2𝑏+𝑔
                                               (3.12) 

Et pour le cas des anneaux couplés selon la forme broadside-coupled, la capacité par unité 

de longueur est définie selon l’expression suivante [30]: 

 

   𝐶0 = 𝜖0𝜖𝑟

𝐹(𝑢,
𝜋

2
)

𝐹(√1−𝑢2,
𝜋

2
)
,            𝑢 = tanh (

𝜋𝑏

2𝑔
)                                  (3.13) 

𝜖𝑟 est la permittivité relative du substrat, et F (k;) est la fonction Intégrale elliptique de 

première ordre :    

                     𝐹(𝑘, 𝜙) = ∫
𝑑𝜃

√1−𝑘2 sin2 𝜃

𝜙

0
                                                                       (3.14) 
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Substituant les équations (3.4) et (3.8) et en utilisant les équations (3.2), (3.5) et (3.7), la 

susceptibilité magnétique effective peut être exprimée comme suit: 

𝜒𝑚 = −
𝑠

𝑆
(

𝑗𝜔𝐿

𝑅+𝑗𝜔𝐿+
1

𝑗𝜔𝐶

) =
𝑠

𝑆
(

𝜔2𝐿𝐶

1−𝜔2𝐿𝐶+𝑗𝜔𝑅𝐶
)                                               (3.15) 

Où l’inductance L est définie par : 

 

𝐿 = (
𝑛2𝜇0

𝛿𝑦
) 𝑠 = 𝐿0𝑠                                                                                  (3.16) 

 L0 est l'inductance par unité de surface de l'inclusion. 

 

En substituant les expressions de la résistance, l’inductance et la capacité dans l’équation 

(3.15), l’expression de la susceptibilité magnétique en fonction des propriétés 

géométriques et physiques du contour: 

𝜒𝑚 =
1

𝑆
(

𝐿0𝐶0𝜔2𝑠2𝑙

1−𝐿0𝐶0𝜔2𝑠𝑙+𝑗𝑅0𝐶0𝜔√𝜔𝑙
)                                                               (3.17) 

 

L'équation (3.17) peut être réécrite comme suit: 

𝜒𝑚(𝜔, 𝑠, 𝑙) =
(

𝜔

𝜔0
′ )

2

(
𝑠

𝑆
)𝑠𝑙

1−(
𝜔

𝜔0
′ )

2

𝑠𝑙+𝑗(
𝜔

𝜔0
′′ )

3
2⁄

𝑙2

                                                        (3.18) 

 

Avec 𝜔0
′ 2

=
1

𝐿0𝐶0
 et 𝜔0

′′ 3 =
1

(𝑅0𝐶0)2
 

 

Cependant, le périmètre et la surface de l’inclusion ne sont pas des paramètres 

indépendants, ils sont liés selon la relation suivante: 

𝜔0 =
1

√𝐿𝐶
=

1

√𝐿0𝐶0𝑠𝑙
                                                                                  (3.19) 

 

Et    𝑠𝑙 = (
𝜔0

′

𝜔0
)2                                                                                 (3.20) 

La fréquence angulaire 𝜔0 est considérée comme la fréquence angulaire de résonance de 

l’inclusion MMA. Considérant l'équation (3.18) et regroupant tous les paramètres 

physiques en un seul paramètre, on aura : 
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𝜒𝑚(Ω, 𝐹, 𝑃) =
Ω

2𝐹

1−Ω
2+𝑗𝑃𝐹−2√Ω

3
                                                              (3.21) 

 

Avec Ω = 𝜔 𝜔0⁄                                                                                     (3.22) 

F est la surface fractionnaire de la cellule occupée par l'inclusion, elle est donnée par 

l’expression suivante: 

     𝐹 =
𝑠

𝛿𝑥𝛿𝑧
=

𝑠

𝑆
                                                                                    (3.23) 

On définit la variable P donné par : 

                𝑃 =
1

𝑆2

𝜔0
′ 4

√𝜔0
5𝜔0

′′ 3
                                                                                 (3.24)  

P dépend de la fréquence de résonance 𝜔0, des propriétés physiques de la de conception 

tels que la permittivité du substrat 𝜖𝑟, la largeur des bandes métalliques b, et l'espace entre 

les bandes g et la résistance. En tenant compte des parties liées à la fréquence, le paramètre 

physique P peut être exprimé comme suit: 

𝑃 = 𝜅𝜔0

−5

2                                                                                                   (3.25) 

Ou 𝜅 ≡ 𝜅(𝐴, 𝑏, 𝑔, 𝑡, 𝜎, 𝜖𝑟 , 𝜇𝑟) ne dépend que des paramètres physiques (conductivité de 

l'inclusion, la largeur et la hauteur de l’inclusion et la permittivité du milieu) et elle est 

exprimée comme suit: 

𝜅 =
𝑅0

𝐴2𝐿0
2𝐶0

=
𝑛′(𝛿𝑦)2

𝑛4(𝛿𝑥)2(𝛿𝑧)2𝑏𝐶0(𝜖𝑟,𝑔,𝑏,𝑡)√2𝜎𝜇0
3 

                                                (3.26) 

 

P est exprimé comme la multiplication d'un coefficient K invariant de la fréquence et une 

simple fonction de la fréquence de résonance qui est généralement imposée par le problème 

de conception. 

La relation (3.21) peut être exprimée en termes de susceptibilité de la perte 𝜒𝑚0 comme 

suit : 
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𝜒𝑚(Ω, 𝐹, 𝑃) =
𝐹Ω

2

1−Ω
2 {

1

1+𝑗
𝑃Ω√Ω

𝐹2(1−Ω
2)

} = 𝜒𝑚0(1 + 𝑗√𝜉(Ω))−1              (3.27) 

 

Avec 𝜒𝑚0 =
𝐹Ω

2

1−Ω
2                                                                                     (3.28) 

 

Et 𝜉(Ω) =
𝑃2Ω

3

𝐹4(1−Ω
2)2

= 𝛼2 Ω
3

(1−Ω
2)2

                                                   (3.29) 

 

Avec 𝛼 = 𝑃 𝐹2⁄  

 

Le facteur α qui détermine le niveau de perte dans le milieu. Ce facteur est appelé le facteur 

de dissipation. La partie réelle de (3.27) est considérée comme la susceptibilité magnétique 

résultant. La partie réelle de la susceptibilité magnétique est donnée par: 

 

𝜒𝑚  𝑅𝑒 = ℛ𝑒(𝜒𝑚(Ω, 𝐹, 𝑃)) =
𝐹5Ω

2(1−Ω
2)

𝐹4(1−Ω
2)2+𝑃2Ω

3                                     (3.30) 

 

Elle peut également être exprimée par la formule ci-dessous: 

 

𝜒𝑚  𝑅𝑒(Ω, 𝐹, 𝑃) =
𝐹Ω

2

1−Ω
2 {

1

1+
𝑃2Ω

3

𝐹4(1−Ω
2)

2

} = 𝜒𝑚0(1 − 𝜉(Ω))−1             (3.31) 

𝜒𝑚0 est la susceptibilité magnétique du milieu sans perte et 𝜉(Ω) est le facteur de perte, 

qui peut-être écrit sous la forme suivante: 

 

𝜒𝑚0(Ω) = 𝐹. 𝑓1(Ω)                                                                                    (3.32) 

 

𝜉(Ω) =
𝑃2

𝐹4  . 𝑓2(Ω)                                                                                   (3.33) 

 

Avec 𝑓2(Ω) =
𝑓1

2(Ω)

Ω
=

Ω
3

(1−Ω
2)2

                                                                       (3.34) 

Où f1 (.) et f2 (.) sont seulement des fonctions de Ω. En utilisant l’équation (3.31), la 

perméabilité peut être écrite comme: 

𝜇(Ω, 𝐹, 𝑃) = 1 + 𝜒𝑚(Ω, 𝐹, 𝑃) = 1 + 𝜒0(Ω)(1 + 𝑗√𝜉(Ω))−1                (3.35) 
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Les deux paramètres les plus importants dans la modélisation des MMA sont la 

perméabilité effective réelle et la tangente de la perte magnétique et sont exprimés 

respectivement comme suit: 

𝜇𝑅𝑒(Ω) = 1 + 𝜒0(Ω)(1 + 𝑗√𝜉(Ω))−1                                                             (3.36) 

 

tan 𝛿(Ω) = −
𝜇𝐼𝑚(Ω)

𝜇𝑅𝑒(Ω)
= 𝜒0(Ω)√𝜉(Ω)(1 + 𝜒0(Ω) + 𝜉(Ω))−1                         (3.37) 

3.2.2 Modèle Analytique Amélioré 
 

En se basant sur l’étude analytique précédente, on a analysé la réponse électromagnétique 

d’une inclusion (Rose-Curve resonator). Ensuite, nous avons modélisé le résonateur en 

utilisant le logiciel Ansoft HFSS. Avant de procéder à la simulation, une boite de calcul 

numérique a été mise en place sous HFSS, ayant des murs électrique et magnétique comme 

conditions aux limites. Ces murs doivent vérifier les conditions d’excitation requises par 

la cellule magnétique. Le champ magnétique 𝐻 doit être orienté selon l’axe des deux 

anneaux 𝑜𝑧⃗⃗⃗⃗  et ceci pour garantir une meilleure excitation magnétique et faire circuler un 

courant d’induction sur les anneaux. A cet effet deux murs magnétiques seront configurés 

parallèles au plan (XY) et deux murs électriques parallèles au plan (XZ). 

En utilisant l’étude analytique, nous avons déterminé la perméabilité effective de 

l’inclusion. Nous avons fixé les paramètres physiques de conception comme suit : 

 

   Le largueur de l’inclusion b=0.2mm 

   L’épaisseur de l’inclusion t=0.035mm 

   La distance entre deux anneaux g=0.8mm 
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Figure 6: Perméabilité de l'inclusion rose-curve en utilisant l'étude analytique 

La figure 6 illustre la perméabilité effective de l’inclusion Rose curve en se basant sur 

l’étude analytique. En comparant les résultats numériques aux résultats analytiques, nous 

avons observé que les amplitudes de la fonction de perméabilité sont à peu près similaires, 

mais pour les fréquences de résonance, il ya une différence de 300 MHz. La figure 7 montre 

la perméabilité effective de la même inclusion en utilisant le logiciel Ansoft HFSS. 
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Figure 7: Perméabilité de l'inclusion nth rose curve en utilisant l'étude numérique 

Afin d’avoir une modélisation des cellules MMA plus précise, nous allons essayer de 

prendre en compte tous les facteurs négligés dans le premier modèle. Dans cette partie, 

nous procédons à la modification du modèle de caractérisation des inclusions précédent. 

Nous définissons les caractéristiques de l’inclusion qui n’ont pas été pris en compte dans 

le premier modèle. 

La capacité de la fente de chaque anneau doit être ajoutée à la capacité totale de chaque 

anneau. Cette capacité peut être considérée comme la capacité entre deux plaques 

parallèles, elle est écrite comme suit [101]:     

                                                   𝐶𝑠𝑙𝑖𝑡 = 𝜀𝑟𝜀0
𝐴

𝑑
                                      (3.38) 

A est la surface de la fente et d est la distance entre les deux plaques. L’inductance du trace 

qui a été négligée ultérieurement, n’est autre que l’inductance d'une boucle ronde de rayon 

R constitué d'une bande conductrice de largeur c, est donnée par [102]:   

                                          𝐿 = 𝜇0𝑅 [ln (
32𝑅

𝑐
) − 2]                                                   (3.39) 
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Dans cette modélisation, nous prenons en compte les pertes diélectriques du substrat. Ces 

pertes peuvent être considérées comme une résistance en série, qui peut être estimé comme 

suit  [90]:    

R= 

                                                          
2𝜋𝑟0

𝑐ℎ𝜎
 𝑠𝑖 ℎ 2 < 𝛿 ⁄                                     (3.40) 

                                                                
 𝜋𝑟0

𝑐𝛿𝜎
  𝑎𝑖𝑙𝑙𝑒𝑢𝑟𝑠  

 

Où h est l'épaisseur du métal, 𝜎 est la conductivité des bandes métalliques, et d est la 

profondeur de l’effet de la peau. L'introduction de cette résistance dans l'analyse ci-dessus 

conduit à la substitution [90]:    

                                                                 𝐿̂ = 𝐿 +
𝑅

𝑗𝜔
                                                                (3.41) 

En effet, on a bien déterminé antérieurement que la fréquence de résonance des inclusions 

est fortement liée à l’inductance totale de l’inclusion ainsi qu’à la capacitance totale entre 

les anneaux formant l’inclusion. De ce fait, on va détailler le calcul de la capacité entre les 

parties de la courbe. Par exemple, nous considérons le cas de l’inclusion Rose Curve. Cette 

capacité totale peut être approximé par la somme des capacités des parties courbés 

parallèles et des capacités des parties plaques parallèle. 

                                                   𝐶𝑡𝑜𝑡 = (2𝑛𝐶1𝑙1 + 2𝑛𝐶2𝑙2)                                             (3.42) 

C1: capacité par unité de longueur de condensateur à plaques courbés parallèles. 

C2: capacité par unité de longueur de condensateur à plaques parallèles [101]:   

                                            𝐶1 = 𝜀𝑟𝜀0
𝑤

𝑑
                                                                             (3.43) 

Où w est la longueur du condensateur à plaques parallèles et d est la distance entre les deux 

plaques du condensateur. Alors que, la capacité par unité de longueur de deux bandes 

métalliques courbées chargées en parallèle de largeur c séparés par une fente de largeur d 

est définie comme suit [50]:  
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                                                  𝐶2 =
2

𝜋
𝜀𝜀0 arccosh (

2𝑐

𝑑
)                                                   (3.44) 

En conséquence, la nouvelle capacité de l’inclusion sous forme de résonateur edged-

coupled est la somme totale des capacités définies antérieurement en plus de la capacité 

des fentes (𝐶𝑠𝑙𝑖𝑡) des deux anneaux. 

                                                    𝐶𝑡𝑜𝑡 = (2𝑛𝐶1 + 2𝑛𝐶2) + 𝐶𝑠𝑙𝑖𝑡                                         (3.45) 

                                                                      C = Ctotl                                                               (3.46) 

En utilisant l’équation générale de la perméabilité effective du milieu MMA (équation 

(3.15)) et en tenant compte de tous les paramètres ajoutés ci-dessus, la nouvelle expression 

simplifiée de la perméabilité s’écrit comme suit : 

                                   𝜇 = 1 −
𝑠

𝑆
(

𝑗𝜔𝐿̂

𝑅+𝑗𝜔𝐿̂+
1

𝑗𝜔𝐶

)                                                      (3.47) 

Afin de vérifier la précision du nouveau modèle proposé, on a simulé une inclusion de type 

Rose curve en utilisant le logiciel HFSS avec les mêmes paramètres physiques suivants : 

   Le largueur de l’inclusion b=0.2mm 

   L’épaisseur de l’inclusion t=0.035mm 

   La distance entre deux anneaux g=0.8mm 

   Le périmètre de l’inclusion P = 50mm  

   La surface de l’inclusion S = 12mm2  

 

Les résultats des simulations numériques sont présentés dans la figure 8. En effet, la 

résonance de fréquence est 922 MHz et l’amplitude de la perméabilité est de 83.73.  
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Figure 8:Perméabilité de l'inclusion rose curve en utilisant l'étude numérique (p=50mm, s=12mm2) 

 

Figure 9: Perméabilité de l'inclusion rose curve en utilisant l'étude analytique (p=50mm, s=12mm2) 

La figure 9 montre la partie réelle de la perméabilité de la même inclusion avec les mêmes 

paramètres physiques de conception. La résonance de fréquence analytique est égale à 924 

MHz et l’amplitude de la perméabilité effective est de valeur 84. La figure 9 nous indique 
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une nette concordance entre les résultats numériques et ceux analytiques même si nous 

notons une légère différence. En conséquence, on peut dire que le modèle analytique des 

cellules unitaires MMA a été amélioré et permet de donner une réponse magnétique plus 

précise.  

3.3 Modélisation électromagnétique des cellules 

complémentaires unitaires 
 

La cellule complémentaire CSRR a été introduite pour la première fois par Falcone et al 

[103]. CSRR est la cellule complémentaire de la cellule unitaire SRR (split ring resonator). 

Ces cellules complémentaires se caractérisent par une permittivité négative sur une bande 

de fréquence bien définie. Ces cellules sont les structures de base pour la fabrication des 

filtres coupe-bande. Le comportement coupe-bande est attribué à l’existence de la 

permittivité négative de ces structures.  

Les structures CSRR peuvent être facilement excitées avec un champ électrique normale à 

l’inclusion et donc les CSRRs sont très faciles à intégrer dans circuits planaires et à base 

de ligne de transmission. En résumé, ces structures ont été largement appliquées dans la 

mise en œuvre de variétés de filtres compacts à micro-ondes et d'autres structures de micro-

ondes [104] et présentent beaucoup des potentiels à explorer. 

En effet, la cellule CSRR est obtenue en remplaçant les anneaux de la cellule SRR par des 

fentes, alors que le diélectrique qui entoure les anneaux sera remplacé par des plaques 

métalliques [105]. Pour assurer la résonance, la cellule complémentaire (CSRR) doit 

présenter une polarisation inversée par rapport à la SRR [106].  En effet, le champ 𝐸 sera 

perpendiculaire au plan de la métallisation tandis que le champ 𝐻 sera parallèle. Cette 

inversion des conditions de polarisation électromagnétique favorisera l’utilisation de la 

cellule CSRR pour des dispositifs planaires. 

Récemment, des modèles analytiques pour lignes de transmission en utilisant CSRRs ont 

été introduits à [107].  

Cependant, ces modèles ne prévoient pas explicitement la réponse électromagnétique des 

cellules CSRR comme des blocs de construction des MMA. En outre, le modèle présenté 

dans [107] ne permet pas de prédire la permittivité effective et les pertes du milieu composé 

des cellules complémentaires. Dans cette partie, un modèle analytique pour la modélisation 
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des cellules complémentaire sera présenté. Le modèle est une formulation générale du 

comportement des cellules CSRR et peut être utilisés quel que soit la géométrie de la cellule 

complémentaire. En outre, le modèle permet d’estimer la fréquence de résonance et de 

prédire le comportement des propriétés des cellules CSRR.  

Les figures 10 (a) et (b) montrent les deux géométries possibles d’inclusion CSRR de forme 

arbitraire désigné par R(p) ou p est le périmètre de l’inclusion. La figure 10 (c) illustre le 

résonateur unitaire CSRR selon la forme de couplage (edge-coupled). En supposant que 

les dimensions du résonateur CSRR sont électriquement faibles par rapport à la longueur 

d'onde d’excitation, les relations quasi-statiques simples basées sur les éléments localisés 

RLC peuvent être utilisées pour décrire le comportement physique de ces cellules 

complémentaires. 

Dans un matériau diélectrique affecté par un champ électrique externe Eext, une polarisation 

se produit et la densité de flux D a la valeur donnée par l'équation [93]: 

                                                              𝐷 = 𝜀0𝜀𝑟𝐸𝑒𝑥𝑡 = 𝜀0𝐸𝑒𝑥𝑡 + 𝑃                                          (3.47) 

La quantité 𝜀0𝐸𝑒𝑥𝑡 est la densité de flux électrique et 𝜀0 est la permittivité de l'espace libre, 

ayant la valeur 8,854 × 10-12 farad / m. 

𝜀𝑟 est la permittivité relative du matériau et P est la densité de flux de polarisation. En effet, 

la densité de flux de polarisation peut être écrite comme suit : 

                                                      𝑃 = 𝜀0(𝜀𝑟 − 1)𝐸𝑒𝑥𝑡 = 𝜀0𝜒𝑒𝐸𝑒𝑥𝑡                                      (3.48) 

En fait, la susceptibilité électrique 𝜒𝑒peut être déduite à partir de (3.48) et l'expression de 

la susceptibilité est donnée par [93]: 

 

                                                                  𝜒𝑒 =
𝑃

𝜀0𝐸𝑒𝑥𝑡
                                                                    (3.49) 

La permittivité électrique est le rapport du champ électrique total de déplacement et le 

champ électrique appliqué dans un milieu et donné par l'expression: 

                                                               𝜀𝑟 = 1 + 𝜒𝑒                                                                 (3.50) 
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La cellule unitaire est caractérisé par une hauteur z, une largeur x et une profondeur de 

y. La surface métallique de la cellule A est égale A=xz –SCSRR et le volume de cette 

cellule est V = y xz. SCSRR est la surface de l’inclusion complémentaire. 

                                                   𝐴 = 𝛿𝑥𝛿𝑧 − 𝑆𝐶𝑆𝑅𝑅                                                               (3.51) 

                                                              𝑉 = 𝛿𝑥𝛿𝑧𝛿𝑦                                                                (3.52) 

 

 

 

 

Figure 10: Différentes configurations de cellules unitaires complémentaire, (a) inclusion edge-coupled, (c) 

inclusion spirale edge-coupled , (c) configuration d’une cellule unitaire CSRR avec les paramètres de fabrication 

détaillés  

 
 

Les dimensions de la cellule complémentaire sont la largeur de fente notée b et la distance 

entre les fentes g. Si on considère que le résonateur complémentaire CSRR est le 

(a) (b) 

(c) 
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complémentaire du résonateur ordinaire (SRR). Lorsqu'il est exposé à un champ électrique, 

ce résonateur subit un moment dipolaire électrique. En appliquant le  théorème d'Ampère, 

le courant induit dans l'inclusion peut être exprimée comme suit [108]: 

                        𝐼𝑖𝑛𝑐 = ∮𝐻 𝑑𝑙 =  𝑗𝜔𝜀𝐴(𝐸𝑒𝑥𝑡 + 𝐸𝑖𝑛𝑑)                                                          (3.53)  

                                                       𝐸𝑖𝑛𝑑 = −
1

∆𝑦
. 𝑉𝑖𝑛𝑑                                                             (3.54)  

 

𝐸𝑖𝑛𝑑 est l'amplitude du champ induit et 𝑉𝑖𝑛𝑑 est la tension induite de la cellule unitaire et A 

est la surface de la cellule unitaire [98]. 

Le courant induit dans la cellule est le rapport entre la tension induite et l'inductance des 

fentes additionné aux pertes ohmiques du métal entourant les fentes. Donc, nous pouvons 

écrire : 

                           𝐼𝑖𝑛𝑐 =
𝑉𝑖𝑛𝑑

𝑅 +𝑗𝜔𝐿
                                                                                             (3.55) 

 

En combinant les équations (3.53) et (3.54), nous pouvons écrire : 

                        𝐼𝑖𝑛𝑐 = 𝑗𝜔𝜀𝐴(𝐸𝑒𝑥𝑡 −
1

𝛿𝑦
. 𝑉𝑖𝑛𝑑)                                                                       (3.56) 

 

L'expression (3.56) peut être reformulée comme suit: 

                               𝐼𝑖𝑛𝑐 + 𝑗𝜔
𝜀𝐴

𝛿𝑦
. 𝑉𝑖𝑛𝑑 = 𝑗𝜔𝜀𝐴𝐸𝑒𝑥𝑡                                                                 (3.57) 

En substituant (3.55) dans (3.56) et en réarrangeant les termes, nous obtenons l'équation 

suivante : 

                                  𝑉𝑖𝑛𝑑 (
1

𝑅 +𝑗𝜔𝐿
+ 𝑗𝜔

𝜀𝐴

𝛿𝑦
) = 𝑗𝜔𝜀𝐴𝐸𝑒𝑥𝑡                                                  (3.58) 

On pose: (
𝜀𝐴

𝛿𝑦
) = 𝐴𝐶0 avec 𝐶0 = (

𝜀

𝛿𝑦
) 

L'équation (3.58) peut être exprimée sous la forme suivante: 
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                                 𝑉𝑖𝑛𝑑 (
1

𝑅 +𝑗𝜔𝐿
+ 𝑗𝜔𝐶 ) = 𝑗𝜔𝜀𝐴𝐸𝑒𝑥𝑡                                                  (3.59) 

En fait, la susceptibilité électrique est donnée par l’expression (3.49) et pour déterminer la 

susceptibilité, l'expression du vecteur de polarisation P qui est le moment dipolaire totale 

peut être exprimé comme suit [109]: 

𝑃 =
∑ (𝑝)𝑛 Δ𝑣

Δ𝑣
=

𝑛𝐶𝑉𝑖𝑛𝑑

𝛿𝑥𝛿𝑧𝛿𝑦
=

𝑛𝜀𝐴𝑉𝑖𝑛𝑑

𝛿𝑥𝛿𝑧𝛿𝑦
 

                                                            𝑃 = 𝑛
𝜀𝐴

𝛿𝑦

𝑉𝑖𝑛𝑑

𝛿𝑥𝛿𝑧
                                                                   (3.60) 

La polarisation électrique P est définie comme la moyenne des moments dipolaires 

électriques induits. 

La substitution de (3.59) et (3.60) dans (3.49), la susceptibilité électrique effective peut 

être exprimée comme suit: 

                                                                   𝜒𝑒 =
−𝐴

𝛿𝑥𝛿𝑧

𝑗𝜔𝐶

(
1

𝑅+𝑗𝜔𝐿
+𝑗𝜔𝐶  )

                                          (3.61) 

La capacité C est définie par: 

                                                                          𝐶 = (
𝜀

𝛿𝑦
)𝐴 = 𝐶0𝐴                                                     (3.62) 

C0 est la capacité par unité de surface de l'inclusion. La relation entre la résistance R et de 

la fréquence est déterminée par la relation de l’effet de peau. Par conséquent, R est donné 

par [98]: 

                                                    𝑅 =
1

𝛿𝜎
(
𝑁𝑝

𝑔
) =

𝑁𝑝

𝑔
(√

𝜇0𝜔

2𝜎
) = 𝑅0𝑝√𝜔                                         (3.63) 

où N est le nombre des anneaux métalliques autour des fentes, qui contribuent aux pertes 

ohmiques et R0 est donnée par l'expression: 

                                                                               𝑅0 =
𝑁

𝑔
(√

𝜇0

2𝜎
)                                                      (3.64) 

 

L'inductance L est la somme de l’inductance de couplage entre les bandes internes et 
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externes autour des anneaux. Cette inductance L est donnée par: 

                                                                     𝐿 = 𝐿0𝑝                                                                          (3.65) 

où L0 est l’inductance par unité de longueur de deux lignes coplanaire (CPW) et peut être 

exprimée comme [100]: 

                                                                          𝐿0 =
𝜇0

4

𝐹(√1−𝑢2,
𝜋

2
)

𝐹(𝑢,
𝜋

2
)

                                                     (3.66) 

où 𝑢 =
𝑔

𝑔+2𝑏
 et F (k;) est la fonction Intégrale elliptique de première ordre : 

                                                                     𝐹(𝑘, 𝜙) = ∫
𝑑𝜃

√1−𝑘2𝑠𝑖𝑛2𝜃

𝜙

0
                                              (3.67) 

 

La substitution de la résistance, l'inductance et la capacitance des équations (3.62), (3.63) 

et (3.65) à (3.61), la susceptibilité électrique peut s’écrire comme suit : 

                                                  𝜒𝑒 = 𝐾
−𝜔2𝐿𝐶+𝑗𝜔𝑅𝐶

(1+𝑗𝜔𝑅𝐶−𝜔2𝐿𝐶  )
                                          (3.68) 

Avec K est un rapport entre la surface métallique A et le produit xz. Ce rapport peut 

être exprimé aussi en fonction de la surface de l’inclusion complémentaire. 

𝐾 = −
𝐴

𝛿𝑥𝛿𝑧
= −

𝛿𝑥𝛿𝑧−S𝐶𝑆𝑅𝑅

𝛿𝑥𝛿𝑧
= −1 +

S𝐶𝑆𝑅𝑅

𝛿𝑥𝛿𝑧
 

La surface de l’inclusion complémentaire SCSRR peut s’écrire en fonction du périmètre de 

l’inclusion p ainsi qu’à la largeur de la fente b. 

                                                                        𝑆𝐶𝑆𝑅𝑅 = 2𝑏𝑝                                                             (3.69) 

La permittivité effective des cellules complémentaires peut s’écrire comme suit: 

                                                    𝜀𝑒 = 1 + 𝐾
−𝜔2𝐿𝐶+𝑗𝜔𝑅𝐶

(1+𝑗𝜔𝑅𝐶−𝜔2𝐿𝐶  )
                                                 (3.70) 

En effet, l’équation (3.67)  est une fonction de la capacitance, l’inductance et la résistance. 

On a bien démontré que l’inductance ne dépend que du périmètre et des paramètres 

physiques de conception. En outre, la capacité aussi peut s’écrire en fonction du périmètre 
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de l’inclusion, puisque la surface métallique dépend des dimensions de la cellule et du 

périmètre de l’inclusion. Alors que, l’expression (3.63) de la résistance est une fonction de 

périmètre de l’inclusion. Subséquemment, la permittivité dépend du périmètre de 

l’inclusion ainsi que de la surface métallique autour de l’inclusion. La formule (3.67) peut 

être développée en fonction du périmètre et de la surface métallique de la cellule afin 

d’étudier l’effet des paramètres géométrique de l’inclusion sur la permittivité et la 

fréquence de résonance. 

 

 

 

Figure 11: L’inclusion rose curve simulée en utilisant HFSS. 

 

Afin de valider le modèle analytique développé, on essaye de modéliser une cellule unitaire 

complémentaire  en utilisant le logiciel Ansoft HFSS et de comparer la réponse de la cellule 

complémentaire obtenue numériquement à la réponse analytique. La figure 11 illustre une 

cellule complémentaire (rose curve resonator) et sa configuration dans le logiciel HFSS. 

Dans la simulation numérique, le résonateur complémentaire rose curve (figure 11) est 

entouré de conducteur électrique parfait (PEC) et les murs magnétiques (PMC) sont 

perpendiculaires à l'axe des y. Les conditions aux limites PEC-PMC permettent d’imiter le 

milieu homogène formé par ces cellules complémentaires, lorsque la dimension de cellule 

unitaire est beaucoup plus petite que la longueur d'onde incidente. Par ailleurs, une 

excitation d'onde plane est appliquée et elle est perpendiculaire à l’axe des x. En calculant 

Port d’excitation1 

Port d’excitation2 

z 

y 
x 
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les coefficients de transmission et de réflexion, les propriétés électriques du résonateur 

complémentaire peuvent être récupérées [110]. La figure 12 montre les deux résultats 

numériques et analytiques d’un résonateur rose curve simulé. En comparant les deux 

courbes, on constate qu’il existe un grand accord entre les résultats numériques et 

analytiques. Un léger décalage (moins de 4%) de la fréquence de résonance de l’inclusion 

est également observé.  

 

Figure 12: La permittivité de l’inclusion rose curve simulée (analytique et numérique) 

 

3.4 Outil de conception des cellules unitaires MMA 
 

Dans les deux parties précédentes, on a essayé de modéliser analytiquement la réponse des 

cellules unitaires MMA ainsi que les cellules complémentaires. Afin de faciliter le 

processus de modélisation, on a développé une application interactive et facile à utiliser 

par le concepteur (figures 13, 14, 15, 16). Cette interface développée sous Matlab permet 

de simuler analytiquement la réponse électromagnétique de plusieurs résonateurs (SRR, 
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rose curve spiral, corrugated rectangular resonator, Sine oval resonator…). L’application 

développée permet d’étudier les différentes structures des résonateurs ainsi que leurs 

caractéristiques électromagnétiques (permittivité, perméabilité). Avant la procédure de 

conception, le concepteur peut introduire les paramètres géométriques et physiques de la 

cellule et vérifie la faisabilité de la conception de cette cellule. L’application lui permet 

aussi de modifier les paramètres de la cellule facilement afin d’ajuster la fréquence de 

résonance du résonateur et la réponse électromagnétique du résonateur. En fait, cette 

application est un outil qui permet de prédire les caractéristiques des cellules unitaires et 

ainsi de gagner beaucoup de temps dans le processus de conception. 

 

Figure 13: Simulation de la structure Rose Curve (split looped) 
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Figure 14: Simulation de la structure Rose Curve (spiral) 

 

Figure 15: Simulation de la structure (CRR) 
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Figure 16: Simulation de la structure (SOR) 

 

3.5 Conclusion 
 

Dans ce chapitre, un modèle analytique pour la caractérisation des cellules unitaires MMA 

a été reformulé. En effet, le nouveau modèle permet d’avoir plus de précision en termes de 

résonance de fréquence et de perméabilité. La comparaison des résultats analytiques aux 

résultats numériques a bien prouvé la concordance entre la réponse du CSRR obtenu 

analytiquement et les résultats de simulation en utilisant le logiciel Ansoft HFSS. Par 

ailleurs, un autre modèle analytique pour prédire la réponse électromagnétique des cellules 

complémentaire a été présenté. La formulation analytique permet de déterminer la 

fréquence de résonance du CSRR et aussi la permittivité effective  de cette structure. Le 

logiciel HFSS a été utilisé dans la simulation de la structure CSRR en se basant sur le 

principe de Babinet. Les résultats numériques concordent bien avec les résultats 

analytiques. On a bien démontré que la cellule complémentaire est caractérisée par une 

permittivité négative sur une bande de fréquence bien déterminée, qui est tout à fait le 

contraire des cellules MMA. En fait, les cellules MMA présentent une perméabilité 

effective négative lorsqu’ils sont excités par un champ magnétique externe.  

Finalement, une application interactive et facile à utiliser pour la conception des cellules 

MMA a été développée. Cette application se base sur les modèles analytiques présentés 
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précédemment. Dans les prochains chapitres, l’application nous permettra de modéliser et 

de simuler les inclusions qui seront intégrés dans des circuits RF 
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Chapitre 4 
 

 

4 Étude et Analyse des cellules unitaires MMA 

et des cellules complémentaires 
 

 

 

4.1 Introduction 
 

Dans ce chapitre, nous étudierons la réponse magnétique de quelques résonateurs 

caractérisés par une surface d’inclusion indépendante du périmètre. Ces résonateurs 

permettent d’améliorer le taux de miniaturisation des circuits RF et aussi présentent plus 

de flexibilité. En fait, le contrôle de la fréquence de résonance et de la perméabilité 

effective est plus facile en utilisant ces résonateurs vu que les paramètres géométriques de 

ces structures peuvent être manipulés indépendamment l’un de l’autre. Dans une deuxième 

partie, les cellules unitaires complémentaires vont être étudiées et analysées dans le but de 

souligner l’effet des paramètres géométriques sur la réponse électrique du résonateur. 

4.2 Étude des cellules unitaires MMA  

4.2.1 Étude du résonateur nth Rose curve  
 

Dans le chapitre précédent, on a démontré que la fonction perméabilité magnétique et la 

tangente de perte d'un milieu composé d'inclusions de matériaux magnétiques artificiels 

peuvent être exprimées en fonction du périmètre et de la surface d'une inclusion. Cette 

expression de la réponse magnétique de l'inclusion en termes de propriétés géométriques 

simplifie et facilite le processus de conception de l'inclusion. Le modèle de circuit présenté 

précédemment crée de la flexibilité dans le processus de conception et permet au 
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concepteur de parvenir aux diverses contraintes sans l'utilisation intensive des simulations 

numériques de l’onde électromagnétique. Dans cette partie, nous appliquons un modèle 

généralisé du comportement de résonance d'une inclusion pour étudier le résonateur nth 

rose curve résonateur (n-RCR). Une étude paramétrique détaillée sur les caractéristiques 

de transmission et le comportement magnétique du n-RCR sur la base des paramètres 

physiques et géométriques est présentée. Les paramètres géométriques étudiés sont le 

périmètre, la surface de l’inclusion et l'ordre de la courbe nth rose curve. En outre, la largeur 

et la hauteur du conducteur imprimé sont définies comme les paramètres physiques 

principaux qui seront analysés et étudiés.  

4.2.1.1 Configuration du résonateur nth RCR 
 

Le résonateur nth rose curve  est un nouveau résonateur proposé par Kabiri et al. [111]. Ce 

résonateur est considéré comme un candidat générique pour la construction des matériaux 

magnétiques artificiels et fournit de nouvelles caractéristiques ne se trouvent pas dans les 

résonateurs traditionnels. 

Ce nouveau résonateur fournit un contrôle total de la conception d'une réponse magnétique 

désirée réalisable par la cellule unitaire MMA. nth rose curve est une forme généralisée de 

l’inclusion SRR. La géométrie du résonateur RCR d'ordre zéro a une forme circulaire 

identique à SRR. Toutefois, les ordres supérieurs à zéro ont une base circulaire avec un 

périmètre sinusoïdale déformée fournissant l’extension du périmètre tout en conservant la 

surface du résonateur constante.  

Le résonateur RCR peut être imprimé dans les formes de configurations (edged-coupled, 

broadside-coupled). La figure 17 montre les différentes configurations du résonateur nth 

rose curve.  
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Figure 17: Différentes configurations du résonateur nth rose curve 

 

Pour étudier les caractéristiques du résonateur nth rose curve, nous avons simulé le 

résonateur RCR dans deux topologies (edged-coupled, broadside-coupled). La figure 18 

illustre la réponse magnétique du résonateur (BC - RCR) et le résonateur (EC - RCR). Ces 

deux résonateurs sont simulés en utilisant les mêmes paramètres géométriques et 

physiques. Le tableau 1 résume les paramètres physiques des traces et les dimensions des 

inclusions et il est utilisé pour procéder à la configuration des simulations. 

 

Tableau 1: Paramètres de simulation du résonateur nth order rose curve 

Épaisseur du Métal                             t= 35 µm 

Substrat utilisé                                    Duroid 5880 (εr = 2.2) 

Largeur de trace                                 b= 200 µm 

 

Écart entre deux traces                      g = 700 µm 

 

Largeur de fente                                 d = 0.01 mm 
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La perméabilité effective de l’inclusion est déterminée à partir des grandeurs physiques du 

coefficient de réflexion S11 et du coefficient de transmission S21. Les paramètres S ont 

été simulés avec le logiciel Ansoft HFSS.  

 

 

Figure 18: Fonction de perméabilité du résonateur 7th rose curve  

La figure 18 montre la variation de la fonction de la perméabilité des deux structures de 

RCR avec la fréquence. Pour les mêmes paramètres géométriques et physiques, le 

résonateur (EC - RCR) résonne à 2.7 GHz, alors que le résonateur couplé (BC - RCR) 

résonne à 2.1 GHz. En fait, on peut remarquer que la fréquence de résonance de la BC- 

RCR est inférieure à la fréquence de résonance de la CE - RCR. Une analyse comparative 

des deux résonateurs (EC-RCR et BC-RCR) a été effectuée. Il a été prouvé que le deuxième 

résonateur présente une fréquence de résonance inférieure pour les mêmes dimensions 

physiques et a permis d'avoir une cellule unitaire électriquement plus petite. Dans les 

parties suivantes, le résonateur nth rose curve (CE -RCR) sera simulé et analysé. Ainsi, la 

simulation sera limitée à cette structure. 
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Figure 19: Configuration d'une cellule unitaire nth-RCR 
 

4.2.1.2 Étude paramétrique du résonateur nth RCR 
 

Dans cette partie, on étudiera l'effet de dimensions de la cellule unitaire, la surface, le 

périmètre et l'ordre du résonateur RCR sur la réponse magnétique du résonateur MMA. En 

outre, l'impact des caractéristiques physiques sur la fonction de la perméabilité est analysé. 

Cette étude paramétrique permet de caractériser le résonateur nth- RCR et peut être utilisée 

comme un guide technique pour la conception d'inclusions avec des propriétés 

magnétiques souhaitées. 

4.2.1.2.1 Effet de la surface de l’inclusion 
 

Pour étudier l'effet de la surface sur la fréquence de résonance et la fonction de 

perméabilité, on a fixé le périmètre de l’inclusion et on a varié la surface de l’inclusion de 

120mm2 à 200mm2. En fixant le périmètre, on calcule la surface pour différents valeurs du 

rayon de RCR et de l’amplitude a (figure 19). [111]. 
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Figure 20: Fonction de perméabilité pour différentes valeur de A 

La réponse magnétique de la RCR simulée est présentée dans la figure 20. D’après cette 

figure, la partie réelle de la fonction de perméabilité est négative sur une bande de 

fréquence bien déterminée. La figure 21 illustre la variation de la fréquence de résonance 

par rapport à la surface. La fréquence de résonance diminue de 1.25 GHz à 1.05GHz 

lorsque que la surface augmente de 120mm2 à 200mm2. 

 

Figure 21 : Variation de la fréquence de résonance et l'amplitude de la fonction  

de perméabilité pour différentes valeurs de A 
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Cependant, l'amplitude maximale de la fonction de la perméabilité augmente de 10 à 23 

lorsque la surface de l’inclusion varie de 30 % à 50 % de la surface totale de la cellule 

unitaire. La surface occupée par l’inclusion est directement liée à l'inductance totale de 

l’inclusion. Par conséquent, lorsque la surface occupée par l'inclusion augmente les 

fréquences de résonance diminuent. En effet, en connaissant la surface occupée par le 

résonateur, le concepteur peut déterminer les dimensions géométriques de l'inclusion r0 et 

a. Donc, pour toutes les propriétés géométriques prédéfinis de l’inclusion, le concepteur 

peut avoir une idée de la fréquence de résonance et la réponse magnétique du résonateur. 

 

4.2.1.2.2 Effet du périmètre de l’inclusion 
 

Dans cette section, le résonateur 7th order rose curve est simulé pour différentes valeurs 

de périmètre lorsque la surface occupée par l’inclusion est fixée à 150mm2. 

 

Figure 22 : Fonction de perméabilité pour différentes valeur de P 

 

La figure 22 illustre la perméabilité effective du résonateur en fonction de la fréquence de 

résonance pour différentes valeurs du périmètre. Le périmètre total de l’inclusion varie de 

65mm à 70mm. On constate que la fréquence de résonance et l'amplitude maximale de la 

fonction de perméabilité diminue lorsque le périmètre augmente. Cette fréquence de 

résonance varie de 0.94 GHz à 0.84 GHz lorsque les valeurs du périmètre augmentent. 
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Figure 23 : Variation de la fréquence de résonance et l'amplitude de la fonction  

de perméabilité pour différentes valeurs de P 

 

En outre, l'amplitude maximale de la fonction de la perméabilité diminue de 11 à 9. L'effet 

du périmètre sur la fréquence de résonance et l'amplitude maximale de la perméabilité est 

présenté sur la figure 23. En fait, le caractère capacitif d'une inclusion est directement lié à 

son périmètre. Par conséquent, la fréquence de résonance et l’amplitude de la perméabilité 

diminuent lorsque le périmètre du résonateur augmente. On peut remarquer que l'inclusion 

de plus grand périmètre résonne à des fréquences plus basses. 

 

4.2.1.2.3 Effet de l’ordre n du résonateur  
 

Les réponses des inclusions de différents ordres n sont de formes similaires (le rayon r0 est 

constant). La figure 24 illustre la fréquence de résonance et l'amplitude maximale de la 

fonction de perméabilité par rapport à l'ordre des inclusions. 
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Figure 24 : Fonction de perméabilité pour différentes valeur de l’ordre n 

 

L'amplitude maximale de la fonction de la perméabilité diminue de 24 à 14 lorsque l'ordre 

n augmente. De même, la fréquence de résonance diminue quand l'ordre du résonateur  

augmente. 

 

Figure 25 : Variation de la fréquence de résonance et l'amplitude de la fonction  

de perméabilité pour différentes valeurs de l’ordre n 
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Pour cette simulation, la fréquence de résonance varie de 0.9 GHz à 0.74 GHz lorsque 

l’ordre n augmente de 7 à 13. En fait, l’ordre supérieur introduit plus de couplage. De ce 

fait, la capacitance totale du résonateur augmente. Sur la figure 25, on a présenté la 

variation de la fréquence de résonance et l'amplitude maximale de la perméabilité. 

L’augmentation de l’ordre du résonateur diminue la fréquence de résonance des inclusions 

conduisant à une miniaturisation plus élevé de la structure. Cette amélioration est due à 

l’augmentation de la longueur du périmètre et le couplage capacitif entre les segments 

adjacents du résonateur. 

 

4.2.1.2.4 Effet de la largeur de la ligne micro ruban b 

 

La largeur de la ligne micro-ruban b est l’une des variables qui sont contrôlées par le 

concepteur et les techniques de fabrication. La largeur et la hauteur de ligne micro-ruban 

peuvent être définies comme des paramètres physiques principaux qui ont une influence 

importante sur la réponse magnétique du résonateur. 

 

Figure 26 : Fonction de perméabilité pour différentes valeur de b 

Nous pouvons aussi mentionner la largeur du gap entre les anneaux, et les caractéristiques 

matérielles telles que la conductivité du conducteur. Pour étudier l'effet des propriétés 

physiques de l'inclusion, nous simulons la réponse magnétique du résonateur nth rose curve. 

La figure 26 montre la variation de la perméabilité effective en fonction de la fréquence. 
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En fait, la fréquence de résonance augmente de 1.5 GHz à 2.3 GHz lorsque la valeur de b 

augmente de 0.2 mm à 0.8 mm. De même, l'amplitude de la fonction de la perméabilité 

augmente de 15 à 34. Nous avons démontré précédemment que la fonction de la 

perméabilité est très sensible aux paramètres physiques des inclusions. Également, la 

capacité totale et la résistance totale de l'inclusion sont des fonctions de la largeur de la 

ligne micro-ruban, la fonction de la perméabilité varie rapidement avec la variation de la 

largeur de la ligne micro-ruban. La figure 27 représente l'évolution de la fréquence de 

résonance et l'amplitude maximale de la perméabilité avec la variation de b. 

 

 

 

Figure 27 : Variation de la fréquence de résonance et l'amplitude de la fonction  

de perméabilité pour différentes valeurs de b 

 

4.2.1.2.5 Effet de la largeur de fente g  
 

Dans cette partie, l'effet la largeur de fente g entre les deux contours métalliques 

concentriques de l'inclusion est étudié. En fait, nous analysons la réponse magnétique de 

la courbe de rose résonateur entre 0.2GHz et 0.8GHz. 
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Figure 28 : Fonction de perméabilité pour différentes valeurs de g 

 

La figure 28 montre la variation de la fonction de la perméabilité en fonction de la 

fréquence pour différente valeur de g. La fréquence de résonance et la fonction de la 

perméabilité augmentent simultanément lorsque les valeurs de g augmentent. Nous avons 

remarqué dans chapitre 3 que la réponse magnétique de l’inclusion peut être considérée 

comme une fonction des paramètres physiques de cette structure. En effet, la capacité totale 

de l'inclusion est une fonction du paramètre g. Par conséquent, la fréquence de résonance 

varie de 0.4 GHz à 0.6 GHz avec la variation de l'écart de trace. De même, avec la variation 

la largeur de fente, l'amplitude de la perméabilité varie de 54 à 66. La figure 29 montre 

l'évolution de la fréquence de résonance et l'amplitude maximale de la perméabilité avec 

la variation de la largeur de fente de l’inclusion. 
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Figure 29 : Variation de la fréquence de résonance et l'amplitude de la fonction  

de perméabilité pour différentes valeurs de g 

 

Une étude paramétrique a été réalisée sur la base des caractéristiques géométriques et 

physiques du n- RCR. La surface, le périmètre et l'ordre des RCR sont considérés comme 

les principaux paramètres de cette étude. En outre, les paramètres physiques du résonateur 

sont aussi utilisés pour caractériser le comportement magnétique du résonateur. Il a été 

observé que la fréquence de résonance et la fonction de perméabilité sont très sensibles à 

la surface et le périmètre de l’inclusion. Dans le cas de ce résonateur, la surface et le 

périmètre peuvent être contrôlé l’un indépendamment de l’autre. L'impact des propriétés 

physiques sur la fonction de perméabilité a été aussi souligné. Cette étude peut faciliter le 

processus de conception de résonateur nth rose curve.  
 

4.2.2 Étude du résonateur kth Corrugated Rectangular Resonator 

4.2.2.1 Configuration du résonateur kth CRR 
 

Les inclusions les plus populaires dans la littérature sont sous formes de cercle ou de carré 

(Split ring resonator en forme de cercle ou carré). La surface A et le périmètre P d'un carré 

(ou d’une cercle) sont liés l’un à l’autre par les équations suivantes P2 = 16A et P2 = 4πA, 

respectivement. Par conséquent, la surface et le périmètre du cercle et du carré sont 

fortement dépendants et ne peuvent pas être contrôlé l’un indépendamment de l’autre. 
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Ainsi, le cercle ou le carré ne peuvent pas être des options pour la géométrie des inclusions 

d'un MMA. Contrairement au cercle et au carré, le rectangle et l’ellipse fournissent une 

surface indépendante du périmètre. Dans leur travaux de recherche Kabiri et al. [97], ont 

introduit deux autres nouveaux résonateurs (kth order Corrugated Rectangular Resonator et mth 

Sine oval resonator). 

Dans cette partie, le résonateur kth order Corrugated Rectangular Resonator est étudié. Cette 

inclusion est façonnée par l'ajout d'une onde carrée d'un côté ou des deux côtés parallèles 

du rectangle de base. Les ondes carrées sont des corrugations ajoutés à la forme principale. 

Les ondes carrées ajoutent des ondulations au rectangle de base. La principale 

caractéristique de ce résonateur est que le périmètre et la surface sont indépendants l’un de 

l’autre. La surface du résonateur peut être approchée à la surface d’un rectangle de base. 

Toutefois, le périmètre peut atteindre une valeur souhaitée en choisissant le bon ordre du 

résonateur.  

 

Figure 30 : Configuration du résonateur kth CRR 
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Figure 31: Configuration du résonateur kth CRR pour différents ordre k. 

4.2.2.2 Étude paramétrique du résonateur kth CRR 
 

4.2.2.2.1 Effet de l’ordre l’inclusion 
 

L'amplitude maximale de la fonction de la perméabilité approximativement reste la même 

lorsque l’ordre k du résonateur augmente. Cependant, la fréquence de résonance diminue 

quand l'ordre du résonateur augmente (figure 32). Contrairement au résonateur nth rose 

curve, l’amplitude la perméabilité n’était pas affectée par l’ordre k car le nombre des 

ondulations carrées n’est pas assez grand pour augmenter le couplage capacitif du 

résonateur. 

 

Figure 32 : Fonction de perméabilité pour différentes valeurs de l’ordre k 
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4.2.2.2.2 Effet du périmètre de l’inclusion 
 

En fixant la surface du résonateur, on fait varier le périmètre du résonateur et on simule la 

réponse magnétique du résonateur kth order Corrugated Rectangular Resonator. La figure 35 

illustre la perméabilité effective du résonateur en fonction de la fréquence de résonance 

pour différentes valeurs du périmètre. Le périmètre total de l’inclusion varie de 60mm à 

70mm (figure 33). On constate que la fréquence de résonance et l'amplitude maximale de 

la fonction de perméabilité diminuent lorsque le périmètre augmente. Cette constatation 

confirme bien les résultats trouvés précédemment dans le cas du résonateur nth order rose 

curve Resonator. 

 

 

Figure 33: Fonction de perméabilité pour différentes valeurs de P 

4.2.2.2.3 Effet de la surface de l’inclusion 

De même pour la surface, l'amplitude maximale de la fonction de la perméabilité augmente 

lorsque la surface de l’inclusion augmente. La surface occupée par l’inclusion est 

directement liée à l'inductance totale de l’inclusion (figure 34). Par conséquent, lorsque la 

surface occupée par l'inclusion augmente les fréquences de résonance diminue. Dans le cas 
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de la surface aussi, on obtient les mêmes résultats trouvés dans la simulation du résonateur 

nth order rose curve Resonator ce qui permet de confirmer l’exactitude du modèle utilisé dans 

l’étude des deux résonateurs.  

 

 

Figure 34 : Fonction de perméabilité pour différentes valeurs de A 

4.2.3 Étude du résonateur mth Sine oval Resonator 

4.2.3.1 Configuration du résonateur mth SOR 
 

Dans cette partie, le résonateur mth order Sine oval  Resonator est étudié. Cette inclusion sous 

forme d’ovale possède un périmètre qui peut être contrôlé indépendamment de sa surface. 

Des formes sinusoïdales sont ajoutées à la forme circulaire initiale du résonateur afin 

d’augmenter le couplage du résonateur. L’effet de la variation de l’ordre m sur la réponse 

magnétique de ce résonateur est illustré par la figure 35. Les résultats trouvés pour cette 

inclusion sont semblables aux résultats du résonateur nth rose curve resonator. En effet, les 

deux inclusions sont basées sur la forme d’un cercle (pour l’ordre m=0, on a un simple 

résonateur sous forme de cercle). La figure 36 montre la forme géométrique des trois 

premiers ordres de ce résonateur. 
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Figure 35 : Fonction de perméabilité pour différentes valeurs de l’ordre m 

 

Figure 36 : Configuration du résonateur mth SOR pour différents ordre m. 

4.2.3.2 Étude paramétrique du résonateur mth SOR 
 

Les effets du périmètre et de la surface du résonateur sur la réponse magnétique ont été 

étudiés. Les deux figures 37 et 38 représentent les résultats des simulations numériques 

obtenus en utilisant le logiciel HFSS. On peut bien noter que les résultats sont semblables 

aux cas des résonateurs nth rose curve resonator et kth rectangular corrugated resonator. 

Ces deux figures confirment que l’effet du périmètre et de la surface sur la réponse d’un 

résonateur est très important. L’autre avantage de ces différents résonateurs est la grande 
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flexibilité au niveau de contrôle des paramètres géométriques. De plus, ces inclusions 

permettent de concevoir des cellules unitaires plus miniatures. 

 

Figure 37 : Fonction de perméabilité pour différentes valeurs de A 

 

Figure 38 : Fonction de perméabilité pour différentes valeurs de P 
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4.3 Étude des cellules complémentaires MMA  

4.3.1 Configuration du résonateur complémentaire CRCR 

 

Le résonateur CRCR est le résonateur complémentaire de la structure Rose curve. Cette 

nouvelle structure fournit un contrôle total des paramètres géométriques de la cellule 

unitaire MMA. CRCR est une forme généralisée de l’inclusion CSRR. La géométrie du 

résonateur CRCR d'ordre zéro a une forme circulaire identique à CSRR. Toutefois, les 

ordres supérieurs à zéro ont une base circulaire avec un périmètre sinusoïdale déformée 

fournissant l’extension du périmètre tout en conservant la surface du résonateur constante. 

La figure 39 illustre la configuration du résonateur CRCR ainsi que les différents 

paramètres géométriques de cette structure.  

 

 

Figure 39: Configuration d'une cellule unitaire CRCR 

Le tableau 2 récapitule les paramètres physiques des traces et les dimensions du résonateur 

et il est utilisé dans la modélisation des cellules unitaires. Le logiciel Ansoft HFSS a été 

utilisé pour simuler les paramètres S. La permittivité effective de l’inclusion est déterminée 

à partir des grandeurs physiques du coefficient de réflexion S11 et du coefficient de 

transmission S21. 



69 

Tableau 2: Paramètres de simulation du résonateur CRCR 

Épaisseur du Métal                             t= 35 µm 

Substrat utilisé                                    Duroid 5880 (εr = 2.2) 

Largeur de trace                                 b= 200 µm 

 

Écart entre deux traces                      g = 700 µm 

 

Largeur de fente                                 d = 0.002 mm 

 

Dimensions de la cellule                     Δx=Δz=20mm    

                                                                    Δy=0.8mm                                                                                                   
 

4.3.2 Étude paramétrique du résonateur CRCR 
 

Dans le chapitre 3, on a démontré que la fonction de permittivité du résonateur 

complémentaire peut être exprimée en fonction du périmètre et du la largeur du trace b. 

L’expression de la réponse électrique de l'inclusion en termes de propriétés géométriques 

permet l’analyse de l’effet de ces paramètres sur la permittivité. Le modèle de circuit 

présenté dans le chapitre 3 prédit la variation de la fréquence de résonance du résonateur 

complémentaire en fonction des différents paramètres géométriques et physique de la 

cellule unitaire. Dans cette partie, nous appliquons un modèle généralisé du comportement 

du résonateur complémentaire pour étudier et analyser le résonateur CRCR. Dans cette 

étude, le CRCR a été choisi pour effectuer les simulations vu qu’il présente plus de 

flexibilité et aussi permet d’avoir plus de miniaturisation. Une étude paramétrique détaillée 

sur les caractéristiques de transmission et le comportement électrique du CRCR sur la base 

des paramètres physiques et géométriques est présentée. Le périmètre de l’inclusion ainsi 

que la largeur du trace et la distance entre deux traces sont les principaux paramètres qui 

seront analysés et étudiés.  
 

4.3.2.1 Effet du périmètre 
 

Le résonateur complémentaire CRCR d’ordre 7 est simulé pour différentes valeurs de 

périmètre lorsque tous les autres paramètres sont constants. La figure 40 présente la 

permittivité effective du résonateur CRCR en fonction de la fréquence de résonance pour 

différentes valeurs du périmètre. Le périmètre total de l’inclusion varie de 67mm à 74mm. 

On constate que la fréquence de résonance et l'amplitude maximale de la fonction de 
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perméabilité diminue lorsque le périmètre augmente. En effet, la fréquence de résonance 

varie de 1.46 GHz à 1.3GHz lorsque les valeurs du périmètre augmentent. 

 

Figure 40: Fonction de permittivité du CRCR pour différentes valeurs de P 

En revanche, l'amplitude maximale de la fonction de la permittivité diminue délicatement 

de 32 à 25. L'effet du périmètre sur la fréquence de résonance et l'amplitude maximale de 

la permittivité est illustré dans la figure 41. D’après le modèle électromagnétique du 

résonateur complémentaire présenté dans le chapitre 3, le caractère inductif du résonateur 

complémentaire est directement lié à son périmètre. On sait aussi que la fréquence de 

résonance est inversement liée à l’inductance et la capacitance totale du résonateur. Par 

conséquent, la fréquence de résonance et l’amplitude de la permittivité diminuent lorsque 

le périmètre du résonateur augmente. On peut noter aussi que le résonateur CRCR 

possédant une plus grande circonférence résonne à des fréquences plus basses.  
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Figure 41: Variation de la fréquence de résonance et l'amplitude de la fonction  

de permittivité pour différentes valeurs de P 

4.3.2.2 Effet de la largeur de trace 
 

Dans cette section, la largeur de la trace b a été variée alors que  tous les autres paramètres 

sont maintenus constants. La figure 42 affiche la partie réelle de la fonction de permittivité 

en fonction de la fréquence de résonance pour différentes valeurs de la largeur de trace b. 

Les valeurs de b varient de 0.3mm à 0.9mm. Les résultats de simulation montrent que la 

fréquence de résonance augmente lorsque la largeur de trace b augmente.  

 

Figure 42: Fonction de permittivité du CRCR pour différentes valeurs de b 
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En effet, en se basant sur le modèle analytique présenté dans le chapitre 3, la largeur b 

affecte la capacité et l’inductance. L'augmentation de la largeur b diminuera la capacité 

totale du résonateur. Par conséquent, les résonateurs complémentaires qui sont caractérisés 

par les largeurs de trace les plus minces auront les fréquences de résonance les plus basses.   

 

Figure 43: Variation de la fréquence de résonance et l'amplitude de la fonction  

de permittivité pour différentes valeurs de b 
 

En outre, l'amplitude maximale de la fonction de la permittivité augmente légèrement de 

50 à 58. L'impact de la largeur de trace b sur la fréquence de résonance et l'amplitude 

maximale de la permittivité est illustré dans la figure 43. 

4.3.2.3 Effet de la distance entre les traces 

 

Dans cette partie, l’effet de la distance entre les traces g sur la permittivité du résonateur 

complémentaire est étudié et analysé. Les simulations ont été effectuées alors que les autres 

paramètres sont maintenus constants. La distance entre les traces g a été variée de 0.2mm 

à 1mm. La figure 44 affiche la partie réelle de la fonction de permittivité simulée pour 

différentes valeur de la distance g. 
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Figure 44: Fonction de permittivité du CRCR pour différentes valeurs de g 

D’après la figure 44, la fréquence de résonance augmente lorsque la distance g augmente. 

Elle passe de 1.6GHz à 2.1GHz. Contrairement à la fréquence, la valeur maximale de 

l’amplitude de la permittivité diminue lorsque la distance g augmente de 0.2mm à 1mm 

(figure 45). Les simulations montrent que l'augmentation de la distance g entraine une 

augmentation de la fréquence de résonance magnétique de la structure complémentaire. En 

effet, la modification de la distance g entre les deux anneaux change les valeurs de la 

résistance et l’inductance totale entre les deux anneaux. D’après le modèle analytique 

proposé dans le chapitre 3, l'augmentation de la distance g, diminue à la fois la résistance 

et l'inductance mutuelle du résonateur complémentaire. De ce fait, la fréquence de 

résonance augmente avec la distance g, qui est d'accord avec la formulation de la fonction 

de permittivité. 
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Figure 45: Variation de la fréquence de résonance et l'amplitude de la fonction  

de permittivité pour différentes valeurs de g 
 

4.4 Conclusion  

 
Dans ce chapitre, la réponse électromagnétique des résonateurs nth rose curve, kth 

corrugated rectangular resonator, mth sine oval resonator a été étudiée. Ces résonateurs 

sont caractérisés par une surface d’inclusion indépendante du périmètre. En effet, ces 

structures permettent d’améliorer le taux de miniaturisation des circuits RF et aussi 

présentent plus de flexibilité. En fait, le contrôle de la fréquence de résonance et de la 

perméabilité effective est plus facile en utilisant ces résonateurs vu que les paramètres 

géométriques de ces structures peuvent être manipulés indépendamment l’un de l’autre. 

L’étude détaillée de ces résonateurs a bien démontré que ces structures sont de bonnes 

candidates à des circuits RF plus miniatures.  

Dans une deuxième partie, les cellules unitaires complémentaires ont été étudiées et 

analysées dans le but de souligner l’effet des paramètres géométriques sur la réponse 

électrique du résonateur. Les simulations ont pu confirmer le modèle électromagnétique 

proposé dans le chapitre précédent. La circonférence du résonateur a un grand effet sur la 

fréquence de résonance du résonateur complémentaire. De même, la distance g entre deux 

anneaux consécutifs a un grand impact sur la fréquence de résonance. Cependant, la largeur 

de la trace b affecte délicatement cette fréquence. 
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Chapitre 5 
 

5 Nouvelles cellules complémentaires et leurs 

applications aux circuits RF 
 

 

 

 

5.1 Introduction 
 

Après avoir présenté les cellules unitaires MMA ainsi que les cellules complémentaires 

dans les chapitres précédents, une étude électromagnétique de ces structure a été établit. 

Cette analyse a permis de souligner les caractéristiques magnétiques de chaque résonateur 

ainsi que l’effet des différents paramètres géométriques et physiques sur la réponse 

électromagnétique de ces résonateurs. Dans ce chapitre, les différents résonateurs seront 

appliqués et utilisé pour la conception de plusieurs circuits RF. En effet, l’application des 

cellules unitaires complémentaires permettra de valider les modèles électromagnétiques 

proposés précédemment. Plusieurs circuits RF se basant sur des nouveaux résonateurs 

complémentaires seront simulés en utilisant le logiciel Ansoft HFSS. Dans le but de valider 

les résultats de simulation, les composants seront fabriqués et mesurés.  

5.2 Nouvelles cellules complémentaires et leurs applications 

aux circuits RF 
Dans cette partie, nous présentons quelques nouvelles cellules unitaires MMA. Ces cellules 

vont être appliquées à différents circuits RF. D’abord, on présente une antenne bi-bande 

basée sur une nouvelle cellule unitaire composée. Ensuite, trois types de filtres (passe-bas, 

coupe-bande, passe-bande) vont être introduits. Les circuits simulés sont basés sur des 

cellules MMA complémentaires. 
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5.2.1 Antenne bi-bande 
 

Dans cette partie, on propose une nouvelle cellule complémentaire MMA. Cette cellule 

sera appliquée à une antenne patch simple afin de générer une deuxième fréquence de 

résonance. Le modèle d’antenne basée sur cette cellule imprimée dans le plan de masse 

sera étudié. La nouvelle structure proposée est représentée par la figure 46. Cette cellule 

complémentaire se compose de deux résonateurs CSRRs et une fente ondulée. En fait, la 

fente ondulée est utilisée pour connecter les deux résonateurs CSRRs. La figure 47 

représente la permittivité effective de la structure proposée et du résonateur classique 

CSRR. Le logiciel Ansoft HFSS a été utilisé pour effectuer l’analyse numérique des 

paramètres effectifs. Ces caractéristiques ont été obtenues lorsque les dimensions 

physiques des deux structures sont fixées et définies par le tableau 3. Le substrat 

diélectrique utilisé est défini par une épaisseur de 1.57 mm et une constante diélectrique 

relatif égale à 2.2. 

Tableau 3: Paramètres de la structure proposée et la cellule CSRR. 

Paramètres de la cellule proposée Paramètres de  la cellule CSRR 

𝒂 = 𝟔. 𝟑𝒎𝒎 

𝒃 = 𝒈 = 𝒔 = 𝒄 = 𝒅 = 𝟎. 𝟐𝒎𝒎 

𝑳 = 𝟒. 𝟒𝒎𝒎 

𝒘 = 𝟏. 𝟐𝒎𝒎 

𝒂 = 𝟕. 𝟖𝒎𝒎 

𝒃 = 𝒈 = 𝒔 = 𝟎. 𝟐𝒎𝒎 
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Figure 46: Configuration de la cellule complémentaire proposée 

Pour démontrer l'efficacité du résonateur proposé par rapport au résonateur CSRR, la 

permittivité effective de la cellule unitaire proposée est comparée à la permittivité effective 

du CSRR classique pour la même fréquence de résonance. Comme le montre la figure 47, 

l'amplitude de la permittivité de la cellule proposée est trois fois plus supérieure par rapport 

à la réponse du CSRR classique. Par conséquent, simplement en déposant une seule 

inclusion CS-CSRRs (Corrugated slotted-CSRRs) sur le plan de masse, une nouvelle 

fréquence de résonance peut être facilement créée. En outre, on peut voir d'après la figure 

46 que CS-CSRRs et les CSRRs résonnent à 2.4 GHz. La permittivité effective équivalente 

du CS-CSRRs est négative de 2.25GHz à 2.45GHz. Cependant, cette permittivité est 

négative de 2.3 à 2.41 GHz pour la structure de CSRR. Par conséquent, la bande de 

fréquence négative du CS-CSRRs est plus large par rapport à la CSRR. 
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Figure 47: La permittivité effective de la cellule complémentaire proposée et la cellule CSRR 

La première caractéristique intéressante de la nouvelle cellule CS-CSRRs est d’élargir la 

bande de fréquence sur laquelle le milieu fournit une permittivité négative. Afin d'atteindre 

une fréquence de résonance de 2.4 GHz, on a besoin d’une cellule unitaire CSRR plus 

grand. Tableau 3 récapitule les caractéristiques géométriques de l'inclusion CSRR. Comme 

on peut l'observer à partir de Table 3, la cellule unitaire du résonateur CSRR nécessite une 

surface de 7.8 mm x 7.8 mm. Quand le résonateur est appliqué pour générer une deuxième 

fréquence de résonance dans le plan de masse, il nécessite une surface extérieure de 

182.52mm2. Comme montré dans [112], trois cellules CSRRs sont gravées sur le plan de 

masse d'une antenne patch classique pour générer une deuxième fréquence de résonance. 

Alors que, la surface totale occupée par l'inclusion CS- CSRRs est de 107.1mm2. Par 

conséquent, la nouvelle inclusion CS-CSRRs proposée fournit plus de miniaturisation 

quand elle est appliquée à l'antenne patch. 
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Figure 48: Configurations des deux antennes: (a) antenne patch sans CS-CSRRs  (b) antenne patch 

avec CS-CSRRs. 

La figure 48 illustre le prototype de l'antenne bi-bande conçu en utilisant le résonateur 

proposé CS-CSRRs. L'antenne est fabriquée en utilisant un substrat diélectrique ayant une 

épaisseur de 1.57 mm et une constante diélectrique relative εr de 2.2. L'antenne patch 

principale est conçue pour résonner à 5.8 GHz avec une surface d'un plan de masse de 

30mm × 30mm. La surface conductrice (patch) de l'antenne a les dimensions de 17 mm x 

16,5 mm et elle est alimentée par une ligne de transmission micro-ruban de 50Ω. La largeur 

de la ligne micro-ruban est ws=1.7mm et les longueurs L1 et L2 sont respectivement de 

valeur 5.6 mm et 7.15mm. En fait, la structure CS-CSRRs est gravée sur le plan de masse 

en dessous de couche conductrice supérieure (patch) pour produire une nouvelle fréquence 

de résonance. Les paramètres géométriques du résonateur CS-CSRRs sont résumés dans le 

tableau 2. Comme le montre la figure 48, une seule inclusion CS-CSRRs est chargée sur le 

plan de masse l'antenne ce qui permet de garder la surface conductrice (patch) intacte. 

Ainsi, la surface conductrice (patch) de la nouvelle antenne peut résonner 

approximativement comme l’antenne patch classique. En outre, la structure CS-CSRRs 

chargée dans le plan de masse a un effet mineur sur la fréquence générée par la surface 

conductrice (patch). Par conséquent, l'antenne patch conçue peut avoir un gain élevé dans 

les deux fréquences (2.4 GHz et 5.8 GHz). 
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Une antenne patch micro-ruban conventionnelle a été simulée à l'aide du logiciel Ansoft 

HFSS. La figure 49 illustre le coefficient de réflexion mesuré et simulé de l'antenne conçue 

sans le résonateur CS-CSRRs. Comme le montre la figure 49, la fréquence de résonance 

de l'antenne simulée sans le CS-CSRRs est de 5.8 GHz. A la fréquence de résonance, le 

coefficient de réflexion simulé est de -34.7 dB. En fait, l'antenne fabriquée résonne à 

5.85GHz avec un coefficient de réflexion de -20 dB. La figure 50 montre le diagramme de 

rayonnement simulé dans le plan E et le plan H de l'antenne patch classique. Le gain de 

rayonnement simulé de cette antenne est 7.95 dBi. 

 

Figure 49: Coefficient de réflexion de l’antenne sans CS-CSRR 

Afin de générer une nouvelle fréquence de résonance, un CS-CSRR a été gravé sur le plan 

de masse d'une antenne patch classique. La nouvelle antenne a été fabriquée et la 

photographie de la vue de dessus de l'antenne proposée et vue de dessous sont présentées 

par les figures 51 (a) et 51 (b), respectivement. Le coefficient de réflexion de l'antenne 

fabriquée a été mesuré en utilisant un analyseur de réseau vectoriel. Les coefficients de 

réflexion (simulés et mesurés) de l'antenne patch bi-bande sont donnés par la figure 52. Il 

y a une grande concordance entre les résultats de simulation et les résultats de mesure. 

D’après la figure 52, le coefficient de réflexion mesurée est -20 dB à 2.4 GHz et de -19.dB 

à 5.8 GHz. Les diagrammes de rayonnement de l’antenne bi-bande sont donnés par la 
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figure 53. Un bon accord entre les résultats simulés et mesurés est obtenu. La légère 

différence entre les résultats mesurés et simulés peut être attribuée à des défauts de 

fabrication et à l'erreur dans le processus de mesure. 

 

Figure 50: Diagramme de rayonnement de l'antenne patch simulée 

 

 

Figure 51: Photographie de l’antenne bi-bande fabriquée (a)vu de dessus, (b) vu de dessous. 
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Figure 52 : Coefficient S11 simulé et mesuré de l'antenne patch bi-bande 

 

Figure 53: Diagramme de rayonnement de l'antenne patch bi-bande 
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L'antenne proposée présente un diagramme de rayonnement bidirectionnel dans le plan E 

pour la fréquence de résonance 2.4 GHz. En outre, les diagrammes de rayonnement (figure 

53) montrent que sur le plan H le rayonnement est omnidirectionnel. D’après la même 

figure, on peut remarquer que l’antenne génère un bon rayonnement pour les deux 

fréquences de résonance. La figure 54 représente le gain mesuré de l'antenne proposée en 

fonction de la fréquence. Comme le montre la figure 54, les valeurs maximales du gain 

dans les deux fréquences de résonances sont 5.17 dBi à 2.4 GHz et 7.12dBi à 5.8 GHz. 

La circulation du courant dans le plan de masse de l'antenne proposée aux deux fréquences 

de résonance est représentée par la figure 55. La plus grande puissance du courant 

surfacique à 2.4 GHz est principalement concentrée autour des contours du résonateur CS-

CSRRs. Par conséquent, le CS-CSRRs chargé sur le plan de masse apporte une contribution 

importante dans le mouvement du courant surfacique dans cette fréquence. Ce 

comportement signifie que la fréquence de résonance à 2.4 GHz est impliquée par le 

résonateur CS-CSRRs et non par le patch de l'antenne. À la fréquence de 5.8 GHz, la 

distribution de courant surfacique est plus concentrée autour du patch de l’antenne. En 

conséquence, la fréquence supérieure est plus affectée par les courants générés par le patch, 

elle est aussi perturbée par les forts courants concentrés aux contours du CS-CSRRs, ce qui 

peut expliquer le léger décalage de la fréquence de résonance à 5.8 GHz par rapport à 

l'antenne patch classique. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 54: Gain simulé par rapport à la fréquence de résonance de l'antenne fabriquée 
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Figure 55: Distribution du courant surfacique de l'antenne proposée à : (a) 2.45 GHz, ( b ) 5.8 GHz . 

En conclusion, une nouvelle antenne patch bi-bande a été proposée. Cette antenne patch 

micro-ruban est basée sur une nouvelle structure MMA nommée CS-CSRRs. L’inclusion 

CS-CSRRs a été gravée sur le plan de masse d'une antenne patch classique afin de produire 

une nouvelle fréquence de résonance. Pour vérifier les résultats simulés, le prototype de 

l'antenne a été fabriqué et mesuré. Les résultats de simulation et de mesure sont en 

concordance. L'antenne proposée présente un diagramme de rayonnement stable avec un 

bon gain pour les deux fréquences de résonance. En outre, l'antenne conçue résonne à 2.4 

GHz et 5.8 GHz. Par conséquent, elle peut être utilisée pour les applications WLAN et 

ISM. 

5.2.2 Filtre multi-bande 

5.2.2.1 Filtre multi-bande basé sur CSRR 
 

Plusieurs systèmes de télécommunications modernes, tels que les systèmes embarqués, les 

systèmes de téléphonie mobile et les systèmes de communications sans fil, utilisent les 

filtres. La conception des filtres compacts et performants constitue un grand défi dans le 

domaine des RF/microondes. Dans le cas de récepteurs multi-bandes, l’utilisation de 

plusieurs filtres doit être évitée puisqu’elle consomme plus de surface. Ainsi, le filtre à 

multi-bande est une solution intéressante à ce problème. Dans ce contexte, nous proposons 

une nouvelle structure de filtre à coupe-bande et à multi-bande. Nous utiliserons le 
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résonateur à multi-bande proposé par Turkmen et al. [113]. Le résonateur N-ring CSRR 

génère N fréquences de résonance. On va considérer les cas N=2 et 3 et on appliquera les 

deux cellules complémentaires pour la simulation de deux filtres (bi-bande et tri-bande). 

 

Figure 56: (a) configuration du résonateur  two-ring CSRR, ( b ) Permittivité effective du résonateur  two-ring 

CSRR 

 

 
 

Figure 57: (a) configuration du résonateur three-ring CSRR, (b ) Permittivité effective du résonateur  

three-ring CSRR 
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Les deux résonateurs multi-bandes sont présentés dans les figures 56(a) et 57(b). Le 

logiciel Ansoft HFSS a été utilisé pour la simulation des deux inclusions complémentaires. 

La figure 56(b) illustre la permittivité effective du two-ring CSRR. D’après cette figure, le 

résonateur à two-ring CSRR a deux fréquences de résonance. La première résonance est à 

2.4 GHz et la permittivité effective est négative de 2.39 GHz à 2.53 GHz. La deuxième 

résonance est à 5.8 GHz et sa permittivité effective équivalente est négative de 5.81GHz à 

5.94 GHz. Les dimensions du résonateur three-ring CSRR ont été optimisées dans le but 

d’avoir trois fréquences de résonances à 2.4 GHz, 3.4 GHz et 5.8 GHz (figure 57 (b)). 

D'après ces deux figures, on peut remarquer que le nombre souhaité de fréquences de 

résonance peut être contrôlé par le nombre d’anneaux dans une cellule unitaire. Par 

conséquent, en choisissant un nombre d’anneaux bien déterminé, le nombre correspondant 

de résonances électriques peut être facilement réalisé. Les deux inclusions (two-ring CSRR 

et three-ring CSRR) déjà simulées seront appliquées pour la conception des filtres à multi-

bandes. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Figure 58: (a) configuration du filtre bi-bande, ( b ) S11 et S21 simulés du filtre bi-bande 
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La configuration des filtres à multi-bandes proposées est représentée par les figures 58 (a) 

et 59 (a). La ligne micro-ruban est posée sur le substrat tandis que les résonateurs multi-

CSRR sont gravés dans le plan de masse. En fait, la ligne micro-ruban induit des lignes de 

champ électrique; ces lignes de champ électrique sont perpendiculaires au plan de masse. 

Les résonateurs sont excités par ces lignes de champs et auront une permittivité négative 

quand un champ électrique est perpendiculaire au plan des inclusions. Par conséquent, les 

résonateurs multi-rings CSRR placés dans le plan de masse juste en dessous de la ligne 

micro-ruban créent des propriétés coupe-bande avec un fort couplage électrique. Basé sur 

cette théorie, deux catégories de filtres coupe-bande sont conçus. Le premier prototype est 

un filtre bi-bande basée sur l’inclusion two-ring CSRR. Le deuxième filtre est un filtre tri-

bande conçu en se basant sur l’inclusion three-ring CSRR. 

 

Tableau 4: Paramètres de simulation du résonateurs Multi-ring 

Paramètres du 

résonateur One-ring 

CSRR (mm) 

Paramètres du 

résonateur Two-ring 

CSRR (mm) 

Paramètres du 

résonateur Three-ring 

CSRR (mm) 

a1=6 

w=0.3 

g1=0.2 

a1=6, a3=3 

w=0.3 

g1=0.2, g3=0.3 

a1=6, a2=4.8,a3=3 

w=0.3 

g1= g2=0.2, g3=0.3 

 

Le substrat Rogers RO3010 est utilisé dans la fabrication des deux filtres. Comme 

représenté sur la figure 58(a), quatre cellules unitaires two-ring CSRR sont gravées sur le 

plan de masse avec une distance s = 0.3mm entre chaque deux cellules unitaires. D'autre 

part, pour obtenir une réponse tri-bande, quatre three-ring CSRRs sont chargés dans le plan 

de masse du filtre tri-bande (un prototype est représenté sur la figure 59 (a)) avec la même 

distance s de 0.3 mm. 
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Figure 59: (a) configuration du filtre tri-bande, (b) S11 et S21 simulés du filtre tri-bande 
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Figure 60: (a) Plan de masse du filtre bi-bande, ( b ) S11 simulé et mesuré du filtre bi-bande, (c ) S21 simulé et 

mesuré du filtre bi-bande 

 

Figure 61: (a) Plan de masse du filtre tri-bande, (b) S11 simulé et mesuré du filtre tri-bande, (c) S21 simulé et 

mesuré du filtre tri-bande 
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Les filtres ont été fabriqués et simulés et les coefficients de réflexion S11 et de transmission 

S21 sont donnés par les figures 58 et 59.  

Les photographies des filtre proposés sont donnés par les figures 60(a) et 61(a). Les deux 

résultats simulées et mesurées S11 et de S21sont présentés dans les figures 60 (b) (c) et 61 

(b) (c), respectivement. Un très bon accord a été obtenu entre les résultats de simulation et 

les résultats de mesures avec des différences mineures. Pour les résultats de mesures, il y a 

un léger décalage dans les différentes bandes interdites. Ces petites différences peuvent 

être attribuées à désadaptation possible dans les connecteurs et également aux tolérances 

de fabrication. Les filtres fabriqués sont tout simplement adéquats aux applications à 2.4 

GHz, 3.4GHz et 5.8 GHz. En outre, les filtres proposés présentent une alternative aux 

autres filtres multi-bande, vu qu’ils ont une structure simple et de taille réduite. 

5.2.2.2 Filtre double-bande basé sur CRCR 
 

Un nouveau filtre double-bande est proposé dans cette partie. Ce filtre est basé sur une 

nouvelle inclusion. Afin de générer deux fréquences de résonances, deux Rose Curve 

résonateur ont été connectés par une ligne simple. Les deux résonateurs sont de formes 

spirales. En effet, pour la même fréquence de résonance, les résonateurs de formes spirales 

permettent d’avoir des dimensions plus petites que les autres résonateurs (Edged-coupled) 

ce qui permet d’avoir plus de miniaturisation. Les dimensions physiques du résonateur 

proposé sont résumées dans le tableau 5. La nouvelle structure sera référée dans la suite de 

ce paragraphe par le nom suivant : Linked Spiral Rose Curve Resonators (LSRCRs). 

 

Tableau 5: Paramètres de simulation des résonateurs CRCR spiral 

Dimensions en mm 

L=1.9              a=0.3 

r1=1.4             t=0.3            g=0.2 

r2=1.6             t=0.3              g=0.2 
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Figure 62: Paramètres géométriques de la cellule unitaire double-spirale Rose-curve 

Le logiciel commercial Ansoft HFSS est utilisé pour effectuer l'analyse numérique des 

paramètres S du résonateur. Le substrat utilisé dans les simulations a une constante 

diélectrique relative ɛr = 2.65 et une épaisseur de 0.254 mm. La figure illustre les différentes 

caractéristiques physiques du résonateur proposé. 

La figure 62 illustrent les paramètres effectifs relatives plus particulièrement la  

permittivité effective du résonateur proposée LSRCRs. Cette permittivité effective est 

présentée par une partie réelle et une partie imaginaire. Ces caractéristiques ont été obtenus 

lorsque les dimensions physiques du résonateur sont définies comme suit: a = 0.3 mm, L = 

1.9mm, r1 = 1.4 mm, r2=1.6mm, g = 0.2 mm, t =0.3 mm. 
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D’après la figure 63, on peut déduire que le résonateur proposé LSRCRs présente deux 

fréquences de résonance à 4.6 GHz et à 6.8 GHz. Sa permittivité relative est négative de 

4.6 GHz à 5.2 GHz et aussi de 6.8 GHz à 7.5 GHz.  

 

 

Figure 63: Permittivité effective du résonateur double-spirale Rose-curve. 

Le complémentaire de résonateur proposé est réalisé par la gravure de la structure du 

résonateur dans le plan de masse d’une ligne microruban selon le principe de Babinet [11]. 

Le complémentaire du résonateur créée une permittivité négative (Re (εeff ) < 0) près de la 

fréquence de résonance. Ces structures sont placées périodiquement sous une ligne 

microruban de 50 Ω afin de créer un effet capacitif important. Depuis, les résonateurs 

complémentaires sont excités par un champ électrique, ils produisent une permittivité 

négative effective. Ainsi, un champ électrique variable au cours du temps ayant une forte 

composante dans la direction axiale engendre un milieu caractérisé par une permittivité 

effective négative qui permet la création d’une bande d’arrêt. En conséquence, le 

mécanisme de fonctionnement du filtre coupe-bande basé sur ces résonateurs peut être 

expliqué comme suit: la ligne de transmission microruban induit des lignes de champ 
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électrique qui proviennent de la bande centrale et qui sont perpendiculairement au plan de 

masse. En raison de présence du substrat diélectrique, les lignes de champ sont étroitement 

concentrées juste au-dessous du conducteur central et la densité de flux électrique atteint 

sa valeur la plus forte au voisinage de cette région. Par conséquent, si un ensemble de 

résonateur est gravée sur le plan de masse alignée avec la bande, un fort couplage électrique 

avec la polarisation désirée est atteint. Sur la base de cette théorie, un filtre coupe-bande 

basé sur ces résonateurs a été conçu. La figure 64 montre la configuration de filtre coupe-

bande ainsi que la géométrie des quatre résonateurs mis en cascade sous la ligne 

microruban. Toutes les dimensions des résonateurs ont été choisies et optimisées dans le 

but d’avoir les deux fréquences de fonctionnement du filtre. Ces deux fréquences de 

résonances sont bien situés autour de 4.6 GHz et 6.8 GHz. Les paramètres S (S11 et S21) du 

filtre coupe-bande sont présentés dans la figure 65. En se basant sur le niveau de rejet 

minimum de -10 dB, la première bande interdite pour ce filtre s’étend de 3.8 GHz à 4.8 

GHz, alors que la deuxième bande est détectée de 5.69 GHz to 6.71 GHz. 

D’après la figure 65, le rejet maximum de la première bande interdite est de 43 dB avec 

des faibles pertes de retour, tandis que pour la deuxième bande, le rejet maximum est de 

35 dB. 

 

 

 
 

 

Figure 64: configuration du filtre bi-bande basé sur LSRCRs 

 

 

d 
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Dans cette partie, un filtre microruban coupe-bande et bande-double d'arrêt a été proposé, 

conçu avec succès et simulé. Le filtre est basé sur une nouvelle structure composé de deux 

résonateurs Rose curve spiral. Le dispositif résultant est très compact comparé aux filtres 

conçus avec les résonateurs classiques. En effet, le filtre produit deux seuils de rejet très 

haut dans les deux bandes interdites et présente deux bandes passantes plates et sans perte. 

Les dimensions totales du filtre sont égales à 10mm x 22mm. 

 

 

Figure 65: S11 et S21 simulés du filtre bi-bande basé sur CRCR spiral  

 

 

5.2.3 Filtre passe-bas 

5.2.3.1 Filtre passe-bas basé sur CRCR 

 

Un filtre passe-bas avec des zéros de transmissions contrôlables et une large bande passante 

est présenté dans cette partie. Ce filtre est basé sur l'utilisation des cellules unitaires MMA 

complémentaires. Les résonateurs nth rose curve complémentaires (CRCRs) sont gravées 
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au plan de masse sous une ligne micro ruban. La réponse du filtre est contrôlée en ajustant 

les paramètres géométriques des résonateurs complémentaires. Le filtre proposé permet de 

miniaturiser la structure de base qui a été proposées en 2007 par Zhang et al. [114]. 

L'utilisation du résonateur complémentaire nth rose curve (CRCR) permet aussi d’élargir 

la bande interdite du filtre passe-bas. 

Le filtre passe-bas est réalisé par la mise en cascade des cellules complémentaires CRCR 

pour obtenir des zéros transmissions contrôlables. Le résonateur complémentaire CRCR 

est présenté et sa réponse en fréquence de résonance est analysée.  

 

Figure 66: Différentes cellules unitaires CRCRs (la ligne micro ruban supérieure est représentée par une 

couleur orange et le plan de masse est représenté par la couleur grise) 
 

La figure 66 montre les différentes cellules de résonateur CRCR gravées sur le plan de 

masse alors que la ligne micro ruban est située au-dessus du substrat. En effet, les trois 

résonateurs complémentaires nth rose curve sont modélisés en modifiant les paramètres 

géométriques (le rayon, la distance entre les deux anneaux, la fente, la largeur de trace). La 

figure 67 est une illustration des paramètres géométriques des trois résonateurs 

complémentaires. Le tableau 6 présente avec plus de détails les paramètres géométriques 

des cellules unitaires CRCR. 
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Figure 67: Paramètres géométriques de la cellule unitaire CRCR 
 

 

 

Tableau 6: Paramètres géométriques de différentes cellules unitaires CRCR 
 

 rayon (mm) Largeur de la 

trace (mm) 

Distance entre 

deux anneaux 

(mm) 

fente (mm) 

CRCR_1 2.8 0.5 1 0.1 

CRCR_2 2.3 0.4 0.8 0.07 

CRCR_3 1.8 0.3 0.6 0.03 

CRCR_4 1.5 0.2 0.5 0.02 

 

En utilisant le logiciel Ansoft HFSS, les paramètres S21 des cellules CRCR ont été simulés. 

La figure 68 décrit la réponse en fréquence des trois cellules CRCR avec différents 

paramètres géométriques. fz sont décrit comme les fréquences de transmissions zéros. La 

figure 68 montre les fréquences à 3 dB et ces fréquences sont très proches des fréquences 

de transmissions zéros fz. Par conséquent, il y a une forte rejection de la bande passante à 

la bande interdite. En modifiant les paramètres géométriques de la cellule CRCR, la 

réponse en fréquence augmente d’une manière drastique. En effet, en diminuant le rayon 

du résonateur, la largeur entre les deux anneaux et la fente, la fréquence à 3 dB et les 

fréquences des zéros transmission fz du CRCR augmentent considérablement. Par 
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conséquent, la réponse en fréquence peut être contrôlée par une simple modification des 

paramètres géométriques de la cellule CRCR. 

 

 

Figure 68: Réponse en fréquence de trois cellules CRCR avec différents paramètres géométriques. 

 

Afin de démontrer l'efficacité du filtre proposé par rapport au filtre à base de CSRR, on a 

simulé dans une première étape le filtre en utilisant les résonateurs circulaires CSRR. Tout 

d'abord, les résonateurs CSRRs sont gravés dans le plan de masse, au-dessous de la ligne 

micro-ruban en deux positions différentes.  

 

 

Figure 69: Filtre passe-bas avec CSRR en position 1 

 

La figure 69 illustre la disposition des CSRR du filtre passe-bas proposé par Zhang et al 

[113]. En fait, cette structure se compose de trois CSRRs en cascade dans position 1. La 
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position 1 indique que les fentes des CSRRs sont positionnées dans la direction 

perpendiculaire à la ligne micro ruban. 

La réponse en fréquence du filtre passe-bas chargé de CSRRs en position1 est illustrée par 

la figure 70. Dans cette structure, les fréquences de zéros transmissions fz des cellules 

unitaires ont été ajustées à 4 GHz, 4.9 GHz et 5.9 GHz. La figure montre que le coefficient 

de transmission est de -20 dB. La largeur de la bande interdite est de 3.8 GHz à 6.1 GHz. 

 

Figure 70: S11 et S21 du filtre passe-bas avec CSRR en position 1 

Afin d'avoir une bande interdite plus large, les résonateurs complémentaires CSRR sont 

gravés dans le plan de masse, sous la ligne micro ruban en position 2. Position 2 indique 

que des fentes sont positionnés parallèles à la ligne micro ruban. La figure 71 montre la 

structure du filtre passe-bas en gravant les résonateurs CSRR en position 2. 

 

Figure 71: Filtre passe-bas avec CSRR en position 2 
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Les résultats simulés du filtre passe-bas avec les résonateurs CSRR en position 2 sont 

présentés par Figure 72. On peut voir à partir de cette figure, que la largeur de la bande 

interdite a augmentée. En fait, cette bande d'arrêt est de 4.4 GHz à 7.9 GHz. Par conséquent, 

en changeant la position des CSRR, la réponse du filtre passe-bas a été améliorée 

remarquablement. En outre, la largeur de la bande d'arrêt a augmenté de 35 %. 

 

 

Figure 72: S11 et S21 du filtre passe-bas avec CSRR en position 2. 

 

Afin de réduire la taille du filtre passe-bas basé sur le résonateur CSRR, le résonateur 

complémentaire CRCR sera appliqué à la ligne micro-ruban. Les résonateurs CRCRs sont 

appliqués pour améliorer le facteur de miniaturisation. La figure 73 montre trois cellules 

CRCR mis en cascade et gravées au plan de masse. Ces cellules CRCR sont modélisées en 

contrôlant les paramètres géométriques comme indiqués dans le tableau 1  
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Figure 73 : Filtre passe-bas avec trois cellules CRCRs 

 

Les résultats de simulation du filtre passe-bas en utilisant trois CRCRs sont présentés dans 

la figure 74. En fait, la largeur bande d'arrêt est de 4.3 GHz à 6.8 GHz. D’après la figure 

65, on peut remarquer que la largeur de bande d'arrêt est augmentée par rapport à la largeur 

de bande d'arrêt du filtre passe-bas en utilisant le résonateur CSRRs en position 1. En outre, 

le coefficient S11 est supérieur à -25 dB. En outre, la taille du filtre passe-bas est réduite de 

30 % par rapport au filtre passe-bas chargé par les CSRRs. 

 

Figure 74 : S11 et S21 du filtre passe-bas avec trois cellules CRCRs. 

Pour la même taille du filtre passe-bas chargé par CSRRs, quatre résonateurs 

complémentaires CRCR ont été appliqués à la ligne micro-ruban comme montré sur la 

figure 75. Les caractéristiques géométriques des cellules unitaires CRCRs sont 

représentées dans le Tableau 6. 
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Figure 75 : Filtre passe-bas avec quatre cellules CRCRs. 

 

Quatre fréquences de transmissions zéros ont été ajustées à 4.2 GHz, 4.7 GHz, 5.5 GHz et 

6.5 GHz. Par conséquent, la bande d'arrêt a augmenté d’une façon remarquable. En fait, la 

largeur de la bande interdite est de 3.8 GHz à 7 GHz. En outre, le coefficient S11 de la 

bande passante est supérieur à -25 dB (figure 76). 

 

Figure 76 : S11 et S21 du filtre passe-bas avec quatre cellules CRCRs. 

En fait, en utilisant le résonateur CRCR, on a une miniaturisation du filtre allant jusqu'à 

30% par rapport au filtre basé sur les CSRRs. La largeur de la bande d’arrêt du filtre en 

utilisant CRCRs a augmenté de 35 % par rapport au filtre basé sur les CSRRs. Ce nouveau 

filtre de simple structure peut être facilement intégré dans les circuits RF. 
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5.2.3.2 Filtre passe-bas basé sur CSOR 
 

Comme l’exemple du filtre passe-bas présenté dans la première partie, le filtre proposé ci-

joint est une ligne microruban simple au-dessus d’un plan de masse gravé par des 

résonateurs complémentaires. Dans cet exemple, on utilise le complémentaire du 

résonateurs Sine oval en forme d’un seul anneau ou encore sous forme de deux anneaux 

concentriques.  

 

Dans l’exemple précèdent, on a bien démontré que les résonateurs complémentaires de 

différents dimensions gravé périodiquement sur le plan de masse permettent de générer 

une réponse passe-bas. Afin d’élargir la bande passante du filtre passe-bas, les résonateurs 

Sine oval ont été utilisé. Pour les mêmes dimensions de la ligne microruban, un grand 

nombre de résonateurs complémentaires Sine oval ont été mis en cascade vu que ce 

résonateur occupe une surface plus petite comparé aux résonateurs complémentaires Rose-

curve. 

 

 

 

Figure 77: Filtre passe-bas avec sept cellules CSOR. 

 

 

Le premier filtre présenté est un filtre passe-bas de taille compacte et de chute brutale à la 

fréquence de coupure. La figure 77 montre la configuration du filtre pass-bas proposé en 

se basant sur les résonateurs complémentaires Sine oval sous forme d’un seul anneau. Septs 

résonateurs unitaires mis en cascade sont gravés sur le plan de masse pour atteindre une 
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plus large bande d'arrêt. Les dimensions des rayons des résonateurs s’étend de 2mm jusqu’à 

3.5mm avec une trace de largeur de 0.5 mm. 

Les résultats de simulation de ce filtre sont présentés dans la figure 78. En effet, la 

fréquence de coupure de ce filtre à 3 dB est de 4.4 GHz et en se basant sur le niveau de -

20dB, la bande interdite s’étend de 5.26 GHz jusqu’à 9 GHz. Cette bande passante mesure 

3.74 GHz.  

 

Figure 78: S11 et S21 du filtre passe-bas avec sept cellules CSORs 

Le deuxième prototype de filtre passe-bas présenté est formé par la mise en cascade de 

résonateurs complémentaires Sine oval sous forme de deux anneaux concentriques. La 

figure 79 montre la configuration du filtre passe-bas proposé formé par la gravure de six 

résonateurs Sine oval sur le plan de masse d’une ligne microruban. Les dimensions des 

rayons des résonateurs s’étend de 2.3 mm jusqu’à 3.3 mm avec une trace de largeur de 0.3 

mm. 
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Figure 79: Filtre passe-bas avec six cellules CSOR 

Le substrat utilisé dans les simulations a une constante diélectrique relative ɛr = 2.65 et une 

épaisseur de 0.254 mm. Le logiciel commercial Ansoft HFSS est utilisé pour effectuer 

l'analyse et l’étude numérique des paramètres S. La figure 80 illustre les coefficients de 

transmissions simulées du filtre passe-bas. D’après la figure, la fréquence de coupure de 

ce filtre à 3 dB est de 3.9 GHz et en se basant sur le niveau de -20 dB, la bande interdite 

s’étend de 4.34 GHz jusqu’à 7.25 GHz. Cette bande passante mesure 2.91 GHz. On peut 

déduire qu’on utilisant des résonateurs Sine oval sous forme de deux anneaux 

concentriques, la bande passante du bande interdite devient plus étroite. Cependant, cette 

configuration améliore la fréquence de coupure ce qui permet d’avoir une réponse de 

coupure plus nette. 

 

Figure 80: S11 et S21 du filtre passe-bas avec six cellules CSORs 
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5.2.3.3 Filtre passe-bas basé sur CORs 
 

Dans cette partie, un filtre passe-bas avec des zéros de transmissions contrôlables et une 

large bande passante est présenté. Ce filtre est basé sur l'utilisation des cellules unitaires 

complémentaires comme dans les exemples précédents. Des nouveaux résonateurs 

complémentaires sont gravés sur le plan de masse sous une ligne microruban. La réponse 

du filtre est contrôlée en ajustant les paramètres géométriques des résonateurs 

complémentaires. Le filtre proposé est de dimensions très miniatures et la surface totale du 

filtre est égale à 10mm x 22mm. En effet, l’utilisation du nouveau résonateur 

complémentaire Omega  a permis d’élargir la bande interdite du filtre passe-bas. 

Le filtre passe-bas est réalisé par la mise en cascade des cellules omega pour obtenir des 

zéros transmissions contrôlables. Le résonateur complémentaire Omega est présenté dans 

la figure 81.  

 

 

Figure 81: Paramètres géométriques des différents résonateurs Omega. 

Le nouveau résonateur est formé par deux résonateurs omega mis l’un en face de l’autre 

afin d’augmenter le couplage créé entre les deux. La figure 81 est une illustration des 

paramètres géométriques des trois résonateurs complémentaires utilisés dans la conception 
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du filtre. Le tableau 7 présente avec plus de détails les paramètres géométriques des cellules 

unitaires complémentaires omega. 

Tableau 7: Paramètres géométriques des résonateurs Omega 

Paramètres du résonateur 

omega-1 (mm) 

Paramètres du résonateur 

omega-2 (mm) 

Paramètres du résonateur 

omega-3 (mm) 

r1=3.3 

t=0.9 

d1=3.6, d2=3.6 

r2=3 

t=0.9 

d1=3.6, d2=3.6 

r3=2.3 

t=0.9 

d1=3.6, d2=3.6 

 

Les trois différents résonateurs complémentaires présentés dans la figure 82 ont été mis en 

cascade sous la ligne microruban afin de générer trois différentes fréquences de 

transmissions zéros ainsi que trois différentes fréquences de coupure. Par conséquent, il y 

a une forte rejection de la bande passante à la bande interdite. 

Afin de démontrer l'efficacité du filtre proposé, on a simulé le filtre en utilisant le logiciel 

Ansoft HFSS. La figure 82 montre trois cellules complémentaires omega mis en cascade 

et gravées dans le plan de masse. Ces cellules sont modélisées en contrôlant les paramètres 

géométriques comme indiqués dans le tableau 7. 

 

 

Figure 82: Configuration du filtre passe-bas basé sur trois cellules complémentaires Omega 

Les résultats de simulation du filtre passe-bas en utilisant trois différents résonateurs omega 

sont présentés dans la figure 83. En effet, la bande d'arrêt s’étend de 3.09 GHz à 8.46 GHz. 

La largeur de cette bande est égale à 5.37 GHz. La fréquence de coupure de ce filtre passe-

bas est située à 2.47 GHz. D’après les résultats de simulation, on peut remarquer que la 
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largeur de bande d'arrêt de ce filtre est très supérieure aux autres filtres passe-bas présentés 

ultérieurement. En outre, le coefficient S11 est supérieur à -40 dB.  

 

Figure 83: S11 et S21 du filtre passe-bas avec trois cellules complémentaires Omega 

 

5.2.4 Filtre passe-bande 
Dans cette partie, on présente les résultats de simulation d’un filtre passe-bande basé sur 

une nouvelle structure MMA. Le résonateur proposé est formé par deux résonateurs en 

forme d’oméga liés (figure 84). Ce résonateur est caractérisé par une permittivité négative 

sur deux bandes de fréquence. L’application de ce résonateur à une ligne micro-ruban 

permet de générer deux bandes interdite et une bande passante aux alentours de 5 GHz. 
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Figure 84: configuration du résonateur oméga proposée 

 

La nouvelle structure proposée et représentée sur la figure 84 se compose de deux 

résonateurs omega de formes hexagonales reliées par une petite ligne. Cette nouvelle 

structure introduite est nommée Linked Hexagonal-omega resonators et sera référée dans 

la suite du document par LHORs. En fait, en connectant deux résonateurs omégas, le 

nouveau résonateur LHORs proposé génère deux fréquences de résonance. Le logiciel 

commercial Ansoft HFSS basé sur la méthode des éléments finis est utilisé pour effectuer 

l'analyse numérique des paramètres S. Le substrat utilisé dans les simulations a une 

constante diélectrique relative ɛr = 3.66 et une épaisseur de 0.762 mm. 

Les figures 85 et 86 illustrent les coefficients de transmission simulées du résonateur 

LHORs et ses paramètres effectifs (permittivité et perméabilité). Ces caractéristiques ont 

été obtenus lorsque les dimensions physiques du résonateur LHORs sont définies comme 

suit: a = 2.7 mm, b = 2.4 mm, c = 3 mm, g = 0.2 mm, t =0.3 mm. 

On peut déduire de la figure 85 que le résonateur LHORs a deux fréquences de résonance 

à 2.7 GHz et à 7.55 GHz. Sa perméabilité relative est négative de 2.55 GHz à 3.1 GHz et 

aussi de 7.5 GHz à 7.75 GHz. D’après la figure 86, il est également remarqué que la 

permittivité est négative de 2.4 GHz à 3.1 GHz et de 7.25 GHz à 7.75 GHz. 
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Figure 85: Les caractéristiques de résonance de la cellule unitaire proposée LHORs 

 

Figure 86: Les paramètres effectives extraites du résonateur proposé  LHORs  
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La figure 87 (a) présente le filtre passe-bande simulé, les résonateurs omega  sont posés 

sur la ligne micro ruban. La réponse de ce filtre est présentée par la figure 87 (b). Le filtre 

présente une bande passante de 4.5 GHz à 5.5 GHz. La configuration des filtres passe-

bande proposés est illustrée sur les figures 87(a) et 88 (b). La conception du filtre est basée 

sur la mise en cascade des résonateurs (LHORs) ainsi que la connexion de ces résonateurs 

à une ligne microruban conventionnelle au-dessus du substrat. 

 

 

Figure 87: (a) configuration du filtre passe-bande proposé (avec 2 résonateurs) 

 (b) paramètres S simulés du filtre passe-bande. 

 

 

(a) 

(b) 

d1 
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En fait, la ligne microruban induit des lignes de champ magnétique; ces lignes de champ 

magnétique sont très proches de la ligne et tout autour de cette ligne. Si deux résonateurs 

oméga de forme hexagonale sont placés sur les deux côtés et reliés à la ligne centrale, une 

partie importante des lignes de champ magnétique induit par la ligne peut franchir les deux 

résonateurs omega. 

 

 

 

Figure 88: (a) configuration du filtre passe-bande proposé (avec 3 résonateurs)  

(b) paramètres S simulés du filtre passe-bande. 

 

 

(a) 

(b) 

d2 d2 
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Ce phénomène va créer une perméabilité négative autour des deux fréquences de résonance 

de chaque résonateur oméga. En outre, la ligne de transmission présente une caractéristique 

d'arrêt autour de ces deux fréquences et une réponse passe-bande entre les deux fréquences 

de résonance. Comme le montre la figure 86, le résonateur LHORs est caractérisé par une 

perméabilité et une permittivité négative en même temps. Sur la base de cette théorie, deux 

catégories de filtre passe-bande sont conçus comme représenté sur la figure 87 (a) et 88 

(a). 

Le premier prototype est un filtre passe-bande basé sur deux résonateurs LHORs mis en 

cascade (figure 89). Le deuxième filtre conçu est un filtre passe-bande en utilisant trois 

résonateurs LHORs mis en cascade (figure 90). Le substrat Rogers RO4350 est utilisé, il 

est caractérisé par une constante diélectrique de 3.66 et une épaisseur de 0.762 mm. La 

ligne microruban a été conçue avec une largeur de 1.72mm afin d’avoir une valeur 

d’impédance de 50 Ω, 

 

Figure 89: Configuration du filtre passe-bande proposé avec 2 résonateurs simulé par HFSS 

 

Comme on le voit sur la figure 87, deux cellules élémentaires LHORs sont connectés à la 

ligne microruban avec une distance de d1=8,4mm entre chacune des deux cellules unitaires. 

Ces deux cellules unitaires sont introduites pour obtenir une réponse passe-bande et une 

bande d'arrêt autour de deux fréquences de résonance (à partir de 2 GHz à 3 GHz et de 7 

GHz à 8 GHz). 

D'autre part, afin d’améliorer les performances du filtre, trois cellules unitaires de LHORs 

sont liés directement à la ligne microruban; un filtre à large bande passante est réalisé. Un 

prototype de cette configuration est représenté sur la figure 88 avec une distance d2 de 8.3 

mm. 
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Figure 90 : Configuration du filtre passe-bande proposé avec 3 résonateurs simulé par HFSS 

Les filtres passe-bande sont simulés en utilisant le logiciel Ansoft HFSS, qui est basé sur 

la méthode des éléments finis. La figure 87 (b) illustre les caractéristiques S-paramètres du 

filtre passe-bande conçu par la mise en cascade de deux LHORs. D’après la figure, il est 

clairement remarqué que le filtre génère un rejet élevé sur deux bandes interdites 

différentes. De plus, le filtre se comporte bien dans la bande passante dont la perte de retour 

est inférieure à 10dB. Cette bande passante est détectée de 4.12GHz à 5.84GHz. En outre, 

la suppression hors bande est au moins de 20 dB. 

Pour obtenir des meilleures performances et afin concevoir un filtre passe-bande améliorée, 

trois résonateurs LHORs mis en cascade ont été chargés à la ligne centrale (prototype est 

montré dans la figure 88(a)). La figure 88 (b) illustre les caractéristiques de résonance du 

filtre passe-bande simulé en utilisant trois LHORs en cascade. 

Comme on peut le voir sur la figure 88 (b), le filtre génère une suppression très élevé hors 

bande et sa perte de retour dans toute la bande passante est inférieure à -18 dB. En 

conséquence, la bande passante de ce filtre est observé de 4.13 GHz à 5.80 GHz et la bande 

passante est égale à 2 GHz (se basant sur le niveau de 10 dB). Il est clair que le filtre basé 

sur trois LHORs mis en cascade permet de réaliser une meilleure performance sur la bande 

passante et réalise des suppressions harmoniques supérieures dans les deux bandes 

interdites. 

Les deux filtres passe-bande ont été fabriqués et les paramètres S sont mesurés en utilisant 

un analyseur de réseau vectoriel. Les photographies des filtres proposés sont données par 

les figures 91, 92(a) et 93(b). Les résultats de simulation et de mesures  des pertes de retour 

et des pertes d'insertion sont présentés dans les figures 92 (b) et 93 (b). 
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Figure 91 : Photographie des filtres passe-bande fabriqués 

Il peut être déduit de la figure 92 (b) que la perte de retour mesurée du filtre passe-bande 

basée sur deux résonateurs LHORs mis en cascade est inférieur à -10 dB et cette bande 

s’étend de 4.35 GHz à 6.15 GHz. La perte d'insertion de ce filtre est supérieure à 20 dB. 

D'autre part, les résultats montrent que la mesure de la perte de retour du filtre passe-bande 

conçu en se basant sur trois LHORs en cascade est inférieur à -20 dB, cette perte de retour 

est détectée de 4 GHz à 6.5 GHz (sur la base de la largeur de bande 10 dB). En fait, la perte 

d'insertion est élevée dans la bande interdite pour ce filtre. 

Les résultats des mesures montrent que les performances de la bande passante du filtre se 

basant sur trois LHORs mis en cascade sont meilleures que les performances du filtre basé 

sur deux résonateurs LHORs seulement. De même, la suppression hors bande de ce filtre 

est plus élevée que le filtre basé sur deux résonateurs en cascade. 

Les résultats mesurés montrent un bon accord avec les valeurs simulées pour les deux 

prototypes de filtres. Les différences mineures et la légère divergence entre les résultats de 

simulation et de mesure peuvent être attribuées aux tolérances de fabrication et à la 

désadaptation des connecteurs. 

Comparé aux filtres passe-bande présentés dans [115], [116], les filtres nouvellement 

conçus offrent une bande passante plus large et améliorent les performances de la structure. 
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Figure 92: ( a) Photographie du filtre passe-bande fabriqué basé sur deux LHORs ( b ) Paramètres S mesurés et 

simulés du filtre passe-bande basé sur deux LHORs . 

 

(a) 

(b) 



116 

 

 

Figure 93: (a) Photographie du filtre passe-bande fabriqué basé sur trois LHORs ( b ) Paramètres S mesurés et 

simulés du filtre passe-bande basé sur trois LHORs . 

 

En conclusion, deux nouveaux types de filtres passe-bande sont proposées. Ces filtres sont 

basés sur une nouvelle structure unitaire métamatériaux nommée résonateur LHORs. Deux 

et trois inclusions LHORs mis en cascade ont été chargées à la ligne microruban afin de 

créer une réponse passe-bande. Pour vérifier les résultats de simulation, les prototypes de 

filtres ont été fabriqué et ont démontré une bonne performance passe-bande. En plus, la 

simulation et la mesure sont raisonnablement en bon accord. Les topologies de filtres 

(a) 

(b) 
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proposés sont simples pour la mise en œuvre et pratiquement sont adaptés pour les 

applications dans les circuits RF. 

5.3 Conclusion  
 

Plusieurs nouvelles structures complémentaires ont été présentées dans ce chapitre, chaque 

structure a été appliquée à un circuit RF. Nous avons proposé une structure d’antenne 

double-bande imprimée sur un substrat diélectrique avec un plan de masse modifié. 

L’antenne a été conçue, réalisée et analysée. Les résultats de simulations, validés par les 

mesures ont confirmé l’obtention de deux fréquences de résonance à 2.4 GHz et à 5.8 GHz. 

Nous avons aussi présenté un filtre coupe-bande à multi-bande. Le filtre a été fabriqué et 

mesuré et les réponses mesurées confirment les résultats de simulation. 

L’un de ces résonateurs a été appliqué dans la conception d’un filtre passe-bas. Le nouveau 

filtre a permis d’atteindre un taux de miniaturisation allant jusqu'à 30 %. La largeur de la 

bande interdite du filtre en utilisant le résonateur CRCRs a augmenté de 35 % par rapport 

au filtre basé sur les CSRRs. L’application d’autres résonateurs pour la fabrication de filtres 

microruban a bien démontré que ces structures sont de bonnes candidates à des filtres plus 

miniatures avec des performances supérieurs. 
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Chapitre 6 
 
 

 

 Conclusions et Perspective 

5.1 Conclusions 
 

 

L’objectif de cette thèse est premièrement le développement d’un modèle générale qui 

permet de prédire la réponse électromagnétique des cellules unitaires MMA et des cellules 

complémentaires. Ces cellules devraient être ensuite associées, selon des conditions 

d’excitation électromagnétique spécifiques, à des dispositifs micro-ondes planaires afin de 

réaliser de nouveaux modèles de filtres et d’antennes planaires. 

Après une présentation de l’état de l’art, sur à la fois les concepts des matériaux artificiels 

magnétiques (MMA) micro-ondes et les modèles de filtres et d’antennes à base des cellules 

MMA, nous avons proposé un modèle qui permet d’étudier les caractéristiques 

électromagnétiques des cellules MMA. De même, un modèle de caractérisation de cellules 

complémentaires a été proposé.  

Afin de faciliter le processus de conception, un outil de modélisation des cellules MMA a 

été développé. Cette application est une interface graphique interactive développée en 

utilisant l’environnement de développement Matlab. Elle permettra au concepteur d’avoir 

une étude analytique détaillée des différents types de résonateur MMA et de gagner un 

temps précieux au moment du choix du résonateur adéquat à une application spécifique. 

L’étude de plusieurs résonateurs MMA a été abordée, cette étude est basée, d’une part, sur 

la variation des paramètres géométriques de la structure et, d’autre part, sur l’ordre de ces 



119 

inclusions. Les résultats de cette étude ont bien confirmé l’exactitude du modèle analytique 

proposée. 

La deuxième partie de cette thèse a été consacrée à la conception de nouvelles cellules 

complémentaires et l’application de ces résonateurs sous-longueurs d’onde aux circuits RF. 

Plusieurs circuits RF ont été conçus et validés expérimentalement. Ces circuits montrent 

une amélioration notable aux niveaux des performances et aussi offrent de bons taux de 

miniaturisation. 

5.2 Contributions 
 

Les contributions de cette thèse peuvent être résumées comme suit : 

 Une nouvelle formulation permettant de décrire le comportement des résonateurs 

composants les matériaux magnétiques artificiels. Cette formulation est généralisé et  

peut être appliqué au résonateur quelques soit sa forme et son géométrie. 

 La formulation proposée a été appliqué afin d’analyser le comportement du résonateur 

Rose curve et peut être appliqué à d’autres résonateurs (Sine oval resonator, corrugated 

rectangular resonator,…) 

 Une étude détaillée de l’effet des paramètres géométrique et physique sur la réponse 

électromagnétique des résonateurs unitaires MMA a été introduite. 

 Un modèle électromagnétique des résonateurs complémentaires a été établit. Ce 

modèle permet de prédire la variation de la fréquence de résonance ainsi que la fonction 

de permittivité de ce résonateur. 

 Les effets des paramètres géométriques et physiques sur la performance des cellules 

unitaires complémentaires ont été rapportés. Les résultats de cette étude peuvent être 

utilisés comme des lignes directrices pour les concepteurs des MMA. En plus, elle 

simplifie et facilite le processus de conception. 

 Un outil de modélisation des cellules MMA a été développé. Cet outil est une interface 

graphique interactive développée en utilisant l’environnement de développement 

Matlab. 

 Différentes formes de résonateurs ont été étudié en détails. Ces résonateurs sont des 

inclusions génériques pour la conception des matériaux magnétiques artificiels MMA. 
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Parmi ces résonateurs, on cite les inclusions Rose curve resonator RCR, Sine oval 

resonator SOR, corrugated Rectangular resonator CRR. 

 Une antenne double-bande basée sur un nouveau résonateur complémentaire a été 

présentée. La nouvelle antenne a été fabriquée et elle présente un diagramme de 

rayonnement stable avec un bon gain pour les deux fréquences de résonance.  

 Des nouveaux filtres à multi-bandes basés sur des résonateurs complémentaires ont été 

conçus. 

 Des filtres passe-bas à base de différentes inclusions sont proposés et simulés. 

 De nouveaux filtres passe-bande sont fabriqués. Les filtres conçus offrent une large 

bande passante et des performances améliorés. 

 

5.3 Perspectives   
 

Tout travail de recherche accompli reste toujours sujet d’amélioration et de 

perfectionnement. De plus, il ouvre des nouveaux horizons et introduit des nouvelles 

possibilités. Dans la continuité de cette thèse, nous recommandons d’envisager les 

perspectives suivantes : 

 Les composants RF proposés, bien qu’ils soient originaux, peuvent être toujours 

amélioré en fonction des applications. 

 Parmi les circuits RF proposés plusieurs n’ont pas été conçu. Afin de valider les 

performances de ces circuits, il est recommandé de les fabriqué et de les mesurer. 

 L’impact des paramètres géométriques des cellules peut être étudié en détails et 

confirmer expérimentalement afin de valider les résultats de simulation. En plus, 

l’effet du substrat ainsi que les dimensions du substrat utilisé sur la réponse 

électromagnétique peut faire l’objet d’une étude. 

  Plusieurs nouveaux résonateurs unitaires MMA peuvent être proposés et appliqués 

pour la conception de nouveaux circuits RF (antennes à multi-bandes plus 

miniatures, filtres, coupleurs...) 

 Le modèle électromagnétique décrivant la réponse des cellules MMA peut être 

amélioré pour avoir des résultats plus précis. Par exemple, dans le cas des 
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résonateurs présentant une géométrie avec beaucoup de variation de courbure, la 

capacité et l’inductance totale peuvent être optimisé et reformulé. 
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