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Chapitre 1 : 

Introduction générale
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1. Introduction générale

Les travaux de cette  thèse s’inscrivent  dans  le  projet  de  recherche  CONTEXT  ANR-17-

CE24-0013  (CONnected  TEXTiles  for  body-centric  communication)  financé  par  l’Agence 

Nationale de la Recherche (ANR) et par la Direction Générale de l’Armement (DGA) dans lequel 

deux autres partenaires sont impliqués : le  GEMTEX de Roubaix et le  LEAT de Sophia Antipolis. 

Les taches confiées à cette thèse sont de réaliser des guides d’ondes de surface sur des textiles en 

s’inspirant du domaine des métamatériaux pour viser l’amélioration de transmission de données 

autour du corps humain dans le contexte des vêtements intelligents.

En raison des applications potentielles étendues, tels que les services médicaux, militaires et 

le divertissement sans fil, la thématique du réseau sans fil autour du corps humain (WBAN) a reçu 

une attention considérable au cours de la dernière décennie. La thématique consiste à développer 

des capteurs et des appareils intelligents pour les intégrer à proximité ou sur le corps humain pour  

collecter des signes physiologiques, vitaux ou des données de mouvements. Les avancées récentes 

de la recherche portant sur la thématique ont montré que les capteurs peuvent être intégrés dans les 

vêtements en utilisant des fils conducteurs. Cependant, les capteurs intégrés sur le corps nécessitent 

des  interconnexions  pour  les  alimenter  ou  pour  transférer  les  données  vers  un  appareil  de 

coordination (smartphone par exemple). L’interconnexion directe entre les capteurs en utilisant des 

câbles  est  largement  utilisée,  mais  une  telle  approche  n’est  pas  bien  adaptée  à  une  utilisation 

quotidienne car elle perturbe l’activité physique. Dans ce contexte, des guides d’ondes introduits 

dans le textile entre les capteurs seraient un moyen prometteur pour guider les ondes autour du 

corps  humain.  Un  guide  d’onde  électromagnétique  adapté  aux  applications  de  communication 

autour corps humain via des textiles intelligents portables peut être le guide d’ondes de surface. Le 

guidage par plasmon polariton de surface est très connu dans le domaine de l’optique. Les plasmons 

polaritons de surface sont des ondes électromagnétiques fortement confinées sur la surface d’un 

métal lors d’une excitation des plasmons par une onde optique. Ce type de propagation est engendré 

grâce aux mouvements collectifs des électrons libres localisés à la surface du métal. Pour les plus 

basses  fréquences,  telles  que  les  microondes  (domaine  d’intérêt  de  cette  thèse),  les  métaux  ne 

peuvent  pas  supporter  ce  mode  de  surface  à  cause  de  la  forte  conductivité  du  métal,  mais 

l’utilisation  du concept  des  métamatériaux a  ouvert  la  voie  du  guidage d’onde de  surface  aux 

domaines des basses fréquences. Parmi les métasurfaces à guide d’ondes de surface proposées dans 

la littérature, on trouve notamment le plan métallique perforé, le plan métallique corrugué et les 
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métasurfaces  à  patch.  En général,  l’introduction  de  motifs  métalliques,  de taille  inférieure à  la 

longueur  d’onde,  arrangés  périodiquement  permet  de  guider  des  modes  de  surface  de  mêmes 

caractéristiques  que  les  plasmons  polaritons  de  surface  excités  sur  des  métaux  aux  fréquences 

optiques. Dans cette thèse, notre objectif est focalisé sur l’étude du guidage d’onde de surface en 

utilisant des structures à une ou à deux dimensions. Puis, nous essayons de les produire en utilisant 

des méthodes  de fabrications classiques  utilisées  en textile  à  savoir  la  broderie  ou le  tricot  dit 

spacer. Dans ce contexte, les résultats présentés dans ce manuscrit sont organisés suivant quatre 

grands chapitres à l’exclusion du premier et du sixième chapitre qui concernent l’introduction et la 

conclusion générale.

Le  chapitre  2 présentera un état de l’art sur le concept d’onde de surface du domaine de 

l’optique jusqu’aux fréquences microondes. La première partie de ce chapitre sera dédiée à l’étude 

du diagramme de dispersion de l’onde de surface excitée par une onde optique sur la surface d’un 

métal grâce aux plasmons de surface. Nous décrirons les propriétés physiques du plasmon polariton 

de surface en nous basant sur les équations de MAXWELL et sur le modèle de Drude qui permet 

d’introduire la permittivité des métaux. Par la suite, nous exposerons des études dans le domaine 

des métamatériaux en montrant que les propriétés de l’onde de surface obtenues naturellement par 

des  plasmons  de  surface  sont  également  obtenues  aux  basses  fréquences  en  utilisant  des 

métamatériaux. À la fin du chapitre, nous décrirons différentes techniques d’excitation de l’onde de 

surface  qui  apparaît  naturellement  sur  le  métal  (domaine  optique)  ou  artificiellement  sur  les 

métasurfaces (domaine des basses fréquences). Pour s’adapter à l’objectif des communications sans 

fil  autour  du  corps  humain  qui  concerne  principalement  l’excitation  non  connectée  des 

métasurfaces, nous citerons des études montrant la possibilité d’exciter l’onde de surface sur des 

métasurfaces en utilisant des antennes placées à proximité de la structure.

Le  chapitre  3 abordera les outils numériques et expérimentaux considérés pour étudier le 

guidage  d’ondes  de  surface  sur  des  métasurfaces.  En  général,  les  guides  d’ondes  de  surface 

présentés dans cette thèse seront étudiés en déterminant d’une part leur diagramme de dispersion et 

d’autre  part  leurs  coefficients  de  transmission  et  de  réflexion  en  les  excitant  via  des  antennes 

dipôles. Les simulations de diagrammes de dispersion et des paramètres scattering seront effectuées 

à  l’aide  du  logiciel  commercial  Ansys  HFSS.  Ensuite,  nous  détaillerons  deux  méthodes  de 

détermination  expérimentale  du  diagramme  de  dispersion,  la  première  concerne  une  méthode 

directe  basée sur  la  différence de phase du coefficient  de transmission mesuré à deux endroits 

différents sur la métasurface. Pour la seconde, il s’agit d’une méthode issue du calibrage "TRL" 
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(Thru-Reflect-Line) et qui est basée sur un calcul de valeurs propres d’une matrice construite à 

partir  de  deux  matrices  scattering mesurées  à  deux  endroits  différents  sur  la  structure.  Nous 

détaillerons à la fin du chapitre les techniques de fabrication mises en œuvre pour réaliser les guides 

d’ondes de surface sur textile et en particulier celles de la broderie et du tricot spacer.

Le  chapitre  4 reportera les  résultats  de simulation et  expérimentaux sur  la  propagation 

d’onde de surface guidée par des lignes plasmoniques corruguées. La première partie sera consacrée 

à l’excitation des modes pair et impair supportés par la ligne corruguée en utilisant des antennes 

dipôles placées perpendiculairement et parallèlement à proximité de la ligne, respectivement. La 

vérification expérimentale a été effectuée en fabriquant dans un premier temps une ligne corruguée 

en cuivre sur un substrat de FR4. Pour des raisons de simplicité de fabrication des structures par la 

technique  de  broderie,  une  ligne  plasmonique  en  méandre  brodée  sera  proposée.  Cette  ligne 

permettra de guider également le mode pair et impair via une excitation par couplage magnétique 

des  antennes  dipôles  placées  perpendiculairement  ou  parallèlement  à  proximité  de  la  ligne  en 

méandre. 

Le  chapitre  5 se  focalisera  sur  le  guidage  d’onde  de  surface  par  des  métasurfaces 

structurées à deux dimensions. Dans ce chapitre, nous étudirons trois métasurfaces supportant des 

modes de propagations électromagnétiques de surface. La première et la deuxième métasurfaces 

seront des métasurfaces  AMC (Artificial Magnetic Conductor) à patch ou à mushroom qui sont 

formées  par  des  patchs  métalliques  déposées  sur  le  substrat  en  présence  ou  en  l’absence  de 

connexions (vias) avec le plan de masse. La métasurface AMC à mushroom a été fabriquée par la 

technique de  tricot  spacer  et  les  résultats  expérimentaux seront  présentés.  Nous terminerons le 

chapitre  avec  une  métasurface  sans  plan  de  masse  formée  par  des  anneaux  arrangées 

périodiquement sur le substrat. La métasurface à anneaux a été fabriquée sur textile par broderie et  

les résultats obtenus seront comparés avec ceux obtenus pour une métasurface fabriquée sur circuit 

imprimé (PCB). Les  performances de transmission de cette structure seront évaluées en l’excitant 

par des antennes dipôles placées en vis à vis parallèlement aux axes de la structure ou en diagonale.
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2. Onde électromagnétique de surface : de 

l’optique aux fréquences microondes

2.1 Introduction

Le plasmon polariton de surface (SPP) est une onde électromagnétique de surface connue 

depuis le milieu du siècle dernier grâce aux études de R. Ritchie sur des fines feuilles métalliques 

[1].  Cette  onde  est  caractérisée  par des  champs  localisés  à  l’interface  entre  un  métal  et  un 

diélectrique.  Elle  se  propage  parallèlement  à  l’interface  avec  un  champ électromagnétique  qui 

décroît de façon exponentielle dans la direction perpendiculaire à l’interface [2]. Les équations de 

MAXWELL montrent l’existence d’un mode se propageant à l’interface entre deux milieux lorsque 

leurs permittivités sont de signes opposés. En optique, les électrons libres des métaux se comportent 

comme un plasma produisant une permittivité négative sous la fréquence de plasma. Une onde 

électromagnétique incidente de fréquence légèrement inférieure à la fréquence de plasma peut se 

coupler avec les électrons libres du métal et générer un plasmon polariton de surface qui se propage 

à l’interface métal-air. La courbe de dispersion de l’onde de surface est caractérisée par un vecteur 

d’onde supérieur à celui de la propagation en espace libre. Cela se traduit physiquement par un fort 

confinement du champ électromagnétique à la surface et une vitesse de propagation de l’onde plus 

faible que la vitesse dans le vide. C’est pourquoi, l’excitation d’un plasmon polariton de surface 

nécessite une condition portant sur la valeur du vecteur d’onde. Il est donc nécessaire d’exciter la 

surface du métal par une onde électromagnétique ayant un vecteur d’onde de valeur similaire à celle 

du plasmon de  surface.  Dans ce but,  il  existe  différentes  techniques  d’injections  permettant  de 

convertir  le vecteur d’onde incident en un vecteur d’onde de surface.  Parmi ces techniques,  on 

trouve des réseaux de diffraction [2], la configuration de Kretschmann [2] et celle d’Otto [3].

À plus  basse  fréquence,  dans  le  domaine  des  Terahertz  et  des  microondes,  la  réponse 

électromagnétique des métaux est dominée par une forte conductivité. Les métaux se comportent 

alors  davantage  comme des  conducteurs  électriques  parfaits  (PEC)  que  comme des  plasmas  à 

permittivité négative du domaine de l’optique.  En 2004, J. Pendry et  al.  [4] ont montré par un 

modèle  analytique  que la  surface  d’une plaque conductrice  perforée  peut  supporter  des  modes 

semblables à ceux du plasmon polariton de surface. Le diagramme de dispersion dépend alors des 

paramètres géométriques des perforations, et il peut être adapté à n’importe quelle fréquence en 

ajustant  la  taille  des  perforations. Ensuite,  F.  Garcia-Vidal  et  al. [5] ont  proposé  un  modèle 
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analytique  permettant  d’étudier  la  propagation  d’une  onde  de  surface  sur  un  plan  métallique 

corrugué. Les auteurs ont montré également la dépendance de la courbe de dispersion des ondes de 

surface aux dimensions géométriques de la corrugation.  À partir de ces études, l’utilisation d’un 

plasmon  polariton  de  surface  a  largement  été  envisagée  pour  manipuler  les  ondes 

électromagnétiques en Terahertz et en microondes. De manière générale, l’ajout d’une structuration 

périodique  sur  la  surface  d’un métal  avec  une période  inférieure  à  la  longueur  d’onde permet 

d’obtenir des propriétés de l’onde électromagnétique similaires à celles d’un plasmon polariton de 

surface.  Par  conséquent,  l’utilisation  du  concept  des  métamatéraux  a  ouvert  la  voie  de  la 

plasmonique vers le domaine des Terahertz et microondes. Dans la littérature, une onde de surface 

se  propageant  sur  un  métamatériau  est  appelée  plasmon  polariton  de  surface  artificiel  (Spoof 

Surface Plasmon Polariton).

L’objectif  de  cette  thèse  porte  essentiellement  sur  le  guidage  d’ondes  de  surface  en 

microondes  en  utilisant  des  métamatériaux  textiles  pour  des  applications  dans  le  domaine  des 

communications autour du corps humain.  La thématique des communications sans fil autour du 

corps humain présente un grand intérêt en raison des nombreuses applications dans les domaines de 

la santé, de la télémédecine et du sport. Le principe repose sur la collecte de données mesurées par 

des capteurs placés sur le corps humain et le transfert de ces données vers un smartphone ou un 

appareil électronique externe. L’inconvénient principal de ces communications est que les ondes 

électromagnétiques issues des capteurs peuvent être perturbées ou absorbées par le corps humain. 

Afin de limiter les perturbations, un guide d’onde de surface réalisé par un métamatériau textile 

peut être une solution pertinente pour transférer et améliorer les performances de la transmission de 

données.

Dans ce chapitre, nous présentons un aperçu de l’évolution du concept d’onde de surface en 

partant du domaine de l’optique et en allant jusqu’aux fréquences microondes. La première partie 

est consacrée à l’étude de la dispersion de l’onde de surface dans le domaine de l’optique en se 

basant d’une part sur les équations de MAXWELL, et d’autre part sur le modèle de Drude qui décrit 

la dépendance de la permittivité complexe du métal à la fréquence de l’onde électromagnétique. La 

deuxième partie porte sur le guidage de l’onde de surface aux basses fréquences grâce à l’utilisation 

des métamatériaux. Nous abordons également les techniques d’injection de l’onde de surface que ce 

soit dans le domaine de l’optique ou en microondes. Nous exposons enfin des études montrant la 

possibilité d’exciter directement la métasurface via des antennes. Ce dernier type d’excitation sera 
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considéré  par  la  suite  dans  les  travaux  de  cette  thèse  pour  s’adapter  à  l’application  des 

communications sans fil autour du corps humain.

2.2 Plasmon polariton de surface (optique)

Le terme plasmon de surface (SP) a été proposé pour la première fois par R. Ritchie au 

milieu du 20ème siècle pour étudier la réponse énergétique de fines feuilles métalliques lorsqu’elles 

sont soumises à un bombardement électronique rapide [1]. Son travail se focalisait sur l’observation 

d’une perte d’énergie d’un faisceau électronique liée aux oscillations des électrons de conduction 

sur  la  surface  du  métal.  Il  a  donné  dans  cette  étude  le  nom de  plasmon  aux  oscillations  des 

électrons.  Il  a  ensuite  utilisé  le  terme  plasmon  de  surface  pour  distinguer  les  oscillations 

plasmoniques qui apparaissent à la surface du métal de celles qui apparaissent habituellement dans 

le volume du métal [6]. Près de dix ans plus tard, A. Otto a publié une étude menée sur une méthode 

d’excitation de plasmons de surface générés par la réflexion totale à l’aide d’un prisme, mais cette 

fois-ci  en  considérant  une  onde  électromagnétique  optique  plutôt  qu’un  faisceau  de  particules 

chargées [3]. Physiquement, l’origine de l’onde de surface provient des oscillations des électrons à 

la surface du métal. Elles sont caractérisées par  une fréquence de vibration appelée fréquence de 

plasma  ωp.  Ces  oscillations  peuvent  être  couplées  avec  un  faisceau  de  charges  ou  une  onde 

électromagnétique incidente ayant une énergie proche de l’énergie de plasma hωp. Pour une onde 

électromagnétique, le couplage avec le plasmon produit une onde localisée se propageant le long de 

la  surface  du  métal.  En  résumé,  le  terme  plasmon  de  surface  (SP)  désigne  uniquement  les 

oscillations des électrons à la surface du métal, tandis qu’un plasmon polariton de surface (SPP) 

correspond à une onde de surface provenant du couplage entre les oscillations des électrons dans le 

métal et l’onde électromagnétique localisée au dessus du métal.

2.2.1 Diagramme de dispersion

La condition d’existence d’un mode de propagation sur la surface peut être étudiée à partir 

des équations de MAXWELL en déterminant la relation de dispersion d’une onde se propageant 

parallèlement  à  l’interface  entre  deux  milieux.  La  Figure  2.1 illustre  un  exemple  d’une  onde 

électromagnétique incidente, réfléchie et transmise à l’interface entre deux milieux de permittivités 

ε1 et ε2.

A. Ghaddar 11



Figure 2.1: Schéma représentant l’onde incidente, réfléchie et transmise en polarisation Transverse Magnétique (TM) 
à l’interface entre deux milieux de permittivité relative ε1 et ε2.

L’onde électromagnétique illustrée sur la Figure 2.1 est en polarisation Transverse Magnétique (TM) 

et les champs électrique E et magnétique H s’expriment sous la forme :

E⃗=(E x ,0 ,Ez)e
i(kx x−k z z−ω t) (2.1)

H⃗=(0 ,Hy ,0)e
i (kx x−k zz−ω t) (2.2)

avec kx et kz les composantes du vecteur d’onde dans les directions x et z, et w=2pf la pulsation de 

l’onde. Selon la Figure 2.1, on remarque que la composante Hy doit être négative pour Hi et Ht, et 

positive pour  Hr.  Par la suite,  les équations de MAXWELL et  les conditions de continuité  des 

champs électromagnétiques seront utilisées en considérant une interface plane entre deux milieux 

semi-infinis, non magnétiques et isotropes. En introduisant les expressions du champ électrique E et 

du champ magnétique H (équation (2.1) et (2.2)) dans l’équation de MAXWELL (2.3)

∇⃗ ∧H⃗=ε
 E⃗
 t

(2.3)

le champ magnétique peut s’exprimer en fonction de Ex ou Ez.

Hy=εω
E x

k z

=−εω
E z

k x

(2.4)

L’équation (2.4) permet d’exprimer les composantes Ez et Hy en fonction de Ex. En introduisant ces 

expressions dans les équations (2.1) et (2.2), les champs électrique  E et magnétique  H de l’onde 

incidente, réfléchie et transmise peuvent s’écrire sous la forme :
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E⃗ i=E i x (1,0 ,+
k x1

k z1

)e
i (k

x 1
x−k

z1
z−ω t)

(2.5)

E⃗ r=E r x (1,0 ,−
k x1

k z1

)e i(kx 1
x+k z1

z−ω t)
(2.6)

E⃗ t=E t x(1,0 ,+
k x2

kz2
)e

i (kx 1
x−k z1

z−ω t)
(2.7)

H⃗i=E i x(0 ,−
ω ε 1

k z1

,0)e
i (kx 1

x−k z1
z−ω t)

(2.8)

H⃗r=E r x(0 ,+
ω ε 1

k z1

,0 )ei (k x1
x+kz1 z−ω t)

(2.9)

H⃗t=E t x(0 ,−
ω ε 2

k z2

,0)e
i(k x2

x−kz2 z−ω t)
(2.10)

Où,  Eix,  Erx et  Etx représentent respectivement la composante tangentielle du champ électrique de 

l’onde incidente, réfléchie et transmise à l’interface entre les deux matériaux.

La condition de continuité de la composante tangentielle des champs électrique  Ex et magnétique 

Hy  à l’interface s’écrit :

E x(milieu1)=E x(milieu2) (2.11)

Hy(milieu1)=Hy (milieu2) (2.12)

et on obtient les égalités suivantes :

E ix+Erx=E tx (2.13)

−E ix

ωε 1

kz 1
+E rx

ω ε 1

k z1

=−E tx

ω ε 2

k z2
(2.14)

Les coefficients de réflexion r et de transmission t sont définis respectivement comme un rapport 

entre le champ électrique réfléchi (ou transmis) et le champ électrique incident :

r=
E rx

E ix

(2.15)

t=
E tx

E ix

(2.16)

A. Ghaddar 13



En introduisant le coefficient de réflexion r et de transmission t dans les équations (2.13) et (2.14), 

on  obtient  les  expressions  des  coefficients  de  réflexion  et  de  transmission  pour  une  onde  en 

polarisation TM :

r (TM )=
ε 1k z2

−ε 2 kz 1
ε 1 k z2

+ε 2k z1

(2.17)

t (TM)=
2ε 1 k z2

ε 1 kz 2+ε 2 k z1

(2.18)

Des résonances dans les spectres de réflexion et de transmission peuvent se produire lorsque le 

dénominateur commun de ces équations s’annule. Ces résonances correspondant à des ondes de 

surface sont obtenues lorsque : 

ε 1

k z1

=
−ε 2

k z2
(2.19)

Nous constatons que l’équation (2.19) impose que les permittivités des deux milieux doivent être de 

signes opposés (les vecteurs d’onde k z1
et k z2

sont des termes positifs).

Une onde de surface se propageant dans la direction x ne peut avoir qu’un seul vecteur d’onde kx. 

Par conséquent, la composante du vecteur d’onde suivant l’axe z peut s’écrire dans chaque milieu  :

k z1
=√ε 1k 0

2−k x

2 (2.20)

k z2
=√ε 2k 0

2−k x

2 (2.21)

Où k0=ω/c est le vecteur d’onde de propagation dans le vide avec c la vitesse de la lumière dans le 

vide.

En introduisant les expressions du vecteur d’onde k z1
et k z2

dans l’équation (2.19), on obtient 

finalement  l’équation  (2.22)  qui  traduit  la  relation  de  dispersion  d’une  onde  de  surface  se 

propageant suivant la direction x à l’interface entre les deux milieux.

k x=k0√ ε 1ε 2

ε 1+ε 2
(2.22)

Cette onde de surface peut être générée en vérifiant deux conditions. La première a été constatée 

dans l’équation (2.19) : il faut que la permittivité d’un milieu soit de signe opposé à la permittivité 

du second milieu. La seconde condition concerne la polarisation de l’onde : l’onde doit être en 
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polarisation  Transverse  Magnétique.  La  propagation  d’une  onde  en  polarisation  Transverse 

Électrique  pourrait  aussi  être  obtenue  en  remplaçant  la  condition  sur  les  permittivités  par  une 

condition de signes opposés portant sur la perméabilité des deux milieux.

Dans la nature, les matériaux diélectriques ont une permittivité positive. La condition portant sur 

des  permittivités  de  signes  opposés  nécessite  alors  d’avoir  un  second  matériau  à  permittivité 

négative.  Cette  condition  sera  obtenue  en  considérant  un  métal  pour  le  second  matériau.  La 

dépendance fréquentielle de la permittivité d’un métal peut être décrite par le modèle de Drude [7] 

qui considère les électrons libres du métal comme un gaz d’électrons libres. La permittivité relative 

du métal est exprimée par :

ε 2(ω )=1−
ω p

2

ω 2+iω γ
avec ω p=

Ne
2

mε 0

(2.23)

Où i est le nombre imaginaire pur, ω la pulsation, γ le coefficient de collision des électrons libres 

avec les ions du métal, ωp la pulsation de vibration des électrons à la surface du métal (pulsation de 

plasma), N la concentration des électrons, e la charge élémentaire, m la masse de l’électron et ε0 la 

permittivité du vide.

Le coefficient γ traduit les pertes et il peut être considéré nul dans le cas d’un métal idéal. En tenant 

compte de cette dernière approximation, l’expression de la permittivité ε2(ω) du métal se simplifie :

ε 2(ω )=1−
ω p

2

ω 2
(2.24)

Comme déjà  évoqué,  le  plasmon  polariton  de  surface  peut  apparaître  à  l’interface  entre  deux 

milieux à condition que la permittivité de l’un des milieux soit négative.  À partir de l’équation 

(2.24), la permittivité du métal ε2(ω) est négative lorsque la pulsation est inférieure à la pulsation de 

plasma ω < ωp.

La  Figure 2.2 représente le diagramme de dispersion d’un plasmon polariton de surface 

généré à l’interface entre un métal et l’air en comparaison avec la dispersion d’une onde en espace 

libre. Ce diagramme de dispersion est obtenu en utilisant la relation de dispersion (2.22) pour une 

permittivité du métal ε2(ω) exprimée par l’équation (2.24).
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Figure 2.2: Diagramme de dispersion d’un plasmon polariton de surface (SPP) généré à l’interface métal-air, et celui  
correspondant à une propagation en espace libre (k0, Light line). 

Comme le montre la Figure 2.2, la dispersion du plasmon polariton de surface à basses fréquences 

coïncide avec le cône de lumière (Light line). Cela signifie que le mode plasmonique n’existe pas 

dans cette gamme de fréquence et que le champ électromagnétique n’est pas localisé à l’interface 

mais s’étend dans l’air. Le plasmon polariton de surface n’existe que lorsque la valeur du vecteur 

d’onde  kx est supérieure au vecteur d’onde en espace libre  k0. De ce fait,  la bande fréquentielle 

d’existence d’un plasmon polariton de surface se situe entre une pulsation pour laquelle le vecteur 

d’onde  kx commence à  se séparer  de  la  Light  line  et  la  pulsation  de  résonance  wrésonance.  Cette 

dernière correspond à une vitesse de groupe nulle (vg=dω/dkx=0) et elle est définie par :

ω résonance=
ω p

√ε 1+1
(2.25)

Où, ε1 est la permittivité de diélectrique du matériau 1 (ou de l’air). 

2.2.2 Confinement du champ électromagnétique

Pour étudier le confinement du champ électromagnétique à l’interface entre un métal et un 

diélectrique,  le  champ  électrique  E est  représenté  Figure  2.3 en  se  basant  sur  la  relation  de 

dispersion (équation (2.22)),  la  permittivité  du métal  décrite  par  le  modèle de Drude (équation 

(2.23)), et l'air comme matériau diélectrique (ε1=1). Pour se rapprocher de la réalité, l’expression de 

la  permittivité  du  métal  incluant  le  terme  γ associé  aux  pertes  par  collision  d’électrons  est 

considérée. Les Figures 2.3 (a), (b) et (c) représentent la répartition du champ électrique E dans le 

plan xz respectivement pour trois valeurs de la pulsation ω1, ω2 et ω3 (ω3 > ω2 > ω1) indiquées sur 

le diagramme de dispersion tracé Figure 2.3 (d). Le résultat montre que le champ électrique E à la 

pulsation  ω1 fait apparaître un faible confinement au dessus de la surface. Au contraire pour les 
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pulsations  ω2 et ω3 un fort  confinement du champ électrique est  observé.  L’augmentation de la 

valeur du vecteur d’onde  kx se traduit par un fort confinement du champ à l’interface et par une 

diminution de la longueur d’onde  λSPP dans la direction  x (kx=2π/λSPP). Outre le confinement du 

champ électrique au dessus de la surface, nous constatons également que l’onde de surface décroît 

exponentiellement en se propageant le long de l’interface comme observé clairement sur la carte du 

champ  Figure  2.3 (c).  Cette  décroissance  est  attribuée  aux  pertes  qui  augmentent  lorsque  la 

pulsation de l’onde se rapproche de la pulsation de résonance ω p /√2 (pour ε1=1 dans le cas d’une 

interface métal-air). Pour étudier les pertes, il nous faut déterminer la partie imaginaire du vecteur 

d’onde kx.

Figure 2.3: Carte du champ électrique E à l’interface métal-air à différentes valeurs de pulsations : (a) ω1, (b) ω2  et  
(c) ω3.  (d) Diagramme  de  dispersion  du  plasmon  polariton  de  surface  à  l’interface  métal-air.  Les  pulsations  
considérées pour les cartes du champ tracées sont indiquées en (d). En insert, représentation schématique du champ  
électrique E à l’interface métal-air. 

La Figure 2.4 (a) représente l’évolution de la pulsation de l’onde de surface en fonction de la partie 

imaginaire du vecteur d’onde Im(kx) dans la direction x. Le résultat montre qu’à basse fréquence, la 

partie imaginaire du vecteur d’onde est nulle. Cela signifie qu’il n’y a pas de perte par plasmons de 

surface car ils ne sont pas excités. À partir de la pulsation approximative ω1, la partie imaginaire du 

vecteur d’onde augmente de plus en plus pour devenir maximale à la pulsation de résonance. La 
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carte de champ E à la fréquence de résonance représentée  Figure 2.4 (b), montre que le plasmon 

polariton de surface ne se propage plus.  C’est-à-dire que l’onde électromagnétique incidente à la 

fréquence de résonance sera complètement absorbée par les plasmons de surface du métal et l’onde 

de surface ne pourra pas se propager à l’interface air-métal.

Figure  2.4: (a)  Pulsation en fonction de la partie imaginaire du vecteur d’onde kx (Im  kx).  (b) Carte du champ 

électrique E tracée dans le plan xz à la fréquence de résonance ω p /√2.

Enfin,  un  plasmon polariton  de  surface  de  vecteur  d’onde  kx ne  pourra  pas  être  généré 

directement par  une onde incidente de vecteur  d’onde  k0 = kx.  Pour  cette  raison, on trouve en 

optique plusieurs techniques pour générer l’onde de surface. Ces techniques utilisent soit un prisme 

soit un réseau de diffraction pour convertir le vecteur d’onde en espace libre en un vecteur d’onde 

du plasmon polariton de surface  kx > k0. Ces techniques de conversion du vecteur d’onde seront 

précisées dans le paragraphe 2.4.

Dans cette partie, nous avons discuté des propriétés de propagation d’une onde de surface 

dans le domaine de l’optique en montrant que son origine provient de l’excitation des plasmons de 

surface des métaux. Pour des fréquences plus basses, le métal ne peut plus supporter de plasmon 

polariton  de  surface  à  cause  de  sa  forte  conductivité.  Pour  observer  des  ondes  de  surface  en 

Terahertz  et  en  microondes,  l’utilisation  du  concept  des  métamatériaux  est  habituellement 

envisagée.

2.3 Onde de surface aux fréquences microondes et Terahertz

Les premières études sur le concept de guidage d’onde sur des surfaces ont débutées pour 

les radiofréquences lorsque J.  Zenneck et  A. Sommerfeld ont  cherché à répondre à  la question 

« comment une onde radio se propage à la surface de la mer et de la terre ? ». En 1907, J. Zenneck a 
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montré qu’il existe une solution particulière de l’équation de MAXWELL à l’interface entre l’air et 

un milieu de forte conductivité comme par exemple l’eau de mer  [8]. Cette solution traduit une 

onde se propageant dans une direction parallèle à la surface avec une décroissance exponentielle du 

champ électromagnétique dans la direction perpendiculaire à l’interface.  En 1909, A. Sommerfeld a 

publié  également des  travaux portant  sur  la  propagation d’ondes  radiofréquences  le  long de la 

surface de la terre [9]. R. Ritchie a mentionné ces deux travaux dans un article de 1973 en précisant 

que le plasmon polariton de surface se rapporte à des phénomènes de très courte longueur d’onde 

dans le régime optique, tandis que les ondes de Sommerfeld-Zenneck sont liées à la propagation 

d’une onde de très grande longueur d’onde [6]. En réalité, les propriétés de propagation d’une onde 

de Zenneck-Sommerfeld et d’un plasmon polariton de surface ne sont pas similaires [10]. En 2004, 

dans un article sur les métamatériaux, C. Caloz et  al.  [11] ont montré l’existence en microondes 

d’un plasmon polariton de surface à l’interface entre deux milieux, l’un dit "main droite" (right-

handed) et le second "main gauche" (left-handed). Dans cette étude, ils ont indiqué la relation entre 

les ondes de Zenneck et les plasmons polaritons de surface comme suit : « La principale différence 

physique entre les ondes de Zenneck et les plasmons polaritons de surface est que, dans le dernier 

cas, la partie réelle du vecteur d’onde normal à l’interface dans la région métallique a généralement 

(mais pas toujours) le même signe (au lieu du signe opposé) que celle dans la région de permittivité 

positive ». Par la suite, ceci a permis dans la littérature d’associer les ondes de surface observées sur 

les métamatériaux aux propriétés d’un plasmon polariton de surface et non à une onde de Zenneck-

Sommerfeld.

J. Pendry et  al. [4] ont publié également en 2004 un modèle analytique permettant de calculer la 

relation de dispersion d’une onde se propageant sur la surface d’un substrat métallique perforé. Le 

diagramme de dispersion déterminé par ce modèle présente une forte similitude avec celui d’un 

plasmon polariton de surface dans le domaine optique. De plus, ce diagramme de dispersion dépend 

des paramètres géométriques des perforations, et il peut donc être ajusté en fréquence en modifiant 

les dimensions de la structuration. Différentes vérifications expérimentales ont validé le guidage 

d’onde  de  surface  sur  ce  type  de  métamatériau  dans  les  fréquences  microondes  et  Terahertz, 

respectivement dans les travaux de A. Hibbins et al. [12] [13] et C. Williams et al. [14]. Un an plus 

tard, F. Garcia-Vidal et  al. [5] ont déterminé également par un modèle analytique la relation de 

dispersion d’un plan métallique corrugué.  À nouveau, des études expérimentales sur ce type de 

métamatériau ont été menées dans le domaine microondes  [15] et Terahertz  [16] [17]. Enfin, la 

propagation d’ondes de surface équivalentes  aux plasmons polaritons  de surface de l’optique a 

également été démontrée dans des lignes de transmission corruguées  [18]. De façon générale, la 
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structuration  périodique d’un conducteur  de période inférieure  à  la  longueur  d’onde permet  de 

modifier  considérablement  le  comportement  électromagnétique  équivalent  de  la  surface.  Cela 

permet en particulier de confiner le champ électromagnétique à la surface d’un métamatériau et de 

propager une onde de surface.

2.3.1 Métamatériaux

Un métamatériau  est  un matériau  composite  artificiel  structuré  permettant  d’obtenir  des 

réponses électromagnétiques inexistantes dans la nature. Il s’agit d’un matériau dont les propriétés 

électromagnétiques sont dues à sa conception géométrique et non aux propriétés constitutives de sa 

composition chimique. En électromagnétisme, la description physique de l’interaction entre l’onde 

électromagnétique et  le  matériau  peut  être  décrite  par  deux paramètres  :  la  permittivité  ε et  la 

perméabilité μ. La permittivité ε traduit la capacité du champ électrique à interagir avec les dipôles 

électriques réels (atomes) ou artificiels (meta-atomes) du matériau, tandis que la perméabilité  μ 

traduit la capacité d’interaction du champ magnétique de l’onde avec les dipôles magnétiques réels 

ou artificiels du matériau. Selon les signes de la permittivité ε et de la perméabilité μ, les matériaux 

peuvent être classés dans les trois catégories suivantes : matériaux doublement positifs (DPS) avec 

(ε>0,  μ>0),  matériaux  doublement  négatifs  (DNG)  avec  (ε<0,  μ<0),  et  matériaux  simplement 

négatifs (SNG) avec (ε>0, μ<0) ou (ε<0, μ>0) (voir la Figure 2.5).

Figure 2.5: Classification des matériaux selon le signe de leur permittivité ε et perméabilité μ.
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Dans la nature, la vaste majorité des matériaux sont  DPS à l’exception du plasma qui est SNG. 

Ainsi,  les  métamatériaux  ont  été  imaginés  dans  le  but  d’obtenir  des  matériaux  DNG,  et  plus 

généralement  des  matériaux  n’existant  pas  dans  la  nature.  L’intérêt  de  concevoir  de  nouveaux 

matériaux a commencé par l’étude théorique de V. Veselago en 1967 qui d’une part a considéré un 

matériau  DNG pour obtenir un matériau à indice de réfraction négatif, et d’autre part a démontré 

qu’une plaque de ce matériau permettait de focaliser la lumière en un point [19]. Il a ensuite fallu 

attendre les années 2000 pour voir la première démonstration expérimentale de son concept dans 

différents travaux de J. Pendry [20], D. Smith et al. [21], et R. Shelby et al. [22]. D’abord, J. Pendry 

a étudié un milieu artificiel structuré présentant une permittivité négative  [23]. Ensuite, plusieurs 

structures donnant une perméabilité négative ont été étudiées et notamment la structure "split-ring 

resonator" qui  a  été  fabriquée  en 1999  [24].  Finalement en 2000,  D.  Smith  et  al. ont  réussi  à 

combiner un métamatériau à permittivité négative et un métamatériau à perméabilité négative pour 

produire un métamatériau DNG [21] [25].

Le domaine des métamatériaux ne se limite pas à produire des matériaux DNG, mais toutes 

les valeurs des paramètres e et m qui n’existent pas dans la nature sont recherchées. En particulier, 

on s’intéresse dans cette thèse à la propagation d’ondes de surface dans la bande ISM 2.4 GHz. Il 

s’agira donc de concevoir des matériaux SNG et plus particulièrement des matériaux à permittivité 

équivalente négative pour le guidage d’ondes de surface en polarisation TM.

2.3.2 Plan métallique perforé

Figure 2.6: Schéma d’un plan métallique perforé par des trous carrés de largeur a et de période d avec a < d < λ0.[4]

Comme discuté précédemment,  un métal peut supporter une onde de surface en optique 

grâce au plasmons de surface qui produisent une permittivité négative. Aux fréquences microondes, 

la  permittivité  négative  pourra  être  obtenue  par  des  structurations  périodiques  du  métal.  Nous 
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rappelons  ici  le  modèle  analytique  proposé  par  J.  Pendry  et  al. démontrant  l’apparition  d’une 

relation de dispersion de type plasmonique par une structuration du métal.

J.  Pendry et  al. [4] ont  proposé un modèle simple permettant d’analyser le comportement 

d’une onde de surface se propageant  sur une surface conductrice perforée par  des trous  carrés 

comme illustrée à la Figure 2.6. Dans cette étude, la largeur a des trous et leur espacement (défini 

par la période d du réseau) sont considérés plus petits que la longueur d’onde incidente a < d << λ0. 

Une onde incidente illuminant la  structure (dans la direction  z)  est  insensible aux détails  de la 

surface  et  l’onde  ne  verra  qu’une  réponse  moyenne  caractérisée  par  une  permittivité  et  une 

perméabilité équivalentes (effectives). L’objectif principal de ce modèle consiste donc à déterminer 

la permittivité et la perméabilité effectives du métal perforé. Par analogie avec la Figure 2.1, nous 

considérons que le métal perforé correspond à un matériau 2 illuminé par une onde incidente en 

polarisation TM, et que le matériau 1 est de l’air. J. Pendry et al. ont montré que le métal perforé se 

comporte comme un matériau équivalent caractérisé par [4] :

μ x 2=μy2=
8a

2

π 2
d
2 (2.26)

et 

ε x2=ε y 2=
1
μ y2(1− π 2

a
2
k 0

2)=π 2
d
2

8a
2 (1−ω p

2

ω 2) avec ω p=
π c

a
(2.27)

Nous avons aussi considéré ici  des trous remplis d’air.  Notons que l’expression de la pulsation 

plasma ωp du matériau équivalent correspond exactement à la fréquence de coupure  fc=c/2a d’un 

guide d’onde de section droite de forme carrée de largeur a. Cette relation montre clairement que la 

pulsation plasma du milieu équivalent pourra être ajustée en modifiant la largeur des trous.

En considérant une onde incidente en polarisation  TM (H = Hy), le vecteur d’onde de l’onde se 

propageant dans la direction z dans le milieu équivalent au matériau 2 peut être exprimé par :

k z2=k0√ε x 2μ y2 (2.28)

Comme  pour  le  métal  en  optique,  le  coefficient  de  réflexion  r(TM) de  l’onde  incidente  en 

polarisation TM est exprimé par la relation (2.17) avec e1 = 1 et  e2  = ex2 et des ondes de surfaces 

sont obtenus lorsque le dénominateur de r(TM) s’annule. En suivant la même démarche que pour les 

plasmons polaritons de surface,  on obtient finalement la relation de dispersion caractérisant les 

ondes de surface se propageant sur le métal perforé dans la direction x :
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k x

2
c
2=ω 2+ ω 4

ω p

2−ω 2

64a
4

π 4
d
4 (2.29)

La  courbe  de  dispersion  obtenue  par  ce  modèle  est  présentée  sur  Figure  2.7 dans  laquelle  la 

dépendance à la géométrie est observée en fonction de la valeur d/a.

Figure 2.7: Diagramme de dispersion d’un plan métallique perforé par des trous de forme carrée déterminé par le  
modèle de J. Pendry et al. et paramétré par le rapport géométrique d/a. 

La  courbe  de  dispersion  du  métal  perforé  a  une  forme  similaire  à  celle  d’un  plasmon 

polariton de surface avec une valeur du vecteur d’onde kx supérieure au vecteur d’onde en espace 

libre k0. On notera à nouveau que la valeur de la pulsation de plasma peut aussi être ajustée par la 

largeur a des trous (relation 2.27).

Le modèle de J. Pendry et al. détaillé ci-dessus et aussi ceux développés par la suite par les 

coauteurs [5], [26] permettent d’aboutir à une relation de dispersion de type plasmon polariton de 

surface. Mais leur comparaison avec l’expérience est insatisfaisante car dans les modèles proposés 

les auteurs ont négligé les effets de diffraction et les modes supérieurs dans les trous. E. Hendry et  

al. [27] ont proposé une amélioration des ces modèles avec une comparaison satisfaisante avec les 

résultats  expérimentaux,  comme  le  montre  la  comparaison  entre  les  différents  modèles  et 

l’expérience représentée Figure 2.8. 
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Figure  2.8:  Diagramme de dispersion dans la direction diagonale du réseau de trous  obtenu par le modèle de J.  
Pendry et al., de F. Garcia-Vidal et al., F. Garcia de Abajo et al. et celui de E. Hendry et al. en comparaison avec  
l’expérience (Measurement) et la dispersion en espace libre (light line). [27]

La  Figure  2.8 qui  rassemble  les  diagrammes  de  dispersion  obtenus  par  plusieurs  modèles 

analytiques à savoir le modèle de J. Pendry et  al.  [4], de F. Garcia-Vidal et  al.  [5], F. Garcia de 

Abajo et al. [26] et celui de E. Hendry et al. [27] indique la supériorité du modèle de E. Hendry et 

al. pour déterminer correctement la relation de dispersion du métal perforé. Enfin, la  Figure 2.8 

illustre parfaitement la possibilité d’obtenir une onde de surface dans le domaine microonde et de 

diminuer  la  fréquence  plasma  (ici  14.8  GHz)  du  milieu  équivalent  par  l’introduction  d’une 

structuration du métal.

2.3.3 Plan métallique corrugué

Figure 2.9: Schéma d’un plan métallique corrugué. Les dimensions géométriques indiquées par a, p et h représentent  
respectivement la largeur, la période et la hauteur de corrugation.

F. Garcia-Vidal et  al. [5] ont développé également un modèle analytique pour la structure 

présentée  sur  la  Figure  2.9. La  structure  est  un  plan  métallique  corrugué  avec  les  dimensions 

géométriques  a,  d et  h représentant  respectivement  la  largeur,  la  période  et  la  hauteur  de 

corrugation. À partir de leur modèle analytique, ils ont montré qu’il était possible de déterminer la 
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relation de dispersion  de  l’onde de surface en remplaçant  le  plan  métallique  corrugué par  une 

couche d’un matériau homogène anisotrope d’épaisseur  h déposée sur un plan métallique (voir la 

voir Figure 2.10). Pour obtenir l’équivalence, il faut vérifier la condition kxa << 1 et considérer une 

couche homogène de permittivités :

ε x=
p

a
; ε y=ε z=∞ (2.30)

L’onde électromagnétique est libre de se propager à l’intérieur des dents remplis d’air du métal  

corrugué dans la direction y et z. Cette propagation se fait à la vitesse de la lumière dans le vide, ce 

qui permet d’écrire la relation :

√ε x μ z=√ε xμ y =1 (2.31)

et donc

μ y=μ z=
1
ϵ x

et μ x=1 (2.32)

 

Figure  2.10:  Dans l’approximation du milieu  équivalent, la structure  d’un plan métallique corrugué se comporte 
comme une couche homogène anisotrope d’épaisseur h sur un conducteur électrique parfait.

Dans  l’approximation  du  milieu  équivalent  (Figure  2.10),  la  structure  se  comporte  comme un 

empilement de matériaux et le coefficient de réflexion peut être calculé à partir des coefficients de 

Fresnel exprimant les coefficient de réflexion à chaque interface de matériaux [28]  :

r=
r12+r23e

i 2k0h

1+r 12r23e
i 2k0h

(2.33)

Où r12 et  r23 sont respectivement les coefficients de réflexion à l’interface entre les régions  1-2 et 

entre les régions 2-3. Pour une onde incidente en polarisation TM, ils sont exprimés par :
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r12=
k0−ε x kz
k0+ε x k z

(2.34)

r23=−1 (2.35)

En remplaçant l’expression des coefficients r12 et r23 dans l’équation (2.33), on en déduit :

r (TM )=
(k0−ε x k z)−(k0+ε x kz)e

i 2k0h

(k0+ε x k z)−(k0−ε x kz)e
i 2k0h

(2.36)

Comme précédemment,  en  annulant  le  dénominateur  du  coefficient  de  réflexion,  on  obtient  la 

relation de dispersion du milieu équivalent :

√k x

2−k 0

2

k 0

=
a

p
tan(k0h) (2.37)

La courbe de dispersion représentée sur la  Figure 2.11 a été calculée par l’équation (2.37) pour 

différentes valeurs de la constante géométrique  p/a. Cette courbe de dispersion est similaire à la 

courbe de dispersion des plasmons polaritons de surface en optique (Figure 2.2) et de l’onde de 

surface sur le métal perforé (Figure 2.7).

Figure  2.11:  Diagramme de dispersion d’un plan métallique corrugué déterminé par le modèle de F. Garcia-Vidal  
pour plusieurs valeurs de la constante géométrique p/a.

On peut  remarquer  que  la  pulsation  de  plasma  ωp correspond  à  la  condition  k0h=π/2,  et  son 

expression est donnée par :

ω p=
π c

2h
(2.38)

Où c est la vitesse de la lumière dans le vide.
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2.3.4 Lignes corruguées

Le modèle analytique détaillé dans le paragraphe précédent est associé à un plan métallique 

corrugué avec une épaisseur  dans la direction  y importante qui peut être  considérée infinie par 

rapport aux dimensions de la corrugation et à la longueur d’onde incidente. Pour les applications, il 

est nécessaire de réduire l’épaisseur de la structure suivant la direction y, et plusieurs articles de la 

littérature ont étudié l’influence de l’épaisseur du plan métallique corrugué sur le mode de surface. 

En réduisant l’épaisseur à l’extrême (épaisseur infiniment mince), on abouti à des structures de 

guidage plaquées  qui  s’apparentent  à  des  lignes  de propagation corruguées  et  qui  peuvent  être 

fabriquées  par  les  technologies  de  circuits  imprimés  (PCB).  À notre  connaissance,  il  n’existe 

actuellement aucun modèle analytique spécifique permettant d’étudier précisément la dépendance 

du diagramme de dispersion à l’épaisseur de la structure. Généralement, les études qui portent sur 

l’influence  de l’épaisseur  sont  basées  sur  des  simulations  numériques,  comme par  exemple  les 

résultats présentés sur la Figure 2.12 (b). La figure représente le diagramme de dispersion simulé (à 

l’aide  du  logiciel  CST)  pour  une  épaisseur  L=10  mm en  comparaison  avec  le  diagramme  de 

dispersion d’une structure d’épaisseur infinie (calculé par le modèle analytique). Cette comparaison 

est donnée pour deux valeurs de la hauteur de corrugation h=5 mm et  h=11 mm. Les résultats de 

cette étude montrent clairement qu’une épaisseur de 10 mm présente un bon accord avec le modèle 

analytique. Il n’est donc pas nécessaire d’épaissir la structure pour obtenir le guidage d’une onde de 

surface par la corrugation.

Figure 2.12: (a) Structure d’un plan métallique corrugué d’épaisseur L. (b) Diagramme de dispersion simulé (CST)  
pour  une  épaisseur  L=10  mm  en  comparaison  avec  la  dispersion  calculée  analytiquement  (Analytic)  pour  une  
structure d’épaisseur infinie. La comparaison est donnée pour deux valeurs de la hauteur de corrugation h=5 mm et h  
=11 mm. [29]
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Une autre étude dans le domaine des Terahertz a été publiée en 2013 par T. Cui et X. Shen 

[30]. Ils ont considéré un film métallique corrugué mince avec une épaisseur t presque nulle (voir 

l’insert de la Figure 2.13). Comme illustré Figure 2.13, ils ont montré que la forme générale de la 

courbe  de  dispersion  est  peu  dépendante  de  l’épaisseur  avec  seulement  une légère  diminution 

fréquentielle observée lorsque l’épaisseur  t diminue jusqu’à une valeur inférieure à la  longueur 

d’onde.

Figure 2.13: Diagramme de dispersion déterminé pour plusieurs valeurs de l’épaisseur t. [30]

Une structure corruguée fortement amincie s’apparente donc à un ruban métallique corrugué qui se 

comporte comme une ligne de transmission.  Cependant,  la  ligne corruguée présente différentes 

propriétés en termes de propagation et de comportement électromagnétique qui la distingue d’une 

ligne  de  transmission  conventionnelle  (ruban  sans  structuration).  Ces  propriétés  seront  plus 

précisément  développées  dans  le  chapitre  4,  mais  nous  pouvons  les  résumer  :  un  plus  fort 

confinement du champ électromagnétique autour de la ligne, un comportement passe bas avec la 

présence d’une fréquence de coupure, et une vitesse de propagation fortement dépendante de la 

fréquence. En outre, la ligne corruguée ne nécessite pas obligatoirement de second conducteur pour 

guider l’onde,  le  guidage étant  assuré par  la périodicité de la corrugation.  Enfin,  les propriétés 

électromagnétiques et fréquentielles peuvent être manipulées plus ou moins facilement en ajustant 

les  paramètres  géométriques  de  la  corrugation.  Ces  propriétés  ont ouvert  la  voie  vers  diverses 

applications en guidage [31], filtrage [32], démultiplexage de signaux [33], et détection [34] avec 

des dispositifs flexibles  [30] et en permettant de réduire les pertes de radiation apparaissant aux 

changements de direction des lignes [35].
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2.3.5 Métasurface à patchs et métasurface mushroom

Une onde de surface peut se propager également sur des métasurfaces contenant des motifs 

métalliques  résonnants  de  type  patchs  ou  mushrooms  comme  montrés  sur  la  Figure  2.14.  La 

métasurface mushroom a été proposée pour la première fois en 1999  [36] et  ses propriétés ont 

depuis été largement utilisées dans des applications d’antennes et d’électromagnétisme.

Figure 2.14: (a) Métasurface à patchs. (b) Métasurface mushroom.

Les  Figure  2.14 (a)  et  (b)  représente  un  schéma  de  la  métasurface  à  patchs  et  de  la 

métasurface mushroom, respectivement. La première structure (Figure 2.14 (a)) se compose d’un 

réseau périodique de patchs métalliques déposés au dessus d’un substrat diélectrique avec un plan 

de masse en face arrière. La structure mushroom (Figure 2.14 (b)) correspond à un réseau de patchs 

connectés  au  plan  de masse par  l’intermédiaire  de vias  conducteurs  traversant  verticalement le 

substrat  diélectrique.  Ces  deux  métasurfaces  sont  connues  pour  se  comporter  comme  des 

conducteurs magnétiques artificiels (AMC) car elles présentent une impédance de valeur très élevée 

dans  le  plan  des  motifs  patch  à  la  fréquence de  résonance.  Pour  cette  raison,  elles  sont  aussi 

appelées surface à haute impédance (HIS) [36], [37].

Par un modèle d’impédance de surface équivalente,  D. Sievenpiper et  al.  [36] ont montré que la 

métasurface mushroom peut supporter des ondes de surface en polarisation TM et TE, les modes de 

propagation qui sont séparés par un gap fréquentiel. Dans un premier temps, le modèle considère 

que la métasurface est équivalente à une surface d’impédance complexe [38]:

Z=R+iX (2.39)

Où R et X représente la résistance et la réactance de la métasurface, respectivement.
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L’impédance de la surface est définie comme un rapport entre les composantes tangentielles du 

champ électrique et magnétique sur la surface. Selon la polarisation de l’onde (direction de E selon 

x ou y), l’impédance peut prendre l’une des formes suivantes :

Z=
E x

Hy

ou Z=
E y

H x

(2.40)

L’impédance peut avoir deux expressions différentes suivant la polarisation de l’onde incidente. En 

considérant une surface sans perte (R = 0) placée dans l’air :

Z=iX=
iα
ε 0ω

=
−k z

ε 0ω
pour une polarisation TM

Z=iX=
−i μ0ω

α =
−μ0ω
k z

pour une polarisation TE
(2.41)

avec a traduisant la décroissance des champs en s’éloignant de la surface (e-az).

On  en  déduit  qu’une  onde  en  polarisation  TM peut  se  propager  sur  une  surface  à  impédance 

inductive (X > 0) et une onde en polarisation TE sur une surface à impédance capacitive (X < 0).

À partir des équations de MAXWELL, le vecteur d’onde de l’onde de surface se propageant 

dans la direction x peut être exprimé en fonction de l’impédance :

kTM=k x=
ω
c √1+ X

2

Z0

2  pour une  polarisation TM

kTE=k x=
ω
c √1+ Z0

2

X
2  pour une polarisation TE

(2.42)

Avec Z 0=√μ0 /ε 0=377Ω  l’impédance d’onde en espace libre.

Pour une structure mushroom,  l’impédance de surface peut être modélisée par un circuit 

résonnant  LC parallèle équivalent  [36]. La  Figure 2.15 illustre en considérant une cellule unitaire 

l’origine de la capacité C et de l’inductance L du circuit équivalent. Le courant induit sur la surface 

par une onde électromagnétique incidente produit des accumulations de charges sur les extrémités 

des  patchs  qui  peuvent  être  décrites  comme une capacité.  Les  charges  traversent  les  vias  pour 

rejoindre le plan de masse en induisant un champ magnétique dans le substrat perpendiculaire à la 

circulation  des  charges.  Cette  circulation de  charges  peut  être  modélisé électriquement par  une 

inductance, et on obtient un circuit LC parallèle équivalent.
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Figure 2.15: Modélisation électrique de la structure mushroom par un circuit équivalent de type LC parallèle.

En  considérant  la  métasurface  mushroom  comme  un  circuit  électrique  LC parallèle,  alors 

l’expression de l’impédance Z est :

Z=iX=
iω L

1−ω 2
LC

(2.43)

Selon l’expression (2.43), la surface est inductive à basse fréquence (en dessous de la fréquence de 

résonance), et capacitive à haute fréquence (au dessus de la fréquence de résonance). L’impédance 

présente  une  valeur  infinie  à  la  résonance  lorsque ω 0=1/√LC . Ce  modèle  permet  aussi  de 

révéler la présence d’un gap entre le mode TM et le mode TE entre deux fréquences pour lesquelles 

l’impédance  de  la  structure  mushroom est  égal  à  l’impédance d’onde de  l’air.  Cette  condition 

s’écrit :

| iω L

1−ω 2
LC|=Z 0 (2.44)

L’onde  de  surface  en  polarisation  TM n’existe  qu’en  dessous  de  la  première  solution  (w1)  de 

l’équation (2.45) et l’onde de surface en polarisation TE qu’au dessus de la seconde solution (w2). 

Les pulsations, solutions de l’équation (2.44), s’expriment :

ω 1,2

2 =
1

LC
+

1

2 Z0

2
C
2
±

1

Z 0C √ 1

LC
+

1

4 Z 0

2
C
2 (2.45)

Et elles peuvent en général être approximée par :

ω 1,2≈ω 0(1±
1

2 Z0 √ L

C
) (2.46)
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Le signe "-" correspond à la fréquence maximale en dessous de laquelle  un mode  TM peut se 

propager, et le signe "+" à la fréquence minimale pour le mode TE. Le gap fréquentiel est compris 

entre ces deux fréquences et sa largeur relative est obtenue par :

Δω
ω 0

=
1

Z0 √ L

C
(2.47)

Les structures à patchs et mushroom de la  Figure 2.14 ont été étudies expérimentalement 

dans la thèse de H. Rance de l’Université d’Exeter  [39]. La  Figure 2.16 (a) et (b) issue de cette 

référence  représente  le  diagramme  de  dispersion  de  la  structure  à  patchs  et  mushroom, 

respectivement. Ces résultats ont été obtenus par simulation avec une vérification expérimentale. La 

Figure 2.16 (b) montre la présence d’un gap pour la structure mushroom au dessus du premier mode 

de propagation (TM) et en dessous du second mode (TE) entre approximativement 13 et  20 GHz. 

Par contre, le diagramme de dispersion de la métasurface à patchs ne présente aucun gap et les 

modes TM et TE se croisent à pour ky≈500 m-1. Comme pour la structure mushroom, la métasurface 

à patchs présente une impédance équivalente inductive sous la fréquence de résonance et capacitive 

au dessus, et elle peut donc guider une onde de surface TM et TE, respectivement. On notera qu’à la 

résonance, le champ magnétique dans le substrat se concentre sous les patchs et il est produit par 

une boucle de courant impliquant un courant de déplacement dans le substrat. Par contre pour la 

structure mushroom, le champ magnétique dans le substrat est produit par une boucle de courant de 

conduction  obtenue par  les  vias  verticaux et  il  se  concentre  sous  la  fente  entre  les  patchs.  La 

présence de vias dans la structure mushroom modifie le comportement des champs à la résonance et 

modifie la courbure du diagramme de dispersion du mode TM qui s’éloigne plus rapidement de la 

light line pour la structure mushroom et produit le gap fréquentiel.

Figure  2.16:  Diagramme de dispersion simulé (FEM model) et  mesuré (Experimental data) de la métasurface à  
patchs (a) et de la métasurface mushroom (b). [39]
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2.4 Injection des ondes de surface

2.4.1 En optique

Les  plasmons  de  surface  ne  peuvent  pas  être  excités  directement  par  une  onde 

électromagnétique se propageant en espace libre car la condition sur le vecteur d’onde (kx > k0) ne 

peut pas être respectée (paragraphe 2.2.2). Un dispositif permettant de convertir le vecteur d’onde 

k0 de l’onde incidente en un vecteur d’onde kx > k0 du plasmon polariton de surface est nécessaire. 

Parmi les techniques utilisées, on trouve les réseaux de diffraction  [2] et l’utilisation d’un prisme 

dans la configuration d’Otto [3] et celle de Krestschmann-Raether [2].

➢ Réseau de diffraction

La Figure 2.17 illustre par exemple un réseau de diffraction constitué par un plan métallique 

contenant périodiquement des fentes de période d. La composante parallèle du vecteur d’onde des 

ondes diffractées par le réseau périodique peut s’exprimer : 

k x=k 0sin(θ )±
2π
d

m (2.48)

Où θ est l’angle d’incidence de l’onde incidente, d la période du réseau, m l’ordre de diffraction.

L’onde électromagnétique diffractée  par  ce  réseau peut  donc avoir  un  vecteur  d’onde parallèle 

kx > k0 pour m > 0 et sous certaines conditions sur la valeur de d.

Figure 2.17: Réseau de diffraction constitué par un plan métallique contenant périodiquement des fentes de période  
d.

La valeur du vecteur d’onde kx dépend de deux paramètres qui sont l’angle d’incidence et la période 

d du réseau.  Le vecteur d’onde kx peut être ajusté en agissant sur ces deux paramètres pour qu’il 
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devienne égal au vecteur d’onde du plasmon polariton de surface à exciter. Cela consiste à vérifier 

l’équation suivante :

k x=
ω
c
sin(θ )±

2π
d

m=ω
c √ ε 1ε 2

ε 1+ε 2
(2.49)

Avec e1 et e2 les permittivités des matériaux définis sur la Figure 2.1.

Lorsque  l’équation  (2.49)  est  vérifiée,  alors  le  vecteur  d’onde  de  l’onde  diffractée  permettra 

d’exciter le plasmon polariton de surface.

➢ Configuration d’Otto et de Krestschmann-Raether 

Il existe deux autres méthodes permettant d’exciter des plasmons polaritons de surface. Elles 

sont basées sur une réflexion totale de l’onde sur la surface d’un prisme d’indice de réfraction 

n > 1.  La  Figure  2.18 (a)  et  (b)  illustre  schématiquement  la  configuration  d’Otto  et  celle  de 

Krestschmann-Raether, respectivement.

Dans  la  configuration  d’Otto,  le  prisme est  placé  au  dessus  de  la  surface  du  métal  en 

conservant un gap d’air entre le prisme et le métal. Par conservation des composantes parallèles du 

champ électromagnétique lors de la réflexion totale à l’interface inférieure du prisme, une onde 

évanescente va être générée entre le prisme et le métal. L’onde possédant une composante parallèle 

du vecteur d’onde supérieur à k0 pourra se coupler avec le plasmon polariton de surface du métal si 

l’équation suivante est vérifiée :

k x=
ω
c
n sinθ=ω

c √ ε 1ε 2

ε 1+ε 2
(2.50)

Avec e1 et e2 les permittivités des matériaux définis sur la Figure 2.1.

Pour exciter les plasmons de surface par un prisme, il faudra satisfaire la condition portant sur 

l’angle d’incidence q de l’onde incidente suivante :

θ=arcsin(
1

n √ ε 1ε 2

ε 1+ε 2
) (2.51)

La même condition  s’applique pour  la  configuration  de Krestschmann-Raether  pour  laquelle  le 

prisme est déposé sur la surface supérieure du métal sans laisser de gap d’air.  Dans ce cas, les 

champs évanescents créés à l’interface sont transmis à travers le métal et ils se couplent avec le 
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plasmon polariton de surface sur la face inférieure du métal. On notera que l’épaisseur de métal sera 

généralement plus faible dans la configuration de Krestschmann-Raether que dans la configuration 

d’Otto.

Figure  2.18:  Excitation d’un plasmon polariton de surface par l’intermédiaire d’un prisme selon la configuration  
d’Otto (a) et de Krestschmann-Raether (b).

2.4.2 Aux microondes

La condition d’excitation d’une onde de surface en microondes ne diffère pas de celle d’un 

plasmon polariton de surface en optique.  À ces fréquences, on trouve également plusieurs études 

portant sur l’excitation de métasurfaces par l’intermédiaire de réseaux de diffraction [40], [41] ou 

par un prisme selon la configuration d’Otto [12], [13], [42], [43]. En particulier, la Figure 2.19 (a) 

représente un dispositif  expérimental  reposant  sur  la  configuration d’Otto en vue d’exciter  une 

métasurface mushroom fonctionnant à quelques dizaines de GHz [42]. La Figure 2.19 (b) montre le 

diagramme de  dispersion  obtenu  par  ce  dispositif.  Le  diagramme a  été  construit  en  modifiant 

l’angle d’incidence de l’onde illuminant le prisme en haut à gauche afin de faire varier  qint et de 

balayer les valeurs de k//. En insert de la Figure 2.19 (b), la réponse fréquentielle du coefficient de 

réflexion de l’onde incidente mesurée pour un angle d’incidence particulier est représentée pour 

différentes valeurs du gap d’air  t entre  le prisme et la  métasurface.  Un fort  couplage par onde 

évanescente est obtenu pour une valeur optimale du gap topt=5.5 mm correspondant à une réflexion 

minimale  à  23 GHz.  Cette  fréquence  est  obtenue  pour  un  angle  d’incidence  particulier  qui 

correspond à  une valeur  k// particulière.  Chaque couple de valeurs  (fréquence - k//) obtenu pour 

différents  angles  d’incidence  permet  de  représenter  le  diagramme  de  dispersion  expérimental. 

Enfin,  la méthode expérimentale a été validée par une comparaison satisfaisante du diagramme 

mesuré avec la simulation.
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Figure  2.19: (a)  Excitation d’une onde de surface sur une métasurface mushroom en microondes en utilisant la  
configuration d’Otto. (b) Diagramme de dispersion déterminé par cette configuration. [42]

Récemment, l’excitation d’ondes de surface sur des métasurfaces a largement été développée. On 

trouve par exemple le concept de métacoupleur basé sur une métasurface à gradient de phase [44]. 

Celle-ci  permet de convertir  l’onde incidente en un vecteur  d’onde  kx sur une large gamme de 

valeurs  et  pas  seulement  pour  une valeur  unique de  kx (comme pour  les  dispositifs  classiques 

présentés ci-dessus).

Par ailleurs, de manière simple, les antennes peuvent également exciter les ondes de surface 

en champ proche  [29], [30], [45]. L’origine de l’onde de surface provient de la circulation d’un 

courant  dans  la  structure  guidante.  Par  conséquent,  une  antenne  placée  au  plus  proche  d’une 

métasurface permet de créer le courant dans la structure par un couplage magnétique comme le 

montre  par  exemple  la  Figure  2.20.  Cette  figure  représente  les  cartes  de  champ  d’une  ligne 

corruguée  pour  différentes  déformations.  Dans  cette  étude,  l’onde  de  surface  a  été  excitée  en 

utilisant une antenne monopole placée à l’extrémité de la ligne corruguée. Cette illustration montre 

clairement que l’antenne peut se coupler avec les modes de surface d’une métasurface. Un dispositif 

intermédiaire  pour  injecter  l’onde  de  surface  n’est  donc  pas  une  condition  indispensable  pour 

exciter les ondes de surfaces sur ce type de métamatériaux.

Dans le cadre de cette thèse, l’excitation des métamatériaux sera effectuée directement par 

des antennes. D’un point de vue pratique, cette excitation est avantageuse et s’adapte bien à notre 

objectif visant les applications de communication autour du corps humain.
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Figure 2.20: Excitation d’un mode de surface supporté par une ligne corruguée en utilisant une antenne monopole.
(A), (D) Ligne corruguée déformée. (B), (E) Cartes du champ simulées. (C), (F) Cartes du champ mesurées. [46]

2.5 Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre un état de l’art traitant de la progression du concept 

d’onde de surface allant de l’optique vers les fréquences microondes. Dans un premier temps, les 

propriétés de l’onde de surface ont été mises en évidence à partir des équations de MAXWELL. La 

condition  d’existence  d’un  mode  se  propageant  parallèlement  à  l’interface  exige  d’avoir  un 

matériau ayant une permittivité négative. Le matériau à permittivité négative en optique est le métal 

selon le modèle de Drude. Cependant, il ne présente une permittivité négative exploitable que dans 

une fenêtre limitée du spectre fréquentiel. Pour obtenir un matériau à permittivité négative dans le 

domaine des Terahertz et microondes, l’utilisation des concepts de métamatériaux et métasurfaces 

ont été envisagés dans la littérature.

Dans  un  deuxième  temps,  des  modèles  analytiques  ont  été  détaillés.  Ils  ont  montré  que  des 

structurations périodiques de l’ordre de la longueur d’onde peuvent reproduire les conditions de 

guidage d’ondes  de surface.  Différents  types  de métasurfaces  ont  été  évoqués  à  savoir  le  plan 

métallique perforé, le plan métallique corrugué, la ligne corruguée, les métasurfaces à patch et à 

mushrooms.

Enfin, nous avons détaillé trois techniques pour exciter les ondes de surfaces en optique : le réseau 

de  diffraction,  le  prisme  avec  la  configuration  d’Otto  et  le  prise  avec  la  configuration  de 
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Krestschmann-Raether. Les deux premières techniques sont utilisées également dans le domaine des 

Terahertz et microondes. Toutefois, des études ont montré qu’un couplage direct en champ proche 

des métasurfaces par une antenne peut être envisagé. Ce dernier type d’excitation sera considéré 

dans les travaux de cette thèse pour exciter les métasurfaces dans le but des applications visées en 

communication autour du corps humain.
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3. Techniques de simulations et méthodes  

expérimentales

3.1 Introduction

Dans  ce  chapitre  nous  présentons  les  outils  numériques  et  expérimentaux  utilisés  pour 

étudier le guidage d’ondes de surface par des structures métamatériaux et des lignes plasmoniques. 

Tous  les  résultats  présentés  dans  cette  thèse  ont  été  obtenus  en  respectant  les  conditions  de 

simulation  et  de  caractérisation  abordées  dans  ce  chapitre.  Ces  conditions  sont  exposées  en  se 

basant sur les résultats d’une ligne en méandre qui seront discutés plus en détail dans le chapitre 

suivant. Les guides d’ondes de surface sont étudiés en déterminant d’une part leur diagramme de 

dispersion et d’autre part leurs paramètres Scattering (coefficients de réflexion et de transmission). 

En visant  les  applications  de  communication  entre  objets  électroniques  placés  autour  du  corps 

humain,  le  guidage  d’ondes  de  surface  est  étudié  dans  la  bande  de  fréquence  ISM-2.4 GHz 

(Industrial Scientific Medical) [1], [2].

Dans un premier temps, nous introduisons le logiciel Ansys HFSS qui permet de réaliser des 

simulations électromagnétiques en se basant sur la méthode des éléments finis. Ce logiciel offre la 

possibilité de réaliser plusieurs types de simulations et notamment : (i) un calcul de modes propres 

pour  déterminer  le  diagramme  de  dispersion  et  (ii)  un  calcul  fréquentiel  pour  déterminer  les 

paramètres Scattering d’une structure donnée. Ensuite, nous expliquons les conditions de simulation 

utilisées pour déterminer le diagramme de dispersion d’un guide d’ondes de surface. Généralement, 

l’étude du diagramme de dispersion montre que différents modes peuvent être guidés en surface. 

Ces modes sont analysés en termes de confinement du champ électromagnétique et de propriétés de 

propagation. Pour étendre l’étude de la propagation, nous présentons également les conditions de 

simulation permettant d’obtenir les paramètres Scattering Sij en considérant deux antennes dipôles 

placées sur la structure étudiée. L’utilisation des antennes dipôles permet de générer et capter les 

ondes de surface par couplage magnétique.

De plus, les différents diagrammes de dispersion simulés seront validés expérimentalement 

en  utilisant  deux  méthodes  permettant  de  déterminer  le  vecteur  d’onde  de  l’onde  guidée.  La 

première  est  une  méthode  directe  qui  est  basée  sur  la  différence  de  phase  du  coefficient  de 

transmission S21 mesuré  lorsque les antennes sont positionnées à deux endroits différents sur la 

structure. Pour la seconde, il s’agit d’une méthode issue du calibrage ‘TRL’ (Thru-Reflect-Line) qui 
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est basée sur un calcul de la valeur propre d’une matrice formée à partir de deux matrices Scattering 

Sij mesurées pour deux positions des antennes. Pour valider les résultats de simulation, des lignes et 

des métasurfaces ont été fabriquées dans un premier temps par technologie  PCB (Printed Circuit 

Board)  sur  des  substrats  FR4 Epoxy  et  Kapton  flexible.  Ensuite,  des  métasurfaces  et  lignes 

plasmoniques supportant des ondes de surface ont été fabriquées sur un substrat textile par broderie 

de fils  métalliques,  et  des métasurfaces Musrooms par tricot  3D.  Les  différents paramètres  des 

matériaux utilisés sont précisés dans ce chapitre et la fabrication par broderie est résumée.

3.2 Simulations numériques

Les résultats de simulation présentés dans cette thèse ont été obtenus à l’aide du logiciel de 

simulation électromagnétique  HFSS (High Frequency Structure Simulation) de  Ansys. Ce logiciel 

résout numériquement les équations de MAXWELL en se basant sur la méthode des éléments finis 

(Finite Element Method). La méthode consiste à subdiviser le domaine de simulation en plusieurs 

petits  éléments  volumiques  de  forme  tétraédrique  pour  former  un maillage dans  lesquels  les 

équations  à  dérivée  partielle  du  champ électromagnétique peuvent  se réécrire  sous  forme d’un 

système  d’équations  linéaires.  La  solution  du  champ  électromagnétique  obtenue  dans  chaque 

élément  fini  est  ensuite  interconnectée  en  respectant  les  conditions  de  continuité  du  champ 

électromagnétique aux interfaces entre éléments. Ce qui aboutit à une solution globale du champ 

électromagnétique  dans  l’ensemble  du  domaine  de  simulation  considéré.  Lorsque  le  champ 

électromagnétique a été calculé, HFSS peut sous certaines conditions d’excitation, notamment selon 

le choix des ports d’excitation, déterminer la matrice Scattering (S) pour l’ensemble de la structure 

[3]. Les coefficients de réflexion et de transmission sont alors déterminés par les coefficients S11 (ou 

S22)  et  S21,  respectivement. Le logiciel  HFSS permet aussi de calculer les modes propres d’une 

structure  en  utilisant  le  type  de  solution  ‘Eigenmode’.  Ce  type  de  solution  sera  utilisé  pour 

déterminer les diagrammes de dispersion des différentes structures considérées.

3.2.1 Diagramme de dispersion

Pour  calculer  le  diagramme  de  dispersion  d’une  structure  périodique,  on  considère  la 

géométrie d’une cellule élémentaire délimitée par des conditions aux limites périodiques de type 

Master/Slave [4]. Cette dernière condition permet de reproduire périodiquement dans l’espace la 

cellule élémentaire et ainsi de modéliser une structure périodique de taille infinie. Par exemple, la 

Figure  3.1 représente  les  conditions  de  simulation  appliquées  sur  une  cellule  élémentaire 

correspondant à une ligne en méandre. La condition de périodicité Master/Slave est appliquée sur 
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les  faces  externes  du domaine de simulation parallèles  au plan  xz afin  de modéliser  une  ligne 

infiniment longue selon l’axe y. Par ailleurs, une condition de conducteur électrique parfait (PEC) et 

de conducteur magnétique parfait (PMC) a respectivement été ajoutée sur les faces parallèles aux 

plans yz et xy afin de respecter la configuration du champ électromagnétique autour de la ligne. Une 

condition aux limites de type PEC ou PMC permet de rendre la composante tangentielle de champ 

électrique  E ou  magnétique  H respectivement  nulle  sur  la  surface  où  elle  est  appliquée.  Ces 

conditions doivent être sélectionnées de façon à ne pas perturber le champ électromagnétique qui 

serait généré autour de la structure si un domaine de simulation infini était considéré. 

Figure  3.1: (a) Conditions de simulation du diagramme de dispersion appliquées sur une cellule élémentaire de la  
ligne en méandre.  (b),  (c) et  (d) représentent respectivement les composantes  Hx,  Hy et Hz du champ magnétique 
tracées dans le plan xy.  (e),  (f) et  (g)  représentent respectivement les composantes Ex, Ey et Ez du champ électrique  
tracées dans le plan xy.

Dans le cas présent, cela signifie que le champ magnétique serait principalement orienté 

dans la direction z en s’éloignant de la ligne, et le champ électrique E serait principalement orienté 

dans la  direction  x.  Dans ce cas,  la  condition  PMC permet de respecter  un champ magnétique 

perpendiculaire aux faces supérieure et inférieure du domaine de simulation et la condition  PEC 

permet de respecter un champ électrique perpendiculaire sur les faces externes parallèles au plan yz. 

Ces conditions peuvent être choisies au préalable à partir d’une analyse du comportement physique 

de la structure ou a posteriori après une analyse du champ électromagnétique obtenu après une pré-

simulation.  À titre  d’illustration,  les  Figures  3.1  (b),  (c)  et (d)  représentent  respectivement  les 

composantes Hx, Hy, et Hz du champ magnétique dans le plan xy de la ligne en méandre. Ces cartes 
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de champ sont tracées avec la même échelle de couleur. Il apparaît clairement que les composantes 

Hx et Hy sont très faibles comparées à la composante Hz. Ainsi, l’onde guidée par la ligne produit un 

champ  magnétique  principalement  orienté  selon  la  direction  z.  On  note  aussi  que  le  champ 

magnétique décroît en s’éloignant de la ligne, ce qui traduit un guidage de l’onde par la ligne en 

méandre. Par conséquent, la condition PMC sur les faces supérieure et inférieure est cohérente avec 

la configuration du champ magnétique autour de la ligne. Le même type d’analyse sur le champ 

électrique permet de définir la condition PEC sur les faces parallèles au plan yz (le champ électrique 

E est orienté principalement dans la direction x, voir les cartes du champ tracées sur les Figures 3.1 

(e), (f) et (g)).

Le diagramme de dispersion est obtenu en calculant les fréquences propres pour différentes 

valeurs de phase  ky.p (p est la période de la ligne) variant de  0 à  180° dans la première zone de 

Brillouin.  La phase est  modifiée dans les paramètres  des conditions  Master/Slave.  Durant  cette 

thèse, les courbes de dispersion seront exprimées en fonction du vecteur d’onde ky. Cela nécessite 

une simple conversion en devisant la phase  ky.p par la période  p de la structure.  La  Figure 3.2 

représente le diagramme de dispersion de la ligne en méandre dont l’axe des abscisses correspond 

au vecteur d’onde ky exprimé en rad/m. Outre les courbes de dispersion de la structure étudiée, la 

courbe  de  dispersion  traduisant  une  propagation  en  espace  libre  (light  line)  est  habituellement 

ajoutée comme référence (k0 = 2πf/c). Le diagramme de dispersion indique bien la propagation de 

différentes ondes de surface avec un vecteur d’onde  ky supérieur à  k0 à fréquence fixe. Les deux 

premières courbes de dispersion permettant de guider l’onde à 2.45 GHz seront plus précisément 

analysées dans le chapitre 4.

Figure 3.2: Diagramme de dispersion de la ligne en méandre représenté en fonction du vecteur d’onde ky.
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3.2.2 Paramètres Scattering 

Les paramètres Scattering (coefficients de réflexion et de transmission) des métasurfaces et 

guides d’ondes de surface présentés dans les chapitres suivants seront calculés en choisissant le type 

de  solution  Driven  modal de  HFSS.  Les  modes  de  propagation  surfacique  mis  en  évidence 

précédemment dans le diagramme de dispersion seront ensuite étudiés en termes de transmission en 

générant les ondes de surface par des antennes dipôles. La génération des ondes de surface se fait  

par un couplage en champ proche entre l’antenne et la structure étudiée. Par exemple, la Figure 3.3 

(a) représente la structure étudiée sur HFSS contenant deux antennes dipôles positionnées au dessus 

de la  ligne en méandre. Pour se rapprocher des conditions expérimentales, les rubans de cuivre 

constituant les antennes dipôles sont déposés sur un substrat  FR4 d’épaisseur 1.6 mm. Le substrat 

permet d’isoler les parties métalliques de l’antenne et de la ligne. Les antennes sont alimentées par  

un port d’excitation au milieu du dipôle de type  Lumped port.  Ce type de port d’excitation est 

équivalent à une source de courant appliquée entre les deux rubans conducteurs de l’antenne. Enfin, 

il est nécessaire de définir des conditions aux limites permettant de modéliser un espace ouvert 

laissant  les  ondes  se  propager  librement  et  sortir  du  domaine  de  simulation.  Pour  cela,  des 

conditions PML (Perfectly Matched Layer) ont été utilisées sur les côtés (voir Figure 3.3 (b)) mais 

aussi sur les faces supérieure et  inférieure.  Ces conditions reviennent à entourer le domaine de 

simulation  de  matériaux  fictifs  ayant  des  paramètres  matériaux  (permittivité  et  perméabilité) 

anisotropes permettant d’absorber les ondes électromagnétiques [5]. La réflexion des ondes arrivant 

sur le matériau anisotrope est alors fortement diminuée et la taille du domaine de simulation peut 

être réduite.

Figure 3.3: (a) Excitation de la ligne en méandre par des antennes dipôles. (b) Utilisation des conditions PML pour  
créer un modèle ouvert autour de la structure.
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3.3 Dispositifs expérimentaux

3.3.1 Mesures des paramètres Scattering

Après  fabrication,  les  performances  des  différentes  structures  étudiées  en  termes  de 

diagramme de dispersion et de propriétés de transmission seront mesurées à l’aide d’un analyseur 

du  réseau  vectoriel  (VNA)  et  de  deux  antennes  dipôles.  Comme  déjà  évoqué  dans  la  partie 

précédente, l’excitation des ondes de surface dans les travaux de cette thèse se fait par des antennes 

dipôles fabriquées sur un substrat Epoxy FR4. 

Figure 3.4: (a) Photo du banc de caractérisation pour mesurer les paramètres Scattering sur la ligne en méandre. (b) 

Photo  du  connecteur  UFL de  l’antenne  dipôle.  (c)  Photo  de  l’adaptateur  UFL-SMA utilisé  pour  connecter  les  
antennes aux câbles coaxiaux reliés au VNA.

La Figure 3.4 (a) montre le dispositif expérimental permettant de générer une onde de surface sur 

une ligne en méandre fabriquée sur un substrat Kapton flexible. Les antennes dipôles sont déposées 

sur la ligne en méandre avec la face arrière du substrat FR4 placée du côté de la ligne. Les antennes 

sont alimentées par l’intermédiaire d’un connecteur UFL (voir Figure 3.4 (b)). Un adaptateur UFL-

SMA (voir Figure 3.4 (c)) permet ensuite de relier chaque antenne à un câble coaxial relié au VNA. 

Une  étape  de  calibrage  doit  être  effectuée  au  préalable.  Pour  permettre  en  particulier  la 

détermination expérimentale du diagramme de dispersion, un calibrage  SOLT (Short-Open-Load-

Thru) a été réalisé dans le plan d’entrée des antennes au niveau du connecteur UFL, c’est à dire à la 

sortie de l’adaptateur UFL-SMA, et non en sortie des câbles coaxiaux. Pour le calibrage, un court-

circuit, un circuit ouvert, une charge  50 W, et une connexion directe (Thru) sur connecteurs  UFL 

ont été utilisés avec des paramètres de calibrage précédemment définie dans le groupe de recherche 

(capacité  C0=-70 fF pour le  circuit  ouvert  et  inductance  L0=-240 pH pour le  court-circuit). Le 
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calibrage dans le plan des connecteurs UFL permet d’obtenir des mesures correctes de la phase du 

coefficient de réflexion et du coefficient de transmission dans le plan d’entrée de chaque antenne.

Afin d’illustrer  la  nécessité  de calibrer  le  VNA à  la  sortie  de l’adaptateur  UFL-SMA,  la 

transmission sur la ligne a été mesurée après un calibrage du  VNA dans le plan des connecteurs 

UFL, puis mesurée après un calibrage en bout de câble coaxial. Le module et la phase du coefficient 

de transmission mesuré dans ces conditions de calibrage sont comparés sur les Figures 3.5 (a) et (b), 

respectivement. La transmission S21 mesurée après un calibrage à la sortie de l’adaptateur présente 

très peu d’ondulations. Par contre, la transmission S21 mesurée après un calibrage au bout de câble 

coaxial  fait  apparaître  des  ondulations  importantes  qui  sont  attribuées  à  un  phénomène d’onde 

stationnaire  causé  par  les  adaptateurs  UFL-SMA.  Ces  ondulations  vont  générer  également  des 

perturbations sur la phase lors de la détermination expérimentale du diagramme de dispersion, en 

particulier pour la méthode dite TRL. Le calibrage dans le plan des connecteurs UFL permettra de 

déterminer expérimentalement les diagrammes de dispersion.

Figure 3.5: (a) et (b) représentent respectivement le module et la phase du coefficient de transmission mesuré sur une  
ligne en méandre en utilisant des antennes dipôles après un calibrage à la sortie de l’adaptateur (Cal. at the adapter)  
et à la sortie du câble coaxial (Cal at the cable).

Lors des mesures, d’autres perturbations sont apparues liées à l’environnement de la mesure. 

Pour limiter ces perturbations, nous avons placé de l’absorbant microonde entre les antennes et le 

support de maintien métallique (Figure 3.6 (a)).
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Figure  3.6:  (a) Banc de  mesure  représentant  l’utilisation  des  absorbants  microondes  pour  couvrir  les  supports  
métalliques. (b) Réflectivité de l’absorbant microonde (données issues de la fiche commerciale).

 Le but était de limiter les interférences produites par un retour vers le dispositif sous test des ondes 

réfléchies par les supports métalliques. D’une manière plus générale, de l’absorbant microonde a été 

placé autour du dispositif à différents endroits permettant de diminuer des perturbations observées. 

L’absorbant Eccosorb An-75 a été utilisé dans toutes les mesures. Selon les données du constructeur 

présentées sur la Figure 3.6 (b), pour l’absorbant Eccosorb AN-75 une réflectivité inférieure à -16 

dB est obtenue dans la bande fréquentielle [1, 6 GHz] considérée dans cette thèse, et inférieure à -

20 dB à 2.45 GHz.

3.3.2 Détermination du diagramme de dispersion

La détermination expérimentale  du vecteur  d’onde  ky est  essentielle  pour  caractériser  la 

propagation des ondes de surface. Comme déjà indiqué précédemment, les ondes de surface sont 

caractérisées par un vecteur d’onde ky supérieur à celui de la propagation en espace libre k0. Cela se 

traduit par un confinement spatial du champ électromagnétique autour de la structure ainsi que par 

une vitesse de phase plus lente que la vitesse de la lumière dans le vide [6], [7]. Pour déterminer 

expérimentalement  le  diagramme de dispersion,  nous avons utilisé  dans  un premier  temps  une 

méthode directe qui est basée sur la différence de phase de la transmission (S21) mesurée à deux 

distances différentes entre les antennes dipôles déposées sur la structure [8], [9]. Puis, nous avons 
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utilisé également une deuxième méthode qui est basée sur le calcul de valeurs propres d’une matrice 

construite à partir des paramètres Scattering Sij mesurés eux aussi pour deux positions des antennes 

sur la structure [10]. Nous rappelons que toutes les mesures de la dispersion présentées dans cette 

thèse  ont  été  faites  à  l’aide  des  antennes  dipôles  selon  le  dispositif  illustré  Figure  3.6 (a). 

Concrètement,  les paramètres  S ont été mesurés en fixant la position d’une des antennes, et en 

déplaçant la seconde antenne le long de la structure. Les supports des antennes étaient guidés sur un 

rail gradué (voir Figure 3.7) permettant une mesure précise de la distance entre les antennes. 

On note que les antennes dipôles doivent être parfaitement couplées avec la structure. Sinon, 

deux types de propagation auront lieu entre les antennes : la propagation d’une onde en espace libre 

et la propagation d’une onde guidée par la structure. Ces deux propagations provoqueront d’une 

part des interférences entre elles, et d’autre part la phase totale mesurée ne correspondra pas à la 

phase de l’onde guidée sur la structure.

Figure 3.7: Plateau utilisé pour la caractérisation contenant des supports mobiles fixés sur un rail gradué.

Au  cours  de  l’analyse  des  résultats,  le  diagramme  de  dispersion  déterminé 

expérimentalement à l’aide de ces méthodes sera vérifié en utilisant plusieurs mesures effectuées 

sur des distances différentes entre antennes.

3.3.2.1 Méthode directe

Le principe de la mesure est illustré Figure 3.8. Durant les mesures, la position de l’antenne 

à  gauche  sur  la  Figure  3.8 (reliée  au  port  1 du  VNA)  est  fixe.  Cela  permet  de  conserver  des 

conditions de couplage entre  la structure et  l’antenne reliée au port  1 identiques pour les deux 

A. Ghaddar 53



mesures. En particulier, le coefficient S11 est inchangé lors des deux mesures. La seconde antenne à 

droite (reliée au port 2) peut se déplacer le long de la ligne.

Figure 3.8: Illustration d’un banc expérimental pour mesurer les paramètres Scattering Sij sur la ligne en méandre en  
plaçant l’antenne dipôle 2 à deux positions séparées successivement par une distance L1 et L2 de l’antenne dipôle 1.

Deux mesures sont effectuées pour deux distances différentes entre les antennes L1 et L2. Pour ces 

deux mesures, on essayera également de retrouver le même coefficient de réflexion S22 de l’antenne 

reliée au port 2 de manière à conserver des conditions de couplage identiques de l’antenne avec la 

structure.  La phase du coefficient de transmission  Φ1 (Φ2) est mesurée lorsque les antennes sont 

séparées d’une distance L1 (L2). Le vecteur d’onde ky peut alors être déterminé approximativement à 

partir de la constante de phase de l’onde guidée par la ligne en utilisant la relation suivante :

ΔΦ=Φ2−Φ1=ky Δ L  ; dans laquelle Δ L=L1−L2 (3.1)

Normalement, l’équation (3.1) est strictement valable si les coefficients de réflexions au port 1 et 2 

sont nuls. Dans la réalité, l’antenne dipôle utilisée ne résonne pas dans une large bande et ne peut 

pas donc capter entièrement le signal transmis par la structure. En fait,  les réflexions de l’onde 

guidée arrivant au niveau de l’antenne peuvent perturber la détermination de la phase de l’onde. 

Néanmoins, les phases mesurées ont montré des évolutions similaires que l’on soit dans la bande 

passante de l’antenne ou en dehors. En dehors des conditions strictes, cette relation peut être utilisée 

dans le cas de l’antenne dipôle et permet de déterminer approximativement la valeur du vecteur 

d’onde à large bande.

Les Figures 3.9 (a) et (b) représentent respectivement les coefficients de réflexion (S11) et de 

transmission (S21) mesurés et simulés pour des antennes dipôles placées perpendiculairement (voir 

la Figure 3.8) aux extrémités de la ligne en méandre. Un bon accord est obtenu entre la simulation 

et l’expérience. Les ondulations observées sur la réflexion et la transmission sont attribuées à la 

présence d’une onde stationnaire sur la ligne.  Les Figures 3.9 (c) et (d) représentent la phase des 

coefficients de réflexion et de transmission en fonction de la fréquence. Comme observé sur les 
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Figures 3.9 (a) et (b), la présence d’une onde stationnaire sur la ligne produit des sauts de phase 

supplémentaires qui ne permettront pas de déterminer correctement le diagramme de dispersion 

expérimental. Par conséquent, on cherchera lors des mesures à réduire l’onde stationnaire présente 

sur la ligne.

Figure 3.9: Simulation et mesure des paramètres Scattering S11 (a) et S21 (b) en utilisant des antennes dipôles placées  
perpendiculairement  sur la ligne en méandre.  (c) et  (d)  représentent la phase des coefficients de réflexion et  de  
transmission, respectivement.

En effet,  les antennes ne sont pas parfaitement couplées à la ligne en méandre et une partie de 

l’onde guidée est réfléchie à chaque extrémité de la ligne qui n’est pas chargée par son impédance 

caractéristique (dans le cas présent les extrémités de la ligne sont ouvertes). De plus, l’antenne 

dipôle (face arrière du substrat) posée directement sur la ligne en méandre se comporte comme une 

discontinuité pour l’onde de surface et provoque également des réflexions. Les différents allers et 

retours de l’onde guidée sur la ligne peuvent donc provenir soit de la réflexion de l’onde guidée au 

niveau  de  l’antenne  soit  de  l’extrémité  de  la  ligne.  Ces  allers  et  retours  produisent  une  onde 

stationnaire mise en évidence par les oscillations observées Figure 3.9. Ce phénomène est similaire 

au comportement des ondes dans une cavité Fabry-Perot, et il est confirmé par la périodicité des 

oscillations sur S11 et S21 qui peut être exprimée par la relation suivante : ￹
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Δ f=
vϕ
2L

=
π f

k L
(3.2)

Pour vérifier l’origine de l’onde stationnaire, des mesures ont été effectuées pour plusieurs distances 

entre les antennes. La  Figure 3.10 représente le coefficient  S11 mesuré pour différentes distances 

entre les antennes. Selon la Figure 3.10, la périodicité des oscillations est presque identique quelle 

que soit la distance entre les antennes. L’origine de l’onde stationnaire peut alors être attribuée aux 

réflexions produites aux extrémités de la ligne.  Par conséquent,  la distance  L à considérer dans 

l’équation (3.2) est la longueur de la ligne et non la distance entre les antennes.

Figure 3.10: Coefficient de réflexion S11 mesuré pour différentes distances entre antennes. 

À titre  d’exemple,  pour  L=300  mm,  k=60  rad/m à  f=1.5  GHz (valeur  k déterminée  sur  le 

diagramme de  dispersion),  on  obtient  une  périodicité  Δftheo=0.26 GHz très  proche  de  la  valeur 

Δfmeas=0.23 GHz mesurée sur la Figure 3.10.

Au cours des mesures, on a remarqué que l’augmentation des pertes dans la ligne permettait 

de réduire les ondulations qui proviennent de l’onde stationnaire. L’augmentation des pertes produit 

une plus forte atténuation mais ne modifie pas la constante de phase de l’onde guidée. L’absorbant 

Eccosorb AN-75 placé  entre  chaque antenne et  son  support  métallique  à  proximité  de la  ligne 

permet d’augmenter artificiellement les pertes de propagation (voir Figure 3.6 (a)) et de réduire les 

ondulations.  Les  paramètres  Sij mesurés  avec  et  sans  absorbant  sont  comparés  Figure  3.11.  En 

présence de l’absorbant, les oscillations sur S11 sont supprimées (voir les Figure 3.11 (a) et (b)). Ce 

qui permet par conséquent à l’antenne de capter proprement le signal reçu. La phase du coefficient 

de transmission mesurée sans et  en présence d’absorbant est  représentée  Figure 3.11 (c) et  (d), 

respectivement. En l’absence d’absorbant, on peut observer des sauts de phase à f = 3.3, 3.4, et au 

dessus de  3.5 GHz. Ces sauts sont supprimés également en présence de l’absorbant. De plus, la 
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phase  entre  deux  sauts  successifs  présente  une  évolution  propre  en  présence  de  l’absorbant  et 

accidentée sans l’absorbant.

Figure  3.11: (a) Paramètre S11 mesuré sans et avec absorbant à proximité de la ligne.  (b) Phase de la réflexion  
mesurée sans et avec absorbant à proximité de la ligne.  (c)  et (d) Phase de la transmission mesurée sans et avec  
absorbant, respectivement.

Dans ces conditions expérimentales, le diagramme de dispersion peut être déterminé à partir 

de la phase du coefficient de transmission mesuré pour deux distances L1 et L2 à l’aide de l’équation 

(3.1).  Les Figures 3.12 (a) et (b) présentent deux mesures de la phase effectuées sur la ligne en 

plaçant l’antenne reliée au port  2 sur deux positions séparées d’une distance  ∆L. La position de 

l’antenne reliée au port 1 est inchangée pour les deux mesures. Afin de déterminer le diagramme de 

dispersion du mode guidé par la ligne, il faut d’abord dérouler la phase des deux transmissions 

mesurées. Cela permet de convertir les variations de phase comprises entre +π et -π en une variation 

de phase monotone décroissante comme montrée sur la Figure 3.12.
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Figure 3.12: Phase de la transmission mesurée pour une distance L1 (a) et  L2 (b)  avant et après déroulement.

En appliquant la relation (3.1) sur les deux phases déroulées de la Figure 3.12, on obtient le 

diagramme de dispersion expérimental représenté Figure 3.13 qui présente un bon accord avec le 

résultat  de  simulation.  Nous  verrons  dans  le  chapitre  suivant  que  ce  diagramme de  dispersion 

correspond à un mode de propagation pair excité par l’antenne dipôle orientée perpendiculairement 

à la ligne en méandre.

Figure 3.13: Diagramme de dispersion déterminé expérimentalement par la méthode directe (Meas.) comparé avec le  
résultat de simulation (Sim.) et la dispersion en espace libre (light line).

3.3.2.2 Méthode "TRL"

La méthode directe décrite ci-dessus considère que les coefficients de transmission mesurés 

pour deux distances L1 et  L2 ne différent que par un terme de déphasage. Cette méthode revient à 

considérer que le coefficient de transmission mesuré traduit uniquement la propagation de l’onde 

guidée sur la ligne (e−ky y) . Dans la réalité, le coefficient de transmission inclut aussi le couplage 

entre les antennes et la ligne. De plus les coefficients de réflexion aux ports 1 et 2 qui sont non nuls 

doivent aussi être pris en compte en toute rigueur dans la méthode de détermination du diagramme 
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de dispersion. D’une manière générale, les transitions entre les ports d’accès et la ligne introduisent 

des termes d’erreur qu’il est nécessaire de supprimer pour déterminer la valeur du vecteur d’onde ky.

La même problématique est traitée pour déterminer la constante de propagation complexe de lignes 

de transmission  [10]–[12].  La méthode utilisée est aussi couramment appelée méthode des deux 

lignes  [13] car elle se base uniquement sur les mesures sur deux lignes de longueurs différentes 

(Thru et Line) du calibrage TRL sans considérer de mesure "Reflect" supplémentaire. Il ne s’agit 

donc pas d'un calibrage TRL complet. Néanmoins, nous avons appelé la méthode "TRL" par culture 

au  sein  du  groupe  [12],[14],  mais  aussi  car  cela  permet  d'implémenter  la  méthode  par  les 

améliorations du calibrage TRL de la littérature, par exemple l’utilisation de multiples lignes pour 

réduire les erreurs à certaines fréquences [15]. La méthode repose sur un calcul de valeurs propres 

d’une  matrice  construite  à  partir  des  paramètres  Sij mesurés  sur  deux  lignes  de  transmission 

identiques mais de longueurs différentes. Dans les travaux de cette thèse, nous avons appliqué cette 

méthode  sur  une  ligne  de  transmission  excitée  par  les  antennes  dipôles  [14].  Comme pour  la 

méthode directe, les deux mesures de paramètres Sij sont effectuées sur la même ligne (ligne unique) 

en déplaçant l’antenne reliée au port 2 le long de la ligne alors que la position de l’antenne au port 1 

est fixe. Pour deux positions de l’antenne au port 2, la matrice Scattering est mesurée. On obtient 

une matrice  S1 pour une distance entre les antennes  L1 et une matrice  S2 pour une distance  L2. À 

partir de ces matrices S1 et S2, la méthode pour déterminée ky est la suivante :

(a) Tout d’abord, la matrice de transfert M est calculée à partir de chaque matrice Si mesurée 

(i = 1 ou 2)

M i=
1

S21 i [(S12 i S21 i−S11 i S22 i) S11 i
−S22 i 1 ] (3.3)

Une matrice  M1 est calculée en considérant la matrice  S1 mesurée pour une distance  L1 entre les 

antennes, et une matrice M2 est calculée à partir de la matrice S2 mesurée pour une distance L2.

(b) Chaque matrice  Mi peut s’écrire sous la forme d’un produit de trois matrices comme 

exprimé par les équations (3.4) et (3.5) pour deux mesures effectuées pour deux distance L1 et L2.

M1=X T 1 Y (3.4)

M2=X T 2 Y (3.5)
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Où X et Y sont des matrices qui correspondent à des termes d’erreurs introduits par les transitions 

entre  le  câble  et  la  ligne  de  transmission.  Ces  termes  d’erreurs  incluent  entre  autres  les 

désadaptations  d’impédances  des  antennes  (coefficients  de  réflexion  non  nuls)  et  le  couplage 

imparfait entre les antennes et la ligne. T est une matrice qui traduit la propagation de l’onde guidée 

par la ligne. Pour une ligne de transmission de longueur Li (avec i = 1 ou 2) la matrice Ti s’exprime 

par :

T i=[e
−γ Li

0

0 e
γ Li] (3.6)

avec γ la constante de propagation complexe de la ligne de transmission.

(c) En multipliant la matrice M1 par la matrice inverse de M2, nous obtenons une équation 

aux valeurs propres exprimée par l’équation (3.7) :

M1M2

−1
X=X T 1T 2

−1=T 1T 2

−1
X (3.7)

La matrice T1T2
-1 est une matrice diagonale dont les éléments diagonaux correspondent aux valeurs 

propres  de  la  matrice  M1M2
-1.  Les  deux valeurs  propres  λ1,2 de  la  matrice  M1M2

-1 peuvent  être 

exprimées par :

λ 1,2=
(M11+M22)±√(M11−M22)

2+4M12M21

2
(3.8)

Où Mij sont les éléments de la matrice M=M1M2
-1.

Les valeurs propres peuvent également être définies à partir des éléments diagonaux de la matrice 

T1T2
-1 selon l’équation (3.9) suivante :

λ 1,2=e
±γ (L1−L2) (3.9)

(d) En combinant les équations (3.8) et (3.9), nous obtenons l’équation (3.10) suivante :

γ=
ln(λ )
L1−L2

(3.10)

avec λ=
1

2 [λ1+
1

λ 2
] (3.11)
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λ représente une valeur moyenne des termes de propagation e
±γ (L1−L2) issus des valeurs propres 

déterminées à partir de la matrice  M1M2
-1.  Nous pouvons constater selon l’équation (3.9) que la 

valeur propre λ1 devrait correspondre à l’inverse de la valeur propre λ2. Néanmoins, les valeurs de la 

matrice  M1M2
-1 calculées  à  partir  des  mesures  peuvent  donner  une valeur  propre  λ1 légèrement 

différente de λ2
-1. C’est pourquoi la valeur  moyenne  λ calculée par l’équation (3.11) à partir des 

valeurs propres l1 et l2 est utilisée afin de réduire l’incertitude sur la détermination de la valeur de 

la constante de propagation complexe γ.

Finalement, la constante de propagation γ obtenue est complexe et s’exprime sous la forme :

γ (ω )=α (ω )− j k (ω ) (3.12)

Les termes  α et  k représentent respectivement le coefficient d’atténuation et le vecteur d’onde de 

l’onde guidée.

Comme pour la méthode directe, un matériau absorbant sera positionné à proximité de la 

ligne pour réduire les oscillations reliées à une onde stationnaire sur la ligne et observées sur les  

paramètres  S mesurés.  En conséquence,  le  coefficient  d’atténuation  a déterminé par  l’équation 

(3.12) sera très élevé et ne correspondra pas au coefficient d’atténuation de la ligne. Bien que la  

méthode  TRL permet généralement de déterminer le  coefficient  d’atténuation  a de la ligne,  les 

conditions expérimentales ne permettront pas dans le cas présent d’accéder aux pertes d’atténuation 

de la ligne à cause de la présence de l’absorbant. Les pertes d’atténuation de la ligne ne seront donc 

pas évaluées par l’intermédiaire du diagramme de dispersion.

Pour pouvoir appliquer la méthode TRL, il faut que les matrices X et  Y (équations (3.4) et 

(3.5)) soient identiques pour les deux mesures considérées. Pour cette raison, nous essayons de 

retrouver  les  mêmes  paramètres  de  réflexion  S11 et  S22 mesurés  successivement  pour  les  deux 

positions des antennes. Cette condition n’est pas strictement suffisante pour vérifier complètement 

la conservation des matrices X et Y, mais elle permet de déterminer correctement le diagramme de 

dispersion comme il sera constaté par la suite. Comme pour la méthode directe, l’antenne dipôle 

reliée au port  1 reste dans une position fixe à l’extrémité de la ligne lors des deux mesures. Cela 

permet de conserver expérimentalement le même paramètre S11. Ensuite, l’antenne reliée au port 2 

est déplacée vers la deuxième position à une distance  L2 de la première antenne. La position de 

l’antenne  est  alors  ajustée  afin  de  mesurer  un  paramètre  S22 identique  à  celui  obtenu  dans  la 
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première position (distance  L1). La  Figure 3.14 représente les paramètres  S11 et  S22 mesurés sur la 

ligne en méandre pour deux distances entre les antennes L1 et  L2 (L1  > L2). Les mesures montrent 

bien la similitude des paramètres de réflexion S11 et S22 pour les deux distances. Ce qui nous permet 

ensuite d’utiliser la méthode TRL pour déterminer le diagramme de dispersion.

Figure  3.14:  Mesures de la réflexion S11 (a) et  S22  (b) des antennes dipôles en position verticale sur la ligne en  
méandre séparées successivement par une distance L1 et L2.

Finalement, les paramètres Sij mesurés sur la ligne en méandre permettent de déterminer le 

diagramme  de  dispersion  représenté  sur  la  Figure  3.15.  Le  diagramme  de  dispersion  obtenu 

expérimentalement par  la  méthode  TRL présente un bon accord avec  le  résultat  de simulation. 

Cependant, la méthode ne permet pas de déterminer le vecteur d’onde k lorsque k.ΔL est un multiple 

de 180°. Il a été montré qu’un terme d’erreur sur la détermination de la valeur de k est proportionnel 

à l’inverse de sin(k.∆L) [15]. L’erreur sur la détermination de k tend donc vers l’infini lorsque k.∆L 

est un multiple de  180°. Il est d’usage d’exclure les valeurs de  k lorsque  k.∆L est compris entre 

±20° autour  de  la  condition  modulo  180°,  ce  qui  fait  apparaître  les  zones  de  valeurs  de  k 

indéterminées indiquées par les flèches sur la  Figure 3.15. Cette méthode sera appliquée dans les 

chapitres suivants en utilisant un code numérique développé sur Scilab permettant aussi d’extraire 

de  la  courbe  de  dispersion  les  zones  à  valeurs  de  k erronées.  Pour les  chapitres  suivants, 

l’application de la méthode "TRL" a été privilégiée et appliquée pour l’ensemble des structures à 

l’exception  de  la  ligne  corruguée.  Pour  cette  dernière,  le  diagramme de  dispersion  issu  de  la 

méthode "TRL" présentait des sauts de phases non réalistes pour le mode impair qui proviennent 

d’une forte réflexion de l’antenne. La méthode directe a donc été appliquée pour cette ligne.
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Figure  3.15:  Diagramme  de  dispersion  du  mode  pair  déterminé  expérimentalement  par  la  méthode  TRL  en  
comparaison avec la simulation. Le trait pointillé représente la diagramme de dispersion pour une propagation en  
espace libre. Les flèches indiquent les zones de valeurs de k indéterminées.

3.4 Matériaux utilisés

Les guides d’ondes de surface étudiés expérimentalement dans cette thèse ont été fabriqués 

par  plusieurs  voies  technologiques.  Dans  un  premier  temps,  des  metasurfaces  et  des  lignes 

plasmoniques  ont été  fabriquées  en utilisant un substrat  PCB (FR4 et  Kapton)  pour valider  les 

résultats de simulation. Ensuite, pour viser les applications des communications autour du corps 

humain, des guides ont été intégrés sur un substrat de textile en brodant des fils métalliques. Les 

résultats expérimentaux des différentes structures et notamment la performance des lignes et guides 

d’ondes de surface réalisés sur le textile seront exposés dans le chapitre 4 et 5. Les propriétés des 

différents matériaux utilisés en simulation et expérimentalement sont listées ci-dessous.

3.4.1 Propriétés des substrats PCB

Certaines structures étudiées dans cette thèse ont été réalisées à partir des substrats rigides 

en Epoxy FR4 d’épaisseur 1.6 mm caractérisés par une permittivité εr = 4.4(1-0.02) et une épaisseur 

de cuivre de  35 µm.  Ces  structures  ont  été  fabriquées  par  gravure chimique d’un substrat  pré-

sensibilisé. Cette méthode de fabrication consiste à réaliser dans un premier temps un masque sur 

un film transparent contenant les motifs  de la structure que l’on veut fabriquer.  Ce masque est  

réalisé  par  une  flasheuse  argentique  qui  illumine  un  film  transparent  recouvert  de  cristaux 

d’halogénures d’argent (AgBr) dans la zone où nous souhaitons avoir le motif métallique. Après une 

étape de révélation du film transparent, les motifs apparaissent en couleur noire intense sur fond 

transparent. On obtient finalement le masque en passant le film dans une solution de fixateur qui 

supprime l’halogénure d’argent et rend le film insensible à la lumière. L’objectif du masque est de 
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protéger la résine sur la zone où nous voulons garder la métallisation lors de l’exposition aux rayons 

UV.

L’étape  suivante  est  l’exposition  de  la  résine  photosensible  aux rayons  UV à  travers  le 

masque. La résine qui n’est pas protégée par les motifs en couleur noire du masque est enlevée par 

un révélateur. Finalement, le substrat est passé dans une machine à perchlorure de fer qui attaque le  

cuivre non protégé par la résine restant sur les motifs. La fabrication du masque et la gravure des 

substrats FR4 ont été réalisées avec l’aide d’un technicien du support technique de l’enseignement 

Electronique du département   EEA situé au Bâtiment  P3 de l’Université de Lille.  La  Figure 3.16 

illustre la fabrication d’une ligne corruguée et d’une métasurface à anneaux sur substrat  FR4 en 

utilisant ce procédé.

Figure 3.16: Ligne corruguée (a) et métasurface à anneaux (b) fabriquées sur un substrat FR4.

Le substrat FR4 est rigide, il n’est donc pas adapté à l’application visée de communication 

autour du corps humain. Avant d’envisager une fabrication par broderie, une étape intermédiaire a 

été envisagée. Une ligne plasmonique sur  PCB a été fabriquée en utilisant un substrat de Kapton 

flexible d’épaisseur 50µm et de permittivité εr = 3.2(1-0.003). L’épaisseur du cuivre est de 35µm. 

La fabrication de cette ligne a été sous-traitée dans une entreprise extérieure (Circuits Imprimés de 

Bellême - CIBEL).

La structure est une ligne en méandre flexible comme présentée sur la figure ci-dessous.
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Figure 3.17: Ligne en méandre fabriquée sur un substrat de Kapton flexible.

3.4.2 Fabrication des structures textiles par broderie

L’objectif  final  de  ce  travail  est  d’étudier  la  propagation  d’ondes  de  surface  sur  des 

matériaux textiles. Il existe différentes techniques de fabrication de structures électromagnétiques 

en textile telles que le tissage [16], [17] , le tricot [18], [19] ou encore la broderie [20], [21]. Cette 

dernière a été sélectionnée en raison de la facilité de fabrication des structures quelle que soit la 

géométrie envisagée, et avec une précision typique de l’ordre de 0.5 mm mais qui peut descendre 

jusque 0.1 mm [22]. Différentes structures ont été brodées à l’ENSAIT (École Nationale Supérieure 

des Arts et Industries Textiles), partenaire dans le projet ANR-CONTEXT dans lequel s’inscrit cette 

thèse.  Les  échantillons  ont  été  fabriqués  principalement  par  un  technicien  et  un  doctorant  de 

l’ENSAIT,  avec ma propre participation pour quelques structures. Pour broder,  il  faut dans un 

premier temps dessiner la structure sur un logiciel  de pilotage de la brodeuse en précisant les 

paramètres de broderie et notamment l’orientation des fils sur le substrat textile.

Le modèle de la machine brodeuse utilisé est  ‘JF-0215-495’ de la société  ZSK.  Elle est 

composée (voir Figure 3.18) [23], [24] :

(a)  D’une  aiguille  effectuant  des  mouvements  verticaux  pour  déposer  un  fil  de  broderie 

supérieur sur le substrat textile.

(b) D’un plateau mobile faisant des mouvements dans le plan horizontal, sur lequel le substrat 

textile est fixé.
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(c) D’une bobine de fil (canette) dans la partie inférieure permettant de fixer le fil de broderie 

supérieur.

Figure 3.18: Machine de broderie.  

Le principe de fonctionnement de la broderie sur un substrat textile est illustré sur la Figure

3.19 :

(a) L’aiguille est abaissée pour faire traverser le fil supérieur à travers le substrat textile.

(b) Lorsque l’aiguille a traversé le substrat, la canette tourne et le fil inférieur s’agrippe sur le 

fil d’aiguille. Les fils inférieur et supérieur se croisent.

(c)  L’aiguille  se  déplace  vers  le  haut  tandis  que  la  canette  continue  de  tourner.  Les  fils 

inférieur et supérieur remontent et le croisement entre fils se positionne au milieu du textile 

(après un réglage de tension entre fil inférieur et supérieur). Les fils sont maintenus par le 

textile.

(d) Lorsque l’aiguille est en position haute, le plateau se déplace horizontalement avant de 

démarrer un nouveau cycle.
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Figure 3.19: Illustration de la technique de broderie sur un substrat textile.

Les structures textiles étudiées dans ce travail ont été fabriquées à partir de fils conducteurs 

à base d’argent ‘Shieldex® Twisted Yarns 117/17 dtex 2-Ply’ de chez Statex (voir Figure 3.20). Ce 

fil conducteur est utilisé comme fil d’aiguille (fil supérieur) et un fil diélectrique en polyester a été  

utilisé dans la canette pour maintenir le fil conducteur sur le textile. Le fil conducteur est caractérisé 

par une résistance linéique inférieure à 30 Ω/cm et un diamètre de 0.2 mm. Un tissu en coton a été 

utilisé comme substrat textile. Il est caractérisé par une permittivité εr=1.8 et une épaisseur mesurée 

de 0.28 mm. La valeur de permittivité a été estimée par ailleurs dans le groupe à partir de mesures 

capacitives  en  basse  fréquence  (f  <  100  MHz).  De  plus,  la  valeur  de  la  tangente  de  pertes 

diélectriques estimée à  0.0018 n’a pas été considérée dans les simulations sans incidence sur les 

résultats en raison de sa valeur très faible. Les Figures 3.21 (a) et (b) montrent deux échantillons 

brodés  par  des  fils  métalliques  sur  un  tissu  en  coton :  (a)  une  ligne  en  méandre  et  (b)  une 

métasurface à anneaux.  Pour réaliser des motifs de largeur plus grande que le diamètre de fil, on 

brode parallèlement plusieurs fils très proches de manière à obtenir un contact électrique entre les 

fils comme montré sur les zooms des structures présentées Figure 3.21 [20], [25].
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Figure 3.20: Photographie au microscope d’un fil conducteur Shieldex, d’après [26].

Figure  3.21:  Ligne en méandre  (a)  et métasurface  à anneaux  (b) brodées par des fils métalliques sur un tissu en  
coton.
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3.4.3 Fabrication d’une métasurface mushroom par tricot 3D (spacer)

Le chapitre  5 traite du guidage d’ondes de surface sur des métasurfaces à deux dimensions. En 

particulier, il sera montré que des métasurfaces constituées par un réseau de patchs (AMC, Artificial 

Magnetic Conductor)  [27] ou de mushrooms  [28] permettent de guider une onde de surface. Ces 

métasurfaces sont habituellement fabriquées sur un substrat  PCB. Dans le cadre de la thèse, une 

fabrication a été envisagée par tricot 3D appelé aussi tricot "spacer".

La  Figure 3.22 (a) illustre un tricot spacer ne comprenant que des fils diélectriques  [29]. Il est 

composé par deux surfaces tricotées reliées entre elles par d’autres fils plus rigides. L’ensemble est 

fabriqué par un seul tricotage sans étape supplémentaire.

Figure  3.22:  (a) Illustration d’un tricot "spacer" d’après  [29], et  (b) d’un tricot spacer avec fil  de trame inséré  
d’après [30].

Les  tricots  spacers  sont  couramment  utilisés  dans  l’aéronautique,  l’automobile,  le  médical,  ou 

encore  la  protection  des  personnes  (vêtements  militaires  ou  de  police)  [31].  Ces  différentes 

applications utilisent le tricot spacer pour des propriétés telles que la légèreté, l’isolation thermique, 

ou encore sa résistance à la compression. En électromagnétisme, le tricot spacer présente l’avantage 

d’être  rempli  principalement d’air,  avec des faces supérieure et  inférieure maintenues  éloignées 

l’une de l’autre par quelques fils diélectriques. La permittivité équivalente du tricot est donc proche 

de l’air  [32] et il présente de faibles pertes diélectriques. Pour cette dernière raison, l’utilisation 

d’un tricot spacer comme substrat a été proposée pour intégrer des fonctions microondes dans un 

textile à base de motifs  AMC hexagonaux [33] ou pour concevoir une surface à haute impédance 

[19].
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Dans le cadre de la thèse, le tricot spacer a été envisagé non seulement comme substrat diélectrique 

mais aussi pour intégrer lors du tricot les motifs conducteurs : patchs supérieurs, plan de masse 

inférieur, et aussi les vias entre les patchs et le plan de masse du guide mushroom. La fabrication de 

la  métasurface  mushroom a  nécessité  un  développement  spécifique  du  tricot  par  le  partenaire 

ENSAIT qui ne sera pas précisément décrit ici  [30]. Néanmoins, nous précisons que la fabrication 

présente deux difficultés. La première concerne l’homogénéité d’épaisseur du substrat sur la totalité 

de l’échantillon (dimension 6.5 x 26 cm2). Pour respecter cette contrainte, des fils de trame ont été 

ajoutés sur toute la longueur des guides d’onde tricotés pour éviter l’écrasement et fixer l’épaisseur. 

Ces fils  qui ne sont pas tricotés sont représentés en violet sur la  Figure 3.22 (b), et  ils ont été 

positionnés lors de la phase du tricotage  3D. La direction des fils de trame sur la longueur de la 

ligne a été sélectionnée de manière à augmenter légèrement la permittivité équivalente du substrat 

lorsque le champ électrique est parallèle aux fils  [34], [35]. La seconde difficulté de fabrication 

concerne  l’intégration  des  motifs  patchs  qui  doivent  être  isolés  les  uns  des  autres  sur  la  face 

supérieure et chacun d’eux doit être connecté au plan de masse par un via conducteur. La contrainte 

repose sur  le  nombre limité  de fils  diélectriques ou conducteurs  indépendants  qui peuvent  être 

utilisés durant le tricotage. La difficulté a été levée en utilisant une technique de tricotage intersia et 

en limitant la largeur du guide d’onde à trois patchs.

Les photographies d’un guide d’onde de type mushroom tricoté en  3D (spacer) avec la technique 

intarsia sont présentées sur la Figure 3.23. Un fil de polyamide (de couleur verte) a été utilisé pour 

les parties diélectriques de la face supérieure, et un fil conducteur de chez Madeira pour les parties 

conductrices  (face  supérieure,  plan  de  masse,  et  vias).  Le  fil  conducteur  de  chez  Madeira est 

similaire au fil de chez  Statex (multifilaments recouvert d’argent) et présente aussi une résistance 

linéique de l’ordre de 30 W/cm. Les faces supérieure avec patchs et inférieure (plan de masse) sont 

reliées lors du tricotage par un fil monofilament de polyéthylène de diamètre  0.25 mm. Enfin, un 

via positionnée au centre de chaque patch est obtenu par un aller et retour d’un fil conducteur entre 

le patch et le plan de masse lors du tricotage. Des fils de polyester ont été positionnées entre les 

deux faces tricotées pour la trame.
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Figure 3.23: Vue supérieure (a) et vue inférieure (b) d’un guide d’onde mushroom tricoté

Au préalable, un échantillon de tricot 3D utilisant les mêmes fils diélectriques que le guide d’onde 

mushroom a été fabriqué et les propriétés diélectriques ont été mesurées par ailleurs dans le groupe 

par  des  mesures  capacitives  à  basse  fréquence  (f  <  100  MHz).  A partir  de  ces  mesures,  la 

permittivité  équivalente du substrat  textile  tricoté  a  été  estimée (er = 1.24 à  2.45 GHz)  et  sera 

utilisée pour les simulations des guides  AMC et mushroom tricotés sans tenir compte des pertes 

diélectriques. Une épaisseur de 0.2 mm sera considérée pour les patchs et le plan de masse inférieur 

avec une conductivité correspondant au cuivre, et le diamètre des vias sera 0.2 mm. Les résultats de 

simulation ne permettront donc pas d’estimer les pertes dans les guides tricotés.

3.5 Conclusion

Dans  ce  chapitre,  nous  avons  présenté  les  techniques  de  simulation  et  les  méthodes 

expérimentales  en  se  basant  sur  les  résultats  obtenus  sur  une  ligne  en  méandre  qui  sera  plus 

précisément  étudiée  dans  les  chapitres  suivants.  Cependant,  l’ensemble  des  techniques  de 

simulation et les méthodes expérimentales présentées ont été appliquées pour analyser les différents 

guides d’ondes étudiés dans cette thèse. Dans un premier temps, nous avons défini les conditions de 

simulation utilisées dans le logiciel  Ansys HFSS pour déterminer le diagramme de dispersion des 

ondes de surface qui  peuvent  se propager  sur  une structure.  Nous avons montré également les 

conditions de simulation permettant d’étudier la transmission de l’onde de surface sur une structure. 

Pour cela, des antennes dipôles ont été utilisées pour générer et recevoir les ondes de surface par un 

couplage en champ proche.
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Du côté expérimental, nous avons introduit deux méthodes qui seront utilisées par la suite 

du travail pour déterminer par la mesure le diagramme de dispersion des structures. La première 

méthode permet d’extraire directement le vecteur d’onde k à partir de la différence de phase de la 

transmission S21 mesurée pour deux distances entre les antennes dipôles. Cette méthode a montré un 

bon accord avec le résultat obtenu en simulation. Pour vérifier la méthode précédente, nous avons 

introduit une seconde méthode de type ‘TRL’ qui permet de retirer les termes d’erreurs introduits au 

niveau  du  couplage  entre  les  antennes  dipôles  et  la  structure.  Ces  erreurs  sont  représentées 

mathématiquement par une matrice d’entrée  X et une matrice de sortie  Y. Par calcul matriciel, la 

méthode permet d’accéder au terme traduisant uniquement la propagation sur la structure. Nous 

avons  trouvé  également  un  diagramme  de  dispersion  mesuré  proche  de  celui  obtenu  par  la 

simulation. Nous avons présenté ces deux méthodes en utilisant les mesures qui concernent le mode 

de propagation qui est généré par des antennes dipôles perpendiculaires à la ligne en méandre.

Pour  vérifier  expérimentalement  le  principe  de  guidage  d’ondes  de  surface,  des  guides 

d’ondes de surface sur des substrats PCB (FR4 et Kapton) ont été fabriqués par gravure chimique. 

En ce qui concerne le textile, nous avons structuré ces guides d’onde de surface sur un tissu en 

coton  en  brodant  des  fils  conducteurs,  et  fabriqué  des  guides  à  mushrooms  par  tricot  3D. 

L’ensemble des paramètres et propriétés des matériaux utilisés a été précisé dans ce chapitre.
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4. Guidage d’ondes de surface sur des lignes  

corruguées

4.1 Introduction 

En  électromagnétisme,  le  guidage  d’onde  se  fait  généralement  par  des  guides  d’ondes 

rectangulaires, des câbles coaxiaux ou des lignes de transmission (coplanaire et microruban). Les 

lignes de transmission sont des guides ouverts dont le champ électromagnétique guidé peut être 

perturbé ou couplé avec des objets placés à proximité de la ligne. Ainsi, un fort confinement du 

champ électromagnétique autour de la ligne est nécessaire pour limiter les perturbations extérieures, 

mais un confinement moins strict permet de générer plus facilement l’onde guidée par couplage. 

Comme  discuté  dans  le  chapitre  2,  le  confinement  du  champ  électromagnétique  est  une 

caractéristique spécifique des ondes de surface, et l’introduction d’une corrugation périodique sur 

une ligne de propagation permet d’augmenter le confinement de l’onde de surface. Généralement, 

les lignes de transmission sont reliées à la source par des connecteurs. Pour les lignes plasmoniques 

corruguées connectées, l’excitation peut se faire par l’intermédiaire d’une métasurface à gradient 

d’indice placée entre un guide d’onde coplanaire (ou microruban) et la ligne corruguée [1]. Cette 

métasurface permet de convertir efficacement le vecteur d’onde de la source à celui de l’onde de 

surface. Cependant, certaines applications nécessitent une excitation non connectée en utilisant des 

antennes, les communications sans fil autour du corps humain en sont un exemple.

Depuis le début des années 2000, la communication entre des capteurs intégrés autour et sur 

le corps humain (WBSN pour Wireless Body Sensor Networks) présente des intérêts croissants pour 

le développement des technologies dédiées à la santé, à la télémédecine, à la sécurité et aussi aux 

activités physiques. Cette application de WBSN se compose de capteurs intégrés sur ou à proximité 

du corps humain pour mesurer des signes physiologiques, vitaux ou des données de mouvements 

qui sont ensuite transmis à un smartphone ou un appareil électronique externe. Alors, les données 

mesurées peuvent être collectées, traitées et visualisées par ce dernier [2]. Les communications sans 

fil entre les capteurs et l’appareil électronique de coordination peuvent souffrir de la proximité du 

corps humain. D’une part, les performances de l’antenne peuvent être dégradées avec un décalage 

de fréquence, une désadaptation d’impédance et une distorsion du diagramme de rayonnement [3]–

[6]. D’autre part, les données transmises à travers le corps peuvent être fortement atténuées par les 

tissus humain [7]–[10]. Pour améliorer la transmission des données autour du corps, il a été proposé 

dans la littérature d’intégrer des guides d’ondes sur les vêtements [11]–[14]. En particulier, il a été 
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montré  que  l’utilisation  d’une  ligne  microruban  ou  d’un  guide  d’ondes  coplanaire  permet 

d’améliorer de  20 dB la transmission par rapport à la transmission entre deux antennes patchs en 

espace libre. De plus, ces guides d’ondes portables peuvent être connectés sans fil à l’extérieur par 

un  couplage  avec  des  antennes.  Ceci  permet  de  résoudre  partiellement  les  problématiques  de 

connexion des textiles intelligents couramment rencontrées [11], [12], [15]. En raison des propriétés 

intéressantes  de  l’onde  de  surface  guidée  par  des  lignes  corruguées,  une  ligne  plasmonique 

corruguée portable a récemment été proposée dans la littérature et réalisée sur un substrat de textile.  

Cette  ligne  était  excitée  sans  fil  en  utilisant  une  antenne  dipôle  et  une  amélioration  de  la 

transmission de 30 dB a été obtenue [13]. Mais dans cette étude, la ligne corruguée était constituée 

par un textile conducteur découpé au laser collé sur un substrat isolant textile en utilisant un adhésif. 

Cette technique de fabrication présente l’inconvénient de produire un guide à durée de vie limitée à  

cause d’une faible résistance au lavage de l’adhésif. Par ailleurs, une ligne plasmonique intégrée au 

textile  en brodant  des fils  métalliques  pourrait  présenter  une durée de vie  supérieure.  Ainsi,  la 

broderie pourrait être intéressante pour le développement des textiles intelligents portables dédiés 

aux communications autour du corps humain.

Dans ce chapitre, nous présentons les résultats de simulation et expérimentaux portant sur le 

guidage  d’ondes  électromagnétiques  de  surface  en  utilisant  des  lignes  plasmoniques.  Nous 

commençons le chapitre par un cas idéal en étudiant l’excitation d’ondes de surface sur une ligne 

corruguée gravée sur un substrat rigide de FR4 par une technique de circuit imprimé. Le diagramme 

de dispersion de la ligne corruguée montre l’existence de deux modes de propagation surfacique 

appelés modes pair et impair et définis selon la symétrie du champ magnétique. Les modes pair et 

impair  sont  excités  par  couplage  magnétique  d’une  antenne  dipôle  placée  respectivement 

perpendiculairement et parallèlement à proximité de la ligne. La fabrication de la ligne corruguée 

sur le textile par broderie ajoute certaines contraintes technologiques. Par exemple, il est nécessaire 

de broder plusieurs fils conducteurs les uns à côté des autres pour obtenir la géométrie souhaitée 

avec le risque de perdre l’homogénéité de conductivité de la ligne. De plus, le substrat de textile est 

moins épais que le substrat FR4 et il a une permittivité plus faible. En conséquence, la conservation 

de guidage d’onde à 2.45 GHz nécessite d’augmenter les dimensions de la ligne. Pour limiter ces 

contraintes, une ligne en méandre est proposée dans ce chapitre en visant une fabrication sur textile 

par broderie de fils conducteurs. La mesure du diagramme de dispersion de la ligne en méandre 

brodée et les performances en termes de transmission des modes pair et impair sont présentées à la 

fin du chapitre.
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4.2 Ligne corruguée

4.2.1 Fabrication envisagée

La  vérification  expérimentale  des  propriétés  de  propagation  d’une  onde  sur  la  ligne 

corruguée  sera  effectuée  en  considérant  une  ligne  fabriquée  sur  un  substrat  rigide  de  FR4 en 

utilisant la méthode de gravure chimique. Toutes les informations concernant les caractéristiques 

géométriques, diélectrique et conducteur du substrat FR4 ainsi que la méthode de fabrication ont été 

détaillées dans le chapitre 3.

4.2.2 Diagramme de dispersion

Dans cette étude, le guidage d’onde électromagnétique de surface sur la ligne corruguée 

commence par un calcul des modes de propagation. Les résultats de simulation présentés dans ce 

paragraphe ont été obtenus en utilisant les conditions exposées sur la Figure 4.1 (a). Une condition 

de périodicité Master/Slave (M/S) est appliquée sur les faces perpendiculaires à la direction y et une 

condition  PEC (conducteur  électrique  parfait) est  appliquée  sur  les  faces  perpendiculaires  aux 

directions x et z, simultanément.

Figure  4.1: (a) Conditions de simulation du diagramme de dispersion appliquées sur une cellule  élémentaire de la  
ligne corruguée.  (b) Cellule élémentaire de la ligne corruguée indiquant les dimensions géométriques w,  h et p qui  
représentent respectivement la largeur de ruban, la hauteur de corrugation et la période.
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Comme  expliqué  dans  le  chapitre  précédent,  l’utilisation  de  la  condition  PEC ou  PMC pour 

délimiter le domaine de simulation de eigenmode affecte peu les modes de surface engendrés sur la 

structure grâce à leur fort confinement.  Les dimensions de la ligne corruguée sont :  h=34 mm, la 

période  p=8 mm et  la  largeur  du ruban  w est  de  4 mm (voir  Figure  4.1 (b)).  Ces  dimensions 

géométriques ont été définies afin d’obtenir un fonctionnement dans la bande ISM à 2.45 GHz, et la 

ligne ne présente pas de plan de masse sous le substrat.

Le diagramme de dispersion simulé de la ligne corruguée montre l’existence de deux modes 

de propagation situés en dessous de  3 GHz (voir la  Figure 4.2 (a)). Afin de distinguer ces deux 

modes de propagation, la carte de champ de la composante Hz du champ magnétique est représentée 

en insert de la Figure 4.2 (a) pour chacun des modes. Ces cartes du champ ont été déterminées pour 

une valeur du vecteur d’onde ky=130 rad/m. 

Figure 4.2: (a) Diagramme de dispersion d’une ligne à double corrugation contenant deux modes de propagation en  
dessous  de  3  GHz,  un  mode pair  (Even)  et  un  mode impair  (Odd).  En  insert  les  cartes  du  champ  magnétique 
(composante Hz)  associées au mode pair et au mode impair.  (b)  Diagramme de dispersion d’une ligne à une seule  
corrugation contenant une seule courbe de dispersion en dessous de 3 GHz qui est associée à un mode impair.

Comme le  montre la  carte  de champ,  le  premier  mode (en  trait  rouge)  est  caractérisé par  une 

répartition  antisymétrique  du champ magnétique avec une composante  Hz orientée vers  le  sens 

positif (couleur rouge) de l’axe z d’un côté de la corrugation et vers le sens négatif (couleur bleu) de 

l’autre côté de la corrugation. Le deuxième mode (en trait bleu) a une répartition symétrique de la 

composante Hz du champ magnétique. C’est-à-dire que la composante Hz du champ magnétique est 

orientée vers le sens positif de  z simultanément de chaque côté de la corrugation. En suivant la 

symétrie du champ magnétique, le premier et le deuxième modes sont appelés mode impair (Odd 

mode) et mode pair (Even mode), respectivement. En effet, le mode pair a été généré sur la ligne 

grâce à la symétrie géométrique de la ligne corruguée par rapport au plan  yz. Cette interprétation 

peut être justifiée par un calcul de diagramme de dispersion pour une ligne avec une corrugation 
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présente uniquement d’un côté comme le montre l’insert de la Figure 4.2 (b). Cette dernière figure 

illustre  le  diagramme  de  dispersion  d’une  ligne  corruguée  d’un  seul  côté  avec  la  hauteur  de 

corrugation h=19 mm. Donc, cette ligne permet de guider un seul mode de propagation en dessous 

de  3 GHz avec une orientation du champ magnétique Hz de forme antisymétrique (mode impair). 

Ainsi, le mode pair observé sur la ligne à double corrugation symétrique est absent sur la ligne à 

une seule corrugation.  Ce qui confirme que le mode pair  est  lié à la symétrie géométrique par 

rapport au plan yz.

Les courbes de dispersion peuvent être ajustées en fréquence en modifiant les dimensions 

géométriques de la corrugation. Nous présentons sur la Figure 4.3 (a) et (b) les résultats d’une étude 

paramétrique  portant  sur  l’évolution  du diagramme de dispersion  en  fonction  de  la  hauteur  de 

corrugation h pour respectivement les modes impair et pair.

Figure 4.3: Étude paramétrique du diagramme de dispersion du mode impair (a) et du mode pair (b) en fonction de la  
hauteur de corrugation h en comparaison avec une ligne ruban (Strip).

Dans cette  étude,  le  diagramme de  dispersion d’une ligne  sans  corrugation (ligne  ruban)  a  été 

également calculé et représenté en trait rouge. On notera ici que la ligne ruban, comme la ligne 

corruguée, est sans plan de masse inférieur. Comme le montre l’évolution rectiligne de sa courbe de 

dispersion, la ligne ruban présente un comportement non dispersif. La pente plus faible de la courbe 

de dispersion de la ligne ruban comparativement à la light line peut être expliquée par la présence 

du substrat FR4 sous la ligne qui augmente la permittivité moyenne présente autour de la ligne. Par 

l’introduction d’une corrugation de part et d’autre du ruban central, la courbe de dispersion de la 

ligne corruguée s’écarte de l’évolution rectiligne correspondant à la ligne ruban, et une évolution 

caractéristique de la  propagation  d’une onde de surface  apparaît.  En augmentant  la  hauteur  de 

corrugation  h, la courbe de dispersion s’éloigne de plus en plus de la courbe de dispersion de la 

ligne ruban et la fréquence de coupure observée pour  ky > 350 rad/m diminue. Ce comportement 
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est  en accord  avec  le  modèle  de F.  Garcia-Vidal  et  al.  [16] et  confirme que les  propriétés  de 

propagation de l’onde de surface guidée par la ligne plasmonique pourront être ajustées par les 

dimensions géométriques de la corrugation.

4.2.3 Confinement du champ électromagnétique

Comme introduit dans les chapitres précédents, le guidage d’une onde de surface sur une 

ligne corruguée permet d’augmenter le confinement de l’onde électromagnétique autour de la ligne. 

Pour illustrer le confinement, nous présentons d’une part une comparaison entre le champ électrique 

E autour de la ligne ruban et celui autour de la ligne corruguée,  et d’autre part  nous montrons 

l’évolution du champ électrique autour de la ligne corruguée à différentes valeurs de fréquence. 

Figure 4.4: (a) Diagramme de dispersion du mode impair (Odd mode) de la ligne corruguée, de la ligne ruban (Strip) 
et  de la propagation en espace libre (Light line). Étude  du confinement de la composante Ez du champ électrique  
tracée dans le plan xz : (b) carte du champ de la ligne ruban calculée à 2.45 GHz. (c),(d) et (e) cartes du champ de la  
ligne corruguée calculées à 2.45, 2.6 et 2.75 GHz, respectivement.

La Figure 4.4 (a) reporte les courbes de dispersion de la ligne ruban et du mode impair (Odd mode) 

de la ligne corruguée de hauteur h = 34 mm. Sur les courbes de dispersion, les étoiles indiquent les 

fréquences pour lesquelles les cartes du champ électrique Ez sont tracées Figure 4.4 (b) à (e). Les 
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cartes de champ électrique ont été tracées en gardant la même échelle de couleur afin de pouvoir 

réaliser  une  étude  comparative  entre  les  différentes  répartitions.  Les  Figures  4.4  (b)  et  (c) 

représentent les cartes de la composante Ez du champ électrique tracées dans le plan xz à 2.45 GHz 

pour  une ligne  ruban et  une  ligne  corruguée,  respectivement.   Les  cartes  du  champ électrique 

montrent un confinement plus important du champ électrique pour la ligne corruguée que pour la 

ligne ruban. L’augmentation du confinement à fréquence constante s’explique par une valeur du 

vecteur d’onde ky supérieure pour la ligne corruguée que pour la ligne ruban. Ainsi en s’éloignant de 

la courbe de dispersion de la ligne ruban, le champ électromagnétique se confine davantage autour 

de la ligne corruguée. À titre d’illustration, les Figures 4.4 (c), (d) et (e) représentent respectivement 

la composante Ez du champ électrique autour de la ligne corruguée à 2.45, 2.6 et 2.75 GHz. Nous 

constatons également que l’augmentation de la valeur du vecteur d’onde  ky de l’onde de surface 

guidée  par  la  ligne  corruguée  s’accompagne  d’une  augmentation  du  confinement  du  champ 

électromagnétique autour de la ligne.

4.2.4 Propriétés de transmission

Le diagramme de dispersion étudié précédemment a montré l’existence de deux modes de 

propagation d’une onde de surface qui peuvent être guidés par la ligne corruguée. Les cartes de 

champ déterminées via le calcul du diagramme de dispersion ont montré que les deux modes de 

propagation se distinguent l’un de l’autre par la symétrie du champ électromagnétique. Notamment, 

la répartition symétrique ou antisymétrique de la composante Hz du champ magnétique a défini la 

parité  du mode  (voir  Figure 4.2).  Chacun de ces  deux modes peut  être  excité  en utilisant  une 

antenne dipôle correctement orientée par rapport à la ligne corruguée.  L’antenne dipôle peut être 

placée sur la ligne selon deux orientations : perpendiculaire ou parallèle à la ligne. En respectant la 

symétrie du champ magnétique Hz de chaque mode (insert Figure 4.2 (a)) et le champ magnétique 

généré  par  une  antenne  rayonnant  en  espace  libre  (Figure  4.5 (a)),  une  antenne  placée 

perpendiculairement  à  la  ligne  permettra  de  générer  le  mode  pair  et  une  antenne  placée 

parallèlement à la ligne permettra de générer le mode impair comme illustré sur la Figure 4.5 qui 

représente la composante  Hz du champ magnétique calculée à  2.45 GHz. Le champ magnétique 

émis  par  une  antenne  dipôle  peut  se  coupler  à  la  ligne  et  générer  une  onde  progressive  se 

propageant le long de la ligne. Sur la Figure 4.5 (b), l’antenne dipôle orientée perpendiculairement à 

la  ligne  génère  une  onde  caractérisée  par  une  composante  Hz symétrique,  c’est  à  dire  la 

caractéristique du mode pair. Sur la Figure 4.5 (c), l’antenne dipôle orientée parallèlement à la ligne 

génère une onde caractérisée par une composante Hz antisymétrique (le mode impair).
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Figure 4.5: (a) Carte du champ magnétique Hz d’une antenne dipôle rayonnant en espace libre. (b) et (c) Cartes de la  
composante Hz de champ magnétique tracées dans le plan xy à 2.45 GHz pour une ligne corruguée excitée par une 
antenne dipôle placée perpendiculairement (suivant x) et parallèlement (suivant y) à la ligne, respectivement.

Pour  identifier  autrement  le  mode  qui  a  été  excité  par  les  antennes  orientées 

perpendiculairement  ou  parallèlement  à  la  ligne,  on  peut  déterminer  la  longueur  d’onde  des 

différents modes guidés par la ligne à partir des cartes de champ des Figures 4.5 (b) et (c). Les  

Figures  4.6  (a)  et  (b)  représentent  l’évolution  de  la  composante  Hz du  champ  magnétique 

déterminée à 2.45 GHz en fonction de la position y le long de la ligne. Le champ Hz a été prélevé 

sur  la  Figure 4.5 à  l’extrémité de la  corrugation,  soit  en  x =h/2+3mm =20  mm,  et  sur  le  plan 

inférieur du métal. Les extrémités de la ligne correspondent à y =0 mm et y =284 mm. La longueur 

d’onde  pour  une  ligne  excitée  par  une  antenne  perpendiculaire  (parallèle)  est  λspp=100.6  mm 

(λspp=46.7 mm), correspondant à un vecteur d’onde ky = 62.4 rad.m-1 (134.6 rad.m-1). Ces valeurs du 

vecteur d’onde calculées à partir de l’évolution du champ magnétique le long de la ligne corruguée 

sont proches des valeurs 65.8 rad.m-1 et 127.2 rad.m-1 extraites du diagramme de dispersion à 2.45 

GHz et indiquées par les étoiles sur la Figure 4.6 (c). Finalement, la symétrie du champ et la valeur 

du vecteur d’onde confirment que les modes pair et impair guidés sur la ligne corruguée peuvent 

être générés par des antennes orientées perpendiculairement et parallèlement à la ligne.
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Figure  4.6: (a)  et  (b)  Evolution du champ magnétique Hz le long de la ligne en considérant une antenne dipôle  
déposée perpendiculairement et parallèlement à la ligne, respectivement.  (c) Diagramme de dispersion de la ligne  
corruguée avec les valeurs de k correspondant à la fréquence 2.45 GHz indiquées par les étoiles.

Pour comprendre physiquement comment une orientation perpendiculaire (ou parallèle) de 

l’antenne dipôle par rapport à la ligne corruguée permet d’engendrer les distributions du champ 

magnétique des modes pair  et  impair  montrés sur la  Figure 4.5, on illustre schématiquement le 

champ électrique et magnétique excités sur la ligne corruguée via une antenne dipôle sur la Figure

4.7. La position perpendiculaire de l’antenne sur la ligne (voir Figure 4.7 (a)) permet de polariser 

les dents situés à proximité de l’antenne avec une distribution des charges positives pour les dents  

supérieures et négatives pour les dents inférieures. Cette distribution de charges crée une boucle de 

champ électrique fermée entre les dents supérieures et inférieures (c’est-à-dire avec le même sens 

de rotation). Cette boucle de champ électrique conduit à la création du champ magnétique orienté 

dans le même sens sur les deux côtés de la corrugation.  Cette illustration nous permet de bien 

comprendre la répartition du champ magnétique pour le mode pair observée précédemment sur la 

Figure 4.5 (b). Lorsque l’antenne est parallèle à la ligne (voir Figure 4.7 (b)), les dents supérieures 

et inférieures de la corrugation sont polarisées de la même façon avec le plan yz considéré comme 
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plan  de  symétrie  des  charges.  Ce  qui  permet  de  former  une  répartition  symétrique  du  champ 

électrique par rapport  à la ligne centrale,  cette répartition du champ électrique a également été 

illustrée dans la référence [1] pour le cas d’une ligne plasmonique connectée. Le champ magnétique 

associé à cette répartition du champ électrique présente alors une composante positive suivant  z 

d’un côté de la corrugation et négative de l’autre côté. Ce qui nous donne la répartition du champ 

magnétique de la Figure 4.5 (c) correspondant au mode impair.

Figure 4.7: (a) et (b) représentation schématique des champs électrique et magnétique excités sur la ligne corruguée  
via une antenne dipôle placée perpendiculairement et horizontalement, respectivement.

Les Figures 4.8 (a) et (b) représentent les résultats de simulation de la réflexion S11 et de la 

transmission  S21 en  considérant  deux  antennes  dipôles  orientées  perpendiculairement  ou 

parallèlement à la ligne. Le substrat de l’antenne dipôle a été déposé directement sur la ligne sans 

présence  d’un  gap  d’air.  Les  antennes  dipôles  utilisées  ont  été  optimisées  au  préalable  pour 

rayonner à 2.45 GHz en espace libre. La Figure 4.8 (a) compare la transmission (réflexion) du mode 

pair de la ligne corruguée et la transmission (réflexion) calculée sur le substrat FR4 nu en gardant 

les antennes orientées perpendiculairement. Pour cette orientation, les antennes ont été placées aux 

extrémités de la ligne et elles sont distantes l’une de l’autre de 290 mm (voir  Figure 4.5 (b)). On 

observe que ce mode de propagation améliore la transmission d’environ 11 dB à 2.45 GHz grâce à 

l’utilisation de la ligne corruguée. Pour le mode impair, la distance entre les antennes orientées 

parallèlement à la ligne est 224 mm (voir Figure 4.5 (c)). La Figure 4.8 (b) compare également les 

résultats  de  simulation  du  mode  impair  guidée  par  la  ligne  corruguée  et  les  coefficients  de 

transmission  et  réflexion  calculés  sur  le  substrat  nu  en  gardant  les  antennes  orientées 

horizontalement. Pour ce mode, une amélioration de  20 dB est obtenue à  2.45 GHz. De plus, les 
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simulations montrent que le coefficient de réflexion S11 à l’entrée des antennes déposées sur la ligne 

est très élevé. Ceci indique que peu de signal est réellement transmis à la ligne. Malgré cela, la ligne 

permet  d’améliorer  la  transmission  pour  les  deux  modes  pair  et  impair.  Par  ailleurs,  la  bande 

passante du mode pair commence à 2.1 GHz et se termine à la fréquence de coupure 2.7 GHz. Cette 

bande passante présente un bon accord avec la bande passante mise en évidence sur le diagramme 

de dispersion. Pour le mode impair, on observe de fortes ondulations (ripples) des coefficients de 

transmission et de réflexion qui peuvent être attribuées à la présence d’une onde stationnaire sur la 

ligne, comme expliqué dans le chapitre 3. La détermination précise d’une bande passante est donc 

difficile pour le mode impair. Néanmoins, on peut approximativement estimer que le mode impair 

améliore la transmission des basses fréquences (<1 GHz) jusqu’à la fréquence de coupure 2.8 GHz. 

Ce qui est en assez bon accord avec le diagramme de dispersion. On note aussi que la transmission 

pour le mode impair présente une étroite bande atténuée autour de 2 GHz dont l’origine n’a pas pu 

être expliquée physiquement.

Figure 4.8: Coefficients de réflexion S11 et de transmission S21 simulés du mode pair (a) et impair (b) en considérant  
deux antennes dans l’orientation respectivement perpendiculaire (a) et parallèle (b) en présence et en absence (Wo)  
de la ligne corruguée.

4.2.5 Résultats expérimentaux

4.2.5.1 Transmission et réflexion

Les résultats expérimentaux de la transmission S21 et de la réflexion S11 de la ligne corruguée 

mesurées en utilisant des antennes dipôles sont présentés sur la Figure 4.9. Le banc de mesure en 

considérant  l’orientation  perpendiculaire  et  parallèle  pour  exciter  les  modes  pair  et  impair  est 

illustré sur la  Figure 4.9. L’antenne dipôle a été positionnée perpendiculairement et parallèlement 

sur la  ligne corruguée en respectant  dans la mesure du possible toutes  les conditions précisées 

précédemment pour les simulations.
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Figure  4.9:  (a)  et  (b)  photos  du  banc  expérimental  présentant  respectivement  l’orientation  perpendiculaire  et  
parallèle  de  l’antenne  dipôle  sur  la  ligne  corruguée.  (c) et  (d)  montrent  la  comparaison  entre  les  résultats  de  
simulation et expérimentaux de la réflexion (S11) et de la transmission (S21) mesurées en présence (Corrugated line) et  
en absence (Wo Corrugated line)  de la  ligne corruguée,  et  pour  une  orientation perpendiculaire (mode pair)  et  
parallèle (mode impair) de l’antenne, respectivement.

Les Figures 4.9 (c) et (d) représentent les résultats mesurés en présence et en absence de la ligne 

corruguée. Pour comparaison, les résultats de simulation sont aussi reportés sur la  Figure 4.9. Un 

très bon accord est obtenu entre la simulation et l’expérimentation. Le guidage de l’onde de surface 

sur la ligne corruguée permet d’améliorer la transmission de plus de  20 dB à  2.45 GHz pour les 

deux modes par rapport à une propagation en espace libre. Sur la Figure 4.9 (c), on remarque que la 

transmission S21 mesurée pour le mode pair est presque identique entre 1 et 1.6 GHz avec ou sans 

ligne corruguée. Dans cette bande, l’antenne ne se couple pas correctement à la ligne et on retrouve 

un niveau de transmission correspondant à une propagation en espace libre. À partir de 1.6 GHz, 

l’antenne  dipôle  commence  à  résonner  et  se  couple  avec  la  ligne  corruguée,  la  transmission 

augmente jusqu’à une valeur maximale d’environ -11 dB à 2.45 GHz. Ensuite, la transmission chute 

brutalement jusqu’à environ  -50 dB à  3 GHz.  Cette chute rapide de la transmission est reliée à 

l’augmentation des pertes d’insertion de la ligne lorsqu’on se rapproche de la fréquence de coupure 

[17]. Au-delà de  3 GHz, la transmission reprend un comportement associé à une propagation en 

espace libre.  Pour  le mode impair (Figure 4.9 (d)), l’injection de l’onde électromagnétique sur la 

ligne  commence  dès  1 GHz et  s’étend  jusqu’à  2.6  GHz.  Enfin,  les  bandes  présentant  une 
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amélioration de la transmission correspondent aux guidages des modes pair et impair sur la ligne 

corruguée et sont cohérentes avec le diagramme de dispersion simulé.

L’injection de l’onde électromagnétique sur la ligne peut être modifiée en éloignant plus ou 

moins l’antenne de la ligne corruguée. Afin d’illustrer l’influence de la distance (gap d’air g) entre 

l’antenne et la ligne sur les spectres de transmission et de réflexion, des mesures ont été effectuées 

pour les deux modes en faisant varier la distance g comme montrées sur la Figure 4.10. 

Figure 4.10: Réflexion (S11) et transmission (S21) du mode pair (a)-(b) et du mode impair (c)-(d) mesurées en fonction 
du gap (g) entre l’antenne dipôle et la ligne corruguée.

Pour un gap  g=0 mm, la résonance de l’antenne est large pour le mode pair et disparaît pour le 

mode impair. La transmission atteint une valeur maximale d’environ -12 dB pour le mode pair et le 

mode impair. En éloignant l’antenne de la ligne de g =4 mm, une augmentation de la transmission 

maximale  proche  de  -9 dB est  observée  pour  les  deux  modes,  avec  l’apparition  d’un  dip  de 

réflexion  plus  marqué  à  environ  2.45 GHz qui  traduit  une  amélioration  de  l’adaptation  de 

l’impédance d’entrée de l’antenne à 50 W. Ainsi, un gap g =4 mm peut être considérée comme la 

distance optimale entre l’antenne et la ligne permettant d’obtenir une transmission maximale pour 

les deux modes étudiés. L’augmentation du gap au dessus de  4 mm diminue de plus en plus la 
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transmission. Par exemple, pour un gap g=20 mm une transmission maximale d’environ -15 dB et -

30 dB respectivement pour le mode pair et impair est obtenue. Sur la Figure 4.10, on peut observer 

que la transmission pour le mode pair est moins sensible à la variation du gap g que le mode impair. 

Le couplage entre l’antenne et la ligne est donc moins sensible au gap g pour le mode pair que pour 

le mode impair.

4.2.5.2 Diagramme de dispersion

La détermination expérimentale du diagramme de dispersion peut permettre de confirmer 

d’une part que le couplage entre l’antenne et la ligne corruguée permet de générer une onde de 

surface  ayant  un  vecteur  d’onde  ky supérieur  à  k0,  et  d’autre  part  que  chaque  orientation  des 

antennes considérée permet d’exciter correctement le mode pair ou le mode impair.

Figure 4.11: Diagramme de dispersion du mode pair (Even) et du mode impair (Odd) déterminée en simulation (Sim.)  
et expérimentalement (Meas.).

La Figure 4.11 compare les résultats de simulation et expérimentaux du diagramme de dispersion 

d’une ligne corruguée guidant le mode pair ou le mode impair. Ce diagramme de dispersion a été 

déterminé par la méthode directe expliquée dans le chapitre  3 bien que la réflexion de l’antenne 

(S11) soit très importante, notamment pour le mode impair comme montré Figure 4.10. Les antennes 

étaient positionnées sur la ligne en respectant un gap d’air g = 0 mm. Les mesures effectuées pour 

deux distances différentes entre les antennes orientées perpendiculairement à la ligne (configuration 

présentée sur la Figure 4.9 (a)) permettent de tracer la courbe de dispersion correspondant au mode 

pair, et pour l’orientation parallèle des antennes (configuration présentée sur la  Figure 4.9 (b)) la 

courbe de dispersion du mode impair. Les deux courbes de dispersion présentent un très bon accord 

avec le diagramme de dispersion déterminé en simulation. Ainsi, les propriétés de propagation de 

chaque mode guidé sur la ligne corruguée ont été expérimentalement vérifiées en considérant soit 
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une orientation perpendiculaire soit une orientation parallèle des deux antennes dipôles déposées sur 

la ligne.

4.3 Ligne en méandre

4.3.1 Fabrications envisagées

La ligne en méandre correspond à une ligne corruguée mais creuse à l’intérieur [18]–[20]. 

Cette ligne a été proposée en raison de plusieurs avantages par rapport à la ligne corruguée étudiée 

dans la partie précédente si une fabrication par broderie d’un fil métallique est envisagée. Parmi ces 

avantages, nous pouvons citer une meilleure flexibilité et une réduction du coût de fabrication grâce 

à  l’utilisation  de  moins  de  quantité  de  fil  métallique,  ainsi  qu’une  limitation  des  pertes  par 

conduction liées aux contacts aléatoires entre les fils brodés contigus. Enfin, la ligne en méandre 

pourra être plus facilement fabriquée par broderie que la ligne corruguée pleine, dans la mesure où 

sa géométrie s’apparente aux motifs utilisés en broderie.

Avant d’envisager la fabrication de la ligne par broderie d’un fil conducteur, une ligne en 

méandre a dans un premier temps été fabriquée sur un substrat flexible de Kapton par la technologie 

des  circuits  imprimés  (PCB).  Cette  première  structure  permet  d’étudier  les  propriétés  de 

propagation des ondes de surfaces sur la ligne en s’affranchissant des problèmes d’inhomogénéité et 

de faible conductivité des fils conducteurs utilisés en broderie. Par ailleurs, les résultats obtenus sur 

cette ligne en méandre sur Kapton serviront aussi de références pour comparer les performances de 

la ligne en méandre fabriquée par broderie dont les résultats seront présentés en fin de chapitre.

4.3.2 Diagramme de dispersion

Les  dimensions  géométriques  de  la  ligne  en  méandre  considérée  en  simulation  et  le 

diagramme de dispersion correspondant calculé pour les deux premiers modes sont présentés sur la 

Figure 4.12. La ligne en méandre est constituée de deux rubans conducteurs en méandre parallèles 

de largeur w=1 mm éloignés l’un de l’autre par une distance s=2 mm déposés sur le substrat Kapton 

dont les propriétés ont été définies dans le chapitre  3. La distance entre les bords extrêmes de la 

ligne en méandre est h=18 mm, et la période du méandre est p = 8 mm.

En préliminaire, on peut noter que l’épaisseur du substrat de Kapton et du textile qui sera utilisé en 

broderie étant faible, le comportement électromagnétique de la ligne en méandre sera peu sensible 

aux propriétés diélectriques du substrat utilisé. Ainsi, le diagramme de dispersion représentée Figure
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4.12 sera identique dans la bande fréquentielle située entre  0 et  6 GHz quel que soit le type de 

substrat mince utilisé. Le diagramme de dispersion met en évidence la présence de deux modes de 

propagation qui s’apparentent à des ondes de surfaces avec un vecteur d’onde ky > k0.

Figure 4.12: (a) Dimensions géométriques d’une cellule élémentaire de la ligne en méandre avec p=8, s=2, w=1, l=4 
et h=18 (unité : mm). (b) Diagramme de dispersion simulé de la ligne en méandre et d’une ligne corruguée pleine de  
mêmes dimensions géométriques présentant toutes deux des modes de propagation pair (Even) et impair (Odd).

Pour illustrer l’intérêt d’évider la ligne corruguée, le diagramme de dispersion calculé pour une 

ligne  corrugué  pleine  de  mêmes  dimensions  géométriques  que  la  ligne  en  méandre  est  aussi 

représenté sur la  Figure 4.12. Comparativement à la ligne corruguée pleine, les deux courbes de 

dispersion pour la ligne en méandre présentent des valeurs de vecteur d’onde ky plus éloignées du 

cône de lumière (light line) dans une large bande fréquentielle allant des basses fréquences jusqu’à 

environ 7 GHz. À l’inverse, la ligne corruguée pleine ne présente qu’une seule courbe de dispersion 

à large bande, et un seul mode peut se propager à  2.45 GHz pour les dimensions géométriques 

considérées. Pour que la ligne corruguée pleine puisse guider les deux modes à 2.45 GHz, il faudrait 

allonger la corrugation h pour décaler les courbes de dispersion vers les basses fréquences. Ainsi, la 

ligne en méandre permet de supporter les deux modes de propagation à 2.45 GHz pour une taille 

réduite  du méandre.  La ligne en méandre présente donc l’avantage de miniaturiser  la  structure 

guidante  [21]. Enfin, on observe  Figure 4.12 qu’à fréquence constante le vecteur d’onde  ky de la 

ligne en méandre est supérieur à celui de la ligne corruguée. Ceci conduit à un plus fort confinement 

de champ électromagnétique autour de la ligne en méandre qu’autour de la ligne corruguée pleine.

La  différence  entre  les  deux  modes  de  propagation  sur  la  ligne  en  méandre  peut  être 

analysée par les cartes du champ magnétique Hz représentées dans le plan de la ligne (plan xy) en 

insert de la Figure 4.13.
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Figure  4.13: (a)  Diagramme de dispersion du mode pair (Even) et  du mode impair (Odd) de la ligne à double  
méandre  et  leur  répartition  du  champ  magnétique  Hz comparé  avec  celui  d’un  simple  ruban  en  méandre.  (b)  

Illustration de la levée de dégénérescence produisant les modes pair et impair de la ligne à méandre.

Le premier  mode est  caractérisé par  une  répartition  symétrique  du champ magnétique  Hz et  le 

deuxième mode par une répartition antisymétrique. Selon la symétrie du champ magnétique Hz, le 

premier et le deuxième mode sont appelés respectivement mode pair (Even) et mode impair (Odd). 

On remarque que la symétrie est donc inversée par rapport à la ligne corruguée qui présentait un 

premier  mode  impair  et  un  deuxième  mode  pair.  L’origine  physique  des  symétries  du  champ 

magnétique pour la ligne à méandre provient de la circulation du courant dans chaque ruban en 

méandre.  La ligne en  méandre  est  formée par  une combinaison symétrique  de deux rubans en 

méandre couplés l’un à l’autre. Chaque ruban en méandre considéré séparément présente un même 

mode propre. Le couplage des rubans lève la dégénérescence du mode de chaque ruban et produit 

deux modes avec un mode pair qui apparaît à une fréquence inférieure à la fréquence du mode 

impair (voir  Figure 4.13 (b))  [22]. La diminution (l’augmentation) de la fréquence du mode pair 

(impair) par rapport au mode propre d’un seul ruban en méandre peut être attribuée au couplage 

entre les deux rubans. Pour le mode pair, le champ magnétique entre les deux rubans est produit de 

manière constructive par les  courants  circulant  en sens  opposés dans les rubans.  Pour le  mode 

impair,  les  courants  circulant  dans  les  rubans  dans  le  même  sens  produisent  des  champs 

magnétiques entre les rubans qui s’opposent, et le mode apparaît à plus haute fréquence. La levée de 

dégénérescence de modes dans les métamatériaux a été étudiée dans la littérature [23]. Par analogie, 

le mode pair observée sur la Figure 4.13 peut être comparé à la résonance magnétique observée lors 

du couplage de deux fils métalliques coupés qui se comportent comme des dipôles polarisés en sens 

inverse. Dans cette configuration, la résonance magnétique apparaît à une fréquence plus basse que 

le mode correspondant à deux dipôles électriques polarisés dans le même sens [23].
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4.3.3 Propriétés de transmission

Comme pour la ligne corruguée, les modes pair et impair peuvent être également excités par 

une antenne dipôle avec une orientation respectivement perpendiculaire et parallèle à la ligne. La 

Figure 4.14 illustre les cartes de la composante Hz du champ magnétique tracées dans le plan de la 

ligne (plan xy) à 2.1 GHz lorsque les antennes sont orientées perpendiculairement (a, mode pair) et 

parallèlement  (b,  mode impair)  à  la  ligne en  méandre.  La longueur  de la  ligne  simulée  est  de 

300 mm, et l’antenne dipôle de longueur  46 mm et de largeur  2 mm est adaptée en impédance à 

2.45 GHz pour un rayonnement en espace libre. La distance séparant les deux antennes est 296 mm 

et 248 mm pour le mode pair et impair, respectivement. L’orientation des antennes perpendiculaire 

et parallèle à la ligne permet de retrouver les symétries du champ  Hz du mode pair et du mode 

impair calculées à partir du diagramme de dispersion et représentée Figure 4.13. Sur les cartes de 

champ, nous constatons que la longueur d’onde λspp du mode pair est petite que la longueur d’onde 

du mode impair. C’est-à-dire que le vecteur d’onde du mode pair est supérieur au vecteur d’onde du 

mode impair comme mis en évidence par le diagramme de dispersion.

Figure 4.14: (a)  et  (b)  Cartes de la composante Hz du champ magnétique tracées à 2.1 GHz dans le plan xy de la  
ligne en méandre excitée par une antenne dipôle orientée perpendiculairement (suivant x) et parallèlement (suivant y) 
à la ligne.

Les Figures 4.15 (a) et (b) représentent les coefficients de réflexion (S11) et de transmission (S21) 

simulés  pour  des  antennes  dipôles  orientées  perpendiculairement  (mode  pair)  et  parallèlement 

(mode impair) à la ligne en méandre. Les résultats de simulation montrent que la ligne en méandre 

permet  d’améliorer  la  transmission  en  comparaison  avec  une  propagation  en  espace  libre  (Wo 
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Meander line). De plus, on observe que la bande passante [1.1-1.9 GHz] du mode impair de la ligne 

en méandre est un peu plus large que la bande passante [2.2-2.7 GHz] observée Figure 4.8 (a) pour 

le  mode  pair  de  la  ligne  corruguée  étudiée  précédemment.  Les  spectres  de  transmission et  de 

réflexion  du  mode  pair  font  apparaître  de  multiples  ondulations  (ripples)  sur  toute  la  bande 

fréquentielle. Ceci est caractéristique de la présence d’une onde stationnaire sur la ligne pour le 

mode pair consécutive à la réflexion de l’onde guidée à chaque extrémité de la ligne laissée ouverte. 

On notera qu’en plaçant une charge résistive entre les deux rubans à chaque extrémité de la ligne de 

valeur  R = 332 W correspondant  à  l’impédance  caractéristique  de  la  ligne,  les  ondulations 

s’atténuent et tendent à disparaître expérimentalement (voir Figure 4 de l’annexe). Pour le mode 

impair  (Figure  4.15 (b)),  on remarque un décalage de  la  fréquence de  résonance principale  de 

l’antenne au voisinage de 1.3 GHz, alors que l’antenne dipôle est adaptée en impédance à 2.45 GHz 

pour un rayonnement en espace libre. Le décalage de la fréquence de résonance de l’antenne est 

consécutif  au couplage en champ proche de l’antenne et de la ligne en méandre,  et  produit  un 

décalage global de la bande passante. Pour recaler la bande passante autour 2.45 GHz, il suffit de 

repositionner la fréquence de résonance de l’antenne couplée à la ligne autour de  2.45 GHz en 

réduisant  simplement la  longueur  de l’antenne.  Réduire la  longueur  de l’antenne est  également 

avantageux pour la miniaturisation des systèmes de communications autour du corps humain et 

notamment pour concevoir des capteurs communicants miniaturisés.

Figure 4.15: Coefficients de réflexion S11 et de transmission S21 simulés du mode pair (a) et du mode impair (b).

Pour étudier l’influence de la longueur de l’antenne sur la bande transmise, les spectres de réflexion 

et de transmission simulés en considérant deux longueurs des antennes dipôles (35 et 46 mm) sont 

présentés sur la  Figure 4.16. Pour le mode pair, la résonance d’une antenne dipôle de longueur 

46 mm sur une ligne en méandre est située au voisinage de 2.45 GHz, et elle se décale vers 3.2 GHz 

pour une antenne de longueur  35 mm.  On remarque aussi  que  la  transmission est  globalement 
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décalée, même si la présence des oscillations ne permet pas de quantifier précisément le décalage. 

Ce comportement est davantage mis en évidence pour le mode impair. La fréquence centrale de la 

bande transmise à environ 1.6 GHz pour la longueur initiale des antennes de 46 mm est décalée à 

2.1 GHz pour une longueur de 35 mm. Pour cette longueur, une meilleure transmission est obtenue 

à 2.45 GHz. En tenant compte de ces résultats, la longueur des antennes sera sélectionnée durant les 

mesures afin d’obtenir une transmission maximale au voisinage de la fréquence 2.45 GHz pour la 

ligne en méandre brodée.

Figure 4.16: Coefficients de réflexion (S11) et de transmission (S21) du mode pair (a) et (b) et du mode impair (c) et (d)  
simulés pour des antennes de longueur 35 et 46 mm.

4.3.4 Résultats expérimentaux

4.3.4.1 Transmission et réflexion

Les résultats de caractérisation électromagnétique de la ligne en méandre fabriquée sur le 

substrat du Kapton sont présentés et comparés à la simulation sur la Figure 4.17. 
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Figure  4.17:  Réflexion S11 (a)  et transmission S21 (b)  du mode pair mesurées (Meas.) pour des antennes dipôles  
orientées  perpendiculairement  à  la  ligne  en  méandre  réalisée  sur  un  substrat  de  Kapton. Réflexion  S11 (c) et  
transmission S21 (d) du mode impair  mesurées  (Meas.)  pour des  antennes  orientées  parallèlement  à  la  ligne  en  
méandre réalisée sur  un substrat  Kapton.  Comparaison avec la simulation (Sim.) et  avec  les mesures pour deux 
antennes en espace libre sans ligne (Wo Meander Line).

Ces résultats  ont été mesurés en respectant dans la mesure du possible les conditions détaillées 

auparavant pour les simulations et en utilisant des antennes dipôles adaptées en impédance à 2.45 

GHz pour un rayonnement en espace libre (longueur de 46 mm). Un bon accord avec les résultats de 

simulation est obtenu. En présence de la ligne, une amélioration de transmission est observée pour 

le mode impair par rapport à une transmission en espace libre entre les antennes sans ligne. Pour le 

mode  pair,  les  ondulations  de  la  transmission  liées  à  la  présence  d’une  onde  stationnaire  ne 

permettent pas de clairement quantifier l’amélioration de la transmission qui peut cependant être 

globalement  devinée  sur  la  Figure  4.17 (b),  et  plus  particulièrement  obtenue  à  2.45 GHz.  À 

2.45 GHz, l’amélioration de transmission obtenue par la ligne en méandre est d’environ 20 dB et 30 

dB pour respectivement le mode pair et impair. Enfin les résultats expérimentaux confirment que la 

ligne  en  méandre  fabriquée  sur  un  substrat  Kapton  présente  de  bonnes  performances  en 

transmission.
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Pour se rapprocher des applications de communication autour du corps humain, une ligne en 

méandre a aussi été fabriquée en brodant un fil métallique sur un substrat de textile. Le banc de 

caractérisation et la ligne en méandre brodée sur un substrat de textile sont présentés sur la Figure

4.18 pour le mode pair  (a)  et  impair  (b).  La taille géométrique de l’antenne dipôle utilisée est 

illustrée en insert de la  Figure 4.18 : sa longueur est  37 mm et sa largeur  2 mm. Cette longueur 

d’antenne a été sélectionnée parmi un échantillon de  4 mesures préliminaires effectuées avec des 

antennes de différentes longueurs en visant à obtenir une transmission maximale à 2.45 GHz pour 

les  modes  pair  et  impair.  Ces  mesures  préliminaires  ont  confirmé  les  résultats  de  simulation 

présentés Figure 4.16 pour une ligne sur Kapton. Pour la longueur des antennes retenue (37 mm), 

on remarquera que le couplage entre l’antenne et la ligne permet de réduire la longueur de l’antenne 

d’environ 22 % par rapport à une antenne fonctionnant à 2.45 GHz en espace libre.

Figure  4.18:  Banc expérimental de caractérisation du mode pair (a)  et du mode impair (b)  guidés sur la ligne en  
méandre brodée sur un substrat de textile.

Une fois  la  taille  des  antennes  sélectionnée,  les  propriétés  de  couplage,  de  transmission  et  de 

guidage  des  modes  pair  et  impair  ont  été  étudiées  expérimentalement.  La  réflexion  S11 et  la 

transmission  S21 mesurées  entre  deux  antennes  orientées  verticalement  (mode  pair)  ou 

horizontalement (mode impair) en présence et en l’absence de la ligne en méandre brodée sont 

tracées sur la  Figure 4.19. Les résultats mesurés sur la ligne sont comparés à une propagation en 

espace libre pour les deux orientations des antennes. En espace libre, l’antenne dipôle rayonne à 

3.2 GHz avec une valeur de transmission maximale d’environ  -25 et  -40 dB pour respectivement 

l’orientation verticale et horizontale. En présence de la ligne, le couplage de l’antenne avec le mode 

pair peut être observé entre  1.4 et  3 GHz sur les spectres de réflexion et de transmission (Figure

4.19 (a)  et  (b)).  Notamment,  une bande de  fréquence centrée  autour  de  2 GHz présentant  une 

amélioration de la transmission est observée, et le coefficient de réflexion diminue d’environ -5 dB 

avant la résonance de l’antenne. Le couplage entre l’antenne et le mode impair permet d’obtenir une 
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plus large bande passante entre  1.7 GHz et  2.6 GHz. Les deux modes de propagation surfacique 

conduisent à une amélioration de transmission jusqu’à 30 dB pour le mode impair et à une légère 

amélioration de  4 dB de transmission pour  le  mode pair.  Ces  valeurs  (30 dB et  4 dB)  ont  été 

calculées en considérant les valeurs maximales de la transmission mesurée entre les antennes en 

présence et en l’absence de la ligne et à des fréquences différentes. La transmission maximale du 

mode pair mesurée à 2.2 GHz est comparée à la transmission maximale mesurée en espace libre à 

3.2 GHz (Figure 4.19 (b)), et la transmission maximale du mode impair mesurée à  1.76 GHz est 

comparée à la transmission maximale mesurée en espace libre à 1 GHz (Figure 4.19 (d)). Ainsi, les 

comparaisons sont effectuées sur les transmissions les plus favorables en présence de la ligne ou 

pour une propagation en espace libre.

Figure 4.19: Coefficients de réflexion (a) et  de transmission (b) mesurés et simulés pour le mode pair guidé sur la  
ligne en comparaison avec la propagation en espace libre  pour  une orientation  verticale des antennes. (c)  et (d) 

représentent  les coefficients de réflexion et de transmission du mode impair en comparaison avec la propagation en  
espace libre avec une orientation horizontale des antennes.

Comparativement  aux  résultats  mesurés  sur  la  ligne  fabriquée  sur  le  substrat  de  Kapton,  on 

remarque l’absence des oscillations (ripples) reliées à une onde stationnaire pour le mode pair. La 

disparition des oscillations peut être attribuée à une conductivité plus faible du fil métallique brodé 
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considérée en simulation (σ=104 S/m, cf Figure 4.19) par rapport à celle du cuivre. Cette valeur de 

conductivité a été déterminée par des simulations paramétriques effectuées après les mesures afin de 

trouver un bon accord entre la simulation et les résultats expérimentaux. La valeur de conductivité 

estimée est inférieure d’environ une décade à la conductivité estimée par ailleurs dans le groupe 

pour des antennes à anneaux fendus brodées sur textile et utilisant le même type de fil [24]. Après 

discussion avec les partenaires de l’ENSAIT qui ont fabriqué les lignes en méandre et les antennes à 

anneaux  fendus,  cette  dégradation  de  la  conductivité  peut  être  attribuée  au  vieillissement  et  à 

l’inhomogénéité des fils conducteurs selon leur stockage. Ainsi, la disparition des oscillations sur 

les spectres de réflexion et de transmission du mode pair est causée par une plus faible conductivité 

du fil métallique et une augmentation des pertes par conduction qui provoquent une atténuation des 

ondes  stationnaires.  Néanmoins,  une  transmissions  plus  élevée  pourra  être  obtenue  avec  une 

conductivité plus élevée comme vu précédemment sur la Figure 4.15 à environ S21=-3 dB pour la 

conductivité du cuivre. La différence de performances de la ligne de cuivre fabriquée sur Kapton et 

de  la  ligne  brodée  sur  le  textile  s’explique  principalement  par  une  faible  conductivité  du  fil  

métallique utilisé en broderie.

4.3.4.2 Diagramme de dispersion

Le diagramme de dispersion de la ligne en méandre mesuré pour le mode pair et le mode 

impair est présenté sur la Figure 4.20.

Figure 4.20: Diagramme de dispersion de la ligne en méandre fabriquée sur un substrat de Kapton (a) et de la ligne  
en méandre brodée sur un substrat de textile (b).

Les diagrammes de dispersion expérimentaux ont été déterminées par la méthode ‘TRL’ présentée 

dans le chapitre  3.  Comme en simulation,  la courbe de dispersion du mode pair  (impair)  a été 

déterminée par deux mesures successives effectuées en déplaçant une des antennes sur la ligne pour 

obtenir deux distances différentes entre les antennes (voir le chapitre 3). L’excitation du mode pair 
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et du mode impair par l’intermédiaire des antennes dipôles est vérifiée expérimentalement sur la 

Figure 4.20 (a) pour la ligne fabriquée sur le substrat de Kapton, et sur la Figure 4.20 (b) pour la 

ligne brodée sur substrat textile. Enfin, pour l’ensemble des courbes de dispersion un bon accord est 

obtenu entre les résultats expérimentaux et la simulation. En particulier, on remarque que la ligne en 

méandre brodée se comporte comme la ligne fabriquée sur un substrat de Kapton, bien que le fil 

métallique  utilisé  pour  broder  présente  une  faible  valeur  de  conductivité  par  rapport  à  la 

conductivité du cuivre.

4.4 Application à la communication autour du corps humain

4.4.1 Influence de la distance entre les antennes et la ligne

Pour évaluer la fiabilité de la ligne en méandre portable pour les communications autour du 

corps  humain,  différentes  études  expérimentales  ont  été  menées.  Dans  un  premier  temps,  la 

transmission a été mesurée en éloignant progressivement les antennes de la ligne. Les Figures 4.21 

(a) et  (b) représentent respectivement les mesures de la transmission du mode pair  et  du mode 

impair en fonction de la distance g (gap d’air) entre l’antenne et la ligne.

Figure 4.21: Transmission mesurée S21 du mode pair (a) et du mode impair (b) en fonction du gap (g) entre l’antenne 
et la ligne en comparaison avec la  transmission mesurée en espace libre en considérant l’orientation  verticale et 
horizontale des antennes, respectivement.

Sur la  Figure 4.21, les antennes ont été éloignées de la ligne à partir de la distance  g=0 mm, qui 

correspond à l’arrière du substrat  FR4 de l’antenne en contact avec la ligne, jusqu’à une distance 

g=10 mm.  La  transmission  du mode pair  (impair)  est  comparée  avec  la  transmission  entre  les 

antennes  rayonnant  en  espace  libre.  L’augmentation  du  gap  g provoque  une  diminution  de  la 

transmission pour les deux modes. Cette diminution est consécutive à la diminution du couplage 

entre l’antenne et la ligne lorsque les antennes s’éloignent de la ligne. Pour un gap d’air de 10 mm la 
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transmission mesurée à  2.45 GHz est  -37 et  -28 dB pour le mode pair et impair, respectivement. 

Nous constatons donc que l’antenne peut se coupler avec la ligne en méandre, même avec un gap 

d’air  de  10  mm,  et  la  transmission  du  mode  impair  est  toujours  améliorée  par  rapport  à  la 

propagation en espace libre.

4.4.2 Influence de l’orientation des antennes

Une autre étude expérimentale sur la ligne en méandre brodée a été effectuée en fonction de 

l’orientation de l’antenne émettrice (au port 1) lorsque l’antenne réceptrice (au port 2) reste orientée 

parallèlement à la ligne (θ = 0). La Figure 4.22 (b) montre la transmission mesurée en fonction de 

l’angle de rotation θ de l’antenne au port 1 défini Figure 4.22 (a).

Figure 4.22: (a) Photo définissant l’orientation de l’antenne émettrice. (b) Transmission mesurée sur la ligne brodée  
en fonction de l’angle θ en comparaison avec la transmission en espace libre lorsque les deux antennes sont orientées 
orthogonalement.

Les  mesures  présentées  sur  la  figure  sont  paramétrées  par  l’angle  θ qui  varie  de  0° (antenne 

émettrice parallèle à la ligne) jusqu’à 90° (antenne perpendiculaire à la ligne). La transmission du 

mode impair mesuré par l’antenne au port 2 est comparée avec la transmission en espace libre en 

considérant les antennes (émettrice et réceptrice) orthogonales. Entre les angles 0° et  30°, aucune 

modification de transmission n’est observée entre les antennes. Au delà de θ = 30°, la transmission 

diminue lorsque l’angle augmente, et pour un angle de 90° la transmission est d’environ -25 dB à 

2.45 GHz. Cette valeur correspond à une amélioration de la transmission de 30 dB par rapport à la 

transmission en espace libre mesurée entre deux antennes en orientations orthogonales. Ainsi la 

ligne en méandre permet d’obtenir une meilleure transmission quelle que soit l’orientation d’une 

des antennes sous réserve que la seconde soit parallèle à la ligne.
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4.4.3 Comportement sous courbure

Ici,  nous présentons des mesures effectuées en considérant deux conditions de courbures 

différentes de la ligne en méandre brodée illustrées en insert de la Figure 4.23. Pour ces mesures, 

une mousse de polystyrène a été utilisée pour maintenir le textile. La mousse est caractérisée par 

une permittivité diélectrique très faible qui n’affecte pas fortement les performances de transmission 

de la ligne en méandre. L’étude expérimentale a été menée pour deux cas : une ligne pliée à angle 

droit (Figure 4.23 (a)) et une ligne courbée avec un rayon de courbure R=10 cm (Figure 4.23 (b)). 

Pour chaque courbure, les antennes ont été positionnées aux extrémités de la ligne pour évaluer la 

transmission d’une onde guidée sur une longueur d’environ 250 mm. La distance en ligne de mire 

entre  les  deux  antennes  est  alors  d’environ  180  mm pour  les  deux  configurations.  Enfin,  la 

transmission du mode pair et du mode impair est comparée avec la transmission en espace libre 

lorsque la ligne et son support en mousse sont enlevés.

Figure 4.23: Transmission du mode pair et du mode impair mesurée sur la ligne sous une pliure à angle droite (a) et  
sous courbure  de rayon R=10 cm  (b) en comparaison avec la transmission en espace libre pour  une  orientation 
verticale (V-Antennas) et horizontale (H-Antennas) des antennes.

La transmission mesurée pour les deux types de courbure est presque identique à la transmission 

mesurée pour la ligne sans courbure (voir Figure 4.19). Selon le banc de mesure illustré en insert de 

la  Figure 4.23, la propagation en espace libre en absence de la ligne aboutit à une transmission 

maximale entre les antennes en ligne de mire d’environ -24 à 2.95 GHz et -30 dB à 2.85 GHz pour 

respectivement une orientation verticale et horizontale des antennes. En utilisant la ligne courbée, 

les transmissions à 2.45 GHz du mode pair et du mode impair augmente respectivement jusqu’à -22 

et -16 dB.
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4.4.4 Influence du corps humain

Afin de se rapprocher davantage de conditions d’utilisation en communication autour du 

corps humain, des études expérimentales ont été menées pour estimer la transmission de la ligne 

placée à proximité du corps humain. Pour ces mesures, le banc expérimental est constitué par un 

tunnel formé par un mince papier cartonné de rayon de courbure R= 70 mm, sur lequel la ligne en 

méandre brodée est  posée,  et  dans lequel différents obstacles peuvent être positionnés entre les 

antennes. Le tunnel est placé horizontalement entre les antennes et la ligne est posée sur le tunnel  

comme illustré sur la Figure 4.24. En utilisant ce tunnel, les performances de la ligne à proximité du 

corps humain ont été évaluées expérimentalement en plaçant deux obstacles différents à l’intérieur 

du tunnel entre les antennes : d’une part un bras et d’autre part une plaque de circuit imprimé cuivré 

double face (PCB).

Figure 4.24: Photo du banc de mesure en présence du bras dans le tunnel recouvert par la ligne en méandre brodée.

Les  transmissions  mesurées  pour  le  mode  pair  et  pour  le  mode  impair  sont  représentées 

respectivement sur la Figure 4.25 (a) et (b) en comparaison avec la transmission entre les antennes 

en ligne de mire en absence de la ligne. Sur la  Figure 4.25 (a), le dip de transmission observé à 

2.6 GHz pour la ligne en méandre courbée sans obstacle peut être expliquée par une interférence de 

deux ondes,  l’une correspondant  au mode pair  guidé par  la  ligne,  et  l’autre  correspondant à la 

propagation  en  espace  libre  entre  les  deux  antennes  qui  se  font  face.  Le  dip  de  transmission 

disparaît lorsque le bras ou le  PCB cuivré, introduit dans le tunnel entre les antennes, stoppe la 

propagation en espace libre.  L’obstacle permet alors de réduire la transmission directe entre les 

antennes, et seule la transmission associée à une propagation guidée sur la ligne est mesurée. De 

plus, les transmissions mesurées en espace libre avec l’obstacle (bras ou PCB cuivré) et sans ligne 

présentent  des  valeurs  maximales  très  faibles  d’environ  -42 et  -37  dB selon  l’orientation  des 

antennes.  En  présence  de  la  ligne  et  de  l’obstacle  dans  le  tunnel,  les  mesures  montrent  une 
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amélioration de la transmission dans la bande qui s’étend de 0.5 à 3.25 GHz pour le mode pair et de 

0.5 à 3.75 GHz pour le mode impair. L’amélioration maximale de transmission est environ 19 dB 

pour le mode pair quel que soit l’obstacle, et de 21 dB avec le bras et  26 dB avec le  PCB cuivré 

pour le mode impair. Au dessus de ces bandes passantes, la transmission diminue en présence de 

l’obstacle parce que le couplage entre l’antenne et le mode guidé n’existe presque plus et que la 

transmission  directe  entre  les  antennes  est  bloquée  par  l’obstacle.  Ces  résultats  montrent 

concrètement l’intérêt de la ligne brodée afin d’améliorer la transmission des ondes en contournant 

les obstacles.

Figure  4.25:  Transmission du mode pair  (a)  et du mode impair (b)  mesurée avec et sans obstacle (bras  ou PCB 
cuivré) placé dans le tunnel en comparaison avec la transmission en espace libre avec un PCB cuivré placé entre les  
antennes.

4.5 Conclusion

Les travaux présentés dans ce chapitre ont été consacrés à l’étude de la propagation d’ondes 

de surface guidées sur des lignes plasmoniques. Dans un premier temps, le diagramme de dispersion 

d’une ligne corruguée a montré l’existence de deux modes de propagation surfacique. Les deux 

modes  de  surface  ont  été  excités  sans  connexion  en  utilisant  des  antennes  dipôles  placées  à 

proximité de la ligne et orientées soit perpendiculairement soit parallèlement à la ligne. Les résultats 

ont montré une amélioration de la transmission pour chaque mode guidé sur la ligne corruguée par 

rapport à la propagation en espace libre. De plus, les courbes de dispersion du mode pair et du mode 

impair ont été vérifiées expérimentalement, ce qui a permis de confirmer que les modes pair et 

impair  peuvent  être  correctement  excités  par  une  antenne  orientée  perpendiculairement  ou 

parallèlement à la ligne.

Dans  un  deuxième temps,  une  ligne  en  méandre  a  été  proposée  en  visant  une  fabrication  par 

broderie d’un fil métallique. La ligne en méandre a été choisie d’une part pour une raison pratique 
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(une simplicité de fabrication par broderie) et d’autre part pour une raison physique (un plus fort 

confinement  du  champ  électromagnétique  obtenu  autour  de  la  ligne  même  avec  des  motifs 

miniaturisés). Les performances d’une ligne en méandre fabriquée sur du textile par broderie et 

d’une ligne en cuivre  fabriquée sur  un substrat  de Kapton ont  été  comparées.  La  transmission 

mesurée pour la ligne brodée est plus faible que la transmission mesurée sur la ligne de cuivre.  

Cette différence de transmission a été expliquée par une faible conductivité du fil conducteur utilisé 

pour broder. La conductivité du fil métallique a été estimée à σ=104 S/m en comparant la simulation 

avec les résultats expérimentaux. Au niveau du diagramme de dispersion, la ligne en cuivre et la 

ligne brodée ont montré toutes les deux un très bon accord avec la simulation pour les deux modes 

guidés  pair  et  impair.  La  ligne  brodée  permet  de  guider  les  modes  surfaciques  alors  que 

l’homogénéité et  la conductivité du fil conducteur sont faibles par rapport à la ligne de cuivre. 

Enfin, en visant les applications de communications autour du corps humain, les performances en 

termes de transmission de la ligne brodée ont été évaluées sous différentes conditions de courbures 

et à proximité d’un bras. Les résultats ont montré que la ligne plasmonique brodée introduite dans 

ce chapitre présente une amélioration de transmission intéressante pour les communications autour 

du corps humain grâce au guidage d’ondes de surface.

La ligne plasmonique étudiée dans ce chapitre ne contient pas de plan de masse, et les interactions 

entre l’onde guidée et le corps humain ne sont pas parfaitement supprimées. De plus, le guidage par 

les lignes plasmoniques se fait uniquement dans une direction et reste sensible à la position des 

antennes. Pour répondre à ces deux problématiques, des métasurfaces à deux dimensions, avec et 

sans plan de masse, seront étudiées dans le chapitre suivant.
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5. Guidage d’ondes de surface sur des  

métasurfaces à 2 dimensions

5.1 Introduction

Le guidage d’onde de surface sur des métamatériaux s’est développé de plus en plus depuis 

les  études  réalisées  par  J.  Pendry  et  ses  coauteurs  [1],  [2].  Par  ailleurs,  la  métasurface  AMC 

(Artificial Magnetic Conductor) à mushroom a auparavant été proposée par D. Sievenpiper en se 

focalisant principalement sur la présence d’une bande interdite séparant des modes de surface TM et 

TE [3]. Cette métasurface a souvent été utilisée pour la capacité de la bande interdite de supprimer 

les  ondes  de  surface  pour  améliorer  les  performances  de  radiation  des  antennes  [4],  [5].  Les 

métasurfaces AMC à patch et à mushroom ont été également très étudiées pour guider des ondes de 

surface en polarisation TM et TE sous différentes techniques d’excitation [6]–[9]. L’avantage de ces 

métasurfaces repose sur la possibilité de guider l’onde de surface sur une surface d’épaisseur très 

fine  et  selon  différentes  directions  de  propagation  [10],  [11].  D’ailleurs,  un  nouveau  mode  de 

propagation surfacique a très récemment été proposé en rapprochant deux métasurfaces AMC dont 

l’une supporte un mode  TM et l’autre un mode  TE [12], [13]. Le long de l’intersection entre ces 

métasurfaces  un  mode  de  surface  peut  se  propager  avec  un  champ  électromagnétique 

infinitésimalement localisé. En ce qui concerne les textiles intelligents, on trouve très peu d’études 

consacrées aux métasurfaces  AMC pour le guidage d’onde de surface visant les applications de 

communication autour du corps humain [14]–[16].

L’objectif  principal  de  ce  chapitre  est  d’étudier  le  guidage  d’onde  de  surface  sur  une 

métasurface à deux dimensions fabriquée à partir de fils conducteurs en utilisant deux techniques de 

fabrication textile : la broderie et le tricot 3D dit spacer. Les travaux de ce chapitre commencent par 

une étude menée sur une métasurface AMC à patch fabriquée sur un substrat FR4. L’objectif est de 

comprendre les propriétés de guidage de la métasurface AMC en se basant sur une structure idéale 

avant  de  passer  aux  techniques  de  fabrication  textile.  Les  résultats  de  caractérisation  de  cette 

métasurface  ont  présenté  des  performances  encourageantes  au  niveau  de  l’amélioration  de 

transmission entre les antennes dipôles. Cependant, la production d’une métasurface AMC à patch 

par tricot spacer a apporté une contrainte technique liée à la largeur excessive des patchs pour 

obtenir un fonctionnement à 2.45 GHz. Pour contourner cette contrainte technique, une métasurface 

AMC à  mushroom a  été  proposée  et  fabriquée  sur  un  substrat  de  tricot  spacer.  Les  résultats 

expérimentaux obtenus sur cette métasurface textile sont présentés. 

A. Ghaddar 111



Une autre métasurface à deux dimensions a  également été  proposée et  étudiée.  Elle  est 

présentée à la fin de ce chapitre. Il s’agit d’une métasurface constituée par des anneaux de forme 

carrée arrangés périodiquement sur la surface. Dans la littérature, l’anneau carré fermé ou fendu est  

souvent utilisé pour filtrer le signal dans un canal de transmission ou un guide d’onde [17]–[19]. En 

effet, un anneau peut se coupler avec une antenne et l’arrangement périodique des anneaux l’un à 

côté de l’autre permet de transmettre l’onde par couplage successif entre anneaux voisins. Le calcul 

du diagramme de dispersion a montré que la propagation de l’onde électromagnétique sur cette 

métasurface est associée à une onde de surface lente avec un vecteur d’onde k supérieur au vecteur 

d’onde  k0 en espace libre. Cette métasurface a été fabriquée sur un substrat textile en utilisant la 

méthode de broderie car elle ne contient pas de plan de masse en face arrière du substrat.  Les 

performances de transmission de cette structure ont été évaluées en l’excitant  par des antennes 

dipôles placées en face à face ou en diagonales.

5.2 Métasurface AMC

5.2.1 Métasurface AMC à patch

L’origine du guidage d’onde de surface sur des métasurfaces  AMC peut être attribuée à la 

réactance de l’impédance équivalente de la métasurface. Nous montrons sur la  Figure 5.1 (a) les 

conditions de simulation permettant de déterminer l’impédance de la métasurface AMC à patch. 

Figure  5.1:  (a)  Condition  de  simulation de  la  réflexion  sur  la  métasurface. (b) Paramètres  géométriques  de  la  
métasurface AMC à patch avec L=27 mm et p=28 mm.

Dans ce calcul, la métasurface AMC est excitée en utilisant un port de Floquet. Le port d’excitation 

de  Floquet est  généralement utilisé  pour exciter  les  structures périodiques  de tailles  infinies.  Il 
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permet de calculer les coefficients de réflexion et de transmission de chaque mode en utilisant le 

théorème de  Floquet.  En outre, l’onde électromagnétique peut être injectée dans le domaine de 

simulation sous différents angles d’incidence.

Le coefficient de réflexion S11 et l’impédance Z de la métasurface AMC à patch calculés pour une 

incidence normale sont reportés sur la Figure 5.2. Ces résultats ont été calculés en considérant une 

largeur de patchs L=27 mm, une période p=28 mm et un substrat de FR4 d’épaisseur 0.8 mm. Ces 

paramètres  géométriques  ont  été  optimisés  pour  observer  une  résonance  près  de  la  fréquence 

FR = 2.45 GHz. À la résonance, la partie réelle de l’impédance équivalente de la métasurface est 

maximale. De plus, la réactance équivalente de la métasurface présente un comportement inductif 

(Im(Z) > 0) en dessous de FR et un comportement capacitif (Im(Z) < 0) au dessus de FR. Comme 

indiqué dans le chapitre 2, le comportement inductif ou capacitif de l’impédance équivalente de la 

métasurface permet de supporter respectivement  des modes TM et TE.

Figure 5.2: Coefficient de réflexion S11 (a) et impédance Z (b) de la métasurface AMC à patch. 

Afin  de  mieux  comprendre  l’influence  de  l’impédance  sur  la  propagation  de  l’onde 

électromagnétique  de  surface,  on  peut  utiliser  un  modèle  simple  qui  considère  la  métasurface 

comme  une  surface  d’impédance  équivalente  Z=R+jX [20].  La  solution  de  l’équation  de 

propagation des ondes électromagnétiques est définie comme suit :

H=C e
jhz− j β x (5.1)

h=k 0

Z

Z 0

=
k0
Z0

(R+ jX ) (5.2)

β=k0 [1+
1

Z0

2
(X2−R

2−2 jRX )]
1/2

(5.3)

avec C : Amplitude du champ magnétique (une constante).
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Z: Impédance équivalente de la surface.

Z0 : Impédance d’onde en espace libre.

R : Résistance.

X : Réactance.

k0: Vecteur d’onde en espace libre.

x : Direction de propagation parallèle à la surface.

z : Direction perpendiculaire à la surface.

Ces équations traduisent la propagation dans la direction x d’une onde sur une surface d’impédance 

Z située dans le plan x-y. 

Figure  5.3:  Carte du champ magnétique H sur la surface d’impédance en ohms Z=0+j×100  (a), Z=0+j×400  (b),  
Z=50+j×100 (c) et Z=100+j×100 (d).

La  Figure 5.3 illustre les cartes du champ magnétique  H calculées pour différentes valeurs de la 

réactance  X et  de  la  résistance  R en  utilisant  l’expression  du  champ  magnétique  définie  par 

l’équation (5.1). Pour illustrer l’influence de la partie imaginaire de l’impédance (réactance) sur la 

propagation de l’onde électromagnétique, nous présentons sur les Figures 5.3 (a) et (b) les cartes du 

champ H respectivement pour deux valeurs de la réactance 100 et 400 Ω en considérant une partie 
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réelle  de  l’impédance  (résistance)  nulle.  Comme  on  peut  le  voir  sur  les  cartes  du  champ, 

l’augmentation de la réactance provoque un plus fort confinement du champ électromagnétique sur 

la surface. Par ailleurs, pour illustrer l’influence de la résistance, nous présentons sur les Figures 5.3 

(c) et (d) les cartes du champ H calculées pour deux valeurs de la résistance 50 et 100 Ω et pour une 

même valeur de réactance 100 Ω. Ces cartes du champ montrent que l’augmentation de la résistance 

conduit à une forte atténuation de l’onde se propageant sur la surface. Enfin, ce modèle permet de 

comprendre l’origine du guidage d’onde sur une surface à impédance équivalente complexe. Le 

confinement,  caractérisé  par  une  décroissance  exponentielle  du  champ  électromagnétique  en 

s’éloignant de la surface, est liée à la partie imaginaire de l’impédance et l’atténuation de l’onde se 

propageant sur la surface est liée à la partie réelle de l’impédance équivalente.

5.2.2 Diagramme de dispersion

Le  diagramme de  dispersion  des  deux  premiers  modes  et  les  conditions  de  simulation 

utilisées sont présentés sur la Figure 5.4. Le diagramme de dispersion a été calculé en gardant les 

mêmes caractéristiques géométriques et les mêmes matériaux que ceux utilisés pour le calcul de 

l’impédance. Le diagramme de dispersion de la métasurface AMC à patch montre l’existence d’un 

premier  mode  (trait  rouge)  qui  coïncide  avec  la  dispersion  en  espace  libre  (light  line)  de  0 à 

2.4 GHz. À partir de 2.4 GHz, la courbe de dispersion commence à s’éloigner de la light line avec 

des valeurs du vecteur d’onde  ky supérieures à  k0.  Un deuxième mode (trait  bleu) commence à 

apparaître à la fréquence 1.5 et évolue jusqu’à 2.6 GHz, il est alors légèrement au dessus du premier 

mode. La partie de la courbe de dispersion du deuxième mode située à gauche de la light line est 

reliée à un mode de cavité correspondant à la boite de simulation alors que la partie à droite de la 

light  line  est  associée  à  la  propagation  d’une  onde  de  surface.  La  description  effectuée  sur 

l’impédance de surface montre que la métasurface se comporte comme une surface inductive et 

capacitive respectivement à basse et haute fréquence. Ainsi, le premier et le deuxième mode mis en 

évidence sur le diagramme de dispersion semblent correspondre à un mode  TM et un mode  TE, 

respectivement.
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Figure 5.4: (a) Condition de simulation du diagramme de dispersion de la métasurface AMC à patch. (b) Diagramme 
de dispersion du mode TM et TE.

Pour confirmer que le premier et  le deuxième mode peuvent être attribués respectivement à un 

mode TM et  TE, les vecteurs des champs E et  H au dessus de la surface de la cellule élémentaire 

calculées pour  ky =86 rad/m sont représentées sur la  Figure 5.5. En sachant que la direction de 

propagation est orientée suivant y et en observant que le vecteur du champ magnétique H est orienté 

parallèlement à la surface suivant la direction x (Figure 5.5 (a)), le premier mode peut être qualifié 

de mode TM. Le deuxième mode est caractérisé par un vecteur du champ électrique parallèle à la 

surface orienté suivant x (Figure 5.5 (b)). Ce qui permet de qualifier ce mode de mode TE.

Figure 5.5: (a) Champ magnétique tracé dans le plan yz pour le mode TM. (b) Champ électrique tracé dans le plan yz  
pour le mode TE.
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5.2.3 Résultats expérimentaux

La caractérisation expérimentale de la métasurface AMC à patch a débuté par la mesure du 

coefficient  de réflexion  S11 en module et  phase dans le but de retrouver expérimentalement les 

principales caractéristiques de la métasurface,  notamment une phase du coefficient  de réflexion 

nulle  à  la  résonance.  Le  banc  de  caractérisation  utilisé  pour  déterminer  expérimentalement  le 

coefficient de réflexion complexe de la métasurface à patch est schématisé sur la  Figure 5.6. Le 

dispositif est constitué par deux antennes cornets placées l’une à côté de l’autre au-dessus de la 

métasurface à une distance  50 cm. La métasurface est posée sur l’absorbant microonde Eccosorb 

An-75 pour  supprimer  les  réflexions  parasites.  Le  coefficient  de  réflexion  de  la  métasurface 

correspond alors au coefficient de transmission entre les deux antennes.

Figure 5.6: Représentation schématique du banc expérimental permettant de mesurer le coefficient de réflexion S11 de 
la métasurface AMC à patch.

Les  Figures  5.7  (a)  et  (b)  représentent  respectivement  le  module  et  la  phase  du  coefficient  de 

réflexion  de  la  métasurface  simulés  et  mesurés.  Un  accord  satisfaisant  est  observé  entre  la 

simulation et l’expérience permettant de confirmer expérimentalement le comportement résonnant 

de la métasurface à la fréquence 2.55 GHz. On notera que les résultats expérimentaux de la Figure

5.7 n’ont pas été obtenus directement en une seule étape de mesure. Une étape préalable consistant 

à mesurer le coefficient de réflexion d’une plaque métallique de même taille que la métasurface a 

permis  de  déterminer  une  référence  parfaitement  réfléchissante.  Le  coefficient  de  réflexion 
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représenté Figure 5.7 a été calculé en divisant le coefficient de réflexion mesuré en présence de la 

métasurface par la mesure de la référence en présence de la plaque réfléchissante. Ce calcul permet 

d’extraire d’une part les réflexions parasites qui ne dépendent pas de la métasurface et de ramener à 

0 dB le spectre de réflexion de la métasurface en dehors de la résonance. D’autre part, il permet de 

retirer le déphasage introduit par la propagation de l’onde en espace libre entre les antennes et la 

métasurface, ce qui conduit à la phase nulle observée sur la Figure 5.7 (b) à la résonance.

Figure 5.7: Module (a) et phase (b) du coefficient de réflexion S11 simulés et mesurés.

Nous présentons maintenant l’étude portant sur le guidage d’une onde de surface générée 

sur la métasurface AMC à patch en utilisant des antennes dipôles. La Figure 5.8 (a) illustre le banc 

de mesure comprenant les antennes dipôles orientées verticalement et positionnées au-dessus de 

fentes  (entre  2 patch)  de la  métasurface  AMC.  Afin d’étudier  le  couplage entre  l’antenne et  la 

métasurface, une première étude paramétrique a été effectuée en faisant varier la distance entre une 

antenne et la métasurface (gap g). Pour g =0 mm, la face arrière du substrat de l’antenne touche la 

métasurface, et l’antenne s’éloigne de la métasurface lorsque la valeur g augmente. Le coefficient 

de réflexion mesuré à l’entrée de l’antenne dipôle en fonction du paramètre g est représenté sur la  

Figure 5.8 (b). Pour un gap g inférieur à 12 mm, le coefficient de réflexion à l’entrée de l’antenne 

dipôle  ne présente  qu’une seule résonance située  à  2.55 GHz.  Cette  résonance correspond à  la 

résonance de la métasurface comme observée précédemment sur la Figure 5.7. Quand on augmente 

le gap g au delà de 12 mm, une seconde résonance commence à apparaître au voisinage de 2.3 GHz. 

Celle-ci peut être attribuée à la résonance propre de l’antenne seule rayonnant en espace libre à 

2.45 GHz. Pour cette position intermédiaire entre couplage fort et rayonnement en espace libre, le 

coefficient de réflexion à l’entrée de l’antenne présente deux résonances qui reflètent le niveau de 

couplage de l’antenne à la métasurface. En conclusion, la résonance observée à 2.55 GHz peut être 

associée au fort couplage de l’antenne avec la métasurface.
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Figure 5.8: (a) Photo du banc expérimental permettant de déterminer le diagramme de dispersion de la métasurface  
via des antennes dipôles. (b) Coefficient de réflexion en fonction du gap g entre une antenne et la métasurface.

Le coefficient de transmission S21 et le diagramme de dispersion déterminés expérimentalement par 

des antennes orientées verticalement (voir  Figure 5.8 (a)) en considérant un gap g = 10 mm entre 

les antennes et la métasurface sont présentés sur les Figures 5.9 (a) et (b).

Figure  5.9:  (a)  Coefficient  de  transmission  S21 mesuré  en  espace libre  et  sur  la  métasurface  AMC à patch  en  
considérant un gap g de 10 mm. (b) Diagrammes de dispersion simulés et déterminés expérimentalement en utilisant  
des antennes orientées verticalement sur la métasurface.

La  transmission  a  été  mesurée  entre  deux  antennes  séparées  d’une  distance  de  221  mm.  Le 

confinement du champ électromagnétique sur la métasurface étant faible (valeur de ky proche k0 en 

espace  libre),  contrairement  aux  mesures  sur  les  lignes  présentées  dans  le  chapitre  4,  aucun 

absorbant microonde n’a été utilisé derrière les supports métalliques durant ces mesures pour ne pas 

absorber  l’onde  électromagnétique  faiblement  guidée  par  la  structure.  Une  amélioration  de  la 

transmission de 9 dB à 2.4 GHz est observée Figure 5.9 (a) pour l’onde guidée par la métasurface 

comparativement à une transmission en espace libre.  Pour identifier  l’origine physique de cette 

amélioration de transmission, la courbe de dispersion a été déterminée dans la bande 2 - 2.55 GHz 

en utilisant la méthode TRL décrite dans le chapitre  3. La courbe de dispersion expérimentale est 
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comparée  au  résultat  de  simulation  sur  la  Figure  5.9 (b).  Ainsi,  la  courbe  de  dispersion 

expérimentale présente un bon accord avec la courbe de dispersion simulée du mode TE. Ce résultat 

est  cohérent  avec  la  polarisation  de  l’onde  rayonnée  par  les  antennes  qui  présente  un  champ 

électrique orienté dans le sens de la longueur des antennes, donc perpendiculairement à la direction 

de propagation de l’onde entre les deux antennes.

5.2.4 Métasurface AMC textile à patch

La métasurface  AMC à patch peut être reproduite sur du matériau textile  en utilisant  la 

technique de tricot spacer présentée dans le chapitre 3. Dans le cas présent, on considère un substrat 

correspondant à un tricot spacer de fils diélectriques caractérisé par une épaisseur de 4.5 mm et par 

une permittivité relative de  ε=1.24×(1-i0.005).  L’épaisseur et  la permittivité équivalente ont été 

mesurés au préalable par des membres du groupe de recherche. Pour conserver le guidage de l’onde 

de surface à  2.45 GHz en tenant compte des caractéristiques du nouveau substrat  en textile,  la 

géométrie des patchs a été modifiée avec une largeur de patch L=50 mm et une période p=55 mm. 

La  Figure  5.10 représente  le  diagramme  de  dispersion  des  modes  TM et  TE calculé  pour  la 

métasurface  AMC à patch fabriquée par tricot spacer. On observe que la courbe de dispersion du 

mode  TM est  superposée  à  la  light  line  jusqu’à  la  fréquence  de  résonance  de  la  métasurface 

(~2.3 GHz) et s’aplatit très rapidement à proximité de la limite de la zone de Brillouin. Il apparaît  

que le changement de régime entre une propagation libre et le mode TM est trop brutal pour obtenir 

un confinement exploitable pour le guidage d’une onde de surface. Le moindre défaut structurel 

aurait  pour  conséquence de  faire  perdre  le  confinement  du champ électromagnétique et  l’onde 

rayonnerait  dans l’air.  Pour le  mode  TE,  on observe une bande de dispersion s’étalant  de  2.26 

jusqu’à 2.5 GHz. Cette bande présente également des valeurs de vecteur d’onde très proches de la 

light line. Par ailleurs, la taille des patchs est très grande et pourrait donc poser des contraintes 

techniques et  électromagnétiques liées notamment au coût de fils conducteurs et  aux pertes par 

conduction.

Pour contourner ces contraintes, une métasurface AMC à mushroom a été envisagée. Cette 

métasurface permettra de guider un mode de surface à  2.45 GHz en utilisant des patchs de taille 

raisonnable sur le substrat de tricot spacer.
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Figure 5.10: Diagramme de dispersion des modes TM et TE de la métasurface à patch sur tricot spacer.

5.2.5 Métasurface AMC textile à mushroom

La cellule élémentaire de la métasurface  AMC textile à mushroom et son diagramme de 

dispersion calculé sont présentés sur la Figure 5.11. La cellule élémentaire a été dimensionnée pour 

envisager le guidage d’une onde de surface à 2.45 GHz par l’intermédiaire du premier mode TM. 

Contrairement à la métasurface AMC à patch, la métasurface à mushroom présente des dimensions 

géométriques  plus  faibles  avec  une  largeur  de  patch  L=13  mm et  une  période  p=18  mm.  La 

connexion entre les patchs et le plan de masse inférieur est effectuée par via cylindrique de diamètre 

d = 0.2 mm.

Figure 5.11: (a) Cellule élémentaire de la métasurface AMC à mushroom. (b) Diagramme de dispersion pour L = 13 
mm et p = 18 mm.

Comme précédemment, les propriétés de transmission de l’onde guidée sur la métasurface AMC à 

mushroom  ont  été  étudiées  en  considérant  des  antennes  dipôles.  Pour  cette  métasurface,  les 

antennes étaient placées au milieu des patchs comme illustré sur la Figure 5.12 (a). Le nombre de 

mushrooms sur la largeur du guide a été limité à trois pour des raisons de contraintes de fabrication. 
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En  effet,  la  fabrication  par  tricot  spacer  nécessite  d’utiliser  plusieurs  fils  conducteurs  et 

diélectriques pour former les patchs. Le nombre de guides fils disponibles à l’ENSAIT étant limité à 

sept,  le  nombre  de  mushrooms  sur  la  largeur  du  guide  a  été  limité  à  trois.  Le  coefficient  de 

transmission obtenu entre deux antennes séparées d’une distance de  270 mm en présence et en 

l’absence (mais avec le substrat et le plan de masse) de la structuration par mushroom est représenté 

sur la  Figure 5.12 (b). En présence des mushrooms, le spectre de transmission présente un pic de 

transmission maximale au voisinage de la fréquence  2.42 GHz. En comparant les coefficients de 

transmission simulés avec et sans mushroom, on constate que la métasurface  AMC à mushroom 

permet d’améliorer la transmission d’environ 32 dB.

Figure 5.12: (a) Métasurface AMC comprenant 3×21 mushrooms excitée par des antennes dipôles.  (b) Coefficient de  
transmission simulé entre les antennes en présence et en l’absence de la structuration mushroom.

Le confinement du champ électromagnétique sur la métasurface peut être analysé à partir des cartes 

du champ électrique E tracées juste au dessus de la métasurface dans le plan xy ou latéralement de 

la  métasurface  dans  le  plan  yz.  Les  cartes  du  champ  électrique  tracées  sur  la  Figure  5.13 

correspondent aux fréquences particulières du spectre de transmission repérées par A, B et C sur la 

Figure 5.12 (b). Aux points A et C, la carte du champ E montre que l’onde de surface est fortement 

atténuée et que la métasurface ne permet pas de transmettre le signal entre les antennes. Mais à 

2.42 GHz (point B) la transmission est maximale et la carte du champ électrique met en évidence la 

propagation de l’onde sur la métasurface. Ce qui permet de conclure que la transmission maximale 

observée  sur  le  coefficient  de  transmission  est  due  au  guidage  d’une  onde  de  surface  sur  la 

métasurface  AMC à mushroom. De plus, le pic de transmission à  2.42 GHz est cohérent avec la 

courbe de dispersion du premier mode TM représentée  Figure 5.11 qui s’éloigne de la light line 

autour de 2.4 GHz.
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Figure 5.13: Cartes du champ électrique E tracées aux fréquences particulières du spectre de transmission (points A,  
B et C indiqués sur la Figure 5.12 (b)) dans le plan x-y et y-z.

5.2.6 Résultats expérimentaux

Nous  présentons  maintenant  les  résultats  de  caractérisation  de  la  métasurface  AMC à 

mushroom fabriquée par la technique de tricot spacer (pour plus d’information sur le tricot spacer 

voir le chapitre 3). Avant d’envisager la fabrication du guide d’onde comportant 3×21 cellules, une 

première structure comprenant 3×3 mushrooms a été fabriquée au préalable, elle est représentée en 

insert de la Figure 5.14. L’objectif était d’étudier le couplage de la structure à une antenne dipôle. 

Selon le même principe que celui illustré Figure 5.8 (b) pour le guide AMC à patch, l’antenne dipôle 

est placée au centre de la structure de  3×3 mushrooms et le coefficient de réflexion à l’entrée de 

l’antenne est mesuré pour différentes distances (gap g) entre l’antenne et la structure. Le coefficient 

de réflexion mesuré présente alors deux dips de résonance. La Figure 5.14 représente les fréquences 

de résonance observées sur le coefficient de réflexion à l’entrée de l’antenne dipôle en fonction du 

gap g. La Figure 5.14 met en évidence l’existence des deux résonances, la première résonance est 

située en dessous de 2.5 GHz et la deuxième se trouve au-dessus de 2.8 GHz. L’augmentation du 

gap produit une diminution de l’écart fréquentiel entre les deux résonances. Pour un gap supérieur à 

10 mm,  l’antenne  faiblement  couplée  à  la  structure  rayonne  principalement  en  espace  libre  et 

résonne à sa propre fréquence de résonance 2.5 GHz. Ainsi, la première résonance peut être reliée à 

la résonance de l’antenne et la seconde à celle des mushrooms. La fréquence de résonance des 

mushrooms observée expérimentalement à  ~2.8 GHz est supérieure à la bande de propagation du 

premier  mode  TM calculé  en  simulation.  Cette  différence  de  fréquence peut  être  attribuée  aux 

dimensions géométriques des patchs fabriqués (L = 10 mm et p =15 mm) qui étaient plus petites que 
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celles considérées dans la simulation précédente (L = 13 mm et  p = 18 mm). Néanmoins, malgré 

cette  différence,  cette  étude a permis de vérifier  le  couplage de l’antenne dipôle à la  structure 

mushroom avant d’envisager la fabrication du guide d’onde complet.

Figure 5.14: Résonance de l’antenne dipôle (S11) mesurée en fonction du gap entre l’antenne et la métasurface définie 
par L= 10 mm, p = 15 mm.

Pour étudier la propagation d’une onde de surface, une métasurface AMC à mushroom comportant 

3×21 cellules a été fabriquée par tricot spacer. La métasurface est montrée Figure 5.15 (a) avec le 

banc de caractérisation. Le coefficient de transmission mesuré entre les antennes en fonction du gap 

g est reporté sur la Figure 5.15 (b). Comme précédemment, le gap g représente la distance entre les 

antennes et la métasurface. Pour un gap g =0 mm (face arrière du substrat de l’antenne en contact 

avec la métasurface), on observe une valeur maximale de la transmission d’environ -38 dB située au 

voisinage  de  2.3  GHz.  La  transmission  maximale  diminue  de  plus  en  plus  lorsque  le  gap  g 

augmente. Cette diminution de transmission peut être expliquée par la diminution du couplage entre 

l’antenne  et  le  guide  lorsque  g augmente.  Pour  g =0  mm,  une  diminution  de  20  dB de  la 

transmission maximale a été mesurée comparativement à la transmission simulée, et le faible niveau 

de transmission mesurée ne permettra pas d’envisager en pratique l’utilisation d’un tel guide. Cette 

dégradation de performances peut être attribuée à la faible conductivité des fils conducteurs (~104 

S/m), mais plus davantage au tricot lui-même. Les patchs supérieurs et le plan de masse tricotés ne 

sont pas homogènes et les mailles larges du tricot laissent apparaître beaucoup d’air entre les fils  

conducteurs. De plus, la continuité électrique entre des mailles conductrices adjacentes est aléatoire, 

ce  qui  réduit  la  conductivité  équivalente  de  chaque  parties  conductrices.  Pour  améliorer  les 

performances, il serait nécessaire de réduire la taille des mailles. Mais les contraintes mécaniques 

sur les fils conducteurs lors du tricotage ne permettent pas de les réduire fortement. Enfin, le faible 

niveau  de  transmission  n’a  pas  permis  de  déterminer  expérimentalement  le  diagramme  de 

dispersion de la métasurface AMC à mushroom.
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Figure 5.15: (a) Banc de mesure représentant la métasurface AMC à mushroom excitée par des antennes dipôles. (b)  

Coefficient de transmission entre les antennes dipôles en fonction du gap g.

5.3 Métasurface à anneaux

La cellule élémentaire de la métasurface à anneaux est représentée Figure 5.16 (a). Comme 

pour la ligne à méandre étudiées dans le chapitre  4, elle présente l’avantage de nécessiter peu de 

matériau conducteur et elle n’a pas de plan de masse. Elle pourra donc être facilement fabriquée par 

broderie d’un fil conducteur. Comparativement à la ligne qui restreignait la propagation dans une 

seule direction, la métasurface sera moins sensible à la position des antennes et elle autorisera un 

guidage de l’onde selon la diagonale de la métasurface. Ce paragraphe débute par l’analyse du 

diagramme de dispersion et des modes de propagation.  Puis les propriétés de transmission sont 

étudiées  par  la  simulation  avant  de  présenter  la  vérification  expérimentale  d’une  part  sur  une 

métasurface brodée et d’autre part sur une métasurface gravée sur un circuit imprimé.

5.3.1 Diagramme de dispersion

La Figure 5.16 (b) représente le diagramme de dispersion des deux premiers modes de la 

métasurface à anneaux. Ce diagramme a été calculé en considérant un substrat de coton sans plan de 

masse  d’épaisseur  0.28  mm et  de  permittivité  1.8.  La  période  du  réseau  est  p=34  mm et  les 

dimensions  des  anneaux  sont  L=30 et  w=1 mm comme  définies  sur  la  Figure  5.16 (a).  Une 

condition de périodicité de type Master/Slave a été imposée sur les deux faces externes du domaine 

de simulation perpendiculaires à l’axe  x et  y. Sur le diagramme de dispersion, on observe qu’une 

onde de surface caractérisée par ky > k0 commence à être guidée à partir de la fréquence 1.7 GHz et 

ce mode de propagation s’étend jusque la fréquence de coupure 2.5 GHz. Au delà de la fréquence de 

coupure  du  premier  mode,  un  deuxième  mode  de  propagation  surfacique  apparaît  avec  un 

comportement similaire à celui du première mode et une fréquence de coupure à 3.2 GHz. La partie 
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de la courbe de dispersion au dessus de la light line entre 1.1 et 1.7 GHz correspond à un mode de 

cavité  produit  par  les  boites  d’air  ajoutées  au  dessus  et  en  dessous  de  la  métasurface  pour  la 

simulation. La fréquence de coupure du premier et du deuxième mode située respectivement à 2.5 et 

3.2 GHz peut être associée à un mode particulier de résonance de l’anneau.

Figure 5.16: (a) Cellule élémentaire de la métasurface à anneaux. (b) Diagramme de dispersion des deux premiers  
modes de la métasurface à anneaux définie par L = 30 mm et p = 34 mm.

Les origines du premier et deuxième mode peuvent être analysées en traçant d’une part la densité de 

courant sur la surface de l’anneau comme présentée sur les Figures 5.17 (a) et (b), et d’autre part en 

considérant la carte de la composante Hz du champ magnétique représentée Figure 5.17 (c) et (d). 

Ces dernières illustrent également l’enroulement du champ magnétique autour de l’anneau produit 

par l’orientation particulière du courant dans l’anneau pour chaque mode. Le courant du premier 

mode circule dans le même sens dans les segments de l’anneau orientés suivant l’axe x et en sens 

opposés dans les segments orientés suivant l’axe y. Le plan xz peut donc être considéré comme un 

plan de symétrie du courant pour le premier mode. Inversement, le plan yz correspond à un plan de 

symétrie du courant pour le deuxième mode. Ces symétries sont aussi observées sur les cartes de 

champ magnétiques. En particulier, on remarque que les boucles de champ magnétique formées 

autour des segments orientés selon x sont dans le même sens pour le premier mode alors qu’ils sont 

de sens opposés pour le deuxième mode. On observe aussi une symétrie du courant par rotation de 

90° entre le premier et le second mode. Pour un anneau isolé, les deux modes seraient dégénérés et 

correspondraient à une condition d’adaptation d’une longueur d’onde sur le périmètre de l’anneau 

(l = 4L). La mise en réseau des anneaux lève la dégénérescence. Le champ magnétique entre deux 

anneaux voisins est produit de manière constructive si le courant circule en sens opposés, et des 

courants circulant dans le même sens produisent un champ magnétique entre les anneaux voisins de 

sens opposés. Comme pour la ligne en méandre, il en résulte une séparation des modes. Puisque le 
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guidage d’une onde de surface à 2.45 GHz est visée dans le cadre de la thèse, on se focalisera par la 

suite uniquement sur l’étude du premier mode.

Figure 5.17: (a)  et (b) représentent le sens de circulation de la densité du courant sur la surface de l’anneau pour  
respectivement le premier et le deuxième mode.  (c) et  (d) représentent la carte du champ magnétique Hz   pour le  
premier et deuxième mode, respectivement. Ces figures ont été calculées à ky=71 rad/m.

5.3.2 Propriétés de transmission

En se basant sur les résultats du paragraphe précédent, le premier mode peut être excité par 

une antenne dipôle correctement orientée. La Figure 5.18 (a) représente la métasurface comprenant 

3×9 anneaux envisagée  pour  étudier  la  propagation  du  premier  mode.  Pour  cela,  les  antennes 

dipôles  sont  placées  perpendiculairement  à  la  direction  de  propagation  aux  extrémités  de  la 

métasurface à  y=±153 mm. Afin d’obtenir la même distribution du champ magnétique autour du 

premier  anneau excité que celle  du premier  mode représentée  Figure 5.17 (c),  l’antenne dipôle 

placée à proximité de l’anneau central est orientée selon la direction x. La Figure 5.18 (b) montre la 

répartition du courant sur l’antenne dipôle et sur le premier anneau excité de la métasurface. Cette 

configuration permet de reproduire sur le premier anneau la symétrie de courant associée au premier 

mode  (voir  Figure  5.17 (a)).  L’anneau  peut  alors  se  coupler  avec  les  anneaux  voisins  par 

l’intermédiaire du champ magnétique généré par le courant sur l’anneau. L’onde se propage alors 

progressivement d’anneau en anneau le long de la métasurface comme le montre la carte du champ 

magnétique tracée dans le plan yz à 2.45 GHz sur Figure 5.18 (c).
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Figure 5.18: (a) Métasurface à anneaux excitée par des antennes dipôles. (b) Répartition du courant de surface sur  
l’antenne dipôle et le premier anneau excité. (c) Répartition du champ magnétique le long de la métasurface tracée à  
2.45 GHz dans le plan yz.

Le calcul des paramètres  Sij entre les deux antennes a été effectué en gardant les mêmes 

paramètres géométriques que précédemment. La réflexion S11 et la transmission S21 pour une onde 

guidée sur la métasurface et pour une propagation en espace libre sont reportées sur les Figures 5.19 

(a)  et  (b).  Les  dimensions  géométriques  de  l’antenne  dipôle  considérée  sont  46×2  mm² 

correspondant  à  une antenne adaptée en  impédance à  2.45 GHz rayonnant  en espace  libre.  En 

comparaison avec la transmission maximale calculée en espace libre  (-26 dB),  la métasurface à 

anneaux permet d’améliorer la transmission dans la bande de fréquence comprise entre 1.6 GHz et 

3.1 GHz. Le spectre de transmission pour une onde guidée par la métasurface montre une valeur 

maximale  de  -4  dB située  à  2.45  GHz.  Cette  valeur  maximale  de  transmission  est  suivie 

immédiatement par une diminution rapide de la transmission à  2.5 GHz. Ensuite, la transmission 

présente un plateau autour de -20 dB jusque 3.1 GHz. Puis, on observe à nouveau une diminution 

rapide de la transmission qui reste alors inférieure à - 50 dB jusque 3.5 GHz. En reliant ce spectre 

aux  courbes  de  dispersion  (Figure  5.16 (b)),  on  peut  attribuer  la  diminution  rapide  de  la 

transmission observées à  2.5 et  3.1 GHz aux fréquences de coupure du premier et du deuxième 

mode, respectivement. Il apparaît que la position et l’orientation de l’antenne permet également 

d’exciter  légèrement  le  deuxième  mode.  Cela  est  notamment  remarqué  sur  le  coefficient  de 

réflexion S11 à l’entrée de l’antenne qui présente un faible dip autour de 3 GHz qui peut être attribué 

à l’excitation du deuxième mode de résonance des anneaux. Ainsi, la transmission au dessus de 
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2.5 GHz semble  être  maintenue  à  -20 dB par  le  guidage  de  l’onde  sur  le  deuxième mode  du 

diagramme de dispersion.

Figure 5.19: Coefficients de réflexion (a) et de transmission (b) calculés pour une onde guidée sur la métasurface et  
pour une onde en espace libre entre deux antennes dipôles parallèles.

5.3.3 Résultats expérimentaux

La métasurface à anneaux a été fabriquée dans un premier temps sur un substrat de coton en 

utilisant la broderie d’un fil conducteur. La Figure 5.20 représente le banc de caractérisation de la 

métasurface comprenant 3×9 anneaux. Comme pour l’étude précédente, les antennes dipôles ont été 

positionnées  aux  extrémités  de  la  ligne,  centrées  sur  la  largeur  de  la  ligne,  et  orientées 

perpendiculairement à la direction de propagation.

Figure 5.20: Banc de caractérisation de la métasurface à anneaux brodés (L = 30 et p = 34 mm).

La réflexion  S11 et la transmission  S21 mesurées entre deux antennes en présence et en l’absence 

(Free space) de la métasurface à anneaux brodés sont présentées sur la  Figure 5.21. De plus, les 

résultats expérimentaux sont comparés avec les résultats obtenus au préalable en simulation. En 

présence de la métasurface,  la transmission mesurée augmente à partir  de  1.3 GHz jusqu’à une 

valeur  maximale  d’environ  -12  dB à  2.4  GHz.  Cette  transmission  maximale  correspond à  une 

amélioration de transmission de  8 dB par rapport à la transmission maximale mesurée en espace 
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libre. Cependant, la transmission maximale mesurée est plus faible de  8 dB que la transmission 

simulée. Comme pour la ligne en méandre brodée, cette différence peut être attribuée à une plus 

faible valeur de conductivité des fils conducteurs utilisés en broderie par rapport à la conductivité 

utilisée en simulation (cuivre).

Figure  5.21:  Coefficients  de réflexion  (a) et  de transmission  (b) mesurés  et  simulés  en  comparaison  avec  la  
propagation en espace libre.

Pour  vérifier  que  l’origine  de  la  différence  de  transmission  entre  l’expérience  et  la  simulation 

provient de la valeur de la conductivité des fils conducteurs, une étude paramétrique a été menée en 

simulation pour déterminer la valeur de conductivité des anneaux permettant d’obtenir le meilleur 

accord simulation/expérience. Les Figures 5.22 (a) et (b) représentent respectivement la réflexion et 

la transmission mesurées en comparaison avec la simulation. Le meilleur accord entre la mesure et 

la simulation a été obtenu en considérant une conductivité des anneaux d’une valeur  σ=1.8×104  

S/m.  Cette  valeur  est  du même ordre de grandeur  et  confirme la  valeur  de conductivité  du fil  

conducteur brodé (104 S/m) déduites des mesures effectuées sur la ligne en méandre (chapitre 4).

Figure  5.22:  Coefficients de réflexion  (a) et  de transmission  (b) mesurés  en comparaison avec la simulation en  
considérant une valeur de la conductivité des anneaux égale σ=1.8×104 S/m.
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La métasurface à anneaux a notamment été proposée pour envisager le guidage de l’onde de 

surface selon la diagonale. Dans ce contexte, une seconde métasurface plus large comprenant 6×9 

anneaux  a  également  été  fabriquée  comme  illustré  Figure  5.23.  Cette  figure  montre  le  banc 

expérimental  utilisé  pour  étudier  le  guidage d’onde en diagonale  entre  deux antennes  décalées 

transversalement.  Sur  cet  échantillon,  deux  types  de  mesures  ont  été  effectuées.  La  première 

correspond  à  deux  antennes  placées  rectilignement  l’une  en  face  de  l’autre  et  centrées  sur  la 

quatrième rangée d’anneaux (comptée à partir du haut). L’autre correspond à des antennes décalées 

transversalement dans les positions montrés Figure 5.23, soit une antenne (à droite) positionnée sur 

la seconde rangée et l’autre (à gauche) positionnée sur la cinquième rangée.

Figure 5.23: Photo représentant le banc de mesure de la métasurface comprenant 6×9 anneaux (L = 30 et p = 34  
mm) lorsque les antennes dipôles sont décalées transversalement.

Les coefficients  de réflexion et  de transmission mesurés  sur  la  métasurface en  considérant  des 

antennes en positions rectilignes ou des antennes décalées latéralement sont reportés sur la Figure

5.24. Ces mesures sont comparées avec la transmission en espace libre en considérant les antennes 

en  positions  rectilignes.  Les  résultats  expérimentaux  montrent  que  la  valeur  maximale  de 

transmission  est  d’environ  -17  dB quelle  que  soit  la  configuration  rectiligne  ou  décalée  des 

antennes.  Ainsi,  la métasurface à anneaux présente des performances de transmission similaires 

dans les deux configurations. Cependant, on constate une diminution de 5 dB de la valeur maximale 

de la transmission pour la métasurface comprenant 6×9 anneaux par rapport à la transmission pour 

la métasurface à  3×9 anneaux. Cette diminution peut être attribuée à l’augmentation de la taille 

totale  de  la  métasurface.  Pour  la  structure  à  6×9 anneaux,  l’énergie  générée  par  l’antenne 
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d’émission se répartit sur une plus grande métasurface. La quantité d’énergie disponible localement 

et collectée par l’antenne de réception est donc plus faible et le coefficient de transmission diminue.

Figure 5.24: Coefficients de réflexion (a) et de transmission (b) mesurés sur la métasurface à anneaux en considérant  
les antennes rectilignes (Rectilinear ant.) et décalées (Shifted ant.).

La métasurface à anneaux brodés par des fils conducteurs a présenté des performances de 

transmission  intéressantes.  Elle  permet  aussi  de  conserver  une  bonne  transmission  pour  des 

antennes placées en diagonale sur la métasurface. Ces performances ont également été confirmées 

pour une métasurface en anneaux de cuivre fabriquée par gravure chimique sur un substrat de FR4 

d’épaisseur  1.6  mm.  Les  Figures  5.25  (a)  et  (b)  illustrent  le  banc  expérimental  permettant  de 

mesurer  la  transmission  entre  les  antennes,  en  positions  rectilignes  et  en  positions  diagonales, 

placées aux extrémités de la métasurface à anneaux. Cette métasurface fabriquée par  PCB a été 

redimensionnée au préalable pour conserver une propagation de l’onde de surface au voisinage de 

2.45 GHz. Les paramètres géométriques optimisés pour un fonctionnement à  2.45 GHz sont les 

suivants :  L = 16 mm,  p = 17 mm et  w = 1 mm. Les coefficients de transmission et de réflexion 

obtenus  expérimentalement  et  en  simulation  pour  les  deux  configurations  des  antennes  sont 

représentés sur les Figures 5.25 (c) et (d). On observe des comportements identiques du coefficient 

de transmission et de réflexion pour les deux configurations des antennes (positions rectilignes ou 

en diagonales). La métasurface permet d’obtenir une transmission maximale d’environ  -10 dB et 

une bande passante à S21max-3dB qui s’étend de 1.85 jusqu’à 2.8 GHz pour les deux configurations 

des  antennes.  Elle  permet  d’améliorer  la  transmission  d’environ  13 dB comparativement  à  une 

propagation en espace libre. Enfin, les performances observées préalablement sur la métasurface 

brodée sont confirmées pour cette métasurface qui peut être considérée comme idéale en termes 

d’homogénéité et de conductivité des anneaux. Ainsi, la métasurface à anneaux peut être considérée 

comme un bon candidat pour le guidage d’une onde de surface sur 2 dimensions de l’espace.
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Figure 5.25: Photos du banc de mesure de la métasurface à anneaux (L = 16 et p = 17 mm) sur substrat FR4 pour 
des antennes en positions rectilignes (a)  et en positions  diagonales (b).  (c) et  (d)  représentent les coefficients de  
réflexion et de transmission simulés et mesurés sur la métasurface à anneaux en PCB pour des antennes en positions  
rectilignes (c) et en positions diagonales (d).

On présente maintenant les résultats  expérimentaux du diagramme de dispersion afin de 

confirmer  expérimentalement  que  l’amélioration  de  transmission  observée  en  présence  de  la 

métasurface à anneaux est bien associée à la propagation d’une onde de surface. À titre de rappel, la 

détermination expérimentale des courbes de dispersion nécessite un couple de mesures effectuées 

successivement pour deux distances différentes entre les antennes positionnées sur la métasurface. 

La première mesure correspond à des antennes positionnées aux extrémités de la métasurface dans 

la même configuration que pour la mesure de transmission. Pour la seconde mesure (plus courte 

distance  entre  les  antennes),  la  position  d’une  antenne  a  été  conservée  à  l’extrémité  de  la 

métasurface  et  la  seconde  antenne  a  été  placée  à  l’intérieur  de  la  métasurface  de  manière  à 

conserver un couplage de l’antenne à la métasurface proche du couplage obtenu pour une antenne 

placée à l’extrémité. Pour cette raison, la seconde antenne dipôle à été positionnée au niveau d’une 

fente entre deux anneaux (gap entre anneaux) et non pas au milieu de l’anneau. Le diagramme de 

dispersion mesuré et simulé pour une métasurface à anneaux fabriquée par broderie sur coton et par 

PCB sur  FR4 sont  présentés  respectivement  sur  les  Figures  5.26  (a)  et  (b).  Ces  courbes  de 

dispersion ont été extraites à l’aide de la méthode ‘TRL’ présentée dans le chapitre 3. Un bon accord 
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est obtenu entre l’expérience et la simulation pour les deux métasurfaces (sur FR4 et sur coton). Le 

diagramme de dispersion expérimental de la métasurface brodée sur coton permet de mettre en 

évidence la propagation du premier et du deuxième mode de surface au-dessous de 3.5 GHz. Les 

modes ont été déterminés expérimentalement sans avoir à modifier la polarisation de l’antenne. 

Comme discuté précédemment pour analyser le spectre de transmission représenté Figure 5.19, une 

antenne orientée perpendiculairement à la direction de propagation permet d’exciter principalement 

le  premier  mode mais  permet  aussi  d’exciter  plus  faiblement le  second mode.  Il  en résulte  un 

maintien du niveau de transmission d’environ  -20 dB entre la fréquence de coupure du premier 

mode et la fréquence de coupure du second mode. Le couplage entre l’antenne et le second mode de 

propagation  étant  plus  faible  que  celui  pour  le  premier  mode,  la  transmission  est  plus  faible. 

Cependant,  les  courbes  de  dispersion  traduisent  principalement  le  déphasage  introduit  par  la 

propagation de l’onde sur le mode principalement guidé à la fréquence considérée. Ainsi, pour une 

fréquence inférieure à 2.5 GHz, la métasurface guide principalement le premier mode. Au dessus de 

2.5 GHz (fréquence de coupure du premier mode), le premier mode ne peut plus se propager et la 

métasurface guide le deuxième mode. La sélection entre le premier et le deuxième mode se fait 

simplement par la présence de la fréquence de coupure du premier mode. Inversement, les courbes 

de dispersion expérimentales  confirment  l’analyse du spectre  de transmission simulé représenté 

Figure 5.19 et  l’association du plateau de transmission à  -20 dB à  la propagation du deuxième 

mode. Enfin, le diagramme de dispersion pour la métasurface sur substrat  FR4 représenté  Figure

5.26 (a) ne présente qu’un seul mode au dessous de 3.5 GHz qui s’étale sur une plus large bande 

fréquentielle  que  le  premier  mode  de  la  métasurface  brodée.  Cette  élargissement  de  bande est 

consécutif à la modification des paramètres géométriques permettant d’obtenir le guidage d’une 

onde de surface sur la métasurface à 2.45 GHz sur le substrat FR4.

Figure  5.26: (a)  Diagramme de dispersion   simulé et mesuré de la métasurface  brodée sur un tissu en  coton. (b)  

Diagramme de dispersion simulé et mesuré de la métasurface à anneaux fabriquée sur substrat FR4.
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5.4 Conclusion

Dans  ce  chapitre,  nous  avons  présenté  les  performances  de  métasurfaces  permettant  de 

guider des ondes de surface en envisageant des fabrications par tricot  3D spacer ou par broderie, 

deux techniques utilisées dans le domaine du textile. Deux types de métasurfaces textiles ont été 

fabriqués, la première est une métasurface  AMC à mushroom fabriquée par la technique de tricot 

spacer. La seconde est une métasurface à anneaux. Les mesures effectuées sur la métasurface AMC 

à mushroom ont  montré une légère amélioration de transmission,  mais pas suffisante pour  une 

utilisation pratique.  La mauvaise performance obtenue a été attribuée principalement à la faible 

conductivité équivalente des parties conductrices de la métasurface mushroom (conductivité du fil 

conducteur, continuité électrique entre fils adjacents, et maille du tricot). Il en a été conclu qu’il 

était préférable de limiter la quantité de fils conducteurs pour diminuer les pertes par conduction. 

Pour ces raisons, une géométrie de métasurface à anneaux a été proposée. La métasurface à anneaux 

présente peu de parties conductrices comparativement à la structure AMC à mushroom. De plus, elle 

peut être fabriquée par broderie qui est une technique de fabrication plus simple que le tricot spacer. 

La métasurface à anneaux a présenté des performances intéressantes avec une amélioration de la 

transmission de 8 dB en comparaison à la transmission en espace libre que ce soit pour des antennes 

positionnées rectilignement l’une en face de l’autre ou en diagonales sur la métasurface. Il a été 

montré que le guidage de l’onde sur la métasurface peut être assuré soit par le premier mode soit par 

le  deuxième  mode  selon  la  fréquence  du  signal  et  la  fréquence  de  coupure  de  chaque  mode. 

L’attribution  du  guidage  à  l’un  ou  à  l’autre  mode  selon  la  fréquence  du  signal  a  été  vérifiée 

expérimentalement par l’intermédiaire du diagramme de dispersion. Il a été montré que les antennes 

orientées perpendiculairement à la direction de propagation permettent d’exciter les deux modes et 

que la constante de propagation de l’onde guidée reflète le guidage sur la métasurface du premier 

mode sous sa fréquence de coupure et  du deuxième mode au-dessus.  Enfin,  une métasurface à 

anneaux  a  été  fabriquée  en  tant  que  "référence"  par  technologie  PCB sur  substrat  FR4 et 

caractérisée.  La  métasurface  sur  FR4 a  présenté  de  meilleures  performances  en  termes  de 

transmission que la métasurface brodée grâce à une meilleure conductivité des anneaux en cuivre. 

Cependant, le diagramme de dispersion ne présentant qu’un seul mode en dessous de 3.5 GHz, la 

propagation du deuxième mode n’a pas pu être mise en évidence.
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6. Conclusion générale

Conformément  au  besoin  croissant  des  applications  de  communication  autour  du  corps 

humain, les travaux de cette thèse avaient pour objectif principal de réaliser des guides d’ondes de 

surface textiles basés sur le concept des métamatériaux et fonctionnant à  2.45 GHz. Dans ce but, 

nous avons utilisé des techniques classiques de fabrication très connues dans le domaine du textile à 

savoir  la  broderie  et  le  tricot  3D spacer.  La  première  technique  peut  être  utilisée  pour  des 

métasurfaces n’ayant pas de plan de masse et la deuxième peut être exploitée pour des métasurfaces 

avec plan de masse.

Nous avons présenté dans le deuxième chapitre un état de l’art présentant le principe de 

l’onde de surface qui apparaît naturellement à la surface des métaux en optique et qui s’obtient 

artificiellement en utilisant des métasurfaces en microondes. En optique, les propriétés de l’onde de 

surface peuvent être obtenues en exploitant les solutions des équations de MAXWELL entre deux 

milieux de signes de permittivité différents. L’une des conditions d’existence d’une onde de surface 

est que l’un des deux milieux doit avoir une permittivité négative. Selon le modèle de Drude, le 

milieu ayant une permittivité négative dans une fenêtre fréquentielle située en optique est le métal. 

Les propriétés de l’onde de surface sont liées principalement au fort confinement à la surface du 

champ électromagnétique et à une lente propagation de l’onde. Les métaux ne peuvent supporter 

une onde de  surface que pour  une gamme fréquentielle  limitée.  Pour  lever  cette  restriction,  le 

domaine des métamatériaux a permis d’ouvrir la voie des ondes de surface à plus basse fréquence 

aux Térahertz  et  microondes.  Nous avons cité dans le  chapitre  2 quelques modèles  analytiques 

décrivant  la  relation de  dispersion  d’une onde se propageant  sur  un plan  métallique  perforé et 

corrugué.  D’une manière  générale,  l’introduction  de  motifs  métalliques  de  tailles  géométriques 

inférieures  à  la  longueur  d’onde  permet  d’aboutir  à  une  relation  de  dispersion  traduisant  la 

propagation  d’une  onde  de  surface.  Nous  avons  donné  à  la  fin  du  chapitre  2 des  techniques 

d’excitation  d’ondes  de  surface  en  optique  et  en  microonde.  Par  la  suite,  nous  nous  sommes 

intéressés dans cette thèse à une excitation  par des antennes en champ proche qui semble mieux 

adaptée aux applications de communication autour du corps humain. Dans ce contexte, nous avons 

cité quelques études récentes montrant la possibilité d’exciter l’onde de surface en microonde ou 

Térahertz en utilisant des antennes à proximité de la structure guidant l’onde de surface.

Nous  avons  introduit  ensuite  dans  le  troisième chapitre  les  techniques  de  simulation  et 

expérimentales  permettant  d’étudier  le  guidage  d’une  onde  de  surface.  Les  simulations  du 
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diagramme de dispersion et des paramètres Scattering des structures étudiées ont été effectuées à 

l’aide  du  logiciel  HFSS qui  est  basé  sur  le  calcul  des  éléments  finis.  Pour  vérifier 

expérimentalement les diagrammes de dispersion, nous avons décrit deux méthodes permettant la 

détermination du vecteur d’onde de propagation. La première méthode est basée sur la différence de 

phase de la transmission déterminée pour deux positions différentes des antennes sur la structure. 

Pour la deuxième, il s’agit d’une méthode ‘TRL’ basée sur le calcul de la valeur propre à partir de 

deux matrices de paramètres  S mesurées pour  deux positions des  antennes  sur la  structure.  Le 

chapitre 3 comporte également les détails sur les procédés de fabrication utilisés dans le cadre de 

cette  thèse.  Notamment,  la  méthode  de  broderie  et  celle  de  tricot  spacer  pour  structurer  les 

métasurfaces sur le substrat textile à base de fils conducteurs.

Les résultats obtenus durant cette thèse sont divisés en deux chapitres. Le chapitre  4 est 

consacré à l’onde de surface guidée par des lignes plasmoniques corruguées et le chapitre  5 au 

guidage d’onde de surface sur les métasurfaces à deux dimensions. La ligne plasmonique corruguée 

présente deux modes de propagation surfacique. Ces modes se distinguent par la parité du champ 

magnétique  et  sont  appelés  modes  pair  et  impair.  L’excitation  des  modes  pair  et  impair  a  été 

effectuée en utilisant des antennes dipôles placées perpendiculairement et parallèlement à la ligne 

corruguée. La propagation des modes pair et impair a été vérifiée expérimentalement sur une ligne 

corruguée fabriquée en PCB sur un substrat FR4. Par la suite, une ligne en méandre a été proposée 

pour envisager une fabrication sur un textile. Cette dernière ligne a été proposée en raison d’une 

simplicité de fabrication en brodant un fil conducteur sur un substrat de coton. La ligne en méandre 

a  montré  également  la  possibilité  de  guider  les  modes  pair  et  impair  via  l’excitation  par  des 

antennes dipôles placées perpendiculairement et parallèlement à la ligne. Les performances d’une 

ligne en méandre fabriquée sur du textile par broderie et d’une ligne en cuivre fabriquée sur un 

substrat de Kapton ont été comparées. La transmission mesurée pour la ligne brodée est plus faible 

que la transmission mesurée pour la ligne en cuivre. Cette différence de transmission a été reliée à 

une faible conductivité du fil conducteur utilisé pour broder. La conductivité du fil métallique a été 

estimée à σ=104 S/m en comparant la simulation avec les résultats expérimentaux. Néanmoins, la 

propagation  sur  la  ligne  brodée  a  permis  d’améliorer  la  transmission  comparativement  à  une 

propagation en espace libre. En ce qui concerne le diagramme de dispersion, aucune différence n’a 

été observée entre la ligne de cuivre et la ligne brodée. Enfin, les mesures effectuées sur la ligne en 

méandre brodée ont montré que les performances de transmission sont conservées que ce soit en 

présence d’une courbure, en  contournement du corps humain (expérience menée avec un bras), et 
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en  modifiant  l’orientation  de  l’antenne  émettrice  si  l’antenne  réceptrice  reste  placée 

horizontalement. 

Nous  avons  abordé  dans  le  chapitre  5 les  structures  à  deux  dimensions  à  savoir  la 

métasurface  AMC à  patch,  la  métasurface  AMC à  mushroom et  la  métasurface  à  anneaux.  Au 

préalable,  nous  avons  étudié  une métasurface  AMC à  patch  fabriquée  sur  un  substrat  FR4.  La 

métasurface AMC à patch permet de guider les modes TM et TE grâce au comportement fréquentiel 

de la partie imaginaire de l’impédance équivalente de la métasurface autour de la résonance. La 

transmission  entre  des  antennes  dipôles  placées  verticalement  sur  la  métasurface  AMC à  patch 

montre une amélioration de transmission comparativement à la transmission en espace libre. La 

détermination  expérimentale  du  diagramme  de  dispersion  a  montré  un  bon  accord  avec  la 

simulation pour le mode TE. Par contre la faible permittivité équivalente du tricot spacer n’a pas 

permis  d’envisager  la  fabrication  d’une  métasurface  à  patch  textile.  Une  métasurface  AMC à 

mushroom a alors été proposée pour envisager la fabrication d’une métasurface sur textile avec une 

taille  de patch raisonnable.  La performance de la  métasurface  AMC à  mushroom fabriquée sur 

textile a été évaluée. La transmission entre les antennes placées sur cette métasurface montre un pic 

faible de -40 dB au voisinage de 2.45 GHz. Cette faible performance a été attribuée principalement 

à  la  faible  conductivité  équivalente  des  parties  conductrices  de  la  métasurface  mushroom 

(conductivité du fil conducteur, continuité électrique entre fils adjacents, et maille du tricot). Il en a 

été conclu qu’il était préférable de limiter la quantité de fils conducteurs pour diminuer les pertes  

par conduction. Pour ces raisons, une géométrie de métasurface à anneaux a été proposée pour une 

fabrication par broderie. La caractérisation de la métasurface à anneaux en terme de transmission et 

de diagramme de dispersion a montré un bon accord avec les résultats de simulation. Pour cette 

métasurface, la conductivité des anneaux a été estimé à σ=1.8 104 S/m en comparant la transmission 

mesurée avec celle obtenue en simulation. Enfin, la métasurface à anneaux permet également de 

conserver une amélioration de la transmission pour des antennes positionnées en diagonale sur la 

métasurface. Sa réponse est donc moins sensible à la position des antennes que la ligne à méandre.

En conclusion générale, les travaux de cette thèse ont montré la possibilité de fabriquer des 

guides d’onde de surface sur textile en utilisant les techniques de fabrication du textile telle que la 

broderie.  Les  lignes  plasmoniques  et  les  métasurfaces  brodées  présentent  des  diagrammes  de 

dispersion similaires aux lignes et métasurfaces réalisées en PCB. Cependant, nous avons mesuré 

une transmission plus faible pour l’ensemble des structures brodées que la transmission obtenue 

pour les mêmes structures fabriquées en  PCB. Cette différence a été attribuée à une plus faible 

conductivité des fils conducteurs brodés en comparaison avec le cuivre.  Comme perspective, la 
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poursuite  de  travail  pourrait  s’étendre  en  développant  un  banc  de  caractérisation  permettant  la 

mesure de performance de transmission de la ligne en méandre et la métasurface à anneaux brodées 

portées  sur  le  corps  humain.  Aussi,  l’amélioration  des  performances  des  guides  d’onde brodés 

nécessitera le  développement  de nouveaux fils  conducteurs  pour  obtenir  des  conductivités  plus 

élevées.
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Annexe : 

Suppression de l’onde stationnaire  

produite dans la ligne en méandre
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A) Suppression de l’onde stationnaire produite  

dans la ligne en méandre

1. Impédance caractéristique de la ligne en méandre

Les câbles coaxiaux sont caractérisés généralement par une impédance caractéristique de 

50 Ω. Une ouverture à l’extrémité d’un câble coaxial produit une réflexion qui génère une onde 

stationnaire dans le câble. Une charge connectée à cette ouverture de même valeur de l’impédance 

caractéristique  du  câble  permet  de  supprimer  ces  réflexions.  Sur  la  base  de  ce  principe,  nous 

présentons dans cette annexe le calcul de l’impédance caractéristique de la ligne en méandre et nous 

étudions l’influence de la connexion de charges adaptées à chaque extrémité de la ligne sur les 

propriétés  de  transmission.  En  se  basant  sur  le  calcul  de  la  matrice  ABCD [1],  l’impédance 

caractéristique de la ligne est définie par une partie réelle  Rc et une partie imaginaire  Xc comme 

suit :

Z c=Rc+ jX c=√( BC )=R0√ (1+S11)(1+S22)−S12 S21

(1−S11)(1−S22)−S12 S21
(1)

Où Sij sont les paramètres scattering déterminés aux ports d’accès de la ligne avec R0 = 50Ω. Pour 

utiliser  l’équation  de l’impédance caractéristique définie  ci-dessus  en  simulation,  nous excitons 

dans un premier temps la ligne en méandre par des ports d’accès de type Lumped port de résistance 

R0=50 Ω. Ce type d’excitation permet d’engendrer un mode pair sur la ligne en méandre comme 

illustré par la carte du champ magnétique de la Figure 1.

Figure 1: Carte de la composante du champ magnétique Hz calculée en utilisant un type d’excitation lumped port de 
50 Ω.

La  Figure 2  (a) représente les paramètres  S11 et  S21 simulés à l’aide d’une excitation connectée 

(Lumped port). Le spectre de paramètres  Sij montre l’existence de multiples résonances qui sont 
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dues à la différence entre l’impédance des ports d’excitation et celle de la ligne en méandre. Ce qui 

conduit à la production d’une onde stationnaire dans la ligne. Malgré cela, nous pouvons introduire 

ces paramètres Sij dans l’équation (1) afin de déterminer l’impédance caractéristique complexe de la 

ligne en méandre. L’impédance caractéristique obtenue est présentée sur la Figure 2 (b). La partie 

réelle Rc fluctue autour de 332 Ω et la partie imaginaire Xc autour d’une valeur nulle. À partir de ce 

résultat, nous pouvons constater que l’impédance caractéristique du mode pair supporté par la ligne 

en méandre a une valeur égale à Zc =332 Ω.

Figure 2: (a)  Paramètres S11 et S21 calculés  en utilisant un type d’excitation lumped port  de 50  Ω. (b)  Impédance 
caractéristique calculée à l’aide des paramètres Sij en utilisant la matrice ABCD.

Pour vérifier que l’impédance calculée est bien associée à l’impédance caractéristique du mode pair 

de la ligne en méandre, nous prenons à présent une résistance du port d’excitation R0=332 Ω au lieu 

de 50 Ω considérée auparavant. Nous obtenons alors les paramètres Sij reportés sur la Figure 3 (a). 

Figure 3: (a)  Paramètres S11 et S21 calculés  en utilisant un type d’excitation lumped port  de 50  Ω. (b)  Impédance 
caractéristique calculée à l’aide de paramètres S en utilisant la matrice ABCD.

La réflexion S11 reflète une très bonne adaptation d’impédance avec une large bande passante de la 

transmission autour de  0 dB. Ce résultat montre clairement que le port d’excitation est en bonne 
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adaptation d’impédance avec la ligne en méandre supportant le mode de propagation pair. La Figure 

3 (b) représente l’impédance caractéristique calculée en tenant compte des paramètres  Sij montrés 

Figure 3 (a). Comme précédemment, l’impédance caractéristique de la ligne a une valeur d’environ 

332 Ω. Cela permet de confirmer que le calcul de l’impédance caractéristique à partir de la matrice 

ABCD ne dépend pas de l’impédance des ports d’excitation.

2. Transmission en présence de charges aux extrémités de la ligne

Les coefficients de transmission et de réflexion du mode pair simulés et mesurés par deux 

antennes dipôles en présence de charges résistives de 332 Ω aux extrémités d’une ligne en méandre 

sur un substrat de Kapton sont présentés sur la Figure 4 (pour des antennes de longueur  37 et  46 

mm).  Comparativement aux résultats  présentés  dans  le  chapitre  4,  on voit  que la  présence des 

charges  diminue  les  ondulations  (ripples)  attribuées  à  la  présence  de  l’onde  stationnaire  et 

notamment pour les coefficients de réflexions et de transmission déterminés par la mesure. On voit 

également une diminution du niveau de transmission qui est due évidement aux pertes introduites 

par les charges aux extrémités de la ligne.

Figure 4: (a) et (b) coefficients de réflexion et de transmission simulés et mesurés en présence d’une charge de 332 Ω 
à chaque extrémité de la ligne excitée par une antenne dipôle de longueur 37 et 46 mm, respectivement.
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Résumé

Les travaux présentés  dans cette  thèse  sont  consacrés à l’étude du guidage d’ondes  de  
surface sur des métamatériaux fabriqués sur textile à base de fils conducteurs. Ces études ont pour  
objectif principal de contribuer au développement des technologies dédiées aux ondes de surface  
sur des textiles pour les applications de communication autour du corps humain fonctionnant à  
2.45 GHz. L’existence de l’onde de surface est connue davantage dans le domaine de l’optique par  
le plasmon polariton de surface qui se propage naturellement sur la surface du métal. L’onde de  
surface est caractérisée par un champ électromagnétique confiné à la surface du métal et par une  
vitesse  de  propagation  lente  par  rapport  à  la  vitesse  de  propagation  en  espace libre.  Afin  de  
bénéficier de ces propriétés, le domaine des métamatériaux permet d’étendre ce concept vers les  
basses fréquences grâce à un arrangement périodique de motifs métalliques. Les études présentées  
dans cette thèse se focalisent sur la propagation d’une onde de surface sur des lignes corruguées  
ou à méandre sans plan de masse, et sur des métasurfaces à deux dimensions. Les ondes de surface  
ont été excitées en champ proche par des antennes dipôles.  Des lignes et  métasurfaces ont été  
fabriquées  en  technologie  de  circuit  imprimé  PCB,  et  d’autres  sur  des  textiles  à  l’aide  de  
techniques de fabrications conventionnelles largement utilisées dans le domaine textile à savoir la  
broderie et le tricot 3D dit spacer. Les performances en termes de transmission et de diagramme de  
dispersion  de  l’onde  électromagnétique sur  les  différentes  structures  textiles  sont  analysées  en  
détails  expérimentalement  et  en  simulation.  Elles  sont  aussi  comparées  aux  performances  des  
structures sur PCB. Les lignes en méandre et les métasurfaces brodées sur un textile en coton ont  
révélé  de  bonnes  performances  avec  une  amélioration  de  la  transmission  entre  les  antennes  
comparativement à la transmission en espace libre. Les performances de transmission d’une ligne  
en  méandre  sous  courbures  ont  aussi  été  évaluées  expérimentalement  dans  l’objectif  des  
communications autour du corps humain. L’ensemble des travaux présentés est basé sur des études  
de simulation vérifiées expérimentalement en déterminant d’une part les courbes de dispersion et  
d’autre part les propriétés de transmission.
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Abstract

The works shown in this thesis are devoted to the study of surface waves onto metamaterials  
produced in textiles by using a conductive yarn. The main objective of these studies is to promote  
technologies dedicated to surface waves guided onto textiles targeting wireless communications  
around the human body and operating at 2.45 GHz. The existence of a surface wave is more known  
in optics by the surface plasmon polariton which propagates naturally on the surface of a metal. It  
is  characterized  by  an  electromagnetic  field  trapped  onto  the  surface  and  by  a  slow  wave  
propagation  compared  to  the  propagation  in  free  space.  In  order  to  benefit  from  the  
electromagnetic  confinement  property,  metamaterials  has  opened the way for  the  surface wave  
development at lower frequency by means of periodic arrangement of metallic patterns. Studies  
carried out in this thesis are focused on the propagation of a surface wave guided by corrugated  
lines or meander-shaped lines without ground plane and by two-dimensional metasurfaces. Surface  
waves were excited in near field by means of dipole antennas. Some lines and metasurfaces were  
fabricated by Printed Circuit Board (PCB) technology and others on textiles by using conventional  
manufacturing  techniques  widely  used  in  textile  industry,  namely  embroidery  and  3D  spacer  
knitting. Performances in terms of transmission and dispersion curves of the electromagnetic wave  
propagating onto the textile structures are precisely analyzed in experiments and simulation. Then,  
they are compared with performances of the structures fabricated by PCB. The meander-shaped  
lines  and  metasurfaces  manufactured  by  embroidery  onto  a  cotton  fabric  showed  good  
performances  with  an improvement  of  the  transmission between the antennas compared to  the  
transmission  in  free  space.  Performances  of  the  meander-shaped  line  under  curvatures  were  
experimentally evaluated as well with the purpose of applications for body area communications.  
All  the  works  shown in  this  thesis  is  based on simulation  studies  experimentally  validated  by  
determining first the dispersion curves and second the transmission properties.
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