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« Il n’y a pas une structure meilleure mais différentes structures qui sont meilleures dans 

différentes conditions »                                                                                            [Ryan J Woodward] 



 

1 

 

Introduction générale 

Ces dernières années, l’énergie est devenue un enjeu majeur de notre société, que ce soit pour 

la transmission des informations ou pour la récupération et le transfert de l’énergie vers l’utilisateur 

final. Plusieurs axes de recherche sont liés à l’optimisation de la récupération de l'énergie 

électromagnétique ambiante, et on constate aujourd'hui qu'avec l'avènement des appareils sans fil, et 

le développement continu des technologies de communication, l'un des principaux axes est 

d'améliorer l'autonomie énergétique des appareils communicants (capteurs, réseaux de capteurs, etc.). 

Nous voulons nous affranchir de l'utilisation de sources électriques standards dans les opérations de 

recharge avec l’utilisation des structures électriquement petites qui sont non seulement moins 

énergivores, mais aussi mieux adaptées à la miniaturisation de la technologie actuelle. En fait, les 

principales exigences des systèmes de transmission et réception de puissance modernes sont la taille 

de la cellule collective, l'efficacité de conversion entre les sources et la puissance de conversion 

continue qui alimentera l'appareil. Les nouvelles technologies de communication concernent aussi 

bien les applications militaires ou civiles, et elles sont devenues essentielles pour des applications 

telles que la navigation réelle et virtuelle (GPS, WiFi), la sécurité, et les communications sans fil (3G 

~ 5G). 

Parmi les techniques de miniaturisation, on trouve les antennes à base de métamatériaux qui 

seront envisagées dans le cadre de cette thèse. Les métamatériaux sont des matériaux généralement 

conçus par un agencement de motifs diélectriques et/ou métalliques permettant de produire des 

propriétés électromagnétiques inhabituelles ou difficiles à obtenir dans la nature. De telles propriétés 

ont été évoquées pour la première fois en 1968 par V. Veselago. Puis en 1999, J. Pendry a démontré 

l'existence d'un milieu de permittivité négative en utilisant un réseau de fils métalliques placés dans 

l'air et l'existence d'un milieu à perméabilité négative produit par un réseau de résonateurs à anneaux 

fendus (SRRs), l'ensemble fonctionnant en microondes. Actuellement, les métamatériaux sont utilisés 

dans diverses structures de guidage et de rayonnement fonctionnant à différentes fréquences allant 

des microondes à l'optique. 

Par ailleurs, les objets connectés se sont immiscés dans la vie quotidienne, et des textiles 

connectés commencent à être proposés sur le marché. D'autres produits, dits textiles intelligents, 

comportant des capteurs et modules d'électroniques embarquées se sont aussi développés en 

s'orientant vers le marché professionnel et vers les domaines de la santé et du sport. La miniaturisation 

des circuits électroniques a permis d'intégrer des composants électroniques au cœur des vêtements, 

ce qui apporte de nouvelles capacités aux textiles intelligents, permettant une autonomie électrique 

complète sans avoir besoin d'une source d'alimentation externe. Grâce à l'amélioration des procédés 
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de fabrication, certains textiles sont aujourd'hui devenus des systèmes électroniques complets, ce qui 

ouvre la porte à l'intégration de matériaux conducteurs et de composants électroniques dans les 

textiles à l'échelle microscopique. Pour récupérer et transmettre l'énergie électromagnétique 

ambiante. Pour l’alimentation de cette électronique embarquée, une des possibilités est la 

récupération de l’énergie électromagnétique ambiante traitée dans le cadre de cette thèse. Pour 

réaliser cette fonction, il est nécessaire de développer des circuits microondes permettant de capter 

les ondes électromagnétiques avant de redresser le signal capté. L'objectif de la thèse est donc de 

développer des antennes et des structures métamatériaux en technologie textile afin de capturer 

l'énergie des ondes WiFi. 

Dans cette thèse, nous présenterons une technologie d'antenne à base de métamatériaux dont le 

principe repose sur une antenne dipôle couplée à des cellules à anneaux fendus ainsi qu'une 

métasurface à base de dipôle croisés. Les antennes à métamatériaux seront fabriquées par la 

technologie de circuit imprimé (PCB) ainsi que sur textile par broderie, alors que la métasurface sera 

fabriquée uniquement par PCB sur un substrat flexible de Kapton. Les structures étudiées seront 

dimensionnées pour un fonctionnement en bande ISM-2.4 GHz. Elles seront plus particulièrement 

optimisées à 2.45 GHz en visant une collecte de l'énergie électromagnétique ambiante des ondes 

WiFi. Bien que les niveaux de puissance accessibles soient faibles en raison des normes en vigueur 

sur les rayonnements électromagnétiques, la multitude des sources permet d'envisager la possibilité 

d'une récupération de l'énergie électromagnétique en quantité suffisante en complément à d'autres 

sources d'énergie (mécanique, thermique, solaire...) pour augmenter l'autonomie d'objets connectés 

de faible consommation.  

Après un chapitre d'introduction, nous présenterons dans le chapitre 2 le principe de 

fonctionnement d'une antenne dipôle couplée à des résonateurs à anneaux fendus en visant la 

miniaturisation de l'antenne et un fonctionnement multibande. Différentes études paramétriques 

seront présentées avant de définir les dimensions géométriques des antennes à SRRs qui seront 

fabriquées sur substrat de Kapton par PCB ou sur textile par broderie. Dans ce même chapitre, une 

métasurface constituées de dipôles croisés sera étudiée et dimensionnée pour une fabrication sur 

Kapton. 

Dans une troisième partie, nous présenterons les performances électriques des diodes de 

redressement qui seront utilisées pour la conversion RF/DC, puis leur intégration dans les antennes 

et la métasurface. Le comportement d'une antenne intégrant des diodes dans les anneaux extérieurs 

des SRRs sera étudié et la métasurface (rectifiée) sera redimensionnée afin de prendre en compte 

l'influence des diodes sur sa réponse fréquentielle. Pour cette dernière, un circuit de filtrage de type 

circuit LC parallèle sera aussi intégré dans la métasurface pour délivrer un signal DC à une charge. 
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La quatrième partie est dédiée à la fabrication et aux résultats expérimentaux. Deux méthodes 

de fabrication PCB (sur substrat FR4 par gravure sèche à Polytech Lille et sur substrat de Kapton à 

l'Université Catholique de Louvain) ont été envisagées, ainsi que la fabrication par broderie 

d'antennes sur un tissu de coton à l'ENSAIT de Roubaix. Pour cette dernière, le principe de fabrication 

sera détaillé dans ce dernier chapitre. D'un point de vue expérimental, un calibrage en bout de 

connecteur UFL développé durant la thèse sera détaillé, puis les caractérisations électriques et 

fréquentielles des diodes de redressement. Les performances des antennes à SRRs intégrant ou non 

les diodes en termes de réponse fréquentielle et de rayonnement et les réponses de la métasurface 

rectifiée seront présentées. Ces dernières ont été mesurées pour différents angles azimutaux de 

polarisation de l'onde incidente et elles porteront sur sa réponse fréquentielle, l'adaptation 

d'impédance d'une charge résistive à la métasurface, et son rendement de conversion RF/DC en 

fonction de la puissance incidente. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



 

 

 

 

 

 

 

 

 

Chapitre I : Récupération d’énergie et 

métamatériaux 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

« Les prouesses réalisées par des individus exceptionnels, grâce à leur art et à leur intelligence, tôt ou 

tard la technologie les rend possibles à tout le monde»                            [Roland Topor] 
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Introduction 

 

Aux premiers jours de l'électromagnétisme, avant le déploiement du réseau de fils 

électriques, un intérêt et des efforts sérieux ont été consacrés (notamment par l’ingénieur N. 

Tesla [1]) au développement de structures pour le transfert de l'énergie électromagnétique sur 

de longues distances sans aucun contact filaire. La transmission et la récupération d'énergie 

électromagnétique et micro-onde (MPT – microwave power transmission) correspondent au 

transfert sans fil d'une puissance à des fréquences micro-ondes d'une antenne émettrice à une 

antenne réceptrice, et à la conversion d'un signal alternatif (RF) en un signal continu (DC). La 

recherche dans le domaine de la récupération d’énergie et la MPT a été motivée principalement 

ces derniers temps par le désir de collecter l’énergie électromagnétique ambiante générée par 

les différentes antennes des réseaux Wifi, GSM…etc. 

Le développement de manière exponentielle de l'électronique autonome (par exemple, 

les téléphones portables à charge inductive, les robots et avions autonomes) justifie l’évolution 

rapide des techniques de fabrication et l’utilisation de différents designs issus des matériaux 

composites artificiels pour améliorer les performances électromagnétiques des systèmes de 

communication. 

Dans ce travail, nous nous intéressons aux métamatériaux et métasurfaces formés par 

des réseaux périodiques pour des applications basées sur des antennes dans le domaine des 

micro-ondes. Cependant, il faut garder à l'esprit que les métamatériaux aujourd'hui ne sont pas 

seulement limités à des fabrications sur des substrats rigides pour la transmission et la réception 

des signaux micro-ondes mais aussi conçus sur des substrats très souples et d'autres sur textiles 

et pour des dispositifs de récupération d’énergie électromagnétique ambiante avec une 

amélioration de l'efficacité de conversion RF/DC.  

Ce premier chapitre fournit un état de l'art sur les métamatériaux et leur utilisation dans 

le domaine des télécommunications, améliorant les performances et la miniaturisation par le 

couplage d'antennes à des structures métamatériaux. Ensuite on présente une version planaire 

des métamatériaux appelés métasurfaces avec quelques applications modernes industrielles et 

médicales sur des substrats textiles.  
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I.  Récupération de l’énergie électromagnétique ambiante 

Dans cette partie, l’étude se concentre principalement sur le transfert et la récupération 

de l’énergie ambiante à longue distance et à des niveaux de puissance de l'ordre du mW. Elle 

débute par une présentation du principe du transfert d’énergie électromagnétique et se termine 

par le fonctionnement du système de conversion RF/DC. 

 

1. Transmission et récupération d’énergie électromagnétique 

a) Historique 

À la fin du XIXe siècle, N. Tesla a démontré avec succès le transfert d'énergie sans fil 

(WPT – Wireless Power Transmission) (Figure 1.a). Il a conçu un type de transformateur 

résonant appelé Tesla Coil [2], en transmettant 100 millions de volts d'énergie électrique sans 

fil sur une distance de 26 miles pour alimenter une centaine d‘ampoules et faire fonctionner un 

moteur électrique. N. Tesla a prétendu avoir atteint un maximum de rendement de transfert 

d’énergie, mais la technologie a dû être abandonnée car les effets de la transmission de tensions 

aussi élevées aurait été désastreuse pour les humains et les équipements électriques à proximité. 

Soixante ans plus tard, le premier système WPT fonctionnant en haute fréquence a été démontré 

par W. C. Brown [3], [4]. Les recherches sur la transmission d’énergie sans fil ont commencé 

à se développer à la fin du 19ème siècle lorsque H. R. Hertz et G. Marconi ont remarqué que 

l’énergie pouvait être transportée d’un point à un autre sans support conducteur [5], [6]. Les 

bases théoriques de ce phénomène ont été établies par J. C. Maxwell à travers des équations 

établies en 1862.  

 

Figure 1: (a) Principe de transfert d’énergie par couplage magnétique à résonance d’après l’article [7],  (b) La 

tour sans fil de N. TESLA d'après [1], [8]. 
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Au début du 20ème siècle, N. Tesla (Figure 1.b) a finalisé ses travaux sur la « Wireless 

Tower »[1], [8], un prototype d’émetteur électromagnétique appelé « World Wireless System 

1 » qui était capable de fournir de l’électricité sans fil vers un récepteur à distance. 

Après N. Tesla, les recherches dans le domaine des ondes radios se sont concentrées sur 

la transmission d’information sans fil (télécommunication) plutôt que sur la transmission 

d’énergie. Pendant la première moitié du 20ème siècle, à cause du manque de moyens techniques, 

l’intérêt pour la récolte de l’énergie micro-onde et le transfert des puissances RF à longue 

distance a été faible. A la fin du 20ème siècle, la transmission d’énergie par micro-ondes a suscité 

un nouvel intérêt avec des applications pratiques réalisées en utilisant le développement des 

technologies de télécommunications et en se basant sur de multiples structures (Figure 2). 

 

 

Figure 2: Synthèse du transfert de l’énergie sans fil d'après [9]. 

 

b) Synthèse de la transmission et réception d’énergie sans fil 

Dans un système de transmission et de récupération d'énergie électromagnétique, le 

signal de courant continu est fourni au circuit de transmission, et le circuit de transmission le 

convertit en un signal de courant alternatif AC. Le signal AC alimente une antenne qui transmet 

l'énergie microonde RF à un système de réception distant (rectenna) à travers l'espace 

environnant. La rectenna collecte l'énergie RF et la convertit en un signal DC utilisable dissipé 

dans une charge (Figure 3.a). 
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Figure 3: (a) Synthèse de la transmission et réception de l’énergie sans fil, (b) Système de récupération de 

l'énergie solaire spatiale (SPS) proposé en 1979 [10]. 

 

La rectenna constitue le récepteur d'un système de récupération d’énergie. En général, 

elle se compose d'une antenne, d'une ou plusieurs diodes, d'un filtre RF et d'un filtre DC pour 

lisser le signal redressé [11], [12]. Les rectennas sont utilisées dans un certain nombre 

d'applications telles que la détection, les étiquettes RFID et la récupération d'énergie.  

A titre d'illustration, on peut mentionner la récupération de l'énergie solaire spatiale 

(SBSP) préconisée par P. E. Glaser de la Arthur D. Little Company en 1968 [13]. P. E. Glaser 

a proposé le Solar Power Satellite (SPS) (Figure 3.b) pour générer de l'énergie électrique à partir 

de la lumière du soleil et la transmettre sans fil par microondes en utilisant un satellite qui se 

déplace dans le même sens que la Terre et dont la période orbitale est égale à la période de 

rotation de la Terre, ce qui est appelée une orbite géocentrique ou orbite géosynchrone. Cette 

énergie microonde est alors collectée sur terre par l'intermédiaire d'un réseau d'antennes 

terrestres réparties de 3 kilomètres de diamètre pour un faisceau microonde d’une densité de 

puissance inférieure à 1 W/cm2 [10], [14], [15]. Des scientifiques auraient prévu de lancer 

plusieurs centrales électriques spatiales de petite et moyenne taille entre 2021 et 2025 [16]. 
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2. Comparaison de différents systèmes de transmission de puissance 

L'utilisation d'une rectenna pour exploiter l'énergie de l'espace dans les systèmes WPT 

a suscité beaucoup d'intérêt, en particulier en visant l'amélioration de la réception, de l'efficacité 

de conversion RF/DC et de la flexibilité des substrats [17]–[19]. Étant donné que l'efficacité de 

conversion RF/DC dépend principalement du système de réception (collecteurs), des recherches 

approfondies ont été menées pour améliorer la transmission et la réception de l’énergie 

électromagnétique ainsi que sur l’adaptation de ces structures avec l’évolution des composants 

électroniques miniatures pour la télécommunication.  

 

a) Systèmes en champ proche 

Le système de récupération d'énergie en champ proche transmet l'énergie sur une petite 

distance de quelques millimètres à plusieurs centimètres. La transmission s'effectue par 

couplage inductif, par résonance magnétique ou par couplage capacitif. Le couplage inductif 

est similaire en principe au fonctionnement d'un transformateur avec deux bobines isolées 

électriquement (une primaire N1 et une secondaire N2). La bobine primaire agit comme un 

émetteur de champ magnétique et la bobine secondaire agit comme un récepteur. La 

transmission s'effectue par couplage inductif (couplage magnétique) à l'aide d'un noyau 

magnétique commun (Figure 4). Ce mode de transfert d'énergie en champ proche utilise la loi 

d'Ampère et la loi de Faraday. 

 

 

 

Figure 4: Transmission et réception de l’énergie en couplage inductif d’après [20] . 
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Le couplage capacitif consiste à coupler la source d'alimentation et la charge avec deux 

plaques métalliques parallèles, ces plaques agissent comme l'anode et la cathode d’un 

condensateur plan. L'énergie est transmise par le champ électrique généré entre les deux 

électrodes (Figure 5). 

 

Figure 5: Transmission et réception de l’énergie par couplage capacitif. 

b) Systèmes en champ lointain 

Les systèmes en champ lointain permettent le transfert d'énergie sur une plus grande 

distance (Figure 6). L’énergie est transmise par radiation et propagation d'une onde 

électromagnétique haute fréquence (en général supérieure à 1 GHz). L'efficacité du transfert 

d’énergie en champ lointain pourra être évaluée à partir des différentes puissances listées dans 

le Tableau 1.  

 

 

Figure 6: Transmission et réception de l’énergie en champ lointain. 
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Nomination  Paramètres de transmission en champ lointain 

Pt (W) Puissance électrique délivrée à l'antenne d'émission sans pertes d'adaptation. 

Pr (W) Puissance électrique délivrée par l'antenne de réception sans pertes 

d'adaptation  

Gt Gain linéaire de l'antenne d'émission. 

Gr Gain linéaire de l'antenne de réception. 

D (m) Distance entre les deux antennes. 

 

c) Puissance transmise 

Parmi les antennes à forte directivité on trouve les antennes Yagi -Uda (Figure 7.a), qui 

peuvent transmettre une puissance en champ lointain par rayonnement dans la direction des 

éléments directeurs. Si les antennes ou les réseaux d'antennes directionnelles fonctionnent à des 

fréquences élevées, elles peuvent être très petites et la distance de transmission peut être dix ou 

cent fois plus grande que la taille de l'antenne, et avoir une efficacité de transmission optimale. 

La Figure 7.b représente le diagramme de rayonnement d’une antenne directive. L'angle 

d'ouverture représenté par le lobe avant principal de l'antenne est la différence angulaire entre 

les directions où la puissance rayonnée est la moitié (–3 dB) de la puissance rayonnée dans la 

direction la plus favorable. 

 

 

Figure 7: (a) Géométrie d’une antenne Yagi-Uda, (b) son diagramme de rayonnement [21] 

 

Tableau 1: Puissances caractéristiques du transfert d'énergie en champ lointain. 
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Dans le cas de la transmission de puissance par rayonnement en champ lointain, à partir 

de la formule de Friis (équation I.1), l'efficacité d’une transmission réelle (équation I.2) de 

puissance peut être calculée par le rapport de la puissance RF délivrée par l'antenne de réception 

sur la puissance RF alimentant l'antenne d'émission : 

 

𝑃𝑟 =
𝐺𝑡𝐺𝑟𝜆

2

(4𝜋𝐷)2
𝑃𝑡  (𝐼. 1) 

 

Cette équation I.1 convient à une transmission idéale directe sans réflexion multiple. 

Afin de considérer les pertes dans les antennes, l'équation de Friis prend la forme de l’équation 

I.2. Cette équation prend en compte des paramètres supplémentaires tels que les coefficients de 

réflexion à l'entrée des deux antennes (S11 et S22), le terme |𝑢 ⃗⃗  ⃗ ∙ 𝑣 |2 qui modélise la 

désadaptation de polarisation de l’onde incidente, généralement causée par une une polarisation 

différente de l'antenne émettrice et de l’antenne de réception, ou par des antennes avec la même 

polarisation mais avec un mauvais alignement.  

 

𝑃𝑟

𝑃𝑡
=  𝛼𝐺𝑡𝐺𝑟(1 − 𝑆11)(1 − 𝑆22)|𝑢 ⃗⃗  ⃗ ∙ 𝑣 |2  (𝐼. 2) 

 

Le terme α est utilisé pour considérer les pertes en espace libre liées aux multiples 

chemins que peut parcourir l'onde émise avant d'atteindre l'antenne de réception. Ce terme peut 

être exprimé à partir du coefficient de réflexion Γn sur chaque obstacle réfléchissant qui est situé 

à une distance Dn de l’antenne émettrice, d’où :   

𝛼 = (
𝜆

4𝜋𝐷
)
2

| 1 + ∑ Γ𝑛 

𝑁

𝑛=1

𝐷

𝐷𝑛
𝑒−𝑖

2𝜋
𝜆

(𝐷𝑛−𝐷)
|

2

  (𝐼. 3) 

 

L’équation I.3 peut être simplifiée (équation I.4), en considérant la mesure du champ en 

chambre anéchoïque recouverte d’absorbants et avec des antennes cornets qui ont l’avantage 

de réduire les pertes de directivité et de polarisation de l’onde incidente dans un espace en 

champ lointain : 

𝛼 = (
𝜆

4𝜋𝐷
)
2

  (𝐼. 4) 
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3. Récolte de l’énergie électromagnétique 

Le système de récupération d'énergie (rectenna-Figure 6) se compose d'une antenne ou 

d'un réseau d'antennes qui capture l'onde électromagnétique et la convertit en un signal 

électrique alternatif. Ce dernier est convertit par un circuit redresseur (diode) en un signal 

continu DC. 

Ces dernières années, afin d'améliorer la récupération de l'énergie électromagnétique, 

diverses conceptions et configurations de systèmes de réception d'ondes électromagnétiques ont 

été étudiées. Généralement, les applications de collecte d'énergie sans fil utilisent des antennes 

traditionnelles, telles que des antennes monopôles, dipôles ou patchs, et des circuits redresseurs 

pour la conversion RF/DC [12], [17]–[19], [22]. D'autres antennes et réseaux d'antennes moins 

conventionnels (métasurfaces et métamatériaux à réseau périodique) sont également considérés 

comme des récupérateurs d'énergie [23]–[27]. 

Pour améliorer et maximiser la quantité d'énergie récupérée par le récepteur, les 

antennes ou les structures métalliques sont utilisées sous forme d’un réseau périodique (Figure 

8). Cependant, l'optimisation du rendement impose une contrainte sur les dimensions, la taille 

et le nombre total d'antennes ou de résonateurs qui peuvent être regroupés et couplés entre eux.  

 

Figure 8: Exemple d’une structure périodique pour la récupération d’énergie micro-ondes [28]. 

 

On précisera que l'une des dimensions géométriques d’une antenne conventionnelle est 

généralement comparable à une demi-longueur d'onde à la fréquence de fonctionnement, tandis 

que les structures non conventionnelles issues des métamatériaux ont une taille très inférieure 

à la longueur d'onde. La mise en réseau périodique demande une étude détaillée portant sur 

l’efficacité d’absorption de l'onde, l’adaptation d’impédance et le couplage entre les éléments 

du réseau qui sera contrôlé par la distance entre éléments résonnants voisins. 
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4. Conversion et principe de redressement RF/DC 

 

 Synthèse de la conversion RF/DC 

La conversion RF/DC est la troisième phase du processus de récupération d’énergie 

électromagnétique après la récupération de l’onde électromagnétique et le filtrage RF (Figure 

9). 

 

Figure 9: Schéma fonctionnel d’un système de récupération d’énergie micro-ondes. 

 

Tout d'abord, l'antenne réceptrice capte l'énergie microonde propagée dans l’espace 

ambiant et la transmet au circuit redresseur (généralement composé d'une ou plusieurs diodes). 

Le filtre RF d'entrée joue le rôle d'adaptation d'impédance de l'antenne à l'étage de conversion 

AC/DC, empêchant en particulier les fréquences harmoniques générées par le circuit de 

redressement d'être réémise par l’antenne. Le filtre de sortie (généralement un filtre passe-bas) 

bloque la composante fondamentale et les harmoniques en sortie du circuit redresseur, 

permettant uniquement à la composante continue d’être récupérée sur la charge R. Le système 

de mesure en sortie est généralement modélisé par une résistance R en parallèle avec un 

voltmètre pour indiquer la tension collectée. La résistance R doit alors être adaptée à la structure 

pour une récolte d'énergie maximale. 

 

5. Calcul de l'efficacité de la conversion RF/DC 

 

L'efficacité du système de récupération d’énergie est évaluée par le rendement de 

conversion du rayonnement électromagnétique en une puissance du signal continu. Pour 

améliorer l'efficacité, la conception du système doit minimiser les pertes introduites dans 
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chaque étage (antenne ou métasurface, filtres, et circuit redresseur) et introduire des circuits 

d'adaptations entre les étages [29], [30]. 

Au niveau de l’antenne ou de la métasurface de réception, le rapport de la puissance DC 

totale redressée fournie à la charge R (PDC) sur la puissance RF (Pr) que l'antenne ou la 

métasurface de réception peut injecter dans le circuit redresseur adapté à l’impédance de 

l’antenne (Figure 9) est donné par l’équation I.5 : 

𝜂 =
𝑃𝐷𝐶

𝑃𝑟
  (𝐼. 5) 

Avec : 

𝑃𝐷𝐶 = 𝑉𝐷𝐶𝐼𝐷𝐶 =
𝑉𝐷𝐶

2

𝑅
 (𝐼. 6) 

Où : 

- VDC : Tension DC du signal sur la charge R. 

- IDC : Courant traversant R. 

- R : La charge résistive. 

 

Si on considère une métasurface composée par d’réseau de cellules élémentaires, la 

puissance fournie par chaque cellule élémentaire (Pr) est proportionnelle à la puissance (Pt) de 

l'onde incidente. Cette puissance Pt peut être reliée à l’amplitude du champ électrique et à la 

densité de puissance D (en W/m2) comme illustrée par les formules (I.7 et I.8) : 

𝐷 (𝑊/𝑚2)  =  
𝐸2

𝑍0
=

𝑃𝑡

𝑆
  (𝐼. 7) 

𝐸 (𝑉/𝑚) =
√(𝑍0 × 𝑃𝑡)

√𝑆
  (𝐼. 8) 

Avec : 

- E : Amplitude du champ électrique de l'onde incidente, 

- Z0 : Impédance d'onde de l’air ; Z0 = 120π ≈ 377 Ω, 

- Pt : La puissance de l'onde incidente que l'on cherche à récupérer, 

- S : la surface de la cellule élémentaire. 

 

On peut aussi exprimer la puissance récoltée par une antenne, directement en fonction 

de l’amplitude du champ électrique, du gain de l’antenne et de la longueur d’onde à la fréquence 

de fonctionnement. Celle-ci est donnée par l’équation I.9 : 
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𝑃𝑟 =
|𝐸|2𝐺𝑟𝜆

2

4𝜋𝑍0
  (𝐼. 9) 

 

L’expression du rendement de la conversion RF/DC devient alors (équation I.9) : 

𝜂 =
𝑃𝐷𝐶

𝑃𝑟
=

𝑉𝐷𝐶
2

𝑅
=

4𝜋𝑍0

|𝐸|2𝐺𝑟𝜆2
  (𝐼. 10) 

 

Les équations I.9 et I.10 sont souvent utilisées pour calculer la puissance DC récupérée 

sans pertes et sans désadaptation du système de conversion. 

 

II.  Structure à base de métamatériaux et métasurfaces 

1. Principe 

Ces dernières années, le développement des métamatériaux a permis d'envisager le 

phénomène d’invisibilité. En 2006, J. Pendry de l'Imperial Collège de Londres, D. Schurig et 

D. Smith de l'Université Duke aux États-Unis ont fait la démonstration d'un dispositif capable 

de protéger un objet en cuivre en le rendant invisible aux ondes radios (Figure 10) [31], [32]. 

Le dispositif est composé de cylindres concentriques avec des propriétés magnétiques produites 

par des anneaux fendus imprimés. Par interférence entre l'onde incidente et l'onde réémise par 

les anneaux, l'onde incidente arrivant sur le dispositif est détournée, rendant l'objet en cuivre 

invisible. 

 

 

Figure 10:  (a) La première cape d'invisibilité démontrée expérimentalement construite avec le résonateur à 

anneau fendu illustré en insert [31], (b) Simulation et illustration de la distribution du champ électrique d'une 

onde incidente illuminant la structure métamatériau. Les lignes de flux de puissance (en gris) démontrent la 

déviation régulière de la puissance électromagnétique autour des éléments résonants [31], [32]. 
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Le résonateur à anneau fendu (SRR, à l’origine du magnétisme artificiel a souvent été 

un élément clef des métamatériaux (Figure 11) [33], [34]. Il peut être considéré comme une 

antenne demi-onde, enroulée sous la forme d'un cercle presque fermé, qui interagit au 

rayonnement microonde avec le champ électromagnétique. Il peut être couplé à une antenne 

(dipôle, patch, …etc.) pour améliorer ses performances électromagnétiques (dimension, 

fréquence de résonance et rayonnement…) (Figure 12).  

 

 

Figure 11: L’évolution des fréquences de fonctionnement des métamatériaux en fonction des années entre 

2000 et 2012. (Orange) Des structures à base des résonateurs à double anneau fendu (SRR); (Vert) SRR en 

forme de U; (Bleu) Des paires de fils métalliques coupés; (Rouge) Des structures à indice négatif sous forme 

d’une maille fishnet [34]. 

 

La Figure 11 tirée de l’article [34] représente les différentes études dimensionnelles sur 

les structures à métamatériaux résonnant à une longueur d’onde comprise entre 10 cm à moins 

de 1 µm. La réduction de l'épaisseur du substrat en utilisant un substrat diélectrique à haute 

permittivité a souvent été considérée pour réduire la taille globale d'une antenne (Figure 12.a) 

[35]. Cependant, de telles structures présentent l'inconvénient de piéger l'énergie dans le 

substrat de permittivité élevée, ce qui réduit finalement la bande passante de l'antenne.  

 

Pour augmenter la bande passante de ce type d'antennes (par exemple pour une antenne 

patch représentée Figure 12.b), une nouvelle méthode de fabrication utilisant un plan de masse 
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chargé de résonateurs à anneaux fendus complémentaires (CSRR) a été présentée dans l’article 

[36], [37]. Pour être précis, chaque CSRR se comporte comme un dipôle électrique excité par 

un champ électrique axial, et présente une forte dispersion près de la fréquence de résonance de 

l'antenne. 

 

Figure 12: (a) Cellule élémentaire d'un métamatériau à indice de réfraction négatif composée par un SRR de 

forme carré couplé à un ruban. Le résonateur à anneau fendu (SRR) répond magnétiquement et le ruban 

répond électriquement au champ électrique. [35]. (b) Géométrie d’une antenne patch chargée par CSRR [36]. 

 

2. Propriétés 

 

Il existe plusieurs types de métamatériaux en électromagnétisme, les plus connus sont 

ceux qui présentent une permittivité et une perméabilité effectives négatives. Les 

caractéristiques de propagation des ondes électromagnétiques dans un matériau sont 

généralement déterminées par la permittivité (ε) et la perméabilité (μ). Les quatre combinaisons 

de valeurs positives et négatives de la permittivité et de la permittivité possibles sont 

représentées (Figure 13), et elles définissent différents types de matériaux. 

Les matériaux disponibles dans la nature (par exemple les diélectriques) ont 

généralement des paramètres constitutifs positifs (ε > 0 et μ > 0). Pour cette raison, ils sont 

appelés matériaux doublement positif (DPS). Les matériaux à Epsilon-négatif (ENG) sont les 

matériaux à permittivité négative et à perméabilité positive (ε <0 et μ > 0), et les matériaux à 

permittivité positive et à perméabilité négative (ε > 0 et μ <0) sont appelés matériaux à Mu-

négatif (MNG). En dernier, les matériaux avec les deux paramètres constitutifs négatifs (ε <0 

et μ <0) sont appelés matériaux doublement négatifs (DNG). 
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Figure 13: Classification des matériaux selon leurs paramètres constitutifs (ε, μ). 

 

3. Métamatériaux pour le transfert d'énergie 

 

Les cellules métamatériaux peuvent être intégrées dans les antennes pour réduire la taille 

ou obtenir des propriétés nouvelles. Les métasurfaces intégrant un circuit de rectification ont 

aussi été proposées. Dans la métasurface, la cellule élémentaire est conçue pour obtenir une 

adaptation d'impédance de la métasurface au circuit de rectification. Dans ce cas, la 

récupération de l’énergie ambiante est optimisée et le rendement de conversion RF/DC peut 

être maximisé.  

 

 Antennes couplées à des cellules métamatériaux 

 

La Figure 14 représente différentes structures visant une amélioration des performances 

d'antennes : taille, résonance, contrôle de la directivité et du rayonnement de l’antenne (Figure 

14.c)[38], et de la polarisation de l’onde émise (Figure 14.b)[39] ; qui sont actuellement 

recherchées dans le domaine des télécommunications. Dans ce but, les métamatériaux sont 

envisagés car ils permettent une réduction de la taille de l'antenne grâce à leur comportement 

résonant [40]–[42]. Une antenne électriquement petite (ESA - Electrically Small Antenna) peut 

être réalisée par l’introduction de résonateurs à métamatériaux fortement couplés à un élément 

radiatif (dipôle ou monopôle électrique par exemple – Figure 14.a). Dans une telle structure, le 

résonateur métamatériau doit être choisi afin d'assurer un couplage efficace avec l’antenne.  
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Figure 14: (a) Antennes monopoles planaires multibandes électriquement petites à base de métamatériaux 

[42], (b) Géométrie d'un réseau d'antennes à base de métamatériau pour la réduction des lobes latéraux et 

contrôle du lobe principal [39], (c) Réduction des lobes secondaires d'une antenne cornet pyramidale standard 

à l'aide d'une lentille mince en métamatériau [38]. 

 

Généralement, le résonateur à anneaux fendus (SRR) couplé magnétiquement à un 

dipôle électrique est envisagé pour améliorer les performances de l’antenne, pour augmenter sa 

bande passante et son gain [43], [44], pour réduire ses lobes secondaires (Figure 14.b/c) [38], 

[39], [45], ou encore pour obtenir un fonctionnement multi-bandes [42]. 

 

 Antennes basées sur les métasurfaces 

 

Une métasurface est une version bidimensionnelle des métamatériaux. Elle est 

constituée par un réseau périodique de cellules sub-longueur d’onde et d’épaisseur très petite 

devant la longueur d'onde λ (Figure 15) [46], [47]. 

 

 

Figure 15: (a) Le schéma des cellules métasurfaces sous forme de vue éclatée, le substrat Rogers TMM10I 

comme premier substrat, le plan de masse (cuivre) [48], (b) Géométrie d'un réseau d'antennes à base de 

métamatériau pour la réduction des lobes latéraux [49], (c) Vue schématique d'une métasurface utilisée 

comme réflecteur parabolique et photographie du prototype réalisé [50]. 
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En pratique, comparativement aux métamatériaux, les principaux avantages d’une 

métasurface sont une épaisseur plus faible et une fabrication plus facile qui consiste à une 

structuration en surface. Comme les métamatériaux, la métasurface présente des propriétés 

particulières en transmission et en réflexion [48]. Il est important de noter que les notions de 

permittivité, de perméabilité et d'indice de réfraction ne peuvent plus être définies pour les 

métasurfaces, car il n’y a plus de volume mais plutôt une interface qui sépare deux milieux [49].  

De ce fait, les propriétés des métasurfaces sont analysées par l’intermédiaire de 

l’amplitude et de la phase des coefficients de transmission et de réflexion, ainsi que par leurs 

comportements en fonction de la polarisation de l’onde incidente [27], [48]. Une métasurface 

peut être gravée directement sur un substrat PCB. En d’autres termes, les métasurfaces 

permettent de s'affranchir de certaines contraintes rencontrées dans les métamatériaux. Par 

ailleurs, pour certaines applications, les réponses fréquentielles de la réflexion et de la 

transmission peuvent être contrôlées à l'aide de diodes par exemple. 

III.  Principe des antennes métamatériaux à anneaux fendus 

1. Le résonateur à anneaux fendus SRR (Split Ring Resonator) 

De nombreuses études ont été exposées pour exploiter les propriétés des métamatériaux 

à indice de réfraction négatif. Le résonateur à anneaux fendus SRR (Split Ring Resonator) a été 

proposé par J. Pendry, D Smith et ses collaborateurs l'ont utilisé pour réaliser un milieu 

doublement négatif. La Figure 16.a montre le premier prototype expérimental de cellule 

élémentaire SRR. La Figure 16.b et 17.c représentent un réseau de résonateur SRR [51]. 

 

Figure 16: (a) Vue dans le plan d'un résonateur à anneaux fendus définissant les dimensions géométriques 

[51]. (b) Illustration de l'empilement d'anneaux fendus. Chaque résonateur comprend deux fines feuilles de 

métal. Le résonateur illustré en (a) est une version agrandie de l'empilement en (b) et du réseau d’anneaux en 

(c). D'après [33]. 
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Pour obtenir une miniaturisation, des résonateurs à anneaux fendus de forme circulaire 

(Figure 17.a) ou carrée (Figure 17.b) ont été intégrés aux antennes dans le but de conserver 

l'efficacité du rayonnement et le gain des antennes [52], [53].  

 

Figure 17: Les géométries planaires d'un résonateur à anneaux fendus, (a) anneaux circulaires, (b) anneaux 

carrés. 

 

2. Activité magnétique des résonateurs à anneaux fendus 

a) Modèle circulaire 

Pour illustrer le comportement fréquentiel des résonateurs à anneaux fendus, nous 

reprenons les résultats de la thèse de S. Burokur [54]. Un réseau de SRRs a été étudié en utilisant 

des conditions de périodicité appliquées à la maille élémentaire présentée sur la Figure 18. Le 

rayon de l'anneau extérieur est de 3 mm, la largeur de la piste en cuivre est de de 0,33 mm, la 

largeur de la fente de chaque anneau est de 0.33 mm et la distance entre les deux anneaux est 

de 0.33 mm (Figure 18). 

 

Figure 18: Représentation et dimensions de la cellule élémentaire SRR circulaire [54]. 
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La structure a été étudiée en considérant des conditions de parois électriques et 

magnétiques parfaites appliquées sur les plans x-z et y-z respectivement avec une propagation 

incidente le long de l'axe z avec un champ magnétique parallèle à l'axe des anneaux afin 

d'assurer l'activité magnétique dans le résonateur. Sur la Figure 19.a, les coefficients de 

réflexion et de transmission en dB montrent la présence d'une résonance à 11.55 GHz avec un 

dip S21< -40 dB qui est dû au couplage de l'onde incidente avec le résonateur. La fréquence de 

résonance dépend des anneaux extérieurs et intérieurs (inductance) et aussi de la capacité créée 

par la distance entre les deux anneaux et de la capacité liée à la fente de chaque anneau. La 

Figure 19.b illustre l’évaluation des parties réelle et imaginaire de la perméabilité effective 

calculées à partir des coefficients de réflexion et de transmission en fonction de la fréquence. 

On observe qu'à la résonance (Freq = 11.55 GHz), la partie réelle Re (µeff) est négative et elle 

est égale à -0.12. En dessous de la résonance, la partie réelle tend vers 1.2 [54]. Ces résultats 

montrent que la résonance observée sur les coefficients de réflexion et de transmission est reliée 

à l'activité magnétique des SRRs. 

 

 

Figure 19: (a) Coefficient de réflexion et de transmission en dB. (b) Parties réelle et imaginaire de la 

perméabilité effective [54]. 

 

b) Modèle carré 

Dans cette partie, une structure SRR de forme carrée optimisée pour un fonctionnement 

dans la bande 2 à 8 GHz avec a = 4.4 mm, c =0.5 mm, d =0.5 mm et g =1 mm est considérée. 

Elle est présentée en Figure 20 et elle a été étudiée avec les mêmes conditions de parois 

électriques et magnétiques parfaites appliquées sur les plans y-z et x-y, et pour une propagation 

de l'onde incidente selon l’axe y. 



Récupération d’énergie et métamatériaux 

 

24 

 

 

 

Figure 20: Représentation et géométrie d’une cellule élémentaire SRR carrée [55]. 

 

La Figure 21 représente les coefficients de réflexion et de transmission en dB et les parties 

réelle et imaginaire de la perméabilité effective. Une résonance est observée à 4.44 GHz avec 

une transmission de l'ordre de -16.75 dB. La partie réelle de la perméabilité effective Re (µeff) 

est négative (-4.55) à la résonance et pour une fréquence inférieure à 4.44 GHz, la partie réelle 

tend vers 5. De la même manière, le résonateur à anneaux fendus de forme carré présente aussi 

une activité magnétique qui peut être mise en évidence sur les coefficients de réflexion et de 

transmission. 

 

 

Figure 21: (a) Coefficients de réflexion et transmission en dB. (b) Parties réelle et imaginaire de la 

perméabilité effective [55]. 
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3. Modèle électrique équivalent 

Les propriétés électromagnétiques des SRRs ont déjà été présentées ci-dessus et analysées 

dans les références [56], [57]. Ces analyses montrent que les SRR peuvent être excités par un 

champ magnétique externe. Les SRRs présentent également des effets de polarisation croisée 

(couplage magnétoélectrique)[57], c'est à dire qu'ils peuvent être excités par le champ 

électrique.  

La Figure 22 représente le schéma équivalent d'un résonateur à anneaux fendus et de la 

structure complémentaire. Dans cette figure, la capacité totale C0 entre les anneaux peut être 

approximée par : 

𝐶0 = 2𝜋𝑟0𝐶𝑝𝑢𝑙  (𝐼. 11) 

Où, Cpul est la capacité par unité de longueur entre les anneaux.  

 

La fréquence de résonance du SRR est donnée par : 

𝑓0 = 
1

2𝜋√(𝐿𝑠𝐶𝑠)
  (𝐼. 12) 

Cs = C0 / 4 correspond à la capacité des moitiés supérieure et inférieure du SRR mises en 

série et Ls est l'inductance associée aux anneaux. 

 

 

Figure 22: (a) SRR et (b) CSRR (SRR complémentaire), et leur modèle de circuit équivalent. Les zones grises 

représentent la métallisation [58]. 
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4. Concept des antennes à base de SRRs 

 

Deux caractéristiques principales des résonateurs SRR les rendent utiles pour la 

conception de structures artificielles. La première est qu'il s'agit de résonateurs à facteur de 

qualité très élevé qui présentent des valeurs de perméabilité effective négatives [51], [56]. La 

seconde est que la première résonance SRR est quasi-statique [57], [59], donc la taille 

géométrique du SRR est suffisamment petite pour permettre un fonctionnement optimal avec 

les matériaux composites. Le SRR peut également être utilisé pour les applications de 

récupération d’énergie micro-onde. 

 

Afin d'augmenter la bande passante des antennes électriquement petites (ou ESA, 

Electrically Small Antenna), l'utilisation de résonateurs à anneaux fendus a été proposée [44], 

[60]. Le concept de l'antenne proposé par K. Alici et al. repose sur un monopole couplé à un 

SRR (Figure 23.a) [40]. Dans cet article, le résonateur a été fabriqué sur un substrat FR4 

standard de permittivité relative r = 3.5, d’épaisseur 1.6 mm et d’épaisseur de cuivre de 35 µm. 

La structure présentée sur la Figure 23.b est basée sur le même principe mais le SRR inclut un 

circuit Non-Foster dans la fente d'un des anneaux [53]. Les éléments Non-Foster sont des 

circuits actifs qui peuvent présenter un comportement de capacité ou d’inductances négatives 

afin d'élargir la bande passante autour de la résonance. 

 

 

Figure 23: La géométrie de l'antenne SRR est représentée, (a) sans charge et (b) avec une charge Non-Foster 

dans la fente de l'anneau extérieur. 
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La Figure 24 illustre le coefficient de réflexion à l'entrée du monopole simulé et 

expérimental. Pour la structure (a), le dip de réflexion à 3.62 GHz peut être attribué à la 

résonance du SRR. A cette fréquence, un minimum de réflexion S11 = -32 dB est obtenu 

expérimentalement (Figure 24.a). Pour la structure (b), la largeur de bande passante de l'antenne 

est multipliée d’un facteur supérieur à 10 en chargeant le SRR avec un circuit Non-Foster 

comme le montre la Figure 24.b. Pour cette structure, la bande passante définie à -10 dB est 

élargie et vaut 25%. 

 

 

Figure 24 : Paramètre S11 de l'antenne à SRR, (a) sans charge [40], (b) avec une charge non-Foster [53]. 

 

IV.  Antennes sur textiles 

L'émergence de nouveaux concepts d'antennes, de nouveaux matériaux de substrat et de 

méthodes de fabrication innovantes a conduit au développement d'antennes flexibles 

particulièrement adaptées à une utilisation dans des applications portables [61]. Plus 

particulièrement, les antennes intégrées ou reportées sur des textiles sont étudiées. Ces 

nouvelles technologies textiles présentent des enjeux économiques importants au vu des 

applications potentielles [62].  

On peut citer l’assistance médicale de personnes à domicile [63], le monitoring de patients 

et des sportifs avec des capteurs et émetteurs cardiaques textiles [64], ou, dans le domaine 

spatial, le contrôle à distance des astronautes [65], etc... Beaucoup d'antennes textiles ont donc 

été développées pour ces applications. 
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1. Les antennes textiles pour applications médicales 

 

Les métamatériaux sont des matériaux structurées qui permettent d'obtenir des réponses 

électromagnétiques particulières et peuvent produire des phénomènes microondes intéressants, 

comme par exemple des surfaces sélectives en fréquence pour une transmission de rayonnement 

millimétrique dans une bande étroite (Figure 25) [66]. Les textiles offrent une plateforme de 

métamatériaux de plus en plus explorée ces dernières années. Ils peuvent être fabriqués par 

broderie, tricot, ou tissage (Figure 25) [67], [68]. 

 

 

Figure 25 :   Image au microscope (a) Carré d'encre à base d'argent, (b) Carré d'encre à base de cuivre, (c) Une 

partie de la structure FSS en cuivre sur un tissu en nylon [66]. (d) [1] Schéma structurel d'un métamatériau 

tissé, [2] synthèse de tissage utilisé en simulation et [3] vue en coupe verticale du tissage [69]. 

 

La Figure 25.c représente une surface sélective en fréquence (FSS) fabriqué par 

impression à jet d'encre conductrice. Symétriques sur un substrat textile, les cellules peuvent 

supprimer le rayonnement des ondes millimétriques dans des bandes étroites tout en conservant 

des propriétés textiles telles que la flexibilité et la respirabilité. La technique étudiée Figure 

25.d utilise un procédé de tissage intégrant des fils conducteurs qui  permet de filtrer les ondes 

électromagnétiques.  

Une autre approche de fabrication de textiles à base de conducteurs pour un 

fonctionnement à des fréquences micro-ondes très sélective (passe-bande) est montrée Figure 

26. Cette surface est différente de la FSS présentée dans l’article [66].  
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Figure 26 : (a) Schéma géométrique de la structure FSS périodique [70], (b) Illustration des faisceaux de 

fibres utilisés pour créer les structures métamatériaux tissés. Chaque fil est composé de milliers de fibres 

cylindriques [68]. 

 

La FSS proposée consiste en un réseau périodique de plaques surfaciques métalliques 

séparées par de minces couches diélectriques formées aux intersections entre les fils 

conducteurs tissés. L'ensemble des plaques métalliques correspond à un réseau de cellules 

capacitives et le treillis métallique forme un réseau d'inductances couplées. L'ensemble produit 

une structure résonante sélective pour une onde plane incidente. 

D’autres applications des métamatériaux ont été étudiées, par exemple pour protéger les 

humains des rayonnements électromagnétiques micro-ondes (Figure 27) [71]. Ces structures 

protectrices représentées en Figure 28 [72], sont constituées de tissus en polyester et en lin, avec 

des éléments conducteurs brodés pour stopper la transmission des ondes. 

 

 

Figure 27 : Synthèse de transmission et réflexion avec phénomènes de blindage [71]. 
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La forme et les dimensions géométriques, les propriétés des matériaux constitutifs et la 

distribution uniforme des cellules unitaires sont sélectionnées en tenant compte des bandes de 

fréquences de fonctionnement ainsi que du rayonnement électromagnétique de chaque cellule. 

 

 

 

Figure 28 : Structures textiles brodées, (a) matrice symétrique de patchs conducteurs [67], (b) réseau 

d'anneaux SRR en fil de cuivre brodés dans un tissu en polyester [72]. 

 

2. Antenne intégrée aux vêtements 

 

Les applications des textiles électroniques couvrent de nombreux domaines afin 

d'améliorer la qualité de vie de l'utilisateur. Ces applications peuvent être classées 

principalement selon la fréquence de fonctionnement et selon leur bande passante,  sont utilisés 

dans le domaine médical ou dans le domaine non médical. Les applications médicales incluent 

la protection du corps humain contre les rayonnements électromagnétiques (Figure 27) ainsi 

que la détection des signaux cardiaques (Figure 29.a et Figure 29.b) et des mouvements 

corporels (Figure 29.c) pour l'évaluation des conditions physiques de la personne. Les 

applications non médicales concernent la transmission et la réception d’informations (Figure 

29.d) et le transfert d’énergie. 
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Figure 29 : Electrode ECG (électrocardiogramme), (a) Electrode textile [1] face arrière diélectrique, [2] face 

avant cuivre conducteur [73]. (b) 3 électrodes connectés à un module électronique (factice) sur un support 

textile (brassière) [69], (c) Capteur de mouvement pour la rééducation [74], (d) une antenne patch intégrée 

entre les couches textiles d’une combinaison imperméable [75]. 

Généralement, les antennes intégrées aux vêtements sont petites, compactes et discrètes, 

ce qui permet une intégration optimale dans les vêtements de tous les jours ou dans d'autres 

appareils portables. L'intégration d'antennes dans les vêtements a été étudiée dans différents 

projets de recherche. Trois projets sont présentés ci-dessous. 

 

a) Projet ANR METAVEST 2009-2012 

Le projet METAVEST (partenaires : IETR, IEF, LEAT, Advanten et Orange Labs) 

proposait l’étude des performances de différents types d'antennes métamatériaux sur support 

textile qui peuvent être intégrées dans les vêtements [76]. Ces antennes devaient couvrir les 

bandes GSM GPS et WiFi, en bénéficiant des propriétés des métamatériaux (amélioration des 

diagrammes de rayonnement, de l'efficacité, de la bande passante, voire réduction de la taille 

de l'antenne). Cependant, pour une utilisation corporelle, les structures portées doivent être les 

plus discrètes possible, et avoir un coût de fabrication réduit afin d'être économiquement 

rentables. A titre d'illustration, les activités de l'IETR (porteur du projet) portaient plus 

particulièrement sur la conception et l'optimisation d'antennes dans la bande GSM [790-862 

MHz et 1.71-2.17 GHz] (Figure 30).  
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Figure 30 : (a) Antennes à métamatériaux (Structure émettrice), (b) Synthèse de communication [76]. 

 

b) Projet GIANTE (Gilet Intégrant une ANTEnne) 2010-2014 

Le projet GIANTE financé par la DGA a été présenté par une équipe de recherche de 

l'INP de Grenoble [65]. Il visait le développement d’antennes intégrées sur un gilet militaire et 

potentiellement imprimables directement sur le gilet par impression à jet d’encre. Une antenne 

distribuée a été développée et validée expérimentalement dans le cadre du projet. Elle est 

présentée en Figure 31.  

 

Figure 31 : (a) Cellule de dipôles intégrés dans la structure GIANTE, (b) Diagramme de rayonnement de 

l’antenne GIANTE 2 placée sur les deux épaules [65]. 
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Figure 32 : Cartographie de l’amplitude du champ électrique obtenue sur le plan transversal d’une seule 

cellule placée sur le bras gauche [65]. 

 

Lors de l'utilisation, l'antenne est placée près du corps. Le projet a proposé des solutions 

pour protéger le corps humain du rayonnement de l’antenne. L’étude a été basée sur un type de 

réflecteur plan qui protège le corps humain du rayonnement de l'antenne tout en restant 

compatible avec les performances recherchées par le projet GIANTE. La Figure 32 représente 

le rayonnement des dipôles intégrés au gilet. On observe l’amplitude très faible du champ 

électrique qui traverse le corps humain qui est donc protégé. 

c) Textiles intelligents pour l'électrocardiographie portable 

De manière générale, les systèmes de capteurs textiles utilisés pour la surveillance de la 

santé humaine doivent exécuter des fonctions spécifiques conformément à des normes 

médicales strictes et aux limitations importantes des ressources matérielles. Le textile 

intelligent portable a donc envahi le marché technologique mondial avec des capteurs ECG 

textiles intégrés dans les vêtements (Figure 33.a) qui peuvent mesurer les données cardiaques 

de manière pratique et conviviale, en particulier pour l'acquisition de données ECG continue et 

à longs termes en dehors du laboratoire et de l'environnement clinique. 

Un des projets prometteurs de vêtement intelligent utilisé pour l'électrocardiographie est 

développé par la société Hexoskin. Cependant, le défi avec le textile intelligent ECG portable 

d'Hexoskin [77], [78] (Figure 33.b) est la qualité et la fiabilité des données, notamment lorsque 

l'utilisateur est en mouvement ou lorsqu'il change de posture. Une étude a conclu que les textiles 

intelligents portables conviennent à la biométrie ECG pour un utilisateur en mouvement même 

s'ils sont fabriqués dans différents matériaux et si différents types d'électrodes textiles sont 

utilisées [73], [77], [78]. 
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Figure 33 : (a) Electrodes sur textile intelligent pour l’ECG, (b) T-shirt intelligent portable d’Hexoskin [77]. 

 

3. Broderie 

Dans le cadre de la thèse la fabrication d'antennes par broderie a été considérée. 

Différents exemples d'application de structures brodées sont listés ci-dessous. 

 

a) Capteur textile bioénergie  

La capacité d'intégrer plusieurs matériaux dans des fibres permet la réalisation de 

nouveaux dispositifs textiles portables avec des fonctionnalités dédiées à la récupération 

d'énergie. Afin de répondre aux besoins croissants en énergie des appareils électroniques 

portables et d'éliminer le besoin de recharges fréquentes et de transfert d'énergie filaire 

encombrante, les systèmes portables peuvent intégrer des récupérateurs d'énergie tels que des 

cellules à détection de température corporelle (Figure 34.a), des générateurs triboélectriques 

(TEG) (Figure 34.b). A titre d'illustration, L. Yin et al. [79] ont présenté des textiles intégrant 

des fibres multi-matériaux capables de récupérer l'énergie à partir de l'activité du corps humain. 

Les éléments conducteurs des textiles sont noyés dans les fibres elles-mêmes, assurant une 

protection électrique et chimique du corps humain, tout en préservant les propriétés mécaniques 

et cosmétiques des vêtements (Figure 34.a). 
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Figure 34 : Technologie textile de nanogénérateurs triboélectriques (TENGs) [80], (a) Le tissu électronique à 

base de fibre optique pour le transfert de température (b) Photo d'une cellule récolteuse de la chaleur du corps 

humain sur un t-shirt, (d) Schéma équivalent du circuit de transfert d’énergie et redressement du signal. . 

 

b) Lignes de transmission métamatériaux avec des anneaux SRR brodés 

Dans l'article [81], un métamatériau portable basé sur une ligne de transmission brodée 

chargée par un résonateur à anneaux fendus est présenté et ses performances sont analysées en 

termes de réponse fréquentielle. La géométrie de la structure et son circuit électrique équivalent 

sont représentés sur la Figure 35. 

 

Figure 35 : (a) Disposition de la ligne de transmission e-textile chargée avec un SRR. (b) Circuit électrique 

équivalent prenant en compte le couplage magnétique entre la ligne et le SRR [81]. 

 

Par rapport à la technologie PCB standard qui permet une fabrication simple de structures 

conductrices de taille assez petite, la broderie des motifs conducteurs introduit des limites de 

conception liées à la taille, à la conductivité, à la permittivité du substrat, et à l'épaisseur des 

prototypes. 
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c) NFC sur textile 

Un système de capteurs portables basé sur la communication en champ proche (NFC - 

Near Field Communication) a été étudié en se basant sur le principe d’approche corporelle pour 

une  communication sans fil à courte portée permettant l'échange d'informations entre les 

périphériques à une distance très courte (Figure 36).Ces étiquettes sont conçues en utilisant des 

fils métalliques spirales purement textiles avec des propriétés flexibles et robustes pour les 

communications en champ proche (NFC) placées sur la peau humaine (Figure 36.c).  

  

  

 

 

 

Figure 36 : (a) Schéma d’une antenne NFC, (b) 3 antennes NFC spirales construites en PCB (à gauche), en 

polyester et coton (au milieu) et en flanelle (à droite), (c) Lecteur NFC textile intégré dans un bracelet en cuir. 

[82]. 

 

Une transmission directe des signaux récupérés vers un lecteur NFC portable a été 

spécialement conçue pour analyser et envoyer les données récupérées vers un système de 

décryptage et d’affichage (Figure 36.c) [82], [83]. Une combinaison de lecture de patchs NFC 

posés sur la peau a été envisagée en utilisant un textile conducteur double face (Figure 37.a) 

[83]. Plusieurs antennes NFC flexibles sont intégrées dans la combinaison et réparties sur la 

totalité de la surface du textile. Le textile est utilisé comme ligne de transmission et permet de 

transmettre les signaux entre les différents patchs via les antennes NFC réparties autour du 

corps humain (Figure 37.b) [83].  
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Figure 37 : (a) Une démonstration conceptuelle d'un lecteur NFC portable et de patchs de capteurs distribués 

sur le corps humain. (b) Un exemple de textile conducteur double face. Un maillage conducteur est formé sur 

les deux côtés du tissu par des fils plaqués d'argent [83]. 

 

Enfin, on peut citer des travaux développés dans le cadre du projet ANR CONTEXT 

portant sur la fabrication d'antennes boucles et de lignes de transmission brodées pour le 

transfert de données et d'énergie fonctionnant en NFC à 13.56MHz dans les communications 

autour du corps humain [84]. 

d) Antenne à SRRs brodés 

La Figure 38 illustre la fabrication par broderie d'une antenne comprenant un monopole 

couplé à quatre anneaux simples fendus. L'antenne comprend trois couches : une couche 

intégrant le monopole, une couche intégrant les quatre anneaux et le plan de masse de la ligne 

d'accès microruban, et une couche de feutrine insérée entre le monopole et les anneaux.  

 

 
Figure 38: (a) Processus de fabrication d'antennes à métamatériaux par broderie, (b) Antennes monopole 

brodées, (c) Résonateurs à anneau fendu simple de forme carrée brodés [44]. 
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Dans cette étude, les auteurs ont cherché à limiter la quantité de fil brodé et ils ont étudié 

la réponse de l'antenne en considérant deux cas extrêmes. Le premier cas correspond à des 

anneaux conducteurs homogènes (anneaux pleins, homogeneous embroidery). Pour le second 

cas, ils ont considéré que les anneaux étaient brodés par un simple fil définissant le contour de 

chaque anneau (profile embroidery).  

La Figure 39 représente la réponse de l'antenne pour les deux cas extrêmes considérés. 

Les deux topologies montrent des résultats similaires avec un coefficient de réflexion |S11| < -

25 dB à la fréquence de résonance. La fréquence de résonance pour les anneaux définis par leur 

contour est légèrement décalée d'environ 1% vers les basses fréquences par rapport à la 

fréquence de fonctionnement pour les anneaux homogènes (2.45 GHz) [44]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 39 : Coefficient de réflexion de l'antenne à résonateurs SRR homogènes et lorsque les SRRs sont 

définis par leur contour [44]. 
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Conclusion 

Ce premier chapitre présente un état de l'art sur la récupération de l’énergie 

électromagnétique ambiante, la transmission des données par l’utilisation d'antennes miniatures 

couplées à des métamatériaux, des structures à base de métamatériaux SRR et de métasurfaces. 

Nous avons d'abord exposé une synthèse de la transmission et de la réflexion des rayonnements 

électromagnétiques et le principe de conversion des ondes radiofréquences en un signal continu 

par des circuits convertisseurs, redresseurs et des filtres radiofréquences/continus. 

La deuxième partie présente des structures métamatériaux et leurs différentes 

utilisations dans le domaine des télécommunications, ainsi que leurs intérêts pour la 

miniaturisation des antennes en introduisant leurs propriétés fondamentales. L'introduction de 

métamatériaux dans les différentes technologies de miniaturisation et de fabrication d'antenne, 

incluant principalement la modification de la géométrie de l'antenne (forme, taille, ajout de 

fentes, et le type de fil utilisé, etc.), a été également présentée. 

A travers des exemples de projets de recherche, les fabrications sur textile de 

métamatériaux et métasurfaces capables d'améliorer les performances d'une antenne et 

contrôler sa bande passante ont été introduites.  

Enfin, l'utilisation de matériaux spéciaux (tissus à fils conducteurs, tissus diélectriques 

purs, résonateurs de forme circulaire ou carrée, métasurfaces à réseau périodique) permet de 

s'adapter aux évolutions technologiques et aux progrès les plus récents pour le développement 

des antennes miniatures inspirées des métamatériaux. Ce qui ouvre la perspective vers la 

présentation de nos études dans le chapitre 2 dédiées à l'intégration dans le textile de résonateurs 

à anneaux fendus et d'antennes dipôles dans le but d’étudier et d’améliorer leurs performances. 
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Introduction 

Dans son principe de base, un système de récupération d’énergie électromagnétique est 

composé de deux éléments. Un élément rayonnant permettant de capter le champ 

électromagnétique ambiant et un circuit de rectification permettant de convertir le signal RF en 

un signal continu (DC). L’élément rayonnant peut-être constitué par une antenne, un réseau 

d’antennes ou une métasurface. Dans le cadre de cette thèse, des antennes à base de 

métamatériaux et des métasurfaces ont été étudiées.  

Ce chapitre est consacré à l’étude théorique de ces différents éléments rayonnants en 

vue de les utiliser par la suite pour la collecte d’énergie en y apportant des composants 

électroniques pour la rectification. La bande de fréquence d'utilisation visée est la bande ISM-

2.4 GHz et plus particulièrement la bande des canaux WiFi qui s'étend en Europe de 2.41 à 2.47 

GHz. Les structures étudiées seront optimisées plus particulièrement pour un fonctionnement à 

2.45 GHz. L'ensemble des simulations électromagnétiques présentées dans cette thèse a été 

effectué avec le logiciel HFSS de Ansys. 

Différentes technologies ont été utilisées pour fabriquer les éléments rayonnants : des 

technologies de circuits imprimés PCB (Printed Circuit Board) et une technologie textile (la 

broderie)[1], [2]. Les propriétés des matériaux diélectriques et conducteurs et les principales 

caractéristiques des substrats utilisés dans le cadre de la thèse sont rassemblées au début de ce 

chapitre. Ces valeurs ont été utilisées pour l’ensemble des simulations de ce chapitre et des 

chapitres suivants. 

Ensuite, les antennes à base de métamatériaux sont présentées. Les antennes étudiées 

reposent sur le principe d'un dipôle couplé à des résonateurs à anneaux fendus (SRRs). Ce type 

de résonateur est habituellement considéré dans le domaine des métamatériaux pour obtenir un 

matériau à perméabilité effective. Dans le cas présent, il sera envisagé pour obtenir un 

fonctionnement multifréquence de l'antenne et plus particulièrement en visant une réduction de 

la taille de l'antenne. 

Des antennes à métamatériaux ont été fabriquées par PCB sur un substrat flexible de 

Kapton ainsi que sur un textile par broderie. Les techniques de fabrication sur substrat flexible 

par PCB sont bien maîtrisées et une première géométrie d'antenne a été définie. La géométrie 

et le principe de fonctionnement de l'antenne sont présentés dans un premier temps. Ensuite, 

des études paramétriques portant sur les principales dimensions et distances géométriques sont 

synthétisées. Ces études aboutissent à la définition d'une antenne fonctionnant en bande ISM-
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2.4 GHz. Les propriétés d'émission de cette antenne optimisée sont présentées au préalable afin 

de pouvoir analyser les études paramétriques. 

La fabrication sur textile nécessite de prendre en compte des contraintes spécifiques 

liées à la broderie. Une seconde géométrie d'antenne a donc été considérée et deux types de fils 

conducteurs pour fabriquer les SRRs ont été envisagés. La géométrie et l'ensemble des résultats 

de simulation sont présentés. 

Enfin, dans ce chapitre, nous présentons le comportement fréquentiel d'une métasurface 

(sans composant électronique) en termes de coefficient de réflexion et de transmission. Les 

conditions de simulation d'une métasurface de surface infinie sont présentées avant de procéder 

à une étude paramétrique portant sur les dimensions géométriques. Puis, une métasurface 

optimisée pour un fonctionnement en bande ISM-2.4 GHz est définie. 

Le chapitre conclut par une synthèse des principaux résultats de simulation obtenus. 

 

I.  Substrats et matériaux utilisés 

Différents substrats et matériaux ont été utilisés pour la fabrication de prototypes dans 

le cadre de la thèse. Nous résumons ici les principales propriétés et caractéristiques utilisées 

pour la simulation. Les différentes étapes de fabrication des structures par gravure de circuits 

imprimés (PCB) et par broderie seront développées dans le chapitre 4. 

 

1. Epoxy FR4 

Des métasurfaces ont été fabriquées sur substrat FR4 dans le service EEA Électronique 

Bât. P3 de l'Université de Lille. Les métasurfaces sur substrat FR4 ont été dimensionnées en 

considérant un substrat de 0.8 mm d'épaisseur et une épaisseur de cuivre de 35µm. Une 

permittivité complexe pour le FR4 εr = 4.4(1 - i 0.02 )  et une conductivité du Cuivre 58×106 

S/m ont été utilisées pour l'ensemble des simulations. 

 

2. Kapton 

 Kapton de type I 

Des antennes métamatériaux sur un substrat flexible de Kapton ont été fabriquées à 

l'ICTEAM (Institute for Information and Communication Technologies, Electronics and 

Applied Mathematics) de l'UCL (Université Catholique de Louvain, Belgique) dans le cadre 

d'une collaboration. La référence du substrat utilisé est Kapton HN- IM301560/5 de chez 
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DuPont. L'épaisseur du Kapton est 0.075mm et l'épaisseur du cuivre 0.07mm. Pour la 

simulation, une permittivité complexe du Kapton εr =3.4 ( 1 – i0.01) ont été considérées et une 

conductivité du cuivre  58×106 S/m.  

 Kapton de type II 

Par contre, la surface nécessaire étant plus importante, la fabrication de la métasurface 

sur Kapton a été externalisée chez un industriel (CIBEL, Circuit Imprimé de BELlême, France). 

Dans ce cas, l'épaisseur du Kapton et du Cuivre sont 50µm et 35µm respectivement. La 

référence du substrat utilisé est AP9121R de chez DuPont. Pour la simulation, une permittivité 

complexe du Kapton εr = 3.2 (1 – i0.003) et une conductivité du cuivre 58×106 S/m ont été 

considérées. 

 

3. Textile 

Des antennes métamatériaux ont été fabriquées en brodant des fils conducteurs sur un 

tissu de coton. Le tissu en coton est caractérisé par une permittivité εr =1.8 et une épaisseur 

mesurée de 0.28mm. La valeur de permittivité a été estimée par ailleurs dans le groupe à partir 

de mesures capacitives en basse fréquence (f < 100 MHz). La valeur de la tangente de pertes 

diélectriques d'environ 0.0018, estimée négligeable, n'a pas été considérée dans les simulations. 

Deux types de fils conducteurs ont été utilisés. Le premier est un fil conducteur à base 

d’argent "Shieldex® Twisted Yarns 117/17 dtex 2-Ply" de chez Statex. Il présente une 

conductivité S=1.44×105S/m plus faible que le cuivre, et son diamètre vaut 0.2 mm. Les fils 

conducteurs ne sont pas isolés par une gaine extérieure. Pour obtenir un ruban plus large que le 

diamètre du fil, il suffit de broder des fils les uns à côté des autres comme indiqué dans le 

chapitre 4.  

Le second fil utilisé est le fil Datatrans de chez Tibtech Innovation Technology. 

Composé de trois fils monofilament de cuivre torsadés avec des fils diélectriques, il présente 

une conductivité plus élevée proche de 5.8×107S/m. Un diamètre équivalent du fil 0.2mm a été 

considérée dans les simulations. Les fils conducteurs sont isolés par des fils diélectriques 

extérieurs, il n'est donc pas possible de fabriquer des rubans conducteurs plus large que le 

diamètre du fil. En contrepartie, sa typologie permet de fabriquer des anneaux fendus constitués 

de rubans en méandre présentant de multiple résonances qui pourraient être mises à profit pour 

obtenir un fonctionnement multifréquence des antennes.  
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II.  Antenne à anneaux fendus sur substrat Kapton 

Dans un premier temps, nous présentons le principe de fonctionnement d'une antenne à 

anneaux fendus à partir de simulations menées avec le logiciel HFSS de Ansys. Par souci de 

clarté et de synthèse, le principe de fonctionnement est illustré en considérant une antenne à 

SRRs optimisée pour fonctionner dans la bande ISM-2.4GHz. Nous indiquons aussi les 

principales caractéristiques de rayonnement de cette antenne optimisée (diagramme de 

rayonnement et gain). Cette antenne optimisée correspond à l’antenne qui a été fabriquée et 

dont les résultats expérimentaux seront présentés dans le chapitre 4. Cette antenne a été définie 

au terme d’études paramétriques portant sur les différentes dimensions géométriques qui sont 

synthétisées dans un second temps. 

 

1. Principe de fonctionnement 

L'antenne étudiée est représentée sur la Figure 40. Elle est composée d'un dipôle 

rectiligne formé par deux rubans en cuivre. Le dipôle est alimenté en son centre par un port 

d'excitation de type Lumped Port. Le dipôle est couplé à deux résonateurs à anneaux fendus 

(SRRs) de forme carrée. Les motifs conducteurs sont déposés sur le substrat de Kapton de type 

I. Les études ont été menées en considérant les propriétés matériaux définies dans le paragraphe 

I.  

 

Figure 40: (a) Antenne à anneaux fendus simulée sur HFSS, (b) Définition des paramètres géométriques de 

l'antenne. 
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L'antenne est définie par les paramètres géométriques suivants (Figure 41) : 

- Un dipôle de longueur totale 2Lx et de largeur Wx. 

- Deux SRRs de forme carrée caractérisés par une longueur Ls de l'anneau externe et 

une distance ds entre anneaux. Chaque anneau est formé par un ruban de largeur Ws 

et une fente df identique. 

 

Enfin, la distance entre le dipôle et le résonateur est notée d1 et la distance séparant la 

source du bord extérieur du SRR est d2. La longueur du port d'excitation fixée à 2.45 mm 

correspond à la dimension d'un connecteur UFL qui sera utilisé expérimentalement. 

 

 

Figure 41: Modèle d'antenne à SRR montrant la condition de type « Open Radiation Boundary » appliquée sur 

toutes les faces extérieures de l'espace de simulation. 

 

En simulation, une condition aux limites de type « Open Radiation Boundary » (Figure 

41) est utilisée pour simuler un domaine ouvert. Cette condition permet aux ondes de sortir du 

domaine de simulation et modélise des ondes qui se propageraient infiniment loin dans l'espace. 

Cette condition doit être appliquée sur les faces externes du domaine de simulation éloignées 

d'au moins un quart de longueur d'onde à la fréquence d’utilisation soit 2.45 GHz. 



Conception des antennes à anneaux fendus et des métasurfaces 

 

52 

 

 
Figure 42: Paramètres S (a) et Z (b) simulés pour l’antenne sur Kapton 

 

 

La Figure 42 représente le coefficient de réflexion dans le port d'entrée de l'antenne à 

SRRs simulée pour les dimensions nominales listées dans le Tableau 2. 

 

Paramètre Source Lx Wx Ls Ws epCu d1=d2 ds df 

Dimension (mm) 2.54 12 0.5 10 Wx 0.07 0.5 0.4 0.4 

 

 

On observe deux dips dans le coefficient de réflexion. Un premier très étroit à 2.46 GHz, 

et un second plus large à 4.43 GHz. En comparaison avec le coefficient de réflexion tracé Figure 

43.a calculé pour un dipôle de même dimension mais sans SRRs, on peut attribuer le second 

dip à une adaptation de l'impédance d'entrée du dipôle à 50 Ω.  

 

 

Figure 43: (a) paramètre S, (b) impédance d'entrée  simulée pour l’antenne dipôle sur Kapton sans anneaux 

SRR 

Tableau 2: Paramètres de la structure optimale. 
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Cette analyse est confirmée par l'impédance d'entrée de l'antenne tracée sur la Figure 

43.b . L'impédance d'entrée est calculée par la relation (II.1) : 

𝑆11 =
𝑍𝑖𝑛 − 𝑍0

𝑍𝑖𝑛 + 𝑍0
 ↔  𝑍𝑖𝑛 = 𝑍0 ×

1 + 𝑆11

1 − 𝑆11
  (II. 1) 

Où Z0 représente l'impédance caractéristique et S11 le coefficient de réflexion complexe, ici 

Z0=50 Ω. 

 

Pour le second dip à 4,43 GHz, l'impédance d'entrée de l'antenne à SRRs présente une 

partie imaginaire nulle et une partie réelle proche de 50 Ω. On peut remarquer que cela 

correspond à une résonance série du dipôle en se référant au fonctionnement d'un circuit RLC. 

A l'inverse, le premier dip apparait à une fréquence 2.46 GHz juste inférieure à une résonance 

d'un circuit RLC parallèle qui peut être attribuée aux résonateurs à anneaux fendus. La 

fréquence de résonance des SRRs peut être estimée par la formule (II.2) : 

𝑓𝑆𝑅𝑅 =
1

2𝜋√𝐿𝐶𝑠

  (II. 2) 

L'inductance L des SRRs est calculée en fonction de la longueur des anneaux Ls2 et la 

perméabilité du vide µ0 = 4π×10-7 H.m-1. La capacité des anneaux SRR peut être calculée en 

utilisant la permittivité du vide ε0 = 8.854×10-12 F.m−1, la largeur des anneaux Ws, l'épaisseur 

des anneaux epCu, l'écart entre les anneaux ds et la largeur des fentes df. La fréquence de 

résonance d'un SRR à deux anneaux peut être calculée à l'aide des équations (II.2.1) et (II.2.2) 

[3] : 

 

𝐿 =
µ0𝐿𝑠2

√𝜋
[𝑙𝑜𝑔 (

32 × 𝐿𝑠2

𝑊𝑠√𝜋
) − 2]  (II. 2.1) 

𝐶𝑆 = 𝜀0

𝑊𝑠 × epCu

𝑑𝑓 × 𝑑𝑠
 (II. 2.2) 

Pour les dimensions des SRRs considérées, la fréquence de résonance calculée par 

l'équation (II.2) est 3.12 GHz. Cette valeur proche de la fréquence de résonance observée sur 

Figure 42 à 2.6 GHz permet d'attribuer le premier dip de réflexion à la présence d'une résonance 

des SRRs. 

Sur la Figure 42.b, on remarque que les anneaux fendus modifient l'impédance d'entrée 

en apportant une impédance supplémentaire (de type circuit RLC parallèle) à l'impédance du 

dipôle (de type RLC série). La résonance très étroite à 2.6 GHz traduit les faibles pertes des 

résonateurs SRRs en cuivre (donc très bon conducteur) sur un substrat de Kapton très fin et à 
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faibles pertes. La résonance étroite s'accompagne d'une forte augmentation des parties réelle et 

imaginaire de l'impédance d'entrée. Un agrandissement de l'impédance autour du premier dip 

de réflexion est présenté Figure 44.  

 

  

Figure 44: Impédance d'entrée de l'antenne simulée autour du premier dip de réflexion pour l’antenne dipôle à 

SRRs sur Kapton. 

 

On observe que le premier dip de S11 à 2.46 GHz correspond principalement à la 

condition Im(Zin) ≈ 0. La valeur de S11 au premier dip dépend alors de la valeur de Re(Zin) 

lorsque Im(Zin) ≈ 0. Ainsi, la fréquence du premier dip proche de la résonance des SRRs pourra 

être ajustée en modifiant principalement les dimensions géométriques des anneaux fendus. Par 

contre, l'amplitude du premier dip traduisant l'adaptation de l'impédance d'entrée de l'antenne à 

50 Ω sera plus difficilement ajustable.  

 

2. Etudes paramétriques 

Afin de mieux comprendre le fonctionnement de l'antenne à SRRs, des études 

paramétriques ont été menées en modifiant différentes dimensions géométriques. Plusieurs 

propriétés ont été étudiées. En premier lieu, on s'est intéressé à la fréquence et l'amplitude des 

dips de réflexion correspondant à la fréquence de fonctionnement de l'antenne. Ensuite, les 

parties réelle et imaginaire de l'impédance d'entrée ainsi que le gain ont été déterminés à ces 

fréquences de fonctionnement et leurs évolutions étudiées en fonction des dimensions 

géométriques. Les paragraphes suivant synthétisent les études paramétriques en fonction de la 

longueur du dipôle (Lx), de la largeur des rubans Wx=Ws, de la longueur des anneaux Ls, de la 

distance entre les anneaux (ds), et de l'orientation des anneaux par rapport au dipôle. 
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a) La longueur du dipôle Lx 

En théorie, une antenne dipôle résonne lorsque la longueur (~2Lx) de l'antenne est égal 

à une demi-longueur d'onde. Nous présentons ici une antenne dipôle à SRR avec Lx = 30.6 mm 

(2Lx = 61.2 mm). Les autres dimensions géométriques sont fixées aux valeurs nominales du 

paragraphe précédent (Tableau 2). 

La Figure 45 représente l'évolution fréquentielle du coefficient de réflexion (a) et de 

l'impédance d'entrée de l'antenne (b). Deux dips de réflexion sont observés à 1.95 et 2.56 GHz 

avec |S11| < -35 dB et -7 dB respectivement. Ces dips sont obtenus plus précisément pour une 

impédance d'entrée de l'antenne valant Zin = 51.2 - i 0.09 et 119 + i 0.1 Ω à 1.95 et 2.56 GHz 

respectivement traduisant une bonne adaptation de l'impédance d’entrée à 50 Ω observée pour 

le premier dip. 

 

 
 

Figure 45: Paramètres S(a) et Z(b) simulés pour l’antenne sur Kapton pour Lx = 30.6 mm. 

 

L'analyse de la cartographie du champ électrique normalisé par rapport à la valeur 

maximale du champ pour le mode considéré  autour de l'antenne à ces deux fréquences permet 

d'attribuer le premier dip à la résonance du dipôle alors que la résonance des anneaux SRRs 

apporte une résonance RLC parallèle supplémentaire à l'origine de la présence du deuxième dip 

(Figure 46). 
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Les fréquences de fonctionnement peuvent être ajustées en réduisant la longueur du 

dipôle. En visant une réduction de la taille de l'antenne, l'étude paramétrique suivante présente 

l'influence de la longueur du dipôle sur les caractéristiques de l'antenne, en limitant la longueur 

du dipôle dans l’intervalle « 9 mm < Lx <15 mm » (18 mm < 2Lx <30mm).  

 

La Figure 47 représente le coefficient de réflexion et l'impédance à l'entrée de l'antenne 

calculés pour différentes longueurs Lx du dipôle.  

 

 

La Figure 47.a montre que la fréquence du dip de réflexion attribué au dipôle augmente 

de 4GHz à 5GHz lorsque la longueur du dipôle diminue Lx = 15, 14, 12, 10 et 9 mm. Par contre, 

la fréquence du dip attribué à la résonance des SRRs est quasiment inchangée (aux alentours de 

2.45 GHz). La diminution de la partie imaginaire de l'impédance (Figure 47.b) autour de la 

résonance des SRRs est consécutive à l’augmentation de la fréquence de résonance du dipôle. 

En conséquence, la fréquence pour laquelle la condition d'adaptation d'impédance de l'antenne 

 

Figure 46:  Cartographie du champ électrique normalisé de l'antenne calculée aux dips de réflexion pour Lx = 

30.6 mm (2Lx = 61.2 mm). 

 
Figure 47: Paramètres S(a) et Z(b)  simulés pour l’antenne sur Kapton pour différentes longueur Lx 
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(Im(Zin)≈0) est obtenue diminue lors de l'allongement du dipôle. On note que pour Lx = 12 mm 

(soit pour la longueur du dipôle optimale) on obtient deux dips de réflexion équilibrés de niveau 

-26.8 et -16.9 dB à 2.46 et 4.43 GHz, respectivement. 

Sur la Figure 47.a, on peut remarquer que le raccourcissement du dipôle a pour effet de 

changer principalement l’amplitude du premier dip S11 = -17, -19, -27, -24 et -18 dB sans 

modifier fortement les fréquences de fonctionnement 2.42, 2.43, 2.46, 2.47 et 2.48 GHz, 

respectivement. On observe aussi une variation de l'amplitude de S11 du second dip attribué à 

la résonance du dipôle. Contrairement aux résultats présentés précédemment sur la Figure 46, 

l'analyse de la cartographie du champ électrique normalisé par rapport à la valeur maximale du 

champ autour de l'antenne représentée sur la Figure 48 avec Lx = 12 mm permet d'attribuer le 

deuxième dip à la résonance du dipôle alors que la résonance des anneaux SRRs est mise en 

évidence pour le premier dip.  

 

 
Figure 48: Cartographie du courant et champ électrique normalisé de l'antenne calculée aux dips de réflexion 

pour Lx = 12 mm. 

 

Le champ électrique normalisé et le courant sur les anneaux conducteurs calculé pour 

Lx = 12 mm à la fréquence du premier dip de réflexion attribué à la résonance des SRRs à 

2.46 GHz sont représentés sur la Figure 48. Le sens du courant est représenté par des flèches 

sur chaque anneau. On observe que le courant dans les deux anneaux circule dans le même sens 

avec un niveau d’intensité plus élevé en s’éloignant du gap de chaque anneau. En revanche, le 

champ électrique est maximal dans les fentes des anneaux et il est faible sur l’autre extrémité à 

l’opposé de la fente. On remarque aussi pour la fréquence 4.43 GHz, que le champ électrique 

est très faible dans les deux anneaux avec une légère concentration au niveau du dipôle. Cela 

confirme l'origine de la capacité dans le schéma équivalent du SRR qui est produit par l'espace 

entre les anneaux. 
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La Figure 49 montre l'influence du raccourcissement du dipôle sur les propriétés de 

rayonnement de l'antenne. Le diagramme de rayonnement du gain normalisé calculé à la 

fréquence du premier dip de réflexion (2.42, 2.43, 2.46, 2.47 et 2.48 GHz lorsque Lx = 15, 14, 

12, 10 et 9 mm, respectivement) est représenté sur la partie gauche de la Figure 49, le 

diagramme de rayonnement à la fréquence du second dip correspondant au rayonnement du 

dipôle est représenté sur la partie droite de la Figure 49. 

Le diagramme de rayonnement en azimut représenté en haut à la Figure 49.a et Figure 

49.b est équivalent au rayonnement d'un dipôle seul (Figure 49.a, Dipôle 12 mm) mais réorienté 

de  = 30°. Lorsque le dipôle est raccourci, le diagramme de rayonnement pour la fréquence 

du 2nd dip est inchangé. Comparativement au rayonnement d'un dipôle, le rayonnement à la 

fréquence du 1er dip est aussi modifié avec principalement une réorientation de  = 30°, ce 

qui indique que les SRRs en résonance modifient le rayonnement du dipôle. 

 

 
 

Figure 49: Diagramme de rayonnement de l'antenne à SRRs. Gain normalisé en dB pour Lx variable, à gauche 

pour la fréquence du 1er dip de réflexion et à droite pour la fréquence du second dip de réflexion. (a) et (b) : 

azimut,(c) et (d): élévation. 
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La Figure 50 représente l'évolution du gain calculé aux fréquences des deux dips de 

réflexion en fonction de la longueur du dipôle. Comme le montre la Figure 50, le gain pour le 

premier dip est fortement affecté par la longueur du dipôle alors que le gain pour le second dip 

varie peu. Pour une longueur Lx = 12 mm, le gain du premier et du second dip est -4.95 et -0.37 

dBi, respectivement. 

En conclusion, le raccourcissement du dipôle a pour conséquence de modifier les 

conditions d'adaptation d'impédance de l'antenne qui se traduit principalement par une 

augmentation de la fréquence du deuxième dip et un changement de la valeur de S11 du premier 

dip de réflexion. Par contre, le diagramme de rayonnement et le gain de l'antenne à la fréquence 

du second dip relié au dipôle sont peu sensibles au raccourcissement de la longueur du dipôle. 

Pour le premier dip lié à la résonance des SRRs, le raccourcissement a pour effet de modifier 

légèrement la direction principale du rayonnement et de réduire fortement le gain. 

 

 
Figure 50: Evolution du gain en dBi calculé aux fréquences des dips de réflexion pour différentes longueurs 

Lx du dipôle 

 

b) Largeur du dipôle Wx et des anneaux SRRs Ws 

La Figure 51 représente les évolutions de la fréquence des deux dips de réflexion, du 

gain en dBi et de l'impédance d'entrée de l'antenne en fonction de la largeur des rubans Wx = Ws. 

Les autres dimensions géométriques correspondent aux valeurs nominales pour un 

fonctionnement autour de 2.45 GHz (Tableau 2). 



Conception des antennes à anneaux fendus et des métasurfaces 

 

60 

 

La Figure 51.a montre que la fréquence du premier dip de réflexion augmente de 2.42 à 

2.51 GHz et de 4.4 GHz à 4.47 GHz pour le second lorsque Wx = Ws = 0.3, 0.4, 0.5, 0.6 et 0.7 

mm. Pour ces mêmes largeurs de ruban, le gain augmente de -0.7 à -0.1 dBi (Figure 51.b). 

Enfin, la diminution de la partie réelle et l’augmentation de la partie imaginaire de l'impédance 

d'entrée autour de la résonance des SRRs sont consécutives à l’augmentation de la fréquence 

de résonance du dipôle lorsque Wx = Ws augmente. Finalement, pour Wx =Ws= 0.5 mm on 

obtient un bon compromis entre adaptation d’impédance et gain avec un coefficient de réflexion 

S11 = -26.8 dB à 2.46 GHz, et un gain de -0.38 dBi. 

 
 

Figure 51: Fréquences des deux dips de réflexion (a), gain au second dip (b) et impédance d'entrée Zin au 

premier dip(c) simulés pour différentes largeur Wx=Ws. 

c) Longueur Ls des anneaux SRRs 

L’étude paramétrique a été menée en utilisant les dimensions géométriques nominales 

(Tableau 2). En particulier, la largeur des rubans Ws et la distance entre anneaux ds ont été 

conservées constantes ainsi que Lx = 12 mm. En variant la longueur de l'anneau extérieur Ls, la 

longueur Ls2 = Ls – 2Ws – 2ds de l'anneau intérieur est donc modifiée aussi. Enfin, pour Ls = 14 

et 16 mm, la longueur de l'anneau extérieur est supérieure à la longueur Lx et les SRRs sont 

partiellement couplés au dipôle. 
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La Figure 52 représente les évolutions du coefficient de réflexion et de l'impédance 

d'entrée de l'antenne calculés pour des longueurs Ls variant de 4 mm à 16 mm. Pour Ls = 4 et 

6 mm, la fréquence de résonances des SRRs est supérieure à 5 GHz, et les anneaux de petites 

tailles sont faiblement couplés au dipôle. En augmentant la longueur des anneaux de 4 mm à 

16 mm, la fréquence de résonance des SRRs diminue et on observe que le premier dip de 

réflexion diminue de 4.8 GHz à 1.3 GHz. Pour la valeur Ls = 4 mm et 6 mm, le dip de réflexion 

des SRRs disparaît quasiment avec un décalage fréquentiel du second dip, dû au très faible 

couplage entre les résonateurs et le dipôle causé par la petite taille des anneaux.  

 

Pour la valeur Ls = 14 mm, on remarque l’apparition de trois dips de réflexion à 1.56, 

3.452 et 4.8 GHz qui sont attribués aux résonance des SRRs, un fort couplage entre dipôle et 

les anneaux et au rayonnement du dipôle avec un faible couplage avec les anneaux (dernier dip) 

(Figure 53). 

 

Figure 52: Paramètres S et Z  simulés pour l’antenne sur Kapton pour différentes longueurs des anneaux Ls. 

 
 

Figure 53: Cartographie du champ électrique normalisé dans le plan x-y de l'antenne pour Ls = 14mm. 
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d) Distance entre les anneaux ds 

La Figure 54 présente l'influence de la distance ds sur la fréquence de résonance des 

SRRs. On constate que la fréquence de résonance des SRRs visible sur la Figure 54.b augmente 

lorsque la distance ds augmente. Ce comportement est cohérent avec le schéma équivalent d'un 

SRR pour lequel la valeur de la capacité équivalente (équation 3) est inversement 

proportionnelle à ds. Lorsque ds augmente, la capacité du schéma équivalent diminue et la 

fréquence de résonance des SRRs augmente. Par contre la fréquence et le niveau S11 du second 

dip de réflexion relié au dipôle est peu sensible à ds. 

 

 
Figure 54: Paramètres S et Z  simulés pour l’antenne sur Kapton avec ds variable. 

 

e) Orientation des anneaux par rapport au dipôle 

Une étude a été menée afin de déterminer l'orientation des anneaux permettant d'obtenir 

le meilleur couplage avec le dipôle. Les quatre orientations des SRRs étudiées sont illustrées 

sur la Figure 55 et elles sont définies par l'ange de rotation φ = 0°, 90°, 180° et 270°. L'angle 

 = 0° correspond à la configuration de l'antenne étudiée jusqu'à présent.  
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Figure 55: Définition de l'orientation des résonateurs. 

 

Les autres configurations sont obtenues en tournant successivement les deux anneaux 

fendus de 90° dans le sens des aiguilles d'une montre, en conservant les paramètres optimaux 

du Tableau 2. La Figure 56.a et Figure 56.b représentent respectivement le coefficient de 

réflexion et l'impédance d'entrée de l'antenne en fonction de la fréquence pour les quatre 

orientations. 

 
Figure 56: (a) Paramètres S et (b) impédance Z simulés pour l’antenne sur Kapton avec φ variable. 

 

À φ = 0°, la fente de l'anneau extérieur de chaque SRR est située à proximité du port 

d'excitation du dipôle. On remarque que pour cette orientation on obtient une très bonne 
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adaptation d'impédance avec un coefficient de réflexion S11 = -27.7 dB à 2.46 GHz. En 

modifiant l'orientation des SRRs, la résonance apparaît moins marquée sur l'impédance d'entrée 

de l'antenne pour  = 90 et 270°, et elle disparaît quasiment pour  = 180°. Pour ces trois 

orientations, la contribution des SRRs sur l'impédance d'entrée de l'antenne est trop faible pour 

compenser la partie imaginaire négative de l'impédance liée au dipôle. En conséquence, autour 

de la résonance des SRRs on s'éloigne de la condition d'adaptation stricte Zin ≈ 0 et le premier 

dip de réflexion est bien plus faible pour  = 90 et 270° que pour  = 0°, et il disparait 

complétement pour  =180°. La géométrie des anneaux étant inchangée pour les quatre 

configurations, ce changement de comportement peut être attribué à une modification du 

couplage entre les SRRs et le dipôle et il peut être analysé par une cartographie du champ 

électrique et du courant. 

La Figure 57 représente le champ électrique dans le plan du dipôle et des SRRs (plan x-

y de la structure) et le courant sur le dipôle et les SRRs simulés à la fréquence du premier dip 

de réflexion et pour les différentes orientations. Pour analyser ces résultats, on notera que le 

courant dans le dipôle est plus élevé à proximité du port d'excitation qu'à ses extrémités. Le 

couplage avec les SRRs est donc principalement obtenu à proximité de l'entrée du dipôle et le 

couplage est moindre aux extrémités.  

 

 

Figure 57: Cartographie du champ électrique normalisé dans le plan x-y de l'antenne pour les fréquences des 

différents angle de positionnement de la fente des anneaux. 
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Pour φ = 0°, les SRRs sont fortement couplés au dipôle comme l'illustrent le champ 

électrique et le courant présentés Figure 57.a. En particulier, on remarque un fort champ 

électrique entre le dipôle et l'anneau extérieur de chaque SRR. Pour cette orientation, les deux 

anneaux de chaque SRR peuvent être couplés simultanément au dipôle. Le champ magnétique 

produit par le dipôle génère alors un courant dans les deux anneaux du SRR, principalement 

sur les segments les plus proches du dipôle et de son port d'excitation. Par contre, pour φ = 90° 

et 270° (Figure 57.b et Figure 57.d), la fente d'un des anneaux de chaque SRR est orientée vers 

le dipôle. Le courant ne peut donc pas être généré localement par couplage magnétique sur cet 

anneau, et les SRRs ne sont couplés au dipôle que par un seul des anneaux : l'anneau extérieur 

pour φ = 90° et l'anneau intérieur pour φ = 270°. Par conséquent, la présence des anneaux pour 

ces deux orientations modifie moins l'impédance d'entrée de l'antenne qui se comporte 

quasiment comme un simple dipôle. Pour φ = 180°, aucune résonance n’apparaît sur la réponse 

spectrale de l'impédance d'entrée de l'antenne. Néanmoins pour comparaison, le champ 

électrique et le courant ont été représentés sur la Figure 57.c à une fréquence 2.23 GHz. Il 

apparaît sur la Figure 57.c que les SRRs ne sont pas couplés au dipôle. Cela peut s'expliquer 

par la présence de la fente de l'anneau intérieur à proximité du port d'entrée du dipôle qui limite 

la génération du courant dans l'anneau intérieur. Il en résulte que cette orientation particulière 

des SRRs ne permet pas d'obtenir un couplage satisfaisant avec le dipôle. 

Ces études ont permis de définir la géométrie de l'antenne représentée Figure 40 et les 

dimensions listées dans le Tableau 2. Cette antenne a été fabriquée et caractérisée. Les résultats 

expérimentaux seront présentés dans le Chapitre 4. 

 

III.  Antennes à anneaux fendus sur textile 

Deux types d'antennes sur textile ont été fabriquées à l'ENSAIT par broderie. Une 

première antenne intégrée sur textile a été dimensionnée, en début de thèse, par une chercheuse 

post-doctorante dans le groupe. Cette antenne a été caractérisée dans le cadre de la thèse. C'est 

pourquoi, les principaux résultats théoriques préliminaires sont rappelés en début de ce 

paragraphe bien qu'ils aient été obtenus parallèlement à la thèse. Une seconde antenne a été 

fabriquée dans le cadre de cette thèse et sera plus précisément présentée en fin de paragraphe. 
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1. Antenne à double bande 

a) Contraintes de fabrication 

La géométrie de l'antenne est représentée sur la Figure 58. Elle comporte 2 résonateurs 

à anneaux fendus et un dipôle, tous de forme circulaire. Pour la fabrication, les anneaux fendus 

ont été obtenus par broderie d'un fil conducteur à base d’argent "Shieldex® Twisted Yarns 

117/17 dtex 2-Ply" de chez Statex alors que le dipôle était constitué de 2 brins de fil 

monofilament de cuivre. La forme circulaire a été sélectionnée pour faciliter la broderie en 

supprimant la présence d'angles droits des anneaux de forme carrée. 

 

 
 

Figure 58: Géométrie de l'antenne textile à SRRs. 

 

Des études préliminaires menées par les chercheurs de l'ENSAIT portant sur la broderie 

du fil conducteur de chez Statex ont montré différentes limitations technologiques. La première 

concerne la pilosité du fil après broderie. Le fil est constitué de multifilaments qui se cassent 

lors de la broderie, ce qui produit une pilosité. Cette pilosité risque de court-circuiter les 

anneaux concentriques et en conséquence de détruire la résonance. La broderie des anneaux a 

donc été étudiée de manière à définir la valeur minimale du gap gSRR qui peut être atteinte sans 

risque de court-circuit entre les anneaux concentriques.  

Cette étude a permis de fixer la valeur minimale gSRR=1 mm, et un gap de 1.25 mm a 

été utilisé dans la pratique. La seconde contrainte concerne la connexion du dipôle. Chaque 

filament du fil Statex est constitué par un cœur diélectrique recouvert d'un fil d'argent. La 

soudure traditionnelle à l'étain d'un connecteur sur ce type de fil est donc inadaptée. Il a donc 

été préféré d'utiliser un fil de cuivre de diamètre 0.2 mm pour le dipôle. Ce fil a été fixé sur le 

textile par broderie de fils diélectriques. 
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A partir de ces contraintes, nous présentons ici différentes études paramétriques et les 

principales caractéristiques de l'antenne obtenues en simulation. Ces études ont été menées par 

une post-doctorante du groupe et elles sont synthétisées ci-dessous, d'une part afin de 

comprendre l'origine de la seconde antenne à SRR brodée étudiée, et d'autre part pour analyser 

les résultats expérimentaux obtenus sur cette antenne dans le cadre de cette thèse. Dans ces 

études les dimensions nominales sont : d = 21 mm, d1 = 11 mm, d2 = 16 mm, gDS = 1.775mm, 

gSRR = 1.25 mm (> 1 mm), s = 2 mm. Pour la simulation, une section droite des anneaux SRRs 

de forme rectangulaire a été considérée avec une largeur w = 1.25 mm et une hauteur 0.4 mm. 

La section droite du dipôle était de forme circulaire et de diamètre 0.2 mm. Ces dimensions 

nominales correspondent aux dimensions de de l'antenne fabriquée et présentée dans le chapitre 

4, et les propriétés des matériaux utilisées ont été précisées en début de chapitre. 

 

b) Principe de fonctionnement 

La Figure 59 représente l'évolution fréquentielle du coefficient de réflexion (a) et de 

l'impédance d'entrée de l'antenne (b) pour les dimensions géométriques nominales. Deux dips 

de réflexion traduisant l'adaptation de l'impédance à 50 Ω sont observés à 1.90 et 2.45 GHz 

avec |S11| < -11.0 dB. Ces dips sont obtenus plus précisément pour une impédance d'entrée de 

l'antenne valant Zin = 50.3 - i 0.883 et Zin = 28.2 + i 4.0 Ω à 1.90 et 2.45 GHz respectivement. 

L'analyse de la cartographie du champ électrique autour de l'antenne à ces deux fréquences (non 

montrée ici) permet d'attribuer le premier dip à la résonance du dipôle alors que la résonance 

des anneaux SRRs apporte une résonance parallèle supplémentaire à l'origine de la présence du 

second dip. 

Contrairement à l'antenne sur Kapton pour laquelle une réduction de la taille de l'antenne 

était visée par la résonance des SRRs, cette antenne sur textile a été dimensionnée pour un 

fonctionnement double bande à 1.8 GHz et 2.45 GHz. L'utilisation d'un fil en cuivre fixé par 

broderie pour réaliser le dipôle a permis d'envisager l'ajustement des fréquences de 

fonctionnement en allongeant plus ou moins le dipôle. Dans la pratique, la longueur du fil en 

cuivre fixée par broderie était beaucoup plus grande (de plusieurs centimètres) que la longueur 

du dipôle visée. L'ajustement des fréquences a été obtenu en coupant l'extrémité des deux fils 

en cuivre. L'étude paramétrique suivante présente l'influence de la longueur du dipôle sur les 

caractéristiques de l'antenne. 
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c) Etude paramétrique sur la longueur du dipôle 

L'allongement du dipôle est étudié en augmentant l'angle θ défini dans l'insert de la 

Figure 60. Lorsque θ = 0, on obtient l'antenne étudiée dans le paragraphe précédent, et θ = 20, 

30, 40, 60° correspond à un allongement de 3.7, 5.5, 7.3, et 11 mm respectivement. La Figure 

60.b montre que la fréquence de résonance parallèle du dipôle diminue de 4GHz à 3GHz lorsque 

l'allongement augmente de 0 à 11 mm. Par contre, la fréquence de résonance des SRRs est 

inchangée.  

La diminution de la fréquence de résonance du dipôle s'accompagne d'une augmentation 

de la partie imaginaire de l'impédance autour de la résonance des SRRs. En conséquence les 

fréquences pour lesquelles la condition d'adaptation d'impédance de l'antenne (Im(Zin)≈0) est 

obtenue diminuent comme observé sur la Figure 60.a. On peut remarquer que l'allongement du 

dipôle a pour effet de décaler principalement la première fréquence de fonctionnement de 

l'antenne et modifie peu la seconde.  

On observe aussi une variation de la valeur de S11 aux fréquences d'adaptation suivant 

l'allongement. On notera que pour θ = 30° (soit un allongement de 5.5 mm) on obtient deux 

dips de réflexion de niveaux équivalents -19.8 et -17.6 dB à 1.73 et 2.37 GHz, respectivement. 

Cette condition dite d'équilibre sera recherchée expérimentalement. 

 

Figure 59: Coefficient de réflexion (a) et impédance d'entrée de l'antenne (b). 
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Figure 60: Coefficient de réflexion (a) et impédance d'entrée de l'antenne (b) paramétré par la longueur du 

dipôle  = 0, 20, 30, 40,et 60 ° correspond à un allongement de 3.7, 5.5, 7.3, et 11 mm respectivement. 

 

La Figure 61 et la Figure 62 montrent l'influence de l'allongement du dipôle sur les 

propriétés de rayonnement de l'antenne. Le diagramme de rayonnement du gain normalisé 

calculé à la fréquence du premier dip de réflexion est représenté sur la gauche de la Figure 61, 

et sur la droite de la Figure 61 pour le second dip. Pour θ = 0 (pas d'allongement), le 

rayonnement est équivalent au rayonnement d'un dipôle rectiligne. Lorsque le dipôle circulaire 

est allongé, le diagramme de rayonnement pour la fréquence du 1er dip est inchangé et 

correspond au rayonnement du dipôle. Par contre, le rayonnement pour le second dip est 

modifié avec une réorientation de l'émission principale de +105° (θ = 0°) à +20° (θ = 60°). Le 

second dip est attribué à la résonance des SRRs et l'allongement modifie la configuration du 

courant dans le dipôle. En augmentant θ, le courant s'étend davantage en s'éloignant du port 

d'excitation ce qui produit une modification du couplage du dipôle avec les SRRs et une 

modification de la direction d'émission.  

Comme le montre la Figure 62, le gain pour le second dip est fortement affecté par 

l'allongement alors que le gain pour le premier dip varie peu. Un allongement de 11 mm 

(θ = 60°) diminue le gain du premier et du second dip de 0.63 et 6.1 dB respectivement. En 

conclusion, l'allongement du dipôle a pour conséquence une modification des conditions 

d'adaptation de l'antenne qui se traduit principalement par une diminution de la fréquence et de 

la valeur de S11 du premier dip de réflexion. Par contre, le diagramme de rayonnement et le gain 

de l'antenne calculés à la fréquence du premier dip sont insensibles à l'allongement. Pour le 

second dip relié à la résonance des SRRs, l'allongement du dipôle a pour effet de modifier le 

diagramme de rayonnement et de réduire fortement le gain. 
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Figure 61:Diagramme de rayonnement de l'antenne. Gain normalisé en dB pour θ = 0, 30, et 60° calculé à 

gauche à la fréquence du 1er dip de réflexion et à droite pour la fréquence du second dip de réflexion. En haut : 

azimut, en bas : élévation. 

 
 

 

Figure 62: Evolution du gain de l'antenne en dBi calculé à la fréquence du premier et second dip de réflexion 

en fonction de l'allongement. 
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d) Etude paramétrique sur la conductivité des anneaux SRRs 

Comme indiqué dans le premier paragraphe consacré aux matériaux utilisés, le fil 

conducteur de chez Statex utilisé pour fabriquer les anneaux SRRs de l'antenne présente une 

conductivité estimée en continu à 1.44 105 S/m. Cette valeur faible de la conductivité est un 

paramètre limitant les performances de l'antenne, et une étude paramétrique sur la conductivité 

des SRRs a été menée. Pour cette étude, on considère l'antenne à SRRs illustrée sur la Figure 

58 avec un allongement θ = 30° (correspondant à l'antenne qui sera caractérisée dans le chapitre 

4). 

La Figure 63 représente les évolutions du coefficient de réflexion et de l'impédance 

d'entrée de l'antenne calculées pour une conductivité des SRRs variant de 1.44 103 à 1.44 106 

S/m. La Figure 63.b montre que la résonance des SRRs est moins marquée lorsque la 

conductivité diminue. En particulier, la résonance s'élargit et le maximum de la partie réelle de 

l'impédance d'entrée diminue. Cela traduit une diminution du coefficient de qualité des SRRs 

lorsque la conductivité diminue. Par contre les fréquences de résonance des SRRs et du dipôle 

sont peu sensibles à la conductivité des SRRs.  

Enfin, on notera sur la Figure 63.a que la conductivité modifie principalement la valeur 

de S11 au dip de réflexion autour de 2.45 GHz relié aux SRRs. Le dip de réflexion disparaît 

quasiment pour σ = 1.44 103 S/m. Le dip relié au dipôle à 1.73 GHz conserve un niveau S11 < -

18dB pour toutes les valeurs de conductivité. 

 

 

Figure 63: Coefficient de réflexion (a) et impédance d'entrée de l'antenne (b) pour différentes valeurs de la 

conductivité des SRRs 
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La Figure 64 représente les diagrammes de rayonnement en azimut calculés aux deux 

dips de réflexion pour σ = 1.44 103 et 1.44 105 S/m. On remarque que le rayonnement n'est pas 

modifié au premier dip, alors que l'on observe une rotation du rayonnement pour le second dip 

lorsque σ varie modifiant la capacité à faire circuler le courant dans les anneaux. On observe 

que le diagramme de rayonnement en azimut représenté en à droite de la Figure 64.b lorsque σ 

= 1.44 103 S/m est équivalent au rayonnement d'un dipôle seul (Figure 64.a), mais réorienté de 

 ≈ 40° lorsque la conductivité est σ = 1.44 105 S/m. Le diagramme de rayonnement pour la 

fréquence du 1er dip est inchangé. 

 

 

 

Figure 64: Diagramme de rayonnement (Azimut) calculé au premier dip de réflexion (a) et au second dip de 

réflexion (b) pour une conductivité des SRRs  σ  = 1.44 103 et 1.44 105 S/m. 

 

Le gain de l'antenne calculé aux deux dips de réflexion en fonction de la conductivité 

est représenté en Figure 65. Le gain au premier dip d'environ 0.5 dBi varie peu lorsque σ ≥1.44 

104 S/m et augmente avec la conductivité. Par contre, le comportement du gain au second dip 

est différent. Pour σ ≥1.44 104 S/m, le gain est inférieur à -6.5 dBi et augmente avec la 

conductivité pour atteindre -2 dBi pour σ = 1.44 106 S/m. Ces résultats confirment qu'il est 

préférable d'utiliser un bon conducteur pour fabriquer les SRRs, et la conductivité du fil utilisé 

peut être un facteur limitant les performances de rayonnement de l'antenne. 
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Figure 65: Evolution du gain de l'antenne en dBi calculé à la fréquence du premier et second dip de réflexion 

en fonction de la conductivité des SRRs. 

 

2. Antenne dipôle à anneaux fendus en méandre 

Suite aux résultats précédents, la réduction des pertes par l'utilisation d'un fil plus 

conducteur (de chez Tibtech technologie) a été envisagée dans le cadre de cette thèse pour 

fabriquer les anneaux fendus de l'antenne textile. Cependant, le fil étant plus rigide que le fil de 

chez Statex, une modification importante de la géométrie a été révélée par les résultats 

expérimentaux présentés dans le chapitre 4, avec l'apparition de multiples résonances au sein 

de la structure. Nous avons donc cherché à analyser l'origine des multiples résonances observées 

expérimentalement. Nous présentons dans ce paragraphe la géométrie et l'analyse du 

comportement électromagnétique de cette nouvelle géométrie d'antenne. 

 

a) Géométrie de l'antenne 

Pour améliorer les performances, une antenne à SRRs [4] a été produite par broderie en 

utilisant un fil plus conducteur mais en contrepartie plus rigide. Ce type de fil a par ailleurs 

permis d'obtenir de bonnes performances pour d'autres antennes de type antenne boucle dédiées 

à la récupération d'énergie électromagnétique en champ proche utilisant la technologie NFC 

disponible dans les smartphones[5], [6]. Dans les études sur ces antennes boucles[7], trois fils 

conducteurs ont été brodés en parallèle lors de la fabrication de manière à réduire les pertes par 

conduction. Le même principe a été utilisé pour fabriquer les anneaux fendus. Les fils 

conducteurs étant isolés par une gaine extérieure, il en résulte une géométrie en méandre pour 
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chaque anneau qu'il faut prendre en compte pour analyser le comportement électromagnétique 

de la nouvelle antenne à SRRs. 

L'antenne à SRRs obtenue en forme de S est illustrée sur la Figure 66. Elle se compose 

d'un dipôle de forme circulaire constitué d'un fil de cuivre de diamètre 0,5 mm et de deux SRRs 

de tailles différentes [8]. Les différents diamètres des SRRs indiqués sur la Figure 66(A) 

correspondent aux diamètres moyens qui ont été mesurés sur l'antenne fabriquée (chapitre 4).  

Pour la simulation, chaque SRR est formé par un ruban métallique en méandre de 

section droite carrée de 0,2 mm d'épaisseur et de largeur w1 = 0,2 mm. La distance entre chaque 

ruban est g1 = 0,15 mm et la fente des anneaux est s = 4 mm. Les deux anneaux sont séparés 

par une distance g2 qui dépend de la largeur totale de chaque anneau w2 = 0,9 mm et du diamètre 

moyen din et dout de l'anneau intérieur et extérieur, respectivement. La conductivité du cuivre a 

été considérée pour l'ensemble des parties conductrices (dipôle et SRRs) soit σ = 5.8 107 S/m. 

 

 

Figure 66: L'antenne à résonateur SRR : A) antenne simulée sous la forme d'un dipôle en forme de S de 

diamètre 16,5 mm et des SRRs de type a7.6 et a8.0 (dimensions en mm); (B) Conditions de simulation des 

modes propres des résonateurs à anneaux fendus, (a) définition des dimensions géométriques du résonateur à 

anneaux fendus, (b) anneau simple en méandre, (c) SRR conventionnel à rubans conducteurs pleins. 

 

b) Analyse des résonances des SRRs en méandre 

La géométrie des SRRs étant plus complexe que le résonateur à anneaux fendus présenté 

précédemment, une étude des modes propres a été menée afin de déterminer les fréquences de 

résonances intrinsèques de la structure.  
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La Figure 66(B) représente la cellule élémentaire simulée avec HFSS. La cellule est 

placée au centre d'un cube d'air de largeur p = 30 mm sans substrat textile. Des conditions 

périodiques de type Master/Slave sont utilisées sur chaque surface du cube parallèle aux plans 

x-z et y-z. Sur la face inférieure et la face supérieure située à 15 mm du résonateur à anneaux 

fendus, une condition de conducteur magnétique parfait (PMC) est utilisée pour s'intéresser 

uniquement aux modes présentant un champ magnétique perpendiculaire aux anneaux (modes 

magnétiques transverses). Ces modes sont ceux qui seront excités par le dipôle. Les conditions 

Master/Slave modélisant une structure infiniment périodique selon les directions x et y, la 

largeur p a été sélectionnée afin de réduire le couplage entre résonateurs voisins. Ainsi les 

modes obtenus par la simulation correspondent aux résonances d'un résonateur à anneaux 

fendus isolé. 

Pour l'analyse des résonances, les différentes géométries de résonateurs sont 

représentées sur la Figure 66. Pour la nouvelle antenne textile à base de fil de chez Tibtech, les 

résonateurs correspondent à la géométrie de la Figure 66.a avec deux anneaux concentriques en 

méandre. L'origine des modes de résonances de cette structure sera analysée à partir des modes 

de résonances des géométries représentées Figure 66.b et Figure 66.c. 

Les valeurs de la fréquence de résonance et du facteur de qualité (facteur Q) calculées 

pour différentes tailles et géométries considérées sont listées dans le Tableau 3. Les structures 

a7.6 et a8.0 correspondent à la structure à double anneaux fendus en méandres (Figure 66.a) avec 

un anneau externe de diamètre moyen dout = 10.8 mm et un anneau interne de diamètre din = 7.6 

et 8.0 mm, respectivement. Les structures bN correspondent à un anneau simple en méandre 

(Figure 66.b) de diamètre moyen N=7.6, 8.0 ou 10.8 mm. Enfin les structures cN correspondent 

à un résonateur à anneaux fendus sans méandre (Figure 66.c) comprenant un anneau externe de 

diamètre moyen 10.8 mm et un anneau interne de diamètre moyen N = 7.6 ou 8.0 mm, 

respectivement. 

Tableau 3: Valeurs des fréquences de résonances en GHz calculées pour les différentes géométries représentées 

Figure 65. Le coefficient de qualité est indiqué entre parenthèses. 

Structure Mode 1 Mode 2 Mode 3 Mode 4 Mode 5 

a7.6 2.13 (96.4) 2.82 (136) 3.21 (121) 3.67 (432) 4.53 (211) 

a8.0 2.13 (96.2) 2.81 (136) 3.02 (118) 3.39 (405) 4.29 (208) 

b7.6 
   3.17 (101) 

 
4.20 (143) 

 
b8.0 3.00 (108) 4.00 (152) 

b10.8 2.14 (100) 2.83 (142) 

c7.6 3.88 (1313) 
 

c8.0 3.61 (1259) 
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En comparant les valeurs de fréquence et du coefficient de qualité reportées dans le 

Tableau 3, il est possible d'associer les modes de la structure à double anneaux en méandre 

(structure a) à des résonances produites soit au sein de chaque anneau soit au couplage entre les 

deux anneaux concentriques. Ainsi, les deux premiers modes des structures a7.6 et a8.0 peuvent 

être reliés aux deux premières résonances de l'anneau externe de diamètre 10.8 mm. On peut 

effectivement remarquer dans le Tableau 3 que les valeurs de la fréquence et du coefficient de 

qualité pour les modes 1 et 2 des structures a7.6 a8.0 et b10.8 sont proches les unes des autres.  

Pour faciliter la lecture du Tableau 3, les correspondances des différents modes de 

résonances sont surlignées en utilisant une couleur distincte par mode. Le troisième mode de la 

structure a7.6 et a8.0 correspond à une résonance de l'anneau interne équivalent à la structure b7.6 

et b8.0 respectivement. La valeur du coefficient de qualité plus élevée pour les structures c7.6 et 

c8.0 permet de relier le mode 4 de la structure a7.6 et a8.0 à la résonance habituellement observée 

dans les SRRs constitués par deux anneaux à rubans pleins (structures c7.6 et c8.0). Enfin, le 

mode 5 des structures a7.6 et a8.0 peut être relié à une résonance du second ordre des anneaux 

simples en méandre b7.6 et b8.0 respectivement.  

On notera que le coefficient de qualité d'environ 100-150 est plus faible lorsque la 

résonance est produite à l'intérieur d'un anneau seul (modes 1,2, et 3 des structures a7.6 et a8.0) 

que lorsque la résonance implique les deux anneaux couplés (mode 4 des structures a7.6 et a8.0). 

Dans ce dernier cas le coefficient de qualité est supérieur à 400. Cette caractéristique peut être 

analysée en considérant un circuit RLC série équivalent au résonateur à anneau fendu [9]. Pour 

un circuit RLC série, le coefficient de qualité peut être calculé par la formule : 

 

𝑄 =
1

𝑅𝐶𝜔0
 (𝐼𝐼. 3) 

 

Selon la résonance considérée, la capacité C est produite soit entre les deux anneaux 

pour le mode 4 (distance g2) soit dans la fente formant le méandre d'un anneau pour les modes 

1,2, et 3 (distance g1). D'une part, on peut remarquer que g2 > g1. D'autre part, la fente de chaque 

anneau est plus longue que la partie des anneaux concentriques qui sont en regard. Si on évalue 

la valeur de la capacité C par la formule du condensateur plan (C = εS/g), cela signifie que la 

section S équivalente pour le mode 4 sera plus faible que la section S pour les trois premiers 

modes.  
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On constate donc que la capacité équivalente sera plus faible pour le mode 4 que pour 

les trois premiers modes. En conséquence, le coefficient de qualité inversement proportionnel 

à C sera plus élevé pour le mode 4 que pour les modes 1,2, et 3. 

Pour vérifier l'origine des résonances, la cartographie du courant normalisé sur les 

anneaux conducteurs calculé aux différentes fréquences de résonances de la structure a7.6 est 

représentée Figure 67.a. Pour chaque cartographie, le courant est normalisé par rapport à la 

valeur maximale du courant pour le mode considéré.  

Sur la Figure 67, les flèches indiquent le sens du courant sur chaque partie conductrice 

et les points noirs positionnent une valeur de courant proche de zéro. On observe que les modes 

1 et 2 correspondent à des résonances produites au sein de l'anneau externe. Pour le mode 1, un 

courant nul à chaque extrémité du ruban en méandre suggère d'associer la résonance à une 

condition d'adaptation d'une demi-longueur d'onde sur la longueur totale du méandre. La 

présence d'un courant nul au milieu du méandre pour le mode 2 suggère une adaptation de deux 

demi-longueurs d'ondes sur la longueur totale du méandre.  

Cependant, une analyse plus précise des résonances est nécessaire. Elle sera donnée ci-

dessous. Le mode 1 peut être qualifié de mode fondamental de l'anneau externe et le mode 2 de 

premier mode supérieur. La cartographie pour le mode 3 et 5 fait clairement apparaître 

respectivement la résonance du mode fondamental et du premier mode supérieur de l'anneau 

interne, avec à nouveau un courant nul à chaque extrémité du ruban pour le mode 3 et la 

présence d'un courant nul au milieu du ruban pour le mode 5. 

Enfin, la cartographie de courant du mode 4 de la structure a7.6 est à comparer avec celle 

du mode 1 de la structure c7.6 représentée aussi sur la Figure 67.a. Pour le mode 4, on observe 

que le courant dans les deux anneaux circule dans le même sens trigonométrique. De manière 

similaire, le courant pour le mode 1 du résonateur c7.6 circule dans les deux anneaux dans le 

même sens. La différence du sens de circulation du courant entre les deux cas provient 

simplement d'une différence de phase de 180°.  

Dans les deux cas le courant dans un anneau est maximal à l'endroit où se situe la fente 

du second anneau. Cette analogie des cartographies de courant permet d'associer la résonance 

du mode 4 de la structure a7.6 à la résonance habituellement rencontrée dans les SRRs produite 

par les deux anneaux concentriques couplés. 
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Figure 67: (a) Cartographie du courant normalisé sur la surface des anneaux conducteurs, (b) Cartographie du 

champ électrique normalisé dans le plan des anneaux conducteurs, pour les modes 1 à 5 de la structure a7.6, et 

pour le mode 1 de la structure c7.6. 

 

Pour certains modes, l'analyse des cartographies de courant a suggéré une condition 

d'adaptation de demi-longueurs d'ondes sur la longueur totale des méandres. De telle résonances 

apparaissent lorsqu'un nombre entier m de demi-longueurs d'ondes est égal à la longueur L du 

résonateur (L = m λ/2). En appliquant cette formule pour l'anneau en méandre de diamètre 

moyen 10.8 mm, les fréquences de résonances des deux premiers modes seraient 1.66 et 3.32 

GHz en considérant pour L la longueur totale du ruban conducteur en méandre. Ces valeurs 

sont très éloignées des valeurs indiquées dans le Tableau 3 pour la structure b10.8. Même si la 

condition d'adaptation en demi-longueurs d'onde peut dévier en fonction de la géométrie du 

résonateur [10] et par l'effet de l'épaisseur de peau [11], il est nécessaire de compléter l'analyse 

par la cartographie du champ électrique E représentée Figure 67.b dans le plan des résonateurs. 

La présence d'un champ E maximal entre les anneaux pour le mode 4 de la structure a7.6 

et du mode 1 de la structure c7.6 confirme l'équivalence des ces deux résonances. Pour tous les 

autres modes, le champ E est concentré à l'intérieur d'une des fentes formant le méandre d'un 

seul anneau résonnant. Pour les modes 1 à 3 et 5, on remarque que le champ E n'est pas uniforme 

le long de la fente résonante. Le champ présente une valeur élevée à l'extrémité ouverte de la 

fente et une valeur nulle à l'extrémité fermée de la fente.  
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En considérant que la fente se comporte comme un tronçon de guide d'onde bifilaire 

chargé à une extrémité par un court-circuit et à l'autre extrémité par un circuit ouvert, la théorie 

des lignes de transmission et l'analyse des cartographies de champs indique qu'une résonance 

est produite approximativement lorsqu'un quart de longueur d'onde est égal à la longueur de la 

fente. Les longueurs des deux fentes formant un même anneau en méandre étant très proches, 

on obtient finalement pour chaque anneau deux résonances à des fréquences voisines 

correspondant chacune à une condition d'adaptation en quart de longueur d'onde. Pour 

dout = 10.8 mm, la condition d'adaptation en quart de longueur d'onde permet de déterminer une 

résonance à 2.44 GHz pour la plus longue fente, et une résonance à 2.61 GHz pour la plus 

courte. On remarque que ces fréquences sont décalées par rapport aux fréquences de résonances 

calculées sur HFSS pour la structure b10.8 (2.14 et 2.83 GHz).  

Ce décalage fréquentiel peut être attribué d'une part à l'extrémité ouverte de la fente qui 

se comporte davantage comme une capacité que comme un circuit ouvert parfait. Il en résulte 

une diminution de la fréquence de résonance [12]. D'autre part, les deux modes produits par les 

fentes d'un même anneau sont couplés entre eux. De manière générale, le couplage de 

résonateurs modifie la fréquence de résonance de chaque résonateur. Plus particulièrement, le 

couplage de résonateurs à anneaux fendus a été analysé dans la référence [13] et selon 

l'alignement et l'orientation des résonateurs différents décalages fréquentiels peuvent être 

constatés. Une simulation complémentaire pour un anneau présentant une seule fente (donc 

sans couplage de modes) a permis d'estimer un faible décalage fréquentiel (1.5 %) lié à la charge 

capacitive équivalente à l'extrémité ouverte de la fente. Ce décalage fréquentiel de 1.5% est trop 

faible pour expliquer le décalage des fréquences de résonances (d'environ 7.8 et 15% selon le 

mode) calculées pour l'anneau en méandre de 10.8 mm. En conséquence, nous pouvons 

supposer que le décalage fréquentiel est principalement dû au couplage entre les deux modes 

voisins. 

 

c) Performances de l'antenne 

Les dimensions géométriques de l'antenne sont celles précisées précédemment sur la 

Figure 66. L'antenne a été brodée sur le même tissu en coton que l'antenne textile précédente 

dont les caractéristiques ont été précisées en début de chapitre. Cependant, le fil conducteur 

Datatrans étant plus rigide que le fil Statex utilisé pour l'antenne à double bande, il ne rentre 

pas à l'intérieur du tissu en coton et reste en surface. En conséquence, le support de coton a été 

placé sous les parties conductrices pour la simulation. 
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La Figure 68 représente le coefficient de réflexion et l'impédance d'entrée de l'antenne 

en fonction de la fréquence. Le coefficient de réflexion montre une bonne adaptation de 

l'impédance d'entrée de l'antenne à 2.41 GHz avec S11 = -29.9 dB. D'autres résonances sont 

mises en évidence sur l'évolution de S11 avec deux dips marqués apparaissant aux fréquences 

3.08 et 3.38 GHz et d'autres moins prononcés à 1.93, 2.51, 2.69, 3.76 et 3.76 GHz. Comme pour 

les antennes précédentes, l'impédance d'entrée de l'antenne est modifiée à chaque résonance des 

SRRs et présente un caractère de résonance parallèle. L'impédance d'entrée de l'antenne révèle 

la présence de 7 résonances. Les trois premières résonances en dessous de 2.7 GHz modifient 

peu l'impédance alors que 4 résonances sont plus visibles au-dessus de 3 GHz. Intuitivement, 

cela signifie que les modes de résonance des SRRs en méandre impliqués au-dessus de 3 GHz 

se couplent plus fortement au dipôle. Les maximas de la partie réelle de l'impédance permettent 

d'évaluer plus précisément les fréquences de résonances des SRRs à 1.94, 2.50, 2.68, 3.0, 3.3, 

3.72, et 4.0 GHz. Ces fréquences sont inférieures à celles déterminées par le calcul de modes 

propres (Tableau 4).  

 

 

Figure 68: Coefficient de réflexion (a) et impédance d'entrée de l'antenne (b). 

 

Cela s'explique principalement par la présence du coton de permittivité supérieure à 1 

qui a pour conséquence de diminuer les fréquences de résonances. Cependant, une simulation 

de l'antenne en considérant une permittivité de 1 pour le coton n'a pas permis de retrouver 

précisément les mêmes fréquences que le calcul de modes propres, mais elle a permis de s'en 

rapprocher. 

La Figure 69 représentant le champ électrique dans le plan x-y de l'antenne permet 

d'associer les différents dips de réflexion aux différents modes des SRRs. Le dip à 2.41 GHz 
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est associé à la résonance du dipôle. A 1.93 et 2.51 GHz, on observe une résonance de l'anneau 

externe des SRRs avec un champ E principalement concentré dans la fente extérieure et 

intérieure, respectivement. Les dips à 3.08 et 3.38 GHz correspondent à des résonances 

habituellement observées pour des SRRs à rubans pleins avec un champ électrique concentré 

entre les deux anneaux.  

Le SRR avec un anneau de diamètre 8 mm résonne à 3.08 GHz et le SRR avec un anneau 

de 7.6 mm résonne à 3.38 GHz. Les fréquences 3.76 et 4.05 GHz correspondent à des 

résonances des anneaux internes de diamètre 8 et 7.8 mm respectivement, avec un champ E 

concentré dans la fente intérieure de l'anneau. Enfin, la fréquence 2.69 GHz correspond à une 

résonance dans la fente extérieure de l'anneau de diamètre 8 mm. Il est donc possible d'attribuer 

les différentes dips de réflexion aux résonances des SRRs. La correspondance entre les dips et 

les modes propres des SRRs est reportée dans le Tableau 4. 

 

 

 

 

Figure 69: Cartographie du champ électrique normalisé dans le plan x-y de l'antenne pour les fréquences des 

différents dips de réflexion. 
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F (GHz) 1.93 2.41 2.51 2.69 3.08 3.38 3.76 4.05 

Correspondance 

mode propre 

mode 1 

a7.6, 

a8.0 

dipôle 

mode 2 

a7.6, 

a8.0 

mode 

3 

a8.0 

mode 

4 

a8.0 

mode 

4 

a7.6 

mode 

5 

a8.0 

mode 

5 

a7.6 

Gain (dBi) -2.62 1.01 -0.419 0.645 0.969 1.543 1.17 1.93 

 

La Figure 70 et la Figure 71 représentent les diagrammes de rayonnement calculés aux 

fréquences des différents dips de réflexion en azimut et en élévation, respectivement. Les 

valeurs du gain de l'antenne sont reportées dans le Tableau 4. Pour les deux premiers dips à 

1.93 et 2.41 GHz, les diagrammes de rayonnement sont identiques et symétriques avec 

cependant un gain à 2.41 GHz plus élevé (~1 dBi) correspondant au rayonnement du dipôle. A 

1.93 GHz, l'anneau externe de chaque SRR rayonne de manière symétrique mais le gain obtenu 

est plus faible à cause d'une part des pertes introduites lors du couplage avec le dipôle et parce 

que le dipôle est désaccordé à cette fréquence. 

 

 

Figure 70: Diagramme de rayonnement de l'antenne en azimut. Gain normalisé en dB calculé aux fréquences 

des différents dips de réflexion. 

Tableau 4: Correspondance des dips avec les résonances des SRRs et valeur du gain en dBi. 
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Pour les autres fréquences, les diagrammes de rayonnement sont dissymétriques. 

L'antenne rayonne davantage dans la direction du SRR qui résonne. A 2.51, 3.38, et 4.05, le 

SRR du bas positionné à gauche du dipôle résonne et rayonne principalement dans une direction 

de l'angle azimutal positif (direction y < 0). Et inversement, à 2.69, 3.08, et 3.76, le SRR du 

haut positionné à droite du dipôle résonne et rayonne principalement dans une direction de 

l'angle azimutal négatif (direction y > 0).  

Enfin, on observe une plus forte dissymétrie du rayonnement à 3.76 et 4.05 GHz qui 

pourrait provenir de l'interférence entre le rayonnement généré par l'anneau résonant et le 

rayonnement du dipôle (de manière un peu similaire au fonctionnement d'une antenne Yagi-

Uda). 

 

 

Figure 71: Diagramme de rayonnement de l'antenne en élévation. Gain normalisé en dB calculé aux 

fréquences des différents dips de réflexion. 

En termes de gain, les deux dips à 1.93 et 2.51 GHz qui sont reliés à la résonance de 

l'anneau externe de chaque SRR présentent un faible gain négatif. Pour les autres dips, on 

obtient un gain compris entre 0.645 dBi et jusque 1.93 dBi. 
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IV.  Métasurface à dipôles croisés 

1. Principe de fonctionnement  

L’objectif de cette partie est de concevoir une métasurface constituée par un réseau de 

dipôles métalliques symétriques déposés sur un substrat flexible de Kapton en vue d'une 

intégration sur textile (chapitre 4) et capable de collecter l'énergie électromagnétique sous 

divers angles d'incidence. La cellule unitaire est basée sur deux dipôles électriques croisés qui 

permettent de collecter l'énergie dans la bande de fréquence ISM [2.4 GHz à 2.47GHz] et pour 

différentes polarisations. La géométrie de la cellule élémentaire est inspirée d’une étude de la 

littérature portant sur des structures multicouches rigides fonctionnant à 3 GHz [14]. 

Plus généralement, dans la littérature, différentes métasurfaces ont été répertoriées [14]–

[17]. On s’intéressera plus particulièrement à la métasurface proposée dans la référence [18]. 

Elle est composée par un réseau de motifs en forme de croix qui s’apparente à deux dipôles 

orthogonaux croisés. Dans la référence [18] les auteurs ont montré la récupération d’énergie 

par une métasurface déposée sur un empilement de deux substrats rigides avec un plan de masse 

en face inférieure. Dans le cadre de la thèse, nous avons adapté cette structure avec deux 

objectifs : supprimer le plan de masse inférieur et utiliser un substrat flexible plus adapté pour 

une intégration sur textile. 

La métasurface composée par un réseau de dipôles croisés doit permettre d'obtenir une 

efficacité de conversion du rayonnement électromagnétique en un signal alternatif plus 

importante. Par ailleurs, la conception doit garantir une indépendance de la conversion à la 

polarisation de l'onde. Cette indépendance à la polarisation est habituellement recherchée pour 

les structures de récupération d'énergie car elle permet d'augmenter la liberté de récolte et de ne 

pas restreindre la récupération d'énergie à une seule polarisation [18]. 

 

2. Conception et simulation : métasurface sur substrat Kapton 

La géométrie de la métasurface est basée sur la cellule unitaire représentée Figure 72 

[15], [18]–[20]. Elle est composée de deux dipôles croisés orthogonaux, centrés et symétriques 

déposés sur un substrat Kapton (Kapton II) d'épaisseur 50µm. Par la suite, des diodes de 

redressement et des composants de filtrage seront introduits dans chaque cellule élémentaire. 

Cette intégration sera présentée dans le chapitre 3. Nous nous intéressons dans ce chapitre au 

comportement fréquentiel de la métasurface sans composant. Le réseau de dipôles a d'abord été 
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analysé par l'intermédiaire du logiciel HFSS pour optimiser la structure pour un fonctionnement 

dans la bande ISM-2.4 GHz. 

Pour atteindre un fonctionnement optimal de la structure à la fréquence choisie de 2.45 

GHz, l'objectif est de maximiser la réflexion de l’onde incidente sans se préoccuper à ce stade 

d'étude de la transmission (la métasurface est sans plan de masse). Les propriétés du substrat 

utilisé en simulation (Kapton II) ont été précisées dans le paragraphe I.2. Les dipôles forment 

un réseau de maille carrée de période Kap = Lx + 2*d +s = 59.6 mm avec « d + s/2 » la distance 

entre les extrémités des bras du dipôle et le bord de la cellule élémentaire (voir Figure 72.b). 

Les dipôles croisés ont une longueur, une largeur et une épaisseur Lx = 57 mm, Wx = 4 mm et 

epCu = 35 µm, respectivement (Figure 72.b). 

 

 

Figure 72: Vues schématiques de la cellule élémentaire de la métasurface proposée. (a) Vue de la couche 

diélectrique et représentation de l’angle d’incidence, (b) Vue de dessus montrant les détails géométriques. 

 

La cellule élémentaire montrée sur la Figure 72 a été simulée en considérant qu'elle 

forme une structure périodique infinie en utilisant des conditions aux limites de type 

master/slave dans des directions x et y. Ces conditions master/slave ont été appliquées sur les 

faces parallèles à la direction de propagation de l'onde (direction −z). La Figure 73.c illustre la 

condition de périodicité suivant les plans x-z et y-z. 

Ensuite, deux ports de Floquet ont été placés sur les faces supérieure et inférieure du 

domaine de simulation. Le port de Floquet 1 est utilisé pour modéliser la génération d'une onde 

plane qui se propage dans la direction -z avec différentes polarisations définies par l'angle φ (se 
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référer à la Figure 72.a pour la définition de l'angle φ). La distance entre la métasurface et 

chaque port de Floquet a été fixée à d = 60 mm afin de garantir une condition d > λ/8 à f = 2.5 

GHz.  

 

Figure 73: (a) Orientation du champ électrique dans le port de Floquet pour φ = 45°, (b) Orientation du champ 

électrique du Modes TE & TM dans le port de Floquet, (c) Conditions périodiques (Masters/Slaves) avec les 

ports d’excitation de type « Floquet 

 

3. Etudes paramétriques : 

Les différentes dimensions géométriques de la métasurfaces sont définies sur la Figure 

72. Des études paramétriques ont été effectuées en modifiant la longueur des dipôles croisés Lx 

et leur largeur Wx pour étudier le comportement de la résonance de la métasurface. Ces études 

ont été menées en considérant les valeurs nominales suivantes pour les autres paramètres : 

- Un réseau de maille carrée de période Kap = 59.6 mm. 

- Les dipôles croisés de longueur et de largeur Lx = 57 mm et Wx = 4 mm. 

L'étude a pour objectif de déterminer les dimensions géométriques permettant d'obtenir 

une résonance de la métasurface à la fréquence 2.45 GHz. 
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a) Longueur Lx et largeur Wx des dipôles croisés 

La Figure 74 représente le coefficient de transmission (S21) entre les ports de Floquet 1 

et 2 et le coefficient de réflexion (S11) au port de Floquet 1 calculés pour (a) différentes 

longueurs Lx et (b) différentes largeurs Wx des dipôles croisés.  

D'après les résultats présentés sur la Figure 74.a, lorsque le dipôle est allongé de 54 à 

59 mm la fréquence de résonance diminue de 2.62 à 2.18 GHz avec un niveau de transmission 

à la résonance insensible à l'élongation. On obtient une valeur optimale de la longueur des 

dipôles croisés de Lx = 57 mm pour obtenir une fréquence de résonance de 2.41 GHz et un 

coefficient de transmission inférieur à -40 dB. Cette fréquence de résonance peut être comparée 

à la résonance d'un dipôle électrique dans l'air λ/2 :  

𝐹𝑟 =  𝑐 2𝐿𝑥
⁄   (𝐼𝐼. 4) 

Pour Lx = 57mm, la formule (4) donne une fréquence 2.63 GHz légèrement supérieure 

à 2.41 GHz. La différence peut être attribuée à la permittivité du Kapton qui diminue la 

fréquence de résonance de la métasurface. 

 
 

Figure 74: Coefficients de transmission/réflexion simulés, paramétrés par (a) la longueur des dipôles croisés 

Lx, (b) la largeur des dipôles Wx 

 

La Figure 74.b montre que pour des valeurs variables de Wx entre 1 mm à 7 mm, la 

métasurface a une fréquence de fonctionnement proche, entre 2.41 à 2.39 GHz, respectivement. 

Les niveaux de transmission diminuent de S11 = -36 dB à -45 dB pour Wx = 1 mm à Wx = 4 

mm, et ils se stabilisent (même niveau) pour Wx supérieure à 4 mm. Ce qui permet de choisir 

les valeurs optimales Lx = 57 mm et Wx = 4mm. 
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Les caractéristiques d'indépendance à la polarisation de l’onde incidente sont illustrées 

Figure 75 par la stabilité des paramètres de transmission et de réflexion à l'angle φ défini dans 

l'insert de la Figure 72. Lorsque φ = 0°, 45° et 90°, on obtient la même fréquence de résonance 

de 2.41 GHz avec un coefficient de réflexion de S11 = -0.03 dB et de transmission S21 = -44.6 

dB, respectivement. On constate donc que la fréquence de résonance des dipôles croisés est 

inchangée quelle que soit la polarisation de l’onde incidente. 

 

 

Figure 75: Coefficients de transmission / réflexion pour différentes polarisations ( = 0°/45°/90°) 

 

Pour vérifier l'origine des résonances, les cartographies du courant sur le dipôle 

conducteur croisé et du champ électrique dans le plan du dipôle, simulées à la fréquence 2.41 

GHz pour un angle φ = 45° sont représentées Figure 76.a et Figure 76.b, respectivement.  

 

 

Figure 76: Cartographie à la résonance à Freq = 2.41 GHz pour un angle de 45°. (a) Carte de courant 

normalisée sur le motif métallique du dipôle (b) Carte de champ électrique normalisée dans le plan du dipôle. 
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Le courant est normalisé par rapport à la valeur maximale du courant pour le mode 

considéré et les flèches indiquent le sens du courant sur chaque partie conductrice. La symétrie 

de la carte de champ E de la Figure 76.b, avec la présence d'un champ E élevé à l’extrémité du 

dipôle et d'une valeur nulle de E au milieu du dipôle croisé confirme que les deux bras du dipôle 

croisé résonnent de manière équivalente pour un angle φ = 45°. 

b) Structure optimisée 

 Dimensions optimales : 

Pour redresser et filtrer l’onde absorbée par la métasurface, des diodes de redressement 

et des composants de filtrage seront introduits dans chaque cellule élémentaire par la suite 

(chapitre 3). Ceci impose d'ajouter des pins de connexion aux extrémités du dipôle tout en 

conservant les dimensions nominales de la structure et de la période du réseau pour assurer le 

fonctionnement à une fréquence de 2.41 GHz (Figure 77.b).  

La Figure 77.a représente l'évolution fréquentielle du coefficient de réflexion et de 

transmission pour les dimensions géométriques nominales avec une longueur et largeur des pins 

de connexion de d = 0.6 mm et c = 0.5 mm. On en déduit une distance s = 0.4 mm. Un coefficient 

de transmission (S21) inférieure à -40 dB est observé avec une réflexion quasiment totale (S11 = 

-0.01 dB) à la fréquence de résonance 2.41GHz. On constate que les pins de connexion ont peu 

modifié les conditions de résonance de la métasurface. 

 

 

Figure 77: (a) Coefficients de réflexion et de transmission. (b) La nouvelle cellule élémentaire avec les pins de 

connexion. 

 

 



Conception des antennes à anneaux fendus et des métasurfaces 

 

90 

 

4. Conception et simulation : métasurface sur substrat Epoxy FR4 

Durant la thèse, des métasurfaces sur substrat FR4 ont aussi été fabriquées et 

caractérisées. De la même manière que les études de la métasurface sur Kapton, une structure 

optimale sur substrat FR4 a été dimensionnée par des simulations sur HFSS. Ces simulations 

ont permis d'aboutir aux dimensions géométriques optimales : périodicité 52.6 mm et une 

longueur et une largeur des dipôles croisés Lx = 50 mm, et Wx = 4 mm, respectivement.  

 

  

Figure 78: Coefficients de transmission / réflexion sur Epoxy FR4 

La modification des dimensions géométriques a été nécessaire pour conserver un 

fonctionnement à la fréquence 2.45 GHz. Le substrat FR4 est plus épais que le substrat Kapton 

et il présente aussi une permittivité plus élevée. Il en résulte que la permittivité équivalente 

autour du dipôle croisé est plus élevée pour le substrat FR4 que pour le substrat Kapton. En 

conséquence une métasurface ayant les mêmes dimensions géométriques résonnerait à une 

fréquence plus faible pour le substrat FR4 que pour le substrat Kapton. Il est donc nécessaire 

de raccourcir le dipôle et de réduire la période du réseau afin de conserver une même fréquence 

de résonance. La réponse fréquentielle de la métasurface optimisée sur FR4 représentée sur la 

Figure 78 est comparable à celle de la métasurface sur Kapton. 
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Conclusion  

 

En résumé, sur les 3 parties de ce chapitre et avec différentes structures étudiées, il a été 

montré que la résonance d’une antenne dipôle peut être modifiée en intégrant des résonateurs à 

anneaux fendus (SRRs) qui apportent une résonance de type parallèle supplémentaire à la 

résonance série du dipôle. 

En analysant les différentes antennes avec leur géométrie optimale visant un 

fonctionnement dans la bade ISM-2.4 GHz, une 1ère antenne avec un dipôle rectiligne a présenté 

une bonne adaptation d'impédance (S11 = -26.8 dB) à Freq-Dip1 = 2.46 GHz et un gain de -0.38 

dBi. Ceci correspond à un fort couplage entre le dipôle et les anneaux SRRs. 

Pour l'antenne en forme de S incluant des anneaux SRRs en méandre, l’étude des modes 

propres a permis de déterminer 5 fréquences de résonances intrinsèques de la structure. Ces 

résonances multiples produites par les résonateurs SRRs ont été analysées pour ouvrir la 

perspective d'un fonctionnement multifréquences.  

A la fin du chapitre, une métasurface composée d'un réseau de dipôles croisés a été 

présentée en visant une fabrication par PCB sur substrat rigide (FR4) et flexible (Kapton). Pour 

cette structure quelle que soit la polarisation de l’onde incidente à φ = 0°, 45° et 90°, on obtient 

la même fréquence de résonance de 2.41 GHz avec des coefficients de réflexion de S11 = -0.03 

dB et de transmission S21 = 44.6 dB. 

Dans le chapitre suivant, les composants de rectification seront intégrés dans l'antenne 

rectiligne à anneaux fendus et dans la métasurface pour étudier leur influence et leur 

contribution sur le fonctionnement des structures. 
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Chapitre III : Antennes à anneaux fendus et 

métasurfaces à circuit de rectification intégré 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

« La découverte est un plaisir aussi subtil et intéressant que la connaissance » 

[Jacques Lamarche] 
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Introduction 

Le chapitre précédent était dédié à l'étude des éléments permettant de capter un signal 

électromagnétique ambiant. Une antenne incluant des résonateurs à anneaux fendus (SRRs) avec 

différentes géométries et une métasurface constituée par un réseau de dipôles croisés ont été étudiées 

et optimisées pour un fonctionnement en bande ISM-2.4GHz. Ce chapitre est consacré au circuit de 

redressement et particulièrement à l'intégration des diodes dans l'antenne à SRRs sur substrat Kapton 

et dans la métasurface. 

Ce chapitre est composé de trois parties. La première partie concerne le choix de la diode 

Schottky, les conditions de son utilisation et ses caractéristiques électriques (sa tension de seuil et son 

impédance en fonction de la fréquence) [1], [2]. Ensuite, la méthode pour modéliser la diode dans les 

simulations HFSS est présentée [3]. L’impédance de la diode à la fréquence de 2.45 GHz pour 

différentes puissances incidentes a aussi été étudiée par des simulations sur ADS. 

La deuxième partie est consacrée à l'intégration des diodes dans l'antenne à anneaux fendus et 

dipôle rectiligne sur substrat Kapton étudiée en chapitre 2. Le principe de fonctionnement de 

l’antenne est présenté dans un premier temps. L'approche consiste à analyser la distribution du champ 

électrique et du courant sur l'antenne et à étudier le coefficient de réflexion à l'entrée de l'antenne avec 

le logiciel de simulation HFSS. Le comportement de l'antenne en présence de diodes dans l'état bloqué 

et passant est analysé. Un décalage fréquentiel de la réponse de l'antenne consécutif à l'intégration 

des diodes est montré et il nécessite de redimensionner les anneaux fendus et de modifier leur 

géométrie pour viser un fonctionnement à 2.45 GHz. Cependant, cette étude n'a pas permis de définir 

une antenne à SRR avec diodes intégrées fonctionnant à 2.45 GHz. 

Enfin, la troisième partie montre les résultats de simulation de la métasurface intégrant des 

diodes de redressement et un circuit de filtrage. L'analyse comprend un comportement de la 

métasurface en signal continu (DC) et un comportement RF. Après la définition du rendement de 

conversion RF/DC et de l'absorption calculée sur HFSS, le comportement fréquentiel de la 

métasurface entre différents ports d'accès de la métasurface est analysé. Ces études sont aussi menées 

sous différents angles de polarisation d'une onde en incidence normale. Il est montré que l'adaptation 

d'impédance de la métasurface à l'impédance des diodes peut être simplement obtenue en modifiant 

la position des diodes dans les branches composant la cellule élémentaire. Deux circuits de filtrage 

RF/DC ont été considérés. Le premier est constitué d'une seule inductance, le second d'une cellule 

LC parallèle accordée à la fréquence de fonctionnement de 2.45 GHz. Les résultats montrent que le 

circuit LC parallèle permet de conserver la réponse fréquentielle de la métasurface initiale (sans filtre) 

et permet de collecter l'ensemble du signal DC produit dans la métasurface intégrant les diodes. 
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I.  Propriétés des diodes utilisées 

 

1. Choix des diodes Schottky 

Le principe d'une diode Schottky réside dans l'utilisation d'une jonction métal-

semiconducteur. Ce composant a l'avantage de présenter une faible tension de seuil et de pouvoir 

fonctionner avec une grande vitesse de commutation et donc à très haute fréquence (jusqu’à plusieurs 

dizaines de GHz). La Figure 79 montre différentes illustrations de la diode Schottky référencée 

SMS7630-079LF de chez Skyworks qui sera intégrée dans les prototypes de récupération d'énergie 

présentés dans le chapitre 4. Cette référence de diode a été sélectionnée car elle présente une tension 

de seuil faible (0.14 V), une capacité de jonction faible (Cj0 = 0.14 pF), et une inductance série faible 

(0.7 nH). La résistance en polarisation directe est de 20 . Les spécifications électriques de son 

schéma électrique équivalent, les paramètres du modèle SPICE associés à la diode, ainsi que les 

caractéristiques de performances typiques et les dimensions du boitier sont donnés par le fabriquant. 

 

Figure 79: Illustration de la diode Schottky SMS7630-079LF de chez Skyworks : (a) Photo commerciale (b) 

Dimensions du boitier. 

 

2. Modèle de la diode Schottky SMS7630-079LF  

 Circuit équivalent 

La Figure 80 montre le circuit électrique équivalent de la diode Schottky. Il se compose de 

deux éléments non linéaires, la résistance de jonction Rj et la capacité de jonction Cj en parallèle, en 

série avec l'inductance Ls et la résistance Rs. La capacité Cp correspond à une capacité parasite liée 

au boitier. 
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Figure 80: (a) Circuit électrique équivalent de la diode Schottky et (b) symbole électrique d'une diode Schottky. 

 

La capacité de jonction d'une diode Schottky dépend de la tension appliquée à la jonction, 

cette capacité est calculée par la relation (III.1) [4] : 

𝐶𝑗(𝑉) =  
𝑑𝑄

𝑑𝑉
=  

𝐶𝑗0

(1 − 
𝑉𝑗
𝑉𝑏

)
𝛾    (𝐼𝐼𝐼. 1)

 

Où Vb est la barrière de potentiel de la jonction et Cj0 est la capacité de jonction à tension 

nulle. Vj est la tension appliquée sur la jonction (Vj >0 si la jonction est polarisée en direct), et γ = 

0.5 si le semiconducteur est dopé uniformément. 

 

 Caractéristiques électriques de la diode 

La Figure 81.b montre la caractéristique courant-tension de la diode Schottky SMS7630-

079LF simulée sur ADS (Advanced Design System de chez Keysight) à partir du schéma représenté 

Figure 81.a. Le circuit simulé comprend la diode définie par les paramètres du modèle SPICE fournis 

par le fabriquant. Une résistance de charge de 50 Ω représentée par l’impédance de port pour les 

paramètres S TermG a été considéré et la tension d’alimentation du circuit par le port P1_1Tone a été 

limitée 1.6V. Les termes parasites liés au boîtier et aux connections de la diode Schottky sont 

modélisés par une capacité Cp = 0.3 pF et deux inductances Ls = Ls1 + Ls2 = 0.7 nH, respectivement. 

Ces valeurs sont fournies par le fabriquant.  

Comme attendu, sur la caractéristique ID(V) représentée Figure 81.b, lorsque la jonction 

Schottky est polarisée en direct avec une tension supérieure à la tension de seuil de 0.16 V, la diode 

est passante. Pour des tensions inférieures à 0.16 V, la diode est bloquée. 
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Figure 81: Schéma électrique utilisé pour simuler la caractéristique ID(V) de la diode sur ADS (b) Caractéristique 

électrique ID(V) simulée de la diode Schottky. 

 

3. Détermination de l'impédance équivalente de la diode sur ADS 

Dans les simulations HFSS de ce chapitre, la diode sera intégrée dans une antenne à SRRs et 

dans la métasurface à dipôles croisés étudiés précédemment. Pour cela, la diode sera modélisée par 

son schéma électrique équivalent, ou plus simplement par son impédance équivalente. L'impédance 

équivalente de la diode a donc été déterminée au préalable par des simulations sur le logiciel ADS. 

La Figure 82 présente le schéma électrique utilisé sur logiciel ADS pour déterminer son comportent 

fréquentiel en utilisant un modèle SPICE fourni par le fabriquant.  

 

 

Figure 82: Simulation sur ADS de la diode Schottky avec le modèle fournisseur. 

 

Sur la Figure 83.a, la courbe bleue représente l'évolution fréquentielle de la partie imaginaire 

de l’impédance de la diode pour une puissance incidente Pin = 0 dBm et la courbe rouge représente la 

partie réelle. A Freq = 2.45 GHz, la diode présente une impédance complexe Zdd = 147 – j53 Ω qui 
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sera considérée ci-dessous pour modéliser la diode dans les simulations avec le logiciel HFSS de 

l’antenne à anneaux fendus et de la métasurface. Enfin à Freq =4.4 GHz, correspondant au second 

dip de réflexion de l'antenne à anneaux fendus, l’impédance complexe équivalente de la diode est Zdd 

= 96 – j62 Ω.  

 

Figure 83: Impédance équivalente de la diode, (a) pour une puissance incidente Pin = 0dBm, (b) pour Pin variable 

pour freq = 2.45 GHz. 

 

La Figure 83.b représente l'évolution de l’impédance de la diode à 2.45 GHz pour des 

puissances incidentes variant entre -20 dBm et 20 dBm. Ces résultats permettront d'analyser le 

comportement des structures pour différentes conditions d’énergie ambiante. On peut remarquer 

qu’avec l’augmentation de la puissance incidente, la partie imaginaire de l'impédance de la diode 

augmente de -450  pour Pin = -18 dBm à environ 0 à 18 dBm.  

On peut remarquer aussi qu'une variation de la partie imaginaire est principalement observée 

pour de faibles puissances inférieures à -5 dBm, alors qu'au-dessus de 0 dBm on observe un plateau. 

Cela signifie que le comportement fréquentiel des structures rectifiées sera plus sensible à faible 

puissance ambiante que pour les plus fortes puissances. Pour la partie réelle de l'impédance, on 

observe un maximum à -10 dBm, une variation plus rapide pour Pin < -10 dBm, et une diminution 

quasiment linéaire pour Pin > -10 dBm.  

 

4. Modélisation des diodes dans HFSS 

Différentes modélisations de la diode ont été considérées durant les simulations HFSS. La 

première repose sur un fonctionnement de la diode de type ON/OFF. La seconde considère 

l'impédance de la diode déterminée au préalable par ADS comme précisé ci-dessus. La modélisation 

en fonctionnement de type ON/OFF a été utilisée pour l'antenne à anneau fendus. La seconde a été 

utilisée pour la métasurface à dipôles croisés (structure DCK). 

(a) 
(b) 
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a) Représentation électrique équivalente de la diode dans les états ON/OFF 

Les Figure 84.a et Figure 84.b illustrent le schéma électrique équivalent de la diode dans les 

états ON (polarisation en direct) et OFF (polarisation en inverse), respectivement. Comme indiqué 

précédemment, les composants réactifs Cp et Ls représentent des termes d'impédance parasite liée au 

boitier, tandis que Rp et Rs traduisent les caractéristiques de conduction dans les états ON et OFF de 

la diode [5]. En se référant à la fiche technique de la diode Schottky SMS7630-079LF, on aura les 

caractéristiques de l'état ON « Ls = 0.7nH, Rs = 20Ω ». Tandis qu’à l'état OFF (polarisation en 

inverse), le circuit équivalent des diodes correspond à la résistance en polarisation inverse Rp = 5k 

en parallèle avec Cp = 0.3pF.  

 

Figure 84: Modèle électrique équivalent de la diode dans son (a) Etat ON et (b) Etat OFF,(c) Modèle HFSS. 

 

Pour les simulations des antennes à anneaux fendus, la diode sera modélisée dans le logiciel 

HFSS par une surface de taille 1.3 mm × 0.9 mm sur laquelle sera appliquée une condition aux limites 

de type Lumped RLC (Figure 84.c) [6], [7]. Cette condition permet de choisir entre un circuit RLC 

série ou parallèle, et de fixer les valeurs de chaque composante du circuit (R, L, et C). Les paramètres 

seront fixés de manière à obtenir le circuit de la Figure 84.a ou Figure 84.b selon l'état de la diode 

étudié. La taille de la surface a été choisie par rapport à la taille du boitier de la diode et des fentes 

ont été dimensionnées pour pouvoir insérer les diodes dans les différentes structures (voir chapitre 

2). 

b) Modélisation en Lumped Port  

Dans cette partie, une procédure de simulation a été adoptée en utilisant un « Lumped Port » 

en tant que port localisé pour modéliser la diode par son impédance Zdd = 147 – j53 Ω dans HFSS. 

La Figure 85 illustre le modèle équivalent de la diode utilisant une surface et un port de type Lumped 

Port inséré dans chaque cellule élémentaire de la métasurface étudiée ci-dessous dans le paragraphe 

III (« Cellule DCK »). Cette condition sera utilisée pour modéliser la diode dans son état ON. 
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L'introduction d'un port au niveau de la diode permettra principalement de déterminer le coefficient 

de transmission entre l'onde incidente illuminant la métasurface et la diode. Ce coefficient traduira 

l'efficacité de collecte de l'énergie au niveau de la diode. Il s'agira alors de dimensionner la 

métasurface afin d'adapter l'impédance de la métasurface à l'impédance de la diode afin d'obtenir une 

efficacité de collecte la plus élevée possible. Enfin, la suppression de la surface et du Lumped Port 

dans la simulation pour considérer l'état OFF a également été étudiée. Les résultats obtenus étaient 

similaires aux résultats obtenus en utilisant une condition de type Lumped port montrée dans la Figure 

84. En conséquence, l'état OFF a été simulé par un circuit laissé ouvert au niveau de la diode pour les 

études de la métasurface. 

 

Figure 85: Modélisation de la diode en Lumped Port sur HFSS. 

 

II.  Antennes à anneaux fendus intégrant des diodes 

Dans cette section, nous présentons l’étude globale sur HFSS de l'antenne à anneaux fendus 

intégrant des diodes de redressement au niveau des anneaux. L'introduction des diodes aura pour 

conséquence de modifier la fréquence de résonance de la structure et une nouvelle géométrie des 

anneaux sera recherchée pour obtenir une adaptation d’impédance de l'antenne lorsque les diodes sont 

intégrées [8]. Nous utilisons la diode Schottky dans un état ON ou OFF modélisée par une surface 

avec des conditions de type Lumped RLC comme présentée auparavant [9]. Et on considère l'antenne 

à anneaux fendus et dipôle rectiligne dimensionnée dans le chapitre 2 sur un substrat souple de 

Kapton. 

 

1. Fonctionnement lorsque les diodes sont bloquées 

Dans le chapitre précédent, nous avons observé que le champ électrique est maximum dans 

les fentes des anneaux fendus (SRRs). Afin d'obtenir une efficacité de redressement, les diodes ont 
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été placées au niveau des fentes des anneaux extérieurs. De manière similaire, l'introduction de 

composants dans les fentes des anneaux est très couramment rencontrée dans la littérature pour 

obtenir différentes fonctions non linéaires. Ainsi, la génération d'harmoniques dans des 

métamatériaux non linéaires à partir des varactors intégrées dans un réseau de SRRs a été 

expérimentalement vérifiée [10]–[13]. La réalisation d'un limiteur de puissance RF à base d'un 

métamatériau intégrant des diodes PIN a été étudiée [14]. Enfin, l'absorption d'une onde incidente 

dans un réseau d'anneaux fendus chargés par des résistances a été envisagée pour la récupération 

d'énergie [15]. Dans ce chapitre, nous envisageons d'intégrer les diodes Schottky dans les SRRs de 

l'antenne en visant un redressement du signal RF capté. 

L'antenne avec une diode intégrée dans l'anneau extérieur de chaque SRR a été simulée sur 

HFSS en utilisant un circuit électrique équivalent selon l’état de la diode comme présenté sur la Figure 

86. En simulation, chaque état de la diode (ON/OFF) a été défini par les paramètres électriques (R, 

L, C en série ou en parallèle) représentés Figure 84.a et Figure 84.b. Cette condition de simulation 

permet de comparer le comportement fréquentiel de l’antenne dans les deux états de la diode. 

 

 

Figure 86: (à gauche) L’antenne à SRR avec circuit équivalent de la diode (Lumped RLC), (à droite) les conditions 

aux limites radiatives sur toutes les surfaces extérieures de l’espace de simulation. 

 

Dans l'état ON, la diode est équivalente à un circuit série (Rs, Ls). A 2.45 GHz, l'impédance 

équivalente de la diode est faible Zdd = 20 + i 10.8 . Dans ce cas, la diode étant passante ferme 

l'anneau et supprime donc la résonance des SRRs. Dans l'état OFF, la diode est équivalente à un 

circuit parallèle (Rp et Cp) et son admittance équivalente est faible Ydi = 0.2 + i 4.6 mS. L’impédance 

dans l'état OFF est alors environ dix fois plus élevée que l'impédance dans l'état ON, et la diode se 

comporte davantage comme un circuit ouvert. On retrouve alors des anneaux extérieurs fendus et un 

comportement analogue à l’antenne à SRRs sans diode. 



Antennes à anneaux fendus et métasurfaces à circuit de rectification intégré 

 

103 

 

La Figure 87 représente l'évolution fréquentielle du coefficient de réflexion (a) et de 

l'impédance d'entrée de l'antenne (b) pour les deux états de la diode (ON/OFF). Ces résultats ont été 

calculés pour une antenne à SRRs avec les dimensions géométriques nominales pour un 

fonctionnement autour de 2.45 GHz définies dans le chapitre 2 et pour un substrat flexible de Kapton. 

Lorsque les diodes sont bloquées, on observe sur la Figure 87.a deux dips de réflexion à 2.04 et 

4.43 GHz avec S11 < -1.7 dB et -17.5 dB respectivement, qui sont obtenus pour une impédance 

d'entrée Zin-SRR = 252 - i 255 Ω et Zin-Dipôle = 65 – i 1.12 Ω. On constate que le second dip est peu 

modifié par la présence des diodes en état OFF comparativement au coefficient de réflexion pour une 

antenne à SRR sans diode (Figure 42 du Chapitre 2) pour laquelle S11 = -16 dB à 4.43 GHz avait été 

observé. Par contre, on observe que le premier dip de S11 correspond à une moins bonne adaptation 

de l’impédance de l'antenne à 50 . Ainsi, la fréquence et la valeur de S11 du premier dip sont plus 

faibles que les valeurs obtenues pour une antenne sans diode (Figure 42 du Chapitre 2). Les résultats 

représentés ci-dessous confirment la suppression de la résonance des SRRs lorsque les diodes sont 

passantes. On retrouve alors quasiment le comportement d'une antenne dipôle sans SRRs avec un seul 

dip de réflexion S11 = -17.5 dB à la fréquence 4.46 GHz. 

 

Il apparait sur la Figure 87.b, que la résonance des SRRs est plus large en présence des diodes 

en état OFF que la résonance observée sans diode au chapitre 2. On voit notamment que l'impédance 

d'entrée de l'antenne est principalement produite par le dipôle avec une augmentation quasiment 

monotone de la partie imaginaire à l'exception de la faible résonance des anneaux autour de 2 GHz. 

La faible variation de la partie imaginaire de l'impédance autour de la résonance ne permet pas de 

compenser la valeur négative de la partie imaginaire de l'impédance reliée au dipôle. Ce qui se traduit 

par une mauvaise adaptation d'impédance de l'antenne et une valeur de S11 de -1.7 dB. On remarque 

aussi sur la Figure 87.b, que la fréquence de résonance des SRRs s'est décalée de 2.6 GHz pour 

 

Figure 87: Paramètres S(a) et Z(b)  simulés pour l’antenne sur Kapton avec diode bloquée 
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l'antenne sans diode à 2.1 GHz pour l'antenne avec des diodes bloquées. Cette décroissance de la 

fréquence de résonance peut être attribuée au comportement capacitif de la diode bloquée qui ajoute 

une capacité Cp en série avec la capacité Cs équivalente de l'anneau extérieur (équation 3, chapitre 

2). Par conséquence, une nouvelle étude paramétrique des dimensions géométriques des anneaux 

fendus doit être menée pour ajuster la fréquence de résonance des SRRs chargés par la diode bloquée. 

Afin de mieux comprendre le fonctionnement de l'antenne à SRRs chargée par les diodes, une analyse 

de la cartographie du champ électrique normalisé est illustrée sur la Figure 88 pour des diodes 

bloquées. La cartographie permet d'attribuer le deuxième dip de réflexion à la résonance du dipôle et 

le premier dip à la résonance des SRRs avec une forte concentration du champ E entre les anneaux 

concentriques. Pour le premier dip, on observe aussi une concentration du champ dans la fente de 

l'anneau extérieur où les diodes sont positionnées. La présence d'un champ E maximal entre les 

anneaux de la structure confirme aussi la présence d’une forte capacité entre les deux anneaux 

concentriques. 

 

 

Figure 88: Cartographie du champ électrique normalisé dans le plan x-y de l'antenne pour les fréquences 

2.04 GHz (à gauche) et 4.43 GHz (à droite) pour l’état OFF de la diode. 

 

2. Etudes paramétriques avec diodes bloquées 

L'intégration de diodes dans les SRRs a modifié la fréquence du premier dip de réflexion de 

l'antenne encore présent lorsque les diodes sont bloquées. Il faut donc ajuster les dimensions 

géométriques des anneaux SRRs pour obtenir un fonctionnement à 2.45 GHz. De manière similaire 

aux études menées dans le chapitre 2, différentes études sont présentées ci-dessous. L'objectif a été 

de définir une antenne avec des dimensions réalistes fonctionnant à 2.45 GHz avec une nouvelle 

contrainte liée à la capacité élevée apportée par la diode dans l'état OFF. 
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a) Longueur Ls des anneaux SRRs 

L’étude paramétrique a été menée en utilisant les dimensions géométriques nominales 

(résultats précédents) et en variant la longueur de l'anneau extérieur « Ls1 = Ls2 » et la longueur de 

l'anneau intérieur de manière à conserver la même distance entre anneaux. 

La Figure 89 représente l'évolution fréquentielle du coefficient de réflexion (a) et de 

l'impédance d'entrée de l'antenne (b) pour des dimensions géométriques nominales avec une variation 

des longueurs des anneaux SRRs. On remarque que la fréquence du dip de réflexion lié au dipôle 

ainsi que celle du dip de réflexion lié à la résonance des SRRs diminuent avec une forte diminution 

de l’amplitude du coefficient de réflexion lorsque Ls augmente. Quand Ls varie de 6 à 10 mm, la 

fréquence du dip relié au dipôle varie de 5 GHz à 4.4 GHz et la fréquence du premier dip de réflexion 

varie de 3.5 GHz à 2 GHz. Pour les longueurs Ls = 12 et 14 mm, on remarque qu'un troisième dip de 

réflexion apparait à 3.8 et 3.3 GHz respectivement. Ce nouveau dip peut être attribué à la présence 

d'un mode de résonance supérieur des SRRs, résonance qui est mis en évidence sur l'impédance 

d'entrée représentée Figure 89.b. La résonance d'ordre supérieur est aussi confirmée par la répartition 

du champ électrique représentée Figure 90.b comme il sera précisé ci-dessous. 

 

On observe aussi que les résonances des SRRs sont plus larges et que la valeur maximale de 

la partie réelle de l'impédance à la résonance des SRRs est dix fois plus faible que pour une antenne 

sans diode. Ce comportement peut être directement relié aux pertes introduites par la diode qui 

présente une résistance équivalente de 5 k  dans l'état OFF. Cette résistance a pour effet de réduire 

le coefficient de qualité des résonateurs à anneaux fendus et ne permet plus d'obtenir une bonne 

adaptation d'impédance de l'antenne autour de la résonance des SRRs. Ainsi pour Ls = 8 mm, un dip 

 

Figure 89: Paramètres S(a) et Z(b)  simulés pour l’antenne sur Kapton pour des diodes bloquées et avec Ls variable. 
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de réflexion de 2.5 GHz est obtenu, mais la faible valeur S11 = -3 dB ne permet pas de faire 

fonctionner correctement cette antenne à cette fréquence. 

Le champ électrique normalisé représenté sur la Figure 90 dans le plan de l'antenne, et calculé 

aux fréquences des trois dips pour Lx = 12 mm, permet d'attribuer le premier dip au mode de 

résonance fondamental des SRRs, le deuxième au premier mode de résonance supérieur, et le 

troisième au dipôle. Pour la fréquence 1.7 GHz, on remarque une forte concentration du champ E 

entre les anneaux et dans les fentes des anneaux extérieurs (diode équivalente) et intérieurs (sans 

diode). Pour la fréquence 3.8 GHz, on remarque que le champ électrique est maximum entre les 

anneaux du côté de la fente de l'anneau intérieur. Ceci est caractéristique du second mode de 

résonance des SRRs qui correspond par ailleurs à des courants (non représentés) dans chaque anneau 

circulant en sens opposés l'un de l'autre, alors que pour le mode de résonance fondamental, le courant 

circule dans le même sens dans les deux anneaux. Enfin à 4.9 GHz, le champ électrique est maximum 

autour du dipôle et les SRRs sont faiblement couplés au dipôle. 

 

 

 

Figure 90: Cartographie du champ électrique normalisé dans le plan x-y de l'antenne pour Ls = 12 mm à 

l’état OFF de la diode. 

 
 

b) Variation des Longueurs Ls1 des anneaux SRRs 

Dans cette étude la longueur Ls2 = 12 mm des anneaux est conservée constante, ainsi que les 

autres paramètres géométriques sauf Ls1 qu’on a choisi d’allonger pour augmenter la surface du 

couplage entre le bras du dipôle et les anneaux extérieurs dans le but d’améliorer l’adaptation 

d’impédance d’entrée. Sur la Figure 91.a, on peut remarquer que l’allongement du dipôle a pour effet 

de modifier principalement la fréquence des dips de réflexion des anneaux SRRs avec une diminution 
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de la fréquence de 2.6 à 1.6 GHz et leur amplitude S11 en dB est peu changée. Ceci correspond à une 

mauvaise adaptation d’impédance comme observée en Figure 91.b sur la partie imaginaire.  

 

 

Figure 91: Paramètres S(a) et Z(b) simulés pour l’antenne sur Kapton avec les diodes bloquées et Ls1 variable. 

L'impédance Zin pour la longueur Ls1 = 10, 12, et 14 mm présente à nouveau une double 

résonance qui peut être attribuée aux modes de résonance fondamental et supérieur des SRRs. A 

Freq= 1.62 GHz et 3.87 GHz, la cartographie du champ électrique normalisé pour la dimension Ls1 

= 14 mm est présentée sur la Figure 92. On remarque que pour le premier dip, le champ E est 

concentré entre les anneaux et dans les fentes des anneaux extérieurs où les diodes sont insérées. Pour 

le seconde dip, le champ E n'est pas uniforme entre les anneaux et il présente une valeur plus élevée 

au niveau de la fente de l'anneau intérieur. Pour le troisième dip, le champ E est faible au niveau des 

anneaux avec une légère concentration à l’extrémité du dipôle. Ce dip est donc attribué au dipôle. 

 

 

 

Figure 92: Cartographie du champ électrique normalisé dans le plan x-y de l'antenne pour Ls1 = 14 mm et des diodes 

à l’état OFF. 
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c) Variation de la largeur ds entre les anneaux 

Dans cette étude, une longueur de l'anneau extérieur Ls1 = Ls2 = 12 mm est considérée. Les 

autres paramètres géométriques de l'antenne sont conservés à l'exception de la longueur des anneaux 

intérieurs qui diminue lorsque ds augmente. La Figure 93, représente le coefficient de réflexion et 

l'impédance d'entrée de l'antenne lorsque ds varie de 0.2 à 0.8 mm. La fréquence du premier dip relié 

à la résonance des SRRs augmente de 1.6 à 2.2 GHz lorsque ds augmente avec cependant des niveaux 

de S11 qui restent faibles. En augmentant la distance ds, la capacité produite entre les anneaux diminue 

et la fréquence de résonance des SRRs augmente en conséquence.  

On remarque aussi que le coefficient de réflexion des SRRs augmente légèrement lorsque ds 

augmente avec notamment une partie réelle maximale à la résonance plus élevée pour ds = 0.8 mm 

que pour ds = 0.2 mm. Cependant, cette augmentation du coefficient de qualité n'est pas suffisante 

pour obtenir une bonne adaptation d'impédance (obtenue notamment par la condition Im(Z)~0).  

 

 

Figure 93: Paramètres S(a) et Z(b) simulés pour l’antenne sur Kapton avec des diodes bloquées et ds variable. 

 

Par ailleurs, la cartographie du champ électrique normalisé autour de l'antenne à ces deux 

fréquences représentée Figure 94 montre aussi un changement de comportement entre ds = 0.2 mm et 

ds = 0.8 mm. Dans le premier cas, le champ est localisé entre les anneaux et dans les fentes. Pour 

ds = 0.8 mm le champ est plus faible entre les anneaux et il se concentre principalement dans la fente 

de l'anneau extérieur où est positionnée la diode bloquée. Ce phénomène correspond bien à une 

diminution de la capacité entre les anneaux, et l'augmentation de la distance ds semble avantageuse 

pour commander les diodes par une concentration plus élevée du champ sur la fente de l'anneau 

extérieur. Cependant, l'impédance de l'antenne n'est pas correctement adaptée à 50 , et l'antenne ne 

peut donc pas fonctionner efficacement. 
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Figure 94: Cartographie du champ électrique normalisé dans le plan x-y de l'antenne pour ds = 0.2 mm à 

gauche et ds= 0.8 mm à droite pour des diodes à l’état OFF. 

 
 

3. Conclusion sur l'étude paramétrique 

Les études paramétriques précédentes montrent qu'il est difficile de dimensionner une antenne 

à SRRs fonctionnant à 2.45 GHz et intégrant des diodes bloquées. Ceci est lié principalement au 

coefficient de qualité des SRRs qui est fortement dégradé par les pertes résistives apportées par les 

diodes. De plus, la capacité équivalente de la diode dans l'état OFF diminue la fréquence de résonance 

des SRRs. Pour compenser le décalage fréquentiel, il serait nécessaire de réduire la taille des anneaux. 

Cependant, la réduction de la taille des anneaux a pour effet de réduire le couplage avec le dipôle 

comme discuté dans le chapitre 2. Il apparait donc que la structure ne semble pas adaptée pour un 

fonctionnement autour des fréquences ISM-2.4 GHz lorsque les diodes sont introduites dans les 

anneaux. Dans le paragraphe suivant, nous nous intéressons à la métasurface à dipôles croisés déjà 

étudiée dans le chapitre 2. Comme pour l'antenne à SRRs, l'objectif est de dimensionner la 

métasurface et d'étudier son comportement en présence de diodes. 
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III.  Métasurface à dipôles croisés avec diodes intégrées 

1. Principe de fonctionnement en RF et en DC 

Pour la récupération de l'énergie électromagnétique ambiante, une métasurface composée de 

dipôles croisés a été introduite dans le chapitre précédent pour augmenter la surface de collecte de la 

puissance incidente. Le signal RF récupéré (signal alternatif) doit ensuite être transmis à un circuit 

redresseur et filtré pour éliminer la composante alternative et obtenir un signal continu dont la 

puissance sera dissipée dans une charge résistive [16], [17]. L’utilisation d’une diode de redressement 

demande généralement un circuit d'adaptation et un filtre pour limiter le retour de fréquences 

harmoniques générées par la diode (élément non linéaire) vers l'antenne. Le circuit d'adaptation a 

pour objectif de garantir un maximum de transfert d'énergie entre l'antenne et le circuit de 

redressement. Enfin, une grande puissance collectée implique une grande puissance injectée et un 

bon rendement de conversion RF/DC. 

Dans notre cas, le niveau de puissance électromagnétique ambiante dans la bande de fréquence 

ISM de 2.4 à 2.47 GHz est faible. La diode Schottky SMS7630-079LF de chez Skyworks présentée 

au début de chapitre sera utilisée et intégrée directement dans la métasurface ainsi que le circuit de 

filtrage. Le circuit d'adaptation de la diode à la métasurface consistera simplement à positionner la 

diode dans la métasurface de manière à adapter l'impédance équivalente de la métasurface à 

l'impédance de la diode. Pour le filtrage, deux circuits reliant les cellules élémentaires de la 

métasurface entre-elles seront considérés. Le premier sera constitué par une simple inductance dont 

l'impédance élevée en RF (à 2.45 GHz) permettra d'isoler les cellules élémentaires en RF et 

l'impédance nulle en continu de collecter l'ensemble des courants DC générés sur la métasurface. 

Pour le second circuit, cette inductance sera remplacée par un circuit LC parallèle permettant d'obtenir 

un meilleur filtrage avec une meilleure isolation des cellules élémentaires en RF tout en conservant 

la collecte des courants en DC. 

 

2. Rendement de conversion 

Généralement, le rendement de conversion RF/DC peut être défini par le rapport entre la 

puissance PDC récupérée et, après redressement et filtrage, dissipée dans une charge et la puissance 

de l'onde incidente Pin illuminant la métasurface (relation III.2). 

𝜂𝑅𝐹
𝐷𝐶

= 
𝑃𝐷𝐶

𝑃𝑖𝑛
  (𝐼𝐼𝐼. 2) 

Ce rendement de conversion pourra être mesuré expérimentalement dans le chapitre suivant. 

Ce rendement traduit d'une part la capacité du circuit de redressement à redresser efficacement le 
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signal RF, et d'autre part les différentes adaptations d'impédances entre le circuit de collecte et la 

charge ainsi que les pertes dans le circuit.  

Pour la simulation, la métasurface est considérée de dimensions latérales infinies et une seule 

cellule est simulée avec des conditions périodiques de type Master/Slave suivant deux modes : le 

mode 1 correspond à une orientation du champ E suivant Oy (Figure 95.c) et le mode 2 à une 

orientation suivant Ox, comme illustré sur la Figure 95. Positionner une charge résistive dans une 

métasurface infinie n'est donc pas possible. On s'intéressera dans ce chapitre à optimiser la 

métasurface afin d'obtenir la plus forte concentration de champ électrique au niveau des diodes 

intégrées dans la métasurface modélisées sur la Figure 95 par les Ports 1 et 2. 

Cette condition permettra d'évaluer l'efficacité de redressement du signal RF par la 

métasurface intégrant les diodes. Ainsi, le rendement de conversion RF/DC ne sera pas calculé dans 

ce chapitre, mais il sera évalué par l'intermédiaire de l'absorption Abs définie par l'équation III.3 : 

 

𝐴𝑏𝑠(%) = 100 × (1 − |𝑆33|
2 − |𝑆43|

2 − |𝑆53|
2 − |𝑆63|

2)  (III. 3) 

 

Avec 

- S33 : Réflexion du Floquet Port 3 (Mode 1) au Floquet Port 3 (Mode 1), 

- S43 : Transmission du Floquet Port 3 (Mode 1) au Floquet Port 4 (Mode 1), 

- S53 : Réflexion du Floquet Port 3 (Mode 1) au Floquet Port 3 (Mode 2), 

- S63 : Transmission du Floquet Port 3 (Mode 1) au Floquet Port 4 (Mode 2). 

et pour une onde incidente provenant du Floquet Port 3. 
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Figure 95: Géométrie de la cellule élémentaire DCK proposée. (a) Vue des ports de source (Lumped Port). (b) Vue 

de côté avec l’onde incidente (Floquet Port). (c) Polarisation  du champ E  à φ = 0°, 45 ° et  90°. 

 

L'absorption inclut les coefficients de réflexion et de transmission en co-polarisation (S33 et 

S43), et en polarisation croisée (S53 et S63). Enfin, l'adaptation d'impédance de la métasurface à 

l'impédance des diodes sera évaluée par les coefficients de réflexion S11 (diode 1) et S22 (diode 2). 

L'impédance de la métasurface au port d'accès 1 correspondant à une diode est calculée par : 

 

𝑍𝑖𝑛(Ω) = (𝑍0 ×
1 + 𝑆11

1 − 𝑆11
)  (𝐼𝐼𝐼. 4) 

 

Pour la seconde diode, l'impédance sera calculée à partir du coefficient S22. On notera que 

l'absorption calculée par l'équation (III.3) prend aussi en compte toutes les pertes dans la structure, 

notamment les pertes par conduction dans les rubans et les pertes diélectriques dans le substrat. 

Cependant, les dipôles croisés sont réalisés en Cuivre, et le substrat de Kapton d'épaisseur faible 

présente de faibles pertes diélectriques (tan () = 0.003). L'ensemble de ces pertes seront donc 

considérées négligeables par rapport à l'absorption de l'énergie dans les diodes. 

 

Contrairement aux simulations des antennes à SRR étudiées ci-dessus, un port localisé 

« Lumped Port » (Port 1 et 2) défini avec une impédance de source égale à l’impédance complexe de 

la diode Schottky Zdd = 147 –i 53  est utilisé pour modéliser la diode dans la métasurface. Il est 
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placé sur le substrat le long des dipôles croisés pour modéliser chaque diode dans son état ON. L'état 

OFF sera modélisé par un circuit ouvert. Les dimensions géométriques des dipôles et la périodicité 

de la maille élémentaire peuvent être modifiées pour contrôler la fréquence de fonctionnement de la 

métasurface. La position des diodes dans la métasurface peut être ajustée pour maximiser l'absorption 

calculée par la formule (III.3).  

 

Des études paramétriques portant sur le niveau d'absorption et les puissances transmises et 

réfléchies entre les différents ports ont permis de déterminer les dimensions géométriques listées dans 

le Tableau 5 définissant une structure optimale. Ces dimensions permettent d'obtenir un coefficient 

d'absorption maximal à 2.45 GHz pour différentes polarisations de l'onde incidente. Les résultats de 

simulation pour cette structure optimale sont synthétisés Figure 96. 

 

 

Paramètre Kap Lx Wx n d c p s epKapII 

Dimension (mm) 59.6 57 4 10 0.6 0.5 1.3 0.4 0.05 

 

 

La Figure 96(a, b, c) représente le coefficient de réflexion S33 au Floquet Port 3 et les 

coefficients de transmission (S13 et S43) entre les ports de Floquet 3 et la diode 1 (Port 1) et entre le 

Floquet 3 et le Floquet 4, respectivement. L'ensemble est représenté pour différents angles de 

polarisation  = 0°, 45° et 90°. D'après les résultats présentés sur la Figure 96.a, le coefficient de 

réflexion S33 est maximal à 2.49 (-3.68 dB) et 2.51 GHz (-3 dB) pour  = 45° et  = 0°, 90°, 

respectivement. Pour une polarisation à 45°, la transmission entre le Floquet Port 3 et le Port 1 est 

aussi maximum (S13 = -6 dB) à 2.49 GHz, ce qui correspond une impédance d’entrée de la cellule Zin 

= 149 –i 64.3 Ω légèrement supérieure à l'impédance de la diode (Zdd = 147 – i 53 Ω). Il en résulte 

une transmission minimale à travers la métasurface S43 = -9.5 dB. 

 

Tableau 5: Dimensions géométriques optimales pour la structure DCK. 
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Figure 96: Paramètres S(a, b, c)  pour différents angles de polarisation et Zin (d) pour φ = 0°, 45° et 90° simulés de la 

cellule DCK sur Kapton pour les dimensions géométriques optimales du Tableau 5. 

 

A partir des coefficients de réflexion et de transmission représentés Figure 96, l'absorption 

calculée par l'équation (III.3) est représentée Figure 97 pour différents angles de polarisation. La 

métasurface absorbe l'énergie micro-ondes incidente avec une efficacité d'absorption de 46 % pour 

une onde polarisée à 45° et de 41 % pour 0° ou 90°. Plus précisément, à 2.49 GHz et pour une 

polarisation à 45°, la moitié de l'énergie est réfléchie au Floquet Port 3 (S33≈-3 dB), environ 10% est 

transmise à travers la métasurface (S43≈-10 dB) et environ 25% est absorbée par chacune des diodes 

(S13=S23≈-6dB). Ainsi, l'absorption représentée en Figure 97 traduit correctement la puissance qui 

sera transmise aux diodes. 
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Sur la Figure 97, on observe deux maximum d'absorption à 41% et 16% à la fréquence de 2.43 

et 3.4 GHz, respectivement, pour les angles  = 0° et 90°. Pour 0°, le champ électrique de l'onde 

incidente est orienté suivant la direction horizontale. Le premier maximum à 2.49 GHz exprime 

l’absorption de l’onde incidente (Mode1) par la diode 1 (Lumped port 1 sur la Figure 98.a) 

positionnée dans la branche horizontale du dipôle croisé, et le second à 3.4 GHz peut être attribué à 

une contribution de la diode 2 (Lumped Port 2) à l'absorption comme illustrée sur la Figure 98.c. 

 Inversement, pour 90° le champ électrique incident est orienté verticalement et le premier pic 

correspond à une absorption par la diode 2 et le second à une contribution de la diode 1 à l'absorption. 

En comparaison, le maximum d'absorption de 46% à 2.49 GHz de la même structure mais à un angle 

de polarisation de 45° peut être attribué à une répartition identique de l'énergie entre les deux diodes 

obtenue par une adaptation de l'impédance d'entrée à chaque port (Port 1 et 2) du dipôle croisé avec 

l’impédance complexe des diodes (Figure 96.d).  

La capacité de la cellule élémentaire DCK à capturer le rayonnement incident à différents 

angles de polarisation a ensuite été analysée. La Figure 98 montre la cartographie des champs sur la 

surface de la cellule sous différents angles de polarisation générés par une onde incidente provenant 

du Floquet Port 3. Les cartographies des champs ont été simulées aux fréquences d’absorption 

maximale de récolte à 2.49, 2.41 et 3.4 GHz. À partir du champ électrique et du courant surfacique 

sur le dipôle croisé, nous pouvons analyser le fonctionnement de la métasurface pour la récolte 

d'énergie micro-ondes.  

La Figure 98.a montre des amplitudes élevées du champ E au niveau de la diode 1 (Port 1) 

ainsi qu'aux extrémités de la branche du dipôle qui est alignée sur la polarisation du champ E incident 

 

Figure 97: Absorption totale de la cellule pour les différents angles de polarisation. 
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(E horizontal). Pour les cas d'une onde incidente avec des polarisations 0° et 90° à la fréquence 2.43 

GHz, le champ et le courant se concentrent principalement sur la diode (avec un maximum à un seul 

port pour chaque polarisation) intégrée dans la branche du dipôle qui s'aligne sur le champ électrique 

incident comme le montre la Figure 98.(a et b). Nous observons également une forte concentration 

du champ E aux extrémités de la branche parallèle au champ électrique incident et que le courant 

circule principalement sur cette même branche. Par contre, il y a peu de champ E et de courant au 

niveau de la branche du dipôle perpendiculaire au champ E incident à la fréquence 2.43 GHz.  

 

Figure 98: Cartographie de la structure DCK pour φ= 0°, 45°, et 90°, (a) Champs E normalisé à la fréquence 

d’absorption maximale. (b) Courant surfacique avec des flèches rouges indiquant le sens du courant. (c) Cartographie 

des champs pour le seconde pic d'absorption à 3.4 GHz. 

 

Pour la polarisation incidente à 45°, on remarque que la concentration du champ électrique 

est répartie entre les deux diodes. Le courant se répartit aussi dans les deux branches avec un 

maximum au niveau du croisement des dipôles comme observé sur la Figure 98.b. Enfin, pour une 

onde incidente polarisée à 0° et 90° à la fréquence 3.4 GHz, une faible amplitude du champ E sur les 

deux branches est observée à proximité des extrémités du dipôle. Cependant, une concentration du 

champ E apparait aussi sur la diode intégrée dans la branche perpendiculaire au champ électrique 

incident. 
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3. Etude paramétrique sur la position des diodes 

Dans cette partie, nous montrons les résultats de simulation permettant de définir une position 

optimale des diodes intégrées dans la structure. L'objectif est de collecter le maximum d'énergie sur 

les diodes en adaptant l'impédance d'entrée des Ports 1 et 2 du dipôle croisé (modélisant les diodes) 

à l'impédance de la diode en état ON. Par ailleurs, le fonctionnement de la métasurface lorsque les 

diodes sont dans l'état OFF est analysé. 

a) Variation de la distance n (position des diodes) 

Pour cette étude, nous faisons varier l’emplacement des diodes de l’extrémité des branches (n 

= 0 mm – ce qui est difficile pour la fabrication) à une position proche du milieu des dipôles croisés 

(n = 20mm). Comme le montre la Figure 95, chaque branche du dipôle possède une diode située 

initialement à n = 10 mm comme valeur optimale, et quatre fentes à chaque extrémité de longueur s/2 

dans lesquelles un circuit de filtrage sera intégré par la suite. Afin de ne pas supprimer la symétrie de 

la structure, les diodes seront toujours repositionnées simultanément en modifiant la valeur de la 

distance n et on s'intéressera à une onde incidente polarisée à 45°. 

La Figure 99 représente différents coefficients de réflexion et de transmission pour une 

polarisation à 45° d'une onde incidente générée au Floquet Port 3, ainsi que l'impédance d'entrée au 

Port 1 et 2 du dipôle croisé pour différentes distances n = 0, 4, 8, 10, 12 et 14 mm. Les dips des 

coefficients de transmission S13 et S43 et les pics du coefficient de réflexion S33 sont obtenus à une 

même fréquence qui augmente de 2.3 GHz à 2.7 GHz lorsque n augmente de 0 à 20 mm. Pour 

n = 0 mm, l'onde incidente est totalement réfléchie par la métasurface (S33≈0dB) à 2,3 GHz et peu 

d'énergie est transmise aux diodes (S13≈-20 dB). Pour n = 20 mm, l'énergie se répartit de manière 

égale (25%) entre la réflexion S33, la transmission à travers la métasurface S43, et chaque Lumped 

Port modélisant une diode (S13=S23). 

La Figure 99.d représente l’impédance d’entrée de la cellule au Lumped Port 1 et 2. Autour 

de 2.45 GHz, l'impédance d'entrée vaut Zin = 166 – i 112 , Zin = 149 – i 64.3  et Zin = 129 – i 44.3 

Ω lorsque n = 8, 10 et 12 mm, respectivement. En conséquence la condition d'adaptation d'impédance 

(Zin ≈ Zdd) à 2.45 GHz est obtenue pour n = 10 mm, comme précédemment observé sur les Figure 96 

et Figure 97 avec un maximum de puissance absorbée de 46% à 2.49 GHz pour une onde incidente 

polarisée à 45°. 
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Figure 99: Paramètres S(a, b, c) et Z(d) simulés de la cellule DCK sur Kapton pour n variables avec les autres 

dimensions géométriques optimales. 

 

b) Fonctionnement pour les diodes en état OFF 

Les études ci-dessus montrent qu'un maximum d’absorption de l’énergie électromagnétique 

pourra être obtenu en modifiant la position des diodes pour atteindre la condition d’adaptation 

d’impédance d’entrée de chaque cellule avec l'impédance de la diode dans son état ON. Le 

comportement de la métasurface lorsque les Lumped Ports sont supprimés, pour modéliser les diodes 

dans leur état OFF, a également été étudié.  

Le coefficient de réflexion (S33) et de transmission (S43) sont représentés Figure 100 pour les 

différents angles de polarisation 0, 45, et 90°. Les Lumped Ports étant supprimés, il n'est plus possible 

de définir un coefficient de transmission S13 et de calculer une impédance d'entrée. Pour une 

polarisation à 45°, les résultats sont similaires à ceux de la métasurface sans diodes étudiée dans le 

chapitre précédent avec cependant une augmentation de la fréquence pour laquelle S33 est maximum 

(ici 3.02 GHz). Cette augmentation de fréquence peut être attribuée au raccourcissement du dipôle 

croisé consécutif à la suppression des Lumped Ports.  
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Figure 100: Paramètres S33 et S43  simulés de la cellule DCK sur Kapton sans diodes pour les dimensions 

géométriques optimales. 

 

La cartographie des champs simulés à 3.02 GHz est illustrée sur la Figure 101 pour une 

polarisation à 45° de l'onde incidente. Nous pouvons observer une concentration du champ électrique 

au niveau des fentes correspondant aux diodes à l'état OFF ou présentes aux extrémités du dipôle 

croisé. Le maximum de champ obtenu au niveau des diodes permettra de commuter les diodes dans 

leur état ON. Enfin, on observe sur le courant représenté sur la Figure 101.b que la résonance se 

produit entre chaque diode en état OFF (circuit ouvert) et l'extrémité opposée de la branche. Ainsi, la 

résonance se produit sur un dipôle croisé raccourci, donc à une fréquence plus élevée que dans le 

chapitre précédent. 

 

 

 

Figure 101: Cartographie des champs de la structure DCK calculés à 3.02 GHz pour des diodes bloquées (Lumped 

Ports supprimées) et pour une polarisation de 45°. (a) Champs E normalisé, (b) Courant dans le dipôle croisé. 
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4. Filtrage RF/DC par une simple inductance 

Un circuit de filtrage est nécessaire entre les cellules élémentaires périodiques pour isoler 

chaque cellule à la fréquence de fonctionnement RF, et pour les relier en continu afin de collecter le 

signal DC. Le premier circuit envisagé est une simple inductance mise en série entre chaque cellule 

élémentaire. Pour intégrer l'inductance sans modifier la résonance du dipôle croisé, la largeur des 

rubans a été réduite à 0.5 mm à chaque extrémité du dipôle croisé comme illustré sur la Figure 102.b. 

 

 

 La largeur correspond à la largeur des composants montés en surface (CMS) qui seront 

utilisés pour la réalisation de la métasurface (CMS de dimensions 0.5 mm). La distance entre les 

parties métalliques de connexion est fixée à s = 0.4 mm pour respecter les recommandations du 

fabriquant. La cellule élémentaire et les conditions de simulation sont illustrées sur la Figure 102.b. 

 

Pour sélectionner la valeur de l'inductance, examinons quelques-unes des inductances de 

fortes valeurs de la gamme MLK1005 de chez TDK qui sera utilisée dans le chapitre suivant, et 

analysons l'influence de l'inductance sur la réponse fréquentielle de la métasurface. Les valeurs des 

inductances considérées et leur fréquence SRF sont listées dans le Tableau 6. 

 

 

 

 

 

Figure 102: (a) Illustration de la condition aux limites de type Lumped RLC permettant d'introduire une 

inductance L = 10 nH dans les simulations HFSS. (b) Cellule élémentaire de la métasurface intégrant les diodes 

et les inductances. 



Antennes à anneaux fendus et métasurfaces à circuit de rectification intégré 

 

121 

 

Inductance (nH) Fréquence SRF minimum (GHz) 

6.8 5.5 

10 4.7 

18 4.0 

 

 

L'ensemble des inductances considérées a une fréquence supérieure à la fréquence de 

fonctionnement de la métasurface. Le fabriquant propose aussi des inductances de 22 et 27 nH mais 

elles présentent des fréquences SRF minimales de 4.0 et 3.5 GHz plus proches de 2.45 GHz. Nous ne 

les avons pas sélectionnées afin de conserver une marge de sécurité supplémentaire.  

Les résultats de simulation de la métasurface intégrant les diodes et les inductances sont 

représentés Figure 103. La Figure 103.a,b représente les coefficients de réflexion au port de Floquet 

3 et de transmission à travers la métasurface pour une onde incidente polarisée à 45°. On observe que 

l'inductance modifie la fréquence de résonance de la métasurface. La fréquence pour laquelle le 

coefficient de réflexion S33 est maximum diminue de 3.5 à 3.03 GHz lorsque l'inductance LH 

augmente de 6.8 à 10 nH.  

On note aussi que l'introduction de l'inductance modifie la réponse fréquentielle de la 

métasurface qui devient fortement réflective à basse fréquence alors qu'elle était initialement 

transparente sans inductance. Le coefficient d'absorption calculé par l'équation III.3 est représenté 

Figure 103.c. Lorsque l'inductance diminue, le maximum d'absorption diminue de 42 à 35 dB et la 

fréquence de fonctionnement s'écarte davantage de la fréquence de fonctionnement initiale 

(métasurface sans inductance). Ces résultats confirment qu'il est préférable de sélectionner une valeur 

d'inductance la plus élevée possible de manière à limiter le décalage de la fréquence de résonance de 

la métasurface et de conserver un bon niveau d'absorption.  

Tableau 6: Quelques valeurs d'inductance et leur SRF de la gamme MLK1005-CMS de chez TDK. 
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Figure 103: (a, b) Paramètres S, (c) Absorption totale au niveau des fentes  à φ = 45°  et (d) Impédance d’entrée Zin 

de la cellule DCK sur Kapton pour différentes valeurs d’inductance  LH. 

 

Enfin, la Figure 103.d représente l’impédance d’entrée de la métasurface à chaque Lumped 

Port modélisant une diode. Pour chaque valeur d'inductance, l'impédance d'entrée à la fréquence pour 

laquelle l'absorption est maximale vaut Zin = 167 – i 140, Zin = 140 – i 49.1 et Zin = 58 – i 19 Ω lorsque 

LH = 6.8, 10 et 18 nH, respectivement. On remarque que la condition d'adaptation d'impédance (Zin ≈ 

Zdd) n’est pas strictement obtenue pour ces valeurs d’inductance. Cependant, on notera que l'on 

obtient une impédance d'entrée proche de l'impédance de la diode pour une inductance de 10 nH. 

 

5. Filtrage RF/DC par un circuit LC parallèle 

L'objectif de l'introduction d'un circuit LC parallèle est d'améliorer le filtrage entre les cellules 

élémentaires. En particulier, un circuit LC parallèle sans perte présente une impédance infinie à la 

résonance. En accordant la fréquence de résonance du circuit LC à la fréquence de fonctionnement 

de la métasurface, cela permettrait d'isoler en RF chaque cellule sans modifier le fonctionnement de 

la métasurface. Inversement, en continu l'impédance du circuit LC parallèle sans perte est nulle et les 

cellules élémentaires se retrouveraient en DC connectées entre elles. 

Pour un fonctionnement optimal, il faudrait choisir une inductance de très grande valeur qui 

se comporterait comme un circuit ouvert à 2.45 GHz et un court-circuit en continu. Une plus grande 
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variété de valeurs est disponible pour les condensateurs que pour les inductances. La valeur de 

l'inductance a donc été fixée en premier à L = 10 nH, puis la valeur du condensateur a été déduite par 

la relation III.5 pour accorder la résonance du circuit LC à la fréquence de fonctionnement de la 

métasurface (2.45 GHz). A partir de la valeur de L = 10.7 nH mesurée à 2.4 GHz par le fabriquant, 

une capacité C = 0.394 pF permet d'accorder le circuit à 2.45 GHz. Finalement, une capacité de 

0.4 pF sera utilisée pour fabriquer le prototype. 

 

𝐹𝑆𝑅𝐹 = 
1

2𝜋√𝐿𝐻𝐶𝑆𝑅𝐹

 =>     𝐶𝑆𝑅𝐹 = 
1

(2𝜋𝐹𝑆𝑅𝐹)2 × 𝐿𝐻
  (𝐼𝐼𝐼. 5) 

 

La Figure 104 représente la cellule élémentaire simulée avec les mêmes conditions 

périodiques « Master / Slave » utilisées précédemment et une onde incidente injectée par un port de 

Floquet. La Figure 104.a illustre aussi le raccordement périodique de deux cellules DCK par 

l'intermédiaire du circuit LC. Les dimensions géométriques de la structure optimale simulée ont été 

définies dans le Tableau 5. 

 

 

Figure 104: (a) Cellule élémentaire de la métasurface intégrant les diodes (Zd) et les circuits de filtrage LC parallèles, 

(b) Conditions de simulation sur HFSS avec les conditions périodiques. 

 

La Figure 105.a représente le coefficient de réflexion S33 au port de Floquet d'injection de 

l'onde incidente polarisée à 45° et le coefficient de transmission S43 à travers la métasurface. On 

remarque l’apparition d’un dip de transmission S43= -10 dB à 2.5 GHz et un maximum de réflexion 

S33 = -3.4 dB.  
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A cette fréquence, l'impédance d'entrée de la métasurface au Lumped Port modélisant chaque 

diode est proche de l’impédance de la diode comme illustrée sur la Figure 105.b. 

 

 

Figure 105: (a) Paramètres S, (b) Impédance d’entrée Zin simulées de la cellule DCK sur Kapton avec les 

dimensions géométriques optimales. 

 

La Figure 106.a représente les réponses fréquentielles de l’absorption de l’onde incidente par 

la structure pour différents angles de polarisation 45° et 0°/90°. Un maximum d’absorption de 46% 

et 42% aux fréquence 2.46 GHz et 2.43 GHz, respectivement est observé selon l'angle de polarisation. 

La Figure 106.b reporte dans le plan de la structure le champ électrique E à 2.46 GHz et pour une 

polarisation de l'onde incidente à 45°.  

 

 

Figure 106: (a) Absorption totale de la cellule pour les différents angles de polarisation. (b) Champ électrique à 2,46 

GHz pour une polarisation de l'onde incidente de 45°. 
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Dans ce cas, nous constatons que le champ électrique est concentré autour des circuits LC 

parallèle et au niveau des diodes. On peut conclure que le filtre LC isole correctement les cellules 

élémentaires à la fréquence de fonctionnement de la métasurface (2.45 GHz). Ce qui permet d'obtenir 

un niveau d'absorption équivalent à l'absorption maximale pour la métasurface sans circuit de filtrage 

(Figure 97) [18].  

Comme pour la métasurface sans circuit de filtrage, pour les polarisations de l'onde incidente 

0° et 90°, on observe à nouveau sur la Figure 106.a deux pics d'absorption de 41% et 16% 

respectivement à la fréquence 2.43 et 3.32 GHz. Le maximum d'absorption correspond à l'absorption 

de puissance dans la diode intégrée dans la branche du dipôle croisé parallèle à la polarisation E de 

l'onde incidente [19]. Le second pic d'amplitude plus faible correspond à une absorption dans la diode 

située dans la branche perpendiculaire à la polarisation E. Pour une polarisation de 45°, on a un 

maximum d'absorption de de 46% à 2.46 GHz correspondant à une absorption identique dans les deux 

diodes. L'analyse des résultats montre que la structure avec circuit LC de filtrage a le même 

comportement fréquentiel que la métasurface sans circuit LC (Figure 97). 
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Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons introduit les caractéristiques électriques des diodes Schottky qui 

seront utilisées pour la fabrication des prototypes d'antennes à SRRs sur Kapton et de métasurfaces. 

En particulier, les schémas électriques de la diode passante (état ON) et bloquée (état OFF) ont été 

donnés, et leurs impédances complexes équivalentes ont été déterminées pour un fonctionnement à 

2.45 GHz. Cette diode a ensuite été modélisée dans les simulations HFSS par l'intermédiaire de 

conditions aux limités de type Lumped RLC parallèle ou série pour l'antenne, ou par un Lumped Port 

pour la métasurface. 

Dans un premier temps, les différents mécanismes de fonctionnement de l’antenne dipôle à 

anneaux fendus intégrant des diodes ont été étudiés. Ces études ont montré un décalage fréquentiel 

de la réponse de l'antenne et la nécessité de redimensionner l'antenne pour obtenir un fonctionnement 

à 2.45 GHz. Dans cet objectif, de nouvelles études paramétriques ont été menées. Cependant, ces 

études ont mené à la conclusion que la géométrie de l’antenne basée sur un couplage du dipôle avec 

les résonateurs SRRs n’est pas adaptée pour un fonctionnement dans la bande ISM-2.4 GHz en raison 

de la désadaptation d'impédance de l’antenne produite par l’intégration de la diode Schottky pour la 

conversion RF/DC. 

Dans un deuxième temps, la métasurface composée de cellules périodiques DCK (dipôle 

croisé sur Kapton) et intégrant les diodes de redressement et un circuit de filtrage a été étudiée. 

L’influence des différents paramètres géométriques, de l'état bloqué ou passant des diodes, ainsi que 

des filtres utilisés, sur la capacité de la métasurface à collecter l'énergie électromagnétique et la 

convertir en un signal DC a été présentée. En particulier, il a été montré que la position des diodes le 

long des branches de la cellule élémentaire permet d'obtenir une adaptation d'impédance de la diode 

et de la métasurface et une meilleure conversion RF/DC. Enfin, l'utilisation d'un circuit LC parallèle 

accordée à la fréquence de fonctionnement de 2.45GHz permet d'isoler chaque cellule élémentaire de 

la métasurface en RF et de collecter l'ensemble des signaux DC disponibles au niveau de chaque 

cellule. Les résultats de simulation obtenus pour une métasurface optimale intégrant les diodes de 

redressement et les circuits de filtrage sont donnés en fin de chapitre. 
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Chapitre IV : Fabrication et validation 

expérimentale 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

« S’il n’y avait pas d’hiver, Le printemps ne serait pas si agréable ; si nous ne goutions pas à l’adversité, 

la réussite ne serait pas tout apprécié ». 

[Anne Bradsteet] 
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Introduction 

 

Ce chapitre est consacré à la validation expérimentale des résultats de simulation présentés 

dans les chapitres précédents. Dans un premier temps, nous allons présenter la méthode de calibrage 

au bout d’un connecteur UFL développée pour la caractérisation électrique des diodes utilisées pour 

le redressement du signal (conversion AC/DC) et qui ont été intégrées dans une antenne à anneaux 

fendus et dans les métasurfaces à dipôles croisés. Différentes diodes ont été mesurées en termes de 

caractéristiques I(V) et de comportement fréquentiel. Les résultats ont été comparés aux données 

fournies par les fabricants, et la diode présentant les meilleures performances été sélectionnée pour 

rectifier le signal collecté par une antenne à anneaux fendus et par des métasurfaces. 

A partir de là, pour chaque structure étudiée nous présentons : 

- La synthèse de fabrication. 

- Le protocole de calibrage. 

- Le matériel et le banc de mesure utilisés pour les caractérisations. 

- Les résultats expérimentaux obtenus. 

Le chapitre présente de manière détaillée la caractérisation des diodes, des antennes à anneaux 

fendus soit gravées sur substrat PCB rigide ou flexible soit brodées, et de métasurfaces rectifiées. Les 

mesures viseront d’une part à analyser le comportement fréquentiel des structures et d’autre part à 

déterminer leurs performances pour la récupération d’énergie électromagnétique ambiante. Les 

mesures concernent précisément : 

- Les paramètres S permettant de remonter à l’adaptation d’impédance des antennes. 

- Les propriétés de rayonnement des antennes : gain et diagramme de rayonnement. 

- Le comportement fréquentiel des métasurfaces rectifiées en fonction de la puissance 

incidente et de la polarisation de l’onde incidente. 

- L’adaptation d’impédance entre une charge résistive et la métasurface. 

Finalement, la comparaison des résultats expérimentaux avec les résultats de simulation 

présentés dans les chapitres précédents sera menée durant tout le chapitre. 
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I.  Caractérisation des diodes 

Dans cette partie nous allons analyser les propriétés électriques d’une diode Schottky. La 

diode constitue l’élément de base du redressement du signal RF qui sera utilisé dans les différentes 

structures caractérisées dans les parties suivantes. De plus, nous comparerons les résultats de 

caractérisation obtenus avec les données du constructeur mises sous forme d’un circuit électrique 

équivalent. 

 

1. Méthode de calibrage en bout de connecteur UFL 

 

Le calibrage est une étape importante dans l’analyse des circuits RF. Une extraction précise 

des paramètres S du dispositif nécessite le calibrage des appareils de mesure et de la chaîne 

d’acquisition. Il faut être en mesure de caractériser correctement le dispositif sous test (DUT). Ces 

mesures de calibrage servent de base à la modélisation du dispositif et/ou permettent de vérifier son 

fonctionnement. Il existe de nombreuses techniques de calibrage ayant chacune des avantages et des 

inconvénients et celui utilisé dans cette thèse est le calibrage SOLT [1]. 

Le calibrage SOLT requiert quatre étalons disponibles dans un kit de calibrage spécifique pour 

chaque instrument « Short-Open-Load-Thru » (Figure 107) et qui comprend des charges étalonnées 

correspondant à un court-circuit (Short), un circuit ouvert (Open), une charge de 50 , ainsi qu’une 

connexion directe en transmission (Thru). Chaque charge est mesurée préalablement dans la bande 

de fréquence visée dans la caractérisation du DUT. Il est alors nécessaire d’éliminer les éléments 

parasites afin de déduire les propriétés intrinsèques du DUT.  

 

 

 

Figure 107: Plan de caractérisation (à droite), Kit de calibrage (à gauche). 
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Chaque structure et composant a été caractérisé par l’intermédiaire d’un analyseur de réseau 

vectoriel (VNA) calibré préalablement dans le plan du connecteur UFL en utilisant un court-circuit, 

un circuit ouvert, une charge de 50 , et une connexion en transmission directe soudés sur des 

connecteurs UFL. La capacité parasite pour le circuit ouvert C0 = -60 fF, et l’inductance parasite 

pour le court-circuit L0 = -240 pH ont été déterminées par des mesures préalables de composants 

capacitifs (C = 0.8 / 1.4 / 3 pF) et résistifs (R = 25 / 250 Ohms).  

Il s’agissait alors de modifier les valeurs C0 et L0 du calibrage pour retrouver des valeurs 

proches des valeurs nominales de tous les composants dans toute la bande de fréquence mesurée. 

L’ensemble des composants et éléments de calibrage du VNA est illustré (Figure 108). On notera que 

l’ensemble des diodes et antennes a été connecté au VNA par l’intermédiaire d’un adaptateur CMA-

UFL illustré (Figure 108). Le calibrage en bout de connecteur UFL permet aussi de supprimer les 

effets parasites introduits par l’adaptateur, de mesurer l’impédance des diodes, et d’obtenir le 

coefficient de réflexion mesuré dans le plan d’entrée des antennes. 

 

 

 

Figure 108: Composants CMS du kit de calibrage et composants caractérisés pour déduire les paramètres L0 et C0 du 

calibrage (à gauche), adaptateur CMA-UFL (à droite). 

 

La Figure 109 montre le paramétrage du calibrage introduit dans le logiciel WinCal pour le 

court-circuit (valeur L0). Le même type de paramètre est utilisé pour le circuit-ouvert (valeur C0). Les 

deux valeurs sont modifiées en plusieurs étapes pour converger vers des valeurs des composants R et 

C mesurées cohérentes avec les valeurs nominales.  
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Figure 109: Exemple de configuration du calibrage du VNA (pour la valeur L0 du court-circuit) sur le logiciel 

WinCal. 

 

2. Caractéristiques de diodes données par les fabricants 

 

Des diodes ont été caractérisées en vue de leur utilisation future en redressement. Elles seront 

intégrées dans les antennes et les métasurfaces en tant que circuit de rectification du signal RF. Afin 

de sélectionner le composant qui sera utilisé par la suite de la thèse, trois diodes ont été choisies et 

étudiées pour viser un fonctionnement dans la bande ISM-2.4 GHz et avec onde incidente de faible 

puissance. Les principales caractéristiques fournies par les constructeurs des trois diodes étudiées 

sont regroupées dans le Tableau 7. On relèvera que la diode de chez SKYWORKS présente une 

capacité de jonction (Ct) et une tension seuil (Vj) plus faibles que les deux autres diodes. C’est 

pourquoi, elle sera sélectionnée par la suite malgré une résistance série (Rs) deux fois plus grande que 

celle des autres diodes.  

Cependant, les trois diodes ont été caractérisées afin de vérifier leurs performances. Afin de 

ne pas alourdir le manuscrit, l’ensemble des résultats ne sera pas présenté. On se limitera ci-dessous 

à analyser les résultats de caractérisation de la diode de chez SKYWORKS utilisée par la suite. Puis, 

les principales caractéristiques mesurées des diodes seront comparées. 
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Paramètres électriques 

« Fabricant » 

INFINEON «BAT63-

02V» [2] 

NEXPERIA 

«1PS76SB40»[3] 

SKYWORKS « SMS7630-

079LF»[4] 

Ct (pF) 0.65-0.85 5 0.3 

Courant direct IM (mA) 100 120 50 

 Rs (Ω) 10 8 20 

tension seuil Vj (V) 0.19 à 0.25 0.3 à  0.33 0.13 à  0.16 

 

3. Caractérisation électrique I(V) et Z(V) 

La diode a été soudée directement sur un connecteur UFL et caractérisée par l’intermédiaire 

de l’adaptateur SMA-UFL représenté Figure 108. Pour la mesure de l’impédance, le VNA a été 

calibré au préalable comme indiqué précédemment. L’impédance complexe mesurée correspond à 

l’impédance petit signal autour de la tension continue VDC appliquée sur la diode mesurée à la 

fréquence 2.45 GHz. 

La caractéristique I(V) de la diode mesurée en DC est représentée en Figure 110.a, et la partie 

réelle de l’impédance mesurée en AC en fonction de la polarisation VDC est représentée Figure 110.b. 

 

 

Figure 110: (a) Caractéristique I(V) et (b) partie réelle de l’impédance petit signal de la diode en fonction de VDC. 

 

La partie imaginaire de l’impédance AC mesurée est étudiée en calculant la capacité et 

l’inductance équivalente de la diode « Equation (IV.1) »: 

 

𝐶 =  
𝑖𝑚𝑎𝑔(𝑌)

𝜔
 ;   𝐿 =  

𝑖𝑚𝑎𝑔(𝑍)

𝜔
  (𝐼𝑉. 1) 

 

avec Z et Y représentant l’impédance et l’admittance petit signal de la diode.  

Tableau 7: Caractéristiques fournies par le fabricant des différentes diodes caractérisées. 
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Les évolutions de la capacitance C et de l’inductance L en fonction de VDC sont représentées 

Figure 111. 

 

Figure 111: (a) Capacité et (b) inductance petit signal équivalentes de la diode en fonction de VDC. 

 

En dessous de la tension seuil V0 ~ 0.16 V, la diode est bloquée. Son impédance présente une 

forte valeur résistive avec une valeur maximale R = 95 , ainsi qu’un comportement capacitif avec 

une valeur initiale de C = 0.35 pF pour une tension V_DC = 0 V. Entre V_DC = 0.05 et 0.15 V, la 

capacité de la diode et la partie réelle de son impédance diminuent. A partir de 0.15 V, le 

comportement capacitif disparait et la diode présente un comportement inductif. Au-dessus de la 

tension seuil, la diode devient passante et la partie réelle de l’impédance diminue avec une résistance 

qui tend vers 16  pour une forte tension de polarisation. La diode se comporte alors comme un 

circuit R-L série avec une inductance qui tend vers L = 740 pH pour une forte polarisation. Ces 

résultats expérimentaux sont en bon accord avec les caractéristiques données par le constructeur 

listées dans le Tableau 8. À partir de cette comparaison favorable, la diode pourra être introduite dans 

certaines simulations HFSS (voir chapitre précédent) en utilisant les valeurs du circuit équivalent de 

la diode dans son état ON (circuit R-L série) données par le fabricant. 

 

Paramètres électriques 
SKYWORKS « SMS7630-079LF» 

Données Fabricant 

« Datasheet [4] » 

Caractérisation  

« mesure électrique » 

Ct (pF) 0.3 0.34 

Rs (Ω) (VDC > Vseuil) 20 16 

Ls (nH) 0.7 0.74 

Tension seuil Vj (V) 0.15 V 0.16 V 

Tableau 8: Comparaison des paramètres électriques de la diode Schottky entre fabriqant et caractérisation. 
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4. Comparaison des différentes diodes caractérisées 

Afin de justifier la sélection de la diode de chez SKYWORKS, les principaux résultats de 

caractérisations des trois diodes listées dans le Tableau 7 sont synthétisées Figure 112, Figure 113 et 

Tableau 9. Ces résultats confirment que la diode de chez SKYWORKS présente la plus faible tension 

de seuil, ce qui est souhaitable pour la collecte de l’énergie envisagée. Elle présente aussi la plus 

faible capacité et la plus forte résistance dans l’état bloqué. La capacité étant faible, elle devrait 

présenter de meilleures performances en haute fréquence. Par contre, la résistance série équivalente 

dans son état passant de l’ordre de 16  est plus élevée que pour ses concurrentes (< 10), ce qui 

devrait se traduire par des pertes plus élevées lors de la conversion AC/DC. 

 

Figure 112: (a) Caractéristique I(V) des trois diodes illustrées en (b). 

 

 

Figure 113: (a) capacité et (b) partie réelle de l’impédance mesurées de chaque diode en fonction de VDC. 
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Paramètres électriques 

« Caractérisation » 

INFINEON «BAT63-

02V» [2] 

NEXPERIA 

«1PS76SB40»[3] 

SKYWORKS « SMS7630-

079LF»[4] 

Ct (pF) 1 5.8 0.35 

Rs (Ω) 14 8 34 

Tension seuil Vj (V) 0.21 0.32 0.165 

 

II.  Antennes à anneaux fendus 

1. Banc de mesure et calibrage  

Le banc de mesure proposé pour la caractérisation expérimentale des antennes à anneaux 

fendus sans ou avec diodes de redressement étudiées dans le chapitre 3 est montré sur la Figure 114. 

Il peut être décomposé en deux parties. La Figure 114.a illustre la première partie qui concerne la 

mesure du coefficient de réflexion à l’entrée des antennes à anneaux fendus. Il repose en partie sur le 

même principe que la caractérisation des diodes vue ci-dessus. En particulier, un adaptateur SMA-

UFL est utilisé pour relier le câble coaxial du VNA et l’antenne connectée par UFL, et le VNA est 

calibré par un calibrage SOLT en bout de connecteur UFL comme présenté précédemment.  

La 2nde partie illustrée Figure 114.b est constituée d’un générateur de signaux synthétisés 

(GSS) « Agilent 83731A 10 MHz à 20 GHz » connecté à l’antenne à SRR et d’un analyseur de spectre 

(E4407B ESA-E, 9 kHz à 26.5 GHz) relié à une antenne cornet référencée SAS-571 chez A.H. 

Systems, inc.  

 

Figure 114: Banc de mesure, (a) partie 1, (b) partie 2 

 

Tableau 9: Paramètres électriques « Caractérisation des différentes diodes» 
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Le diagramme de rayonnement est mesuré en chambre anéchoïque en positionnant l’antenne 

SRR sur un plateau tournant et en mesurant le signal reçu par l’antenne cornet. Enfin le gain de 

l’antenne à SRRs est déterminé en référençant la puissance reçue par l’antenne cornet par la puissance 

mesurée lorsque l’antenne à SRRs est remplacée par une seconde antenne cornet, et en considérant le 

gain des deux antennes cornets.  

Pour la mesure du diagramme de rayonnement et du gain, l’antenne à SRRs a été positionnée 

à une distance de 1.6 m de l’antenne cornet de réception pour respecter la condition de champ lointain 

(R > 0.37 m (Figure 115.a). La zone de champ lointain est définie par l’équation (IV.2) pour une 

distance R entre les deux antennes (Figure 115.b) : 

𝑅 >  
2𝐷2

𝜆
  (𝐼𝑉. 2) 

Où D est la plus grande dimension de l’antenne et λ la longueur d’onde. En champ lointain, 

l’onde est aussi plane que possible, c’est-à-dire que l’amplitude et la phase de l’onde sont les plus 

uniformes possibles sur toute la surface de l’antenne à tester. 

 

Figure 115: (a) Schéma de mesure de l’antenne à anneaux fendus, (b) Zone de rayonnement d’une antenne. 

 

L’antenne cornet utilisée est une antenne cornet large bande qui peut être utilisée sur une 

grande bande de fréquence allant de 700 MHz jusqu’à 18 GHz (Figure 116). Les mesures du 

diagramme de rayonnement et du gain des antennes ainsi que les caractérisations de la métasurface 

rectifiée ont été effectuées en chambre anéchoïque. La chambre anéchoïque permet de faire des 

mesures en champ lointain. Elle reproduit les conditions de propagation en espace libre en éliminant 
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toute les réverbérations de l’onde incidente par l’utilisation d’un matériau absorbant qui recouvre les 

murs, le plafond et le sol de la chambre.  

Dans notre étude, les mesures ont été effectuées dans la chambre anéchoïque de la plateforme 

CEM de l’IEMN pour effectuer des mesures en champ lointain dans la bande [0.7-10] GHz.  

La chambre anéchoïque est montrée sur la Figure 116 avec l’emplacement de l’antenne cornet. 

Les mesures du coefficient de réflexion des antennes et de l’impédance des diodes ont été effectuées 

au sein de la plateforme CHOP (Caractérisation Hyperfréquence Optique et Photonique) située au 

laboratoire central de l’IEMN. 

 

Figure 116: L’antenne cornet SAS-571 de chez A. H. Systems, inc. utilisée en caractérisation. 

 

 

2. Caractérisation des antennes à anneaux fendus 

a) Synthèse de fabrication à l’UCL 

La Figure 117.a représente l’antenne étudiée précédemment au chapitre 3, qui a été fabriquée 

sur un substrat Kapton à l’Université Catholique de Louvain en Belgique dans le cadre d’une 

collaboration avec le groupe ICTEAM (les dimensions géométriques de l’antenne ont été transmises 

à l’UCL pour la fabrication). Les mêmes antennes avec les mêmes dimensions géométriques ont été 

fabriquées par gravure sèche sur un substrat FR4 (Figure 117.b) à Polytech Lille pour test et 

comparaison de performances. 

Les propriétés des substrats Kapton et FR4 ont été présentées précédemment ainsi que les 

différents résultats de simulations pour les deux substrats. Les propriétés des deux substrats n’étant 

pas identiques, il aurait été nécessaire d’optimiser les dimensions de l’antenne sur FR4 pour obtenir 
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un fonctionnement en bande ISM-2.4 GHz. Cependant, l’objectif était, dans cette phase préliminaire, 

de se familiariser avec la fabrication par gravure sèche (génération des fichiers Gerber utilisés par la 

graveuse) et avec le soudage du connecteur UFL. 

Enfin, la Figure 117.c représente une antenne dipôle à SRRs circulaires qui a été brodée à 

l’ENSAIT de Roubaix. Cette antenne brodée avait été optimisée par ailleurs par Jianping HAO [5], 

post-doctorante dans le groupe SUBLAMBDA, et elle a été fabriquée dans le cadre de la thèse. 

 

 

Figure 117: Antenne dipôle à SRR fabriquée sur Kapton (a.1 « avec diode », a.2 « sans diode »), sur FR4 (b), et 

brodée (c). 

 

b) Résultats expérimentaux pour l’antenne à anneaux fendus rectiligne 

Les deux types de caractérisations (spectre de réflexion et rayonnement) pour l’antenne dipôle 

rectiligne à SRR fabriquée sur Kapton et sur FR4 sont considérés dans cette partie. Pour les antennes 

avec et sans diodes de redressement intégrées, on cherche à analyser expérimentalement d’une part 

la résonance de l’antenne et d’autre part le diagramme de rayonnement. 

 

 Antenne sans diode sur substrat FR4 

La Figure 118 représente l’évolution du coefficient de réflexion mesuré à l’entrée de l’antenne 

et simulé pour comparaison. On observe que le premier dip de réflexion attribué à la résonance des 

SRRs présente une valeur |S11| proche de -15 dB pour une fréquence de 1.94 GHz. Il est moins marqué 

que le second dip à 3.45 GHz correspondant à la résonance du dipôle qui présente un coefficient |S11| 

< -20 dB. Les conditions d’adaptation d’impédance de l’antenne ont été plus précisément étudiées 

expérimentalement, et les valeurs sont reportées dans le Tableau 10.  

Un bon accord entre l’expérience et la simulation est obtenu sur le spectre de réflexion et sur 

les valeurs de l’impédance de l’antenne. Cette comparaison favorable de l’impédance permet par 

ailleurs de valider la méthode de calibrage en bout de connecteur UFL présenté en début de chapitre.  
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Figure 118: Coefficient de réflexion simulé / mesuré. 

 

Cellule « Antenne à SRRs » Simulation Caractérisation 

Fréquence (GHz) 1.871 1.94 

S
11

(Fr) (dB) -12.52 -15.92 

Re (Z
11

) (Ω) 78.8 89.8 

Im (Z
11

) (Ω) -10.21 -8.29 

 

 Antenne avec diodes sur substrat FR4 

La Figure 119 représente les spectres de réflexion et d’impédance mesurés à l’entrée de 

l’antenne lorsque les diodes sont intégrées au niveau de la fente de l’anneau extérieur de chaque SRR. 

Différentes puissances RF injectées à l’entrée ont été considérées (0 dBm, -10 dBm et -25 dBm) et 

les spectres mesurés sans diode sont reportés pour comparaison. La Figure 119.b montre que la 

résonance des SRRs est décalée de 1.95 à 1.4 GHz par la présence des diodes et la résonance observée 

sur l’impédance d’entrée est moins marquée. Dans le chapitre 3, ce décalage fréquentiel a été attribué 

à la capacité supplémentaire qu’apporte la diode dans son état bloqué. La résonance moins marquée 

située à une fréquence plus faible ne permet pas de compenser la partie imaginaire de l’impédance 

fortement négative, et la résonance des SRRs est très faiblement perceptible sur le spectre de réflexion 

Figure 119.a pour une puissance de -25 dBm. On observe que le faible dip de réflexion à 1.4 GHz 

Tableau 10: Comparaison des valeurs du premier dip de réflexion et de l’impédance d’entrée et du gain de l’antenne 

correspondants. 
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disparait pour des puissances supérieures. En augmentant la puissance à l’entrée de l’antenne, la 

puissance transmise aux diodes par le couplage du dipôle aux anneaux SRRs permet de modifier 

l’impédance des diodes qui deviennent partiellement passantes. La résonance des SRRs disparait alors 

progressivement à puissance croissante comme observé sur les parties réelle et imaginaire de 

l’impédance tracées Figure 119.b. Le principe de la commande de l’état bloqué ou passant des diodes 

intégrées aux SRRs semble donc vérifié expérimentalement, mais l’absence d’adaptation 

d’impédance de l’antenne autour de la fréquence de résonance décalée des SRRs ne permettra pas 

d’envisager une utilisation pratique de l’antenne ainsi rectifiée. 

Le spectre d’impédance fait apparaitre aussi une résonance d’ordre supérieur des SRRs à 

3.5 GHz mais qui est insensible à la puissance RF injectée à l’entrée de l’antenne. Cela indique que 

ce mode de résonance ne permet pas de modifier l’état des diodes en augmentant la puissance. 

L’insensibilité à la puissance injectée à l’entrée de l’antenne est aussi observée pour le troisième dip 

de réflexion qui correspondant à la résonance série du dipôle. Bien qu’une meilleure adaptation 

d’impédance soit obtenue pour ces deux fréquences, l’antenne ne pourra pas être considérée comme 

rectifiée à ces fréquences. 

 

 

Figure 119: (a) Coefficient de réflexion et (b) impédance d’entrée mesurés pour différentes puissances RF injectées à 

l’entrée de l’antenne à anneaux fendus avec et sans diodes sur un substrat FR4. 

 

Ces résultats confirment expérimentalement que l’intégration des diodes modifie le 

fonctionnement des résonateurs SRRs et produit un décalage fréquentiel du dip de réflexion relié aux 

anneaux fendus avec une désadaptation de l’impédance d’entrée de l’antenne. 
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 Antenne sans diode sur substrat Kapton 

De manière similaire, l’antenne à SRRs sur Kapton a été caractérisée en termes de réflexion 

et de rayonnement. La Figure 120 représente l’évolution fréquentielle du coefficient de réflexion (a) 

et de l’impédance mesurés à l’entrée de l’antenne. Les résultats de simulation sont aussi reportés sur 

la figure pour comparaison. Expérimentalement, les deux dips de réflexion traduisant l’adaptation de 

l’impédance d’entrée de l’antenne à 50 Ω sont observés à 2.56 et 4.35 GHz avec |S11| ~ -20 dB. 

 

 

Figure 120: (a) Coefficient de réflexion et (b) impédance d’entrée, (simulés / mesurés) pour l’antenne à anneaux 

fendus sur un substrat Kapton 

La Figure 120 et les valeurs caractéristiques reportées dans le Tableau 11 montrent un bon 

accord entre la simulation et les mesures pour les deux dips de réflexion. Le coefficient de réflexion 

mesuré à 2.56 GHz pour le premier dip de réflexion est plus faible (-19.5 dB) que le dip observé en 

simulation, (-26.2 dB) à 2.46 GHz, attribué à la résonance des SRRs. On remarque aussi qu’il est plus 

large expérimentalement. Cet élargissement du dip de réflexion traduit des pertes plus élevées pour 

la structure fabriquée qui sont aussi révélées par un maximum de la partie réelle de l’impédance plus 

faible en mesure qu’en simulation. 

 

Cellule « Antenne à SRRs » Simulation Caractérisation 

Fréquence (GHz) 2.46 (1er dip) 2.56 (1er dip) 

S
11

(Fr) (dB) -26.2 -19.52 

Re (Z
11

) (Ohms) 47.6 57.6 

Im (Z
11

) (Ohms) -0.05 9.4 

GAIN (dBi) -0.38 -0.51 

 

Tableau 11: Comparaison des valeurs caractéristiques (fréquence, réflexion, impédance et gain) de l’antenne mesurées 

et simulées au premier dip de réflexion. 
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Le diagramme de rayonnement en élévation mesuré à la fréquence du premier dip de réflexion 

(2.56 GHz) est représenté Figure 121. On rappelle ici que l’élévation a été définie dans le chapitre 2 

à partir de la direction normale de la structure (axe des anneaux) et non par rapport à la direction du 

dipôle.  

A cause de la présence du câble reliant l’antenne à SRRs au générateur situé du côté cuivre 

du substrat, seule la partie supérieure du diagramme de rayonnement autour de la valeur 0° peut être 

correctement analysée. Le rayonnement théorique quasiment isotrope dans le plan semble être 

confirmé expérimentalement. Pour cette antenne, le gain mesuré au premier dip (-0.51 dBi) est 

légèrement inférieur à celui simulé (-0.38 dBi), voir Tableau 11. 

 

 

Figure 121: Diagramme de rayonnement en élévation mesuré (gain normalisé) de l’antenne à anneaux fendus sans 

diode sur un substrat de Kapton. 

 

 Antenne avec diodes intégrées sur substrat Kapton 

La Figure 122 illustre la comparaison expérimentale de la réponse fréquentielle de l’antenne 

avec et sans diodes. Comme pour l’antenne sur FR4, le dip associé à la résonance des SRRs disparait 

en présence des diodes. Cependant, la résonance des SRRs chargés par les diodes est mise en évidence 

sur le spectre d’impédance autour de 1.54 GHz pour la plus faible puissance injectée à l’entrée de 

l’antenne (-25 dBm). Contrairement à l’antenne sur FR4, aucune résonance supplémentaire des SRRs 

n’est observée à plus haute fréquence, et seule la résonance série du dipôle est encore présente autour 

de 4.5 GHz.  



Fabrication et validation expérimentale 

 

144 

 

 

Figure 122: (a) Coefficient de réflexion et (b) impédance d’entrée mesurés pour l’antenne à anneaux fendus sur un 

substrat de Kapton. 

 

La Figure 122.a et les valeurs reportées dans le Tableau 12 montrent que l’intégration des 

diodes désaccorde l’impédance d’entrée de l’antenne autour de la fréquence de résonance des anneaux 

et fait disparaitre le premier dip de réflexion. Cependant, le spectre d’impédance fait apparaitre une 

résonance des SRRs chargés à 1.54 GHz. 

 

Cellule « Antenne à SRRs » Caractérisation 

« Sans Diode » 

(Ss_D) 

Caractérisation 

« Avec Diode » 

(Ac_D) 

Fréquence (GHz) 2.56 (1er dip) 1.54 (1er dip) 

S
11

(Fr) (dB) -19.52 -0.74 

GAIN (dBi) -0.51 -8.21 

 

La Figure 123 représente le diagramme de rayonnement en élévation mesuré à la fréquence 

de résonance des SRRs chargés par les diodes (1.54 GHz). Comme indiqué précédemment, seule la 

partie supérieure du diagramme est exploitable et le rayonnement semble à nouveau quasiment 

isotrope. 

Enfin, le gain mesuré de l’antenne avec diodes (-8.21 dBi) est fortement diminué par rapport 

au gain mesuré sans diode (-0.51 dBi). 

 

 

 

Tableau 12: Comparaison des valeurs caractéristiques à la fréquence du premier dip de réflexion de l’antenne avec et 

sans diodes sur substrat de Kapton. 
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Figure 123: Diagramme de rayonnement en élévation (gain normalisé) pour l’antenne à anneaux 

fendus avec diodes intégrées sur un substrat de Kapton. 

 

3. Antennes sur textiles 

a) Synthèse de fabrication par broderie 

Les structures électromagnétiques peuvent être fabriquées avec différentes technologies 

textiles telles que le tissage [6], [7], le tricot [8], [9] ou encore la broderie [5], [10]. Dans notre cas, 

la broderie a été sélectionnée car elle permet de fabriquer différentes géométries avec une précision 

de l’ordre de 0.5 mm, voire dans le meilleur des cas 0.1 mm [11]. Différentes antennes ont été brodées 

à l’ENSAIT (École Nationale Supérieure des Arts et Industries Textiles), partenaire du groupe de 

recherche dans différents projets liés notamment aux métamatériaux dans le textile (ANR 

CONTEXT, Interreg LUMINOPTEX).  

Les échantillons ont été fabriqués par un doctorant et un technicien de l’ENSAIT, et j’ai 

participé à la fabrication de l’antenne à SRRs en méandre sous leur supervision. Pour la broderie, la 

structure est dessinée dans un premier temps sur un logiciel qui pilote la brodeuse et qui permet de 

préciser les paramètres de broderie telle que l’orientation des fils brodées. 

La référence de la brodeuse utilisée est ’JF-0215-495’ de la société ZSK. Elle est composée 

(voir Figure 124) [12], [13] : 

- D’une aiguille effectuant des mouvements verticaux qui dépose un fil de broderie supérieur 

sur le textile. 

- D’un plateau mobile faisant des mouvements horizontaux, le substrat textile est fixé sur ce 

plateau. 

- D’une canette (bobine de fil) dans la partie inférieure qui fixe le fil de broderie supérieur. 
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Figure 124: Machine de broderie. 

 

La broderie repose sur les étapes suivantes et illustrées sur la Figure 125: 

(a) Le fil supérieur traverse le substrat textile lorsque l’aiguille est abaissée de haut en bas. 

(b) Quand l’aiguille a traversé le textile, la canette tourne et le fil inférieur s’agrippe sur le fil 

d’aiguille. Les fils inférieur et supérieur se croisent. 

(c) La canette continue de tourner et l’aiguille supérieure remonte. Les fils supérieur et inférieur 

remontent et le croisement entre fils se positionne au milieu du textile. Pour cela, les tensions du 

fil inférieur et du fil supérieur doivent être correctement réglées au préalable. Les fils sont alors 

fixés sur le textile. 

(d) Quand l’aiguille est en position haute, le déplacement horizontal du plateau permet de démarrer 

un nouveau cycle. 

 

Figure 125: Principe de la broderie sur un textile. 
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b) Technologie des fils 

Les antennes textiles étudiées dans ce travail ont été fabriquées à partir d’un fil conducteur 

« Shieldex® Twisted Yarns 117/17 dtex 2-Ply » de chez Statex pour l’antenne à SRRs simple, et d’un 

fil conducteur « Datatrans » de chez Tibtech Innovation [14] pour l’antenne à SRRs en méandre. 

Comme montré sur la Figure 126.a, le fil conducteur Shieldex est composé de plusieurs filaments de 

polyamide recouvert d’une fine couche d’argent de quelques micromètres. La résistance linéique du 

fil conducteur est inférieure à 30 Ω/cm et son diamètre est 0.2 mm.  

Par contre, le fil Datatrans (Figure 126.b) se compose de 4 filaments de cuivre s’enroulant 

autour d’un cœur diélectrique (polyester), l’ensemble étant recouvert par plusieurs filaments de 

polyamide [24]. Ces derniers isolent les fils de cuivre de l’extérieur. La résistance linéique du fil 

Datatrans est plus faible que le fil Shieldex, elle est d’environ 4.5 /m. 

 

 

Figure 126: Photographie au microscope d’un fil conducteur Shieldex (a) et du fil Datatrans (b), d’après [15]. 

 

Pour l’antenne à SRRs simples rubans, le fil conducteur Shieldex a été 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 [16], [17].  

Pour l’antenne à SRRs en méandre, le fil Datatrans étant plus rigide, il ne peut pas être utilisé 

en fil d’aiguille pour des raisons de contrainte mécanique. Il a donc été positionné en fil de canette 

(fil inférieur), et un fil polyester a été utilisé en aiguille (fil supérieur) [5]. Enfin, il est rappelé que les 

antennes ont été brodées sur un tissu en coton d’épaisseur 0.28 mm. Les propriétés diélectriques ont 

été définies dans le chapitre 2. 
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c) Résultats expérimentaux 

 Analyse des résultats expérimentaux avec le fil conducteur Shieldex 

Le dipôle de forme circulaire représenté Figure 127.a a été réalisé par un fil de cuivre de 

diamètre 0.2 mm pour faciliter la soudure du connecteur UFL représenté en Figure 127.b. Le fil de 

cuivre est fixé sur la face avant (supérieure) du coton par une broderie de fils diélectriques. On peut 

voir le connecteur UFL soudé au milieu du dipôle en face arrière (le fil de cuivre traverse le coton au 

niveau du connecteur) tandis que le dipôle en fil de cuivre dépasse de 5 mm la zone de fixation brodée 

comme montré la Figure 127.a. Les SRRs sont fabriqués en brodant le fil Shieldex sur la face avant 

et en utilisant un fil diélectrique en face arrière.  

Les points de broderie suivent la forme des anneaux et sont dirigés dans le sens de circulation 

du courant à la résonance. Cette orientation des points de broderie du fil conducteur permet de réduire 

les pertes par conduction des structures brodées utilisées en micro-ondes [18]. 

 

 

 

Figure 127: Face avant (a) et face arrière (b) de l’antenne à SRRs fabriquée par broderie d’un fil Shieldex [16]. Le 

dipole de forme circulaire est un fil de cuivre fixé par une broderie de fils diélectriques. 

 

Le fil de cuivre plus long de 5 mm que la longueur de la broderie le fixant sur le coton a été 

coupé après fabrication et pendant les mesures afin d’ajuster la fréquence de résonance du dipôle. 
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Après fabrication, toutes les dimensions géométriques définies sur la Figure 127 ont été mesurées : 

D = 18.4 mm, d2 = 14 mm et d1 = 12.7 mm, correspondant à une distance entre anneaux de 1.3 mm. 

Comme pour les antennes sur FR4 et Kapton précédentes, l’antenne fabriquée par broderie a 

d’abord été caractérisée par l’intermédiaire d’un VNA calibré (SOLT) dans le plan du connecteur 

UFL. La Figure 128 représente le coefficient de réflexion mesuré ainsi que l’impédance d’entrée de 

l’antenne. On remarque sur la Figure 128.a que l’antenne présente deux dips de réflexion à 1.8 et 

2.2 GHz avec un niveau presque identique |S11| < -33 dB. Ceci traduit une bonne adaptation 

d’impédance autour de la résonance des SRRs observée à environ 2 GHz sur la Figure 128.b. 

Cependant, la faible valeur de l’impédance maximale observée à la résonance « Re(Zin) ≈ 150 Ω » 

révèle une faible conductivité des anneaux par comparaison avec les résultats de simulation. 

 

 

Figure 128: (a) Coefficient de réflexion mesuré et (b) impédance expérimentale de l’antenne à anneaux fendus 

fabriquée par broderie [16]. 

 

Le diagramme de rayonnement du gain normalisé en élévation mesuré à 1.8 et 2.2 GHz est 

tracé sur la Figure 129.a et Figure 129.b, respectivement. L’antenne étant alimentée en face arrière, 

une perturbation du diagramme de rayonnement est observée sur la partie inférieure de chaque 

diagramme (autour de 180°). Le diagramme de rayonnement en élévation apparaît similaire à celui 

d’une antenne dipôle électrique sans SRR. Enfin, le gain mesuré de l’antenne est 0 dBi et -3.1 dBi à 

1.8 et 2.2 GHz, respectivement. 
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Figure 129: Diagramme de rayonnement en élévation (gain normalisé) mesuré à 1.8 GHz (a) et 2.2 GHz (b) [16]. 

 

 

 Analyse des résultats expérimentaux avec le fil Datatrans 

Pour confirmer expérimentalement la présence de résonances multiples pour l’antenne à SRRs 

en méandre étudiée en chapitre 2, l’antenne présentée en Figure 130 [5] a été produite par broderie. 

Elle se compose d’un dipôle électrique constitué d’un fil de cuivre de diamètre 0.5 mm et de deux 

SRRs avec les dimensions géométriques précédemment considérées au chapitre 2 – Figure 66.(A).  

Ces dimensions correspondent aux valeurs moyennes mesurées sur l’antenne fabriquée 

représentée en face avant et en face arrière sur la Figure 130.a et Figure 130.b, respectivement. 

Comme cela a été présenté auparavant, le dipôle électrique de forme circulaire de diamètre 16.5 mm 

a été fixé par broderie en utilisant un fil de polyester sur un tissu en coton d’épaisseur 0.28 mm [19]. 

Chaque fil de cuivre constituant le dipôle a été coupée 2 mm plus long qu’un demi-anneau lors des 

mesures pour mettre en évidence toutes les résonances des SRRs.  

Les SRRs ont été fabriqués en brodant un fil conducteur DataTrans. Pour produire chaque 

anneau, un même fil conducteur a été brodé en face inférieure (fil de canette) en faisant des allers et 

retours pour obtenir l’équivalent du méandre, soit 3 parties conductrices et 2 fentes par anneau. Un 

fil de polyester a été utilisé en face supérieure. 
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Figure 130: (a) Face avant et (b) face arrière de l’antenne brodée à SRRs en méandre, d’après [5]. 

 

Le coefficient de réflexion mesuré à l’entrée de l’antenne est représenté Figure 131.a. Il 

affiche sept résonances avec quatre dips de réflexion plus marqués aux fréquences 2.5, 2.66, 3.38 et 

3.63 GHz avec |S11| < - 10 dB traduisant l’adaptation d’impédance de l’antenne à 50 Ω. Les trois 

autres dips plus faibles observés à 3.04, 3.94 et 4.42 GHz avec |S11| > - 5.4 dB correspondent à une 

désadaptation de l’impédance de l’antenne à ces fréquences. On observe que les deux premiers dips 

autour de la fréquence 2.5 GHz produisent une adaptation de l’impédance de l’antenne sur une bande 

passante plus large que les deux autres dips autour de 3.5 GHz.  

 

 

Figure 131: (a) Coefficient de réflexion mesuré, (b) Partie réelle de l’impédance d’entrée de l’antenne à SRRs en 

méandre simulée (trait noir) et mesurée (trait rouge avec cercles) [5]. 
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La Figure 131.b représentant la partie réelle de l’impédance d’entrée de l’antenne mesurée 

permet de mieux analyser l’origine des résonances. On observe six résonances matérialisées par un 

maximum de l’impédance supérieur à 50 Ω pour la bande de fréquence comprise entre 2.5 et 4.5 GHz. 

Ces résonances présentent un bon accord avec l’impédance simulée reportée sur la Figure 131.b. 

Nous pouvons noter que les résonances les plus importantes représentées sur la Figure 131 

proviennent des modes 4 et 5 (Chapitre 2 – Tableau 3) de chaque SRR qui ont un facteur de qualité 

élevé.  

Cependant, le spectre d’impédance a été obtenu au moyen d’une antenne dipôle et 

consécutivement l’amplitude des résonances dépend également du couplage entre le dipôle et les 

SRRs. En coupant le dipôle à une longueur plus courte, sa propre fréquence de résonance augmente 

et la force de son couplage avec les SRR change. 

 

La Figure 132 représente le diagramme de rayonnement (gain normalisé) de l’antenne mesuré 

à 2.5, 2.66, 3.38 et 3.63 GHz, correspondant à un gain mesuré G = 2.7, 0.5, -3 et -4.6 dBi, 

respectivement.  

 

Figure 132: Diagramme de rayonnement (gain normalisé) mesuré aux fréquences 2.5, 2.66, 3.38 et 3.63 GHz pour 

l’antenne à SRRs en méandre brodés. 
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A la fréquence 2.5 GHz, on remarque que le diagramme de rayonnement est similaire au 

diagramme de rayonnement d’une antenne dipôle sans SRR et le gain est près de 3 dB supérieur au 

gain mesuré à 1.8 GHz pour l’antenne brodée précédente (fil Shieldex). Cette amélioration de gain 

peut probablement être attribuée à la conductivité plus élevée du fil conducteur Datatrans.  

A la fréquence 2.66 GHz, le gain est du même ordre de grandeur que le gain mesuré pour 

l’antenne à base de fil Shieldex, et pour les fréquences plus élevées le gain est très faible car le 

rayonnement du dipôle n’est plus efficace à ces fréquences. 

En conclusion, pour l’antenne à base de fil Shieldex, un fonctionnement double bande de 

l’antenne a été expérimentalement vérifié avec un diagramme de rayonnement similaire au 

diagramme de rayonnement d’un dipôle simple mais avec un gain faible. La présence de multiples 

modes de résonance des anneaux en méandre a été expérimentalement mise en évidence par le spectre 

d’impédance à l’entrée de l’antenne. 

 

III.  Métasurface à dipôles croisés 

L’objectif de cette partie est d’étudier expérimentalement la métasurface constituée par un 

réseau de dipôles métalliques croisés symétriques déposés sur un substrat FR4 ou sur un substrat 

flexible de Kapton et capable de collecter l’énergie électromagnétique sous diverses polarisations. La 

cellule élémentaire de la métasurface a été présentée dans le chapitre 2, et son comportement 

fréquentiel a été analysé. Son comportement lorsque des diodes et un circuit de filtrage sont intégrés 

a été étudié dans le chapitre 3. 

1. Fabrication des circuits imprimés 

La métasurface a été dimensionnée dans les chapitres précédents avec 2 objectifs : ne pas 

utiliser de plan de masse en face inférieure et utiliser un substrat flexible (Kapton). Une métasurface 

a aussi été fabriquée sur un substrat d’époxy FR4 pour comparaison des résultats. Par contrainte de 

fabrication, la plus grande surface fabriquée contiendra 4×4 cellules élémentaires (dipôles croisés) 

pour une taille totale de 24×24 cm2. 

a) Fabrication externalisée de la métasurface sur substrat de Kapton 

Une métasurface a été fabriquée sur le substrat Kapton de type II chez un industriel (CIBEL, 

Circuit Imprimé de Bellême, France). Les propriétés du substrat de Kapton de type II ont été définies 

dans le chapitre 2. Les dimensions géométriques de la métasurface ont été envoyées à l’entreprise 

sous la forme d’un fichier «Gerber »(Figure 133.a). La cellule fabriquée est représentée en Figure 

133.b. 
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Figure 133: Image de la métasurface issue du fichier de fabrication Gerber (a), (b) Métasurface fabriquée comprenant 

4×4 des dipôles croisés sur le substrat de Kapton de type II. 

b) Fabrication de la métasurface en interne sur substrat FR4 

Nous avons aussi fabriqué des métasurfaces par gravure chimique sur un substrat FR4 dans le 

service EEA Électronique Bât. P3 de l’Université de Lille. L’une comportait 3×3 cellules, et une autre 

4×4 cellules. La Figure 134.a montre le film photographique réalisé à partir du fichier Gerber de la 

métasurface à 16 cellules. Les propriétés des substrats utilisés n’étant pas identiques, les dimensions 

géométriques des métasurfaces sur les substrats de Kapton et FR4 sont différentes pour conserver un 

fonctionnement à 2.45 GHz (dimensions définies dans le chapitre 2). 

La fabrication sur FR4 consiste dans un premier temps à insoler par une source de lumière 

UV la résine présente sur le cuivre du circuit imprimé à travers le film représenté Figure 134.a. Les 

zones noires du film protègent la résine de la lumière UV, et seules les parties non protégées sont 

réellement insolées. La résine insolée est retirée en plongeant le circuit imprimé dans un bain de 

révélateur. Le cuivre se retrouve alors nu et il est attaqué chimiquement par du perchlorure de fer. La 

métasurface représentée Figure 134.b est obtenue. 

 

Figure 134: Film photographique réalisé pour la fabrication d’une métasurface sur FR4 (a). Métasurface de 4×4 

dipôles croisés fabriquée sur le substrat FR4 (b). 
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2. Intégration des composants CMS  

a) Choix des composants  

La Figure 135 donne les dimensions et les modèles de boitier des composants choisis pour le 

redressement (diode SMS7630-079LF de chez SKYWORKS) et le filtrage (inductance MLK1005 de 

chez TDK, et condensateur de la série MCRF de chez Multicomp PRO). Comme indiqué dans le 

chapitre 3, la valeur de l’inductance a été fixée en premier à L = 10 nH et la capacité a été calculée 

pour obtenir une résonance du filtre LC parallèle à 2.45 GHz, soit C = 0.4 pF. 

 

Figure 135: Modèle et dimension du boitier pour la diode de chez SKYWORKS (a), Modèles des composants L et C 

utilisés avec les dimensions des pistes recommandées par les fabricants (b). 

 

b) Méthode de soudage des composants 

La soudure des composants montés en surface (CMS) sur la métasurface à 16 cellules sur le 

substrat flexible de Kapton a demandé des précautions particulières. Plus précisément, les composants 

ont été soudés en deux phases. La première phase consistait à coller les composants sur le substrat 

flexible de manière à ce qu’ils ne bougent pas durant la seconde phase dédiée au soudage proprement 

dit. La Figure 136.a montre la table de manipulation pour le dépôt de la pâte à braser sur les pins de 

connexion (Figure 137.a) ou de l’adhésif de collage Loctite 3609 sur le substrat (Figure 137.b). La 

Figure 136.b représente le four de brasage par refusion ProtoFlow S utilisé pour souder les 

composants CMS sur les métasurfaces fabriquées.  
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Figure 136: Table de manipulation pour le dépôt de pâte à braser et de la colle (a), Four de brasage tendre par 

refusion ProtoFlow S (b). 

 

Pour maintenir les composants CMS sur le substrat flexible lors de la soudure, nous avons 

utilisé un adhésif de collage (Figure 137.b). Il est normalement conçu pour le collage de composants 

CMS sur des cartes de circuits imprimés avant un soudage à la vague. L’adhésif passe de l’état gel à 

l’état sec par chauffage à la température 150°C pendant 90 secondes. Un pointage strict de l’adhésif 

est demandé pour pouvoir l’appliquer sur des surfaces inférieures au millimètre carré. C’est pour cela 

que nous avons utilisé des aiguilles de précision inox d’une ouverture de 0.33 mm (Figure 137.c).  

  

 

Figure 137: Pâte à braser (a), adhésif de collage Loctite 3609 (b) et aiguilles de précision (c). 

 

Les Figure 138 et Figure 139 présentent des photographies prises sous microscope binoculaire 

illustrant le collage et le soudage des composants. La Figure 138.a montre la colle déposée entre deux 

pistes cuivrées avant polymérisation par température et la Figure 138.b le circuit LC parallèle fixé sur 

le substrat après polymérisation de l’adhésif.  
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Figure 138: Adhésif (rouge) déposé entre les pistes de cuivre avant polymérisation thermique (a), et circuit LC 

parallèle collé sur le substrat (b). 

 

La Figure 139.a et b montre le circuit LC soudé après la phase de collage et sans collage 

préliminaire, respectivement. L’adhésif a été utilisé pour le circuit LC car la largeur de la piste 

disponible pour le positionner est faible. Si un des composants glisse durant la phase de soudage, il 

ne sera pas ou mal connecté au cuivre comme illustré sur la Figure 139.b. Par contre, la piste 

disponible pour positionner les diodes étant plus large que la largeur du composant, l’utilisation de 

l’adhésif n’est pas indispensable (Figure 139.c). 

 

Figure 139: Photos sous microscope illustrant les soudures : (a) Circuit LC parallèle fixé avec l’adhésif Loctite 3609, 

(b) défaut de soudure d’un circuit LC parallèle sans utiliser l’adhésif, et (c) diode soudée sans adhésif. 

 

Précisément, le soudage du filtre LC se fait en 3 étapes : 

Premièrement, les composants CMS sont fixés du même côté que les pistes en cuivre en 

utilisant la pâte adhésive. L’adhésif est polymérisé à T = 150°C durant 90 secondes pour coller les 

composants sur le substrat (Figure 139.a et Figure 139.b).  

Deuxième étape, la plaque doit refroidir à température ambiante. Puis, la pâte à braser est 

appliquée sur les bornes des composants à souder et sur les extrémités des pistes de cuivre.  
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Troisième étape, le circuit imprimé avec les composants et la pâte à braser déposée est placé 

dans le four pour étaler la pâte et souder les composants à une température T = 230°C durant 120 

secondes. Le circuit est placé dans le four après une période de 90 secondes de préchauffage du four 

vide à 230°C. Les composants sont alors soudés (Figure 140.a et Figure 140.b). 

 

 

La Figure 140 montre les métasurfaces rectifiées fabriquées sur substrat de Kapton (a) et sur 

substrat FR4 (b). Avant la caractérisation électromagnétique, les métasurfaces ont été testées à 

l’ohmmètre en vérifiant ligne par ligne la continuité électrique mesurée aux extrémités de chaque 

ligne. La continuité DC est assurée dans un sens par les diodes passantes en série avec les inductances 

du filtre LC. Dans l’autre sens, les diodes sont bloquées et la continuité n’est plus vérifiée (circuit 

ouvert). Enfin, deux fils sont soudés aux centres des dipôles extrêmes d’une diagonale des 

métasurfaces comme montré Figure 140.c et Figure 140.d. Ils sont reliés à l’autre extrémité à un 

connecteur SMA. 

 

 

Figure 140: Métasurface rectifiée sur substrat de Kapton (a), et sur substrat FR4 (b). En (c) et (d)  position des fils de 

connexion de la métasurface à 16 et 9 celules sur substrat FR4. 
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3. Protocole de mesure 

a) Banc de mesure 

Le banc de mesure utilisé est présenté en Figure 141, et l'organigramme expérimental en  

Figure 142. Les mesures ont été effectuées en chambre anéchoïque. L’antenne cornet SAS-571 chez 

A.H. Systems, inc est utilisée pour émettre une onde incidente en polarisation verticale. Elle est 

alimentée par un générateur de signal (GSS) « Agilent 83731A » fonctionnant dans la gamme de 

fréquence [10 MHz - 20 GHz] suivi par un amplificateur de puissance « GRF5060-RF-W640 » de 

gain fixe 40 dB.  

La métasurface est insérée dans un support fabriqué spécialement durant la thèse et présenté 

par la suite. Le support permet de modifier l’orientation de la métasurface afin d’étudier sa réponse 

en fonction de la polarisation (angle azimutal) pour une onde en incidence normale. La métasurface 

est éloignée de l’antenne d’émission d’une distance de 1.2 m. Elle est reliée via un connecteur SMA 

à une boite à décades de résistances et à un voltmètre mesurant la tension continue DC aux bornes de 

la résistance (Figure 141). 

 

 

Figure 141: Schéma du banc de mesure électromagnétique de la métasurface chargée par une boite à décade de 

résistances. 
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Figure 142: Organigramme de la caractérisation électromagnétique de la métasurface. 

 

b) Calibrage de la puissance du générateur 

Le gain et l’impédance d’entrée de l’antenne cornet n’étant pas constants sur toute la bande 

de fréquence étudiée, une première étape de calibrage (partie gauche de la Figure 142) a consisté à 

mesurer le champ électrique ambiant délivré par l’antenne à l’emplacement de la métasurface. Pour 

cela une sonde de mesure de champ électrique (ETS-Lindgren model HI-6006)[20] a été positionnée 

au même endroit que la métasurface. Le dispositif de calibrage avec la sonde de mesure est illustré 

Figure 143.  

 

Figure 143: Sonde de mesure du champ électrique utilisée pour le calibrage de la puissance incidente. 
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Un code développé en langage Python par la plateforme CEM de l’IEMN a permis de 

déterminer la puissance du générateur permettant d’obtenir une puissance de l’onde incidente 

constante pour toutes les fréquences considérées lors des mesures. Ainsi, les mesures présentées ci-

après ont été obtenues pour une illumination de la métasurface à puissance incidente constante. 

 

 Correspondance entre le champ électrique mesuré et la puissance incidente  

À l’aide de la sonde de mesure du champ électrique présentée en Figure 143, le champ 

électrique mesuré a été converti en densité de puissance D et en puissance incidente Pin par l’équation 

IV.4. 

𝐷 (W/m2)  =  
𝐸2

𝑍0
=

𝑃𝑖𝑛

𝑆
  (𝐼𝑉. 4) 

𝐸 (V/m) =
√(𝑍0 × 𝑃𝑖𝑛)

√𝑆
  (𝐼𝑉. 5) 

Avec Z0 = 377 Ω l’impédance d’onde en espace libre et S la surface totale de la métasurface. 

Les surfaces valent S = 35.52 cm2 pour la métasurface de 16 cellules sur Kapton, S = 27.67 cm2 et 

15.56 cm2 pour la métasurface sur FR4 à 16 et 9 cellules respectivement, selon les dimensions 

géométriques des métasurfaces optimisées dans le chapitre 2 pour un fonctionnement à 2.45 GHz. La 

puissance incidente correspond donc à la puissance de l’onde illuminant la surface totale de la 

métasurface. 

Le Tableau 13 donne la correspondance entre les valeurs du champ électrique mesuré par la 

sonde et la puissance incidente des différentes valeurs considérées en mesure. Il est important de noter 

que la puissance du générateur est modifiée pour chacune des fréquences mesurées de manière à 

obtenir une valeur du champ électrique particulière correspondant à une puissance incidente désirée. 

La phase de calibrage permet de définir la puissance du générateur permettant d’obtenir cette valeur 

du champ électrique pour chaque fréquence.  

 

Pin (dBm) 15 10 5 0 -5 -10 -15 

Pin (mW) 31.62 10 3.162 1 0.316 0.1 0.0316 

E (V/m) Kapton (16 cell.) 57.94 32.59 18.32 10.3 5.79 3.258 1.83 

E (V/m) FR4 (16 cell.) 65.64 36.91 20.76 11.67 6.56 3.69 2.075 

E (V/m) FR4 (9 cell.) 87.53 49.22 27.68 15.57 8.75 4.92 2.77 

 

Tableau 13: Correspondance entre le champ électrique mesuré et la puissance incidente illuminant une métasurface. 
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Dans le Tableau 13, la colonne en rouge correspond à la puissance incidente qui ne peut plus 

être obtenue pour toutes les fréquences à cause d'une limitation de la puissance délivrée par le 

générateur. La colonne en jaune indique la puissance minimale en dessous de laquelle la métasurface 

ne sera plus en mesure de collecter l’énergie. Ainsi, les métasurfaces ont été caractérisées pour des 

puissances incidentes comprises entre -10 dBm et +10 dBm. 

 

 Courbes de calibrage pour la métasurface sur Kapton 

La Figure 144 représente l’évolution de la puissance Pg que doit délivrer le générateur en 

fonction de la fréquence pour obtenir une puissance incidente Pin sur la métasurface constante (Pin = -

10 à 10 dBm). Cette figure a été obtenue durant la phase de calibrage par l’intermédiaire de la sonde 

de mesure de champ et du code sous Python qui collecte le champ mesuré et pilote le générateur. Elle 

correspond aux courbes de calibrage pour la métasurface sur Kapton.  

Il est rappelé qu’un amplificateur de gain fixe 40 dB est inséré entre le générateur et l’antenne 

cornet. Une puissance Pg = 0 dBm correspond donc à une puissance de 40 dBm à l’entrée de l’antenne 

cornet. 

 

 

Figure 144: Courbes de calibrage de la puissance Pg délivrée par le générateur nécessaire pour obtenir une puissance 

incidente Pin constante comprise entre -10 dB et 10 dB pour la métasurface sur substrat de Kapton. 
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 Principe de fonctionnement du code Python pour le calibrage 

Le principe de fonctionnement du code sous Python peut être résumé. La valeur du champ 

électrique mesuré par la sonde de mesure est transmise à l’ordinateur. Elle est comparée à une valeur 

cible du champ du Tableau 13 (donnée d’entrée du code). Si le champ mesuré est inférieur (supérieur) 

à la valeur cible du champ, le code envoi l’instruction au générateur d'augmenter (diminuer) la 

puissance Pg. Une nouvelle valeur mesurée par la sonde est transmise à l’ordinateur et comparée à la 

valeur cible. Lorsque le code a convergé vers une valeur Pg permettant d’obtenir la valeur cible du 

champ (donc de la puissance Pin), la valeur est sauvegardée et le code envoi l’instruction au générateur 

de modifier la fréquence. Le code cherche alors la nouvelle puissance Pg permettant d’obtenir la même 

puissance cible Pin pour la nouvelle fréquence. 

 

c) Installation du banc de mesure dans la chambre anéchoïque  

Le banc de mesure en situation expérimentale est illustré sur la Figure 145. L’antenne cornet 

d’émission est positionnée face à la métasurface à étudier à une distance d = 1.2 m. Les fils de 

connexions de la métasurface sont reliés via le connecteur SMA visible sur la Figure 145.b et un câble 

coaxial à une boite à décades de résistances située à l’extérieur de la chambre. Un voltmètre (aussi à 

l’extérieur de la chambre) mesure la tension continue collectée aux bornes de la boite à décades. La 

boite à décades qui charge la métasurface permettra d’étudier la condition d’adaptation d’impédance 

de la charge à la métasurface et de mesurer la puissance maximale DC qui peut être collectée.  

 

 

 

Figure 145: Banc de mesure en chambre anéchoïque (a) et zoom sur la métasurface (b). 
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La collecte d’énergie par la métasurface rectifiée sera étudiée pour une onde en incidence 

normale. Afin d’étudier l’influence de la polarisation de l’onde (angle azimutal), la métasurface sera 

pivotée de 45° et 90° autour de l’axe normal à la surface. Pour pouvoir fixer et mesurer la réponse de 

la métasurface pour différentes polarisations, un support a été spécialement fabriqué pour la 

caractérisation des métasurfaces. Le schéma et les dimensions géométriques du support sont montrés 

Figure 146.  

 

 

Figure 146: Schéma et dimensions du support fabriqué pour maintenir la métasurface lors des mesures. Support de 

forme circulaire (a), tige d’attachement et pattes de fixation sur le trépied (b). 

 

Les 5 trous en haut à droite du support circulaire (Figure 146.a) permettent d’orienter la 

métasurface pour étudier les polarisations 0, 30, 45, 60, et 90°. Le support comporte deux disques 

circulaires en matière plastique (zones bleues) avec une ouverture de forme carrée au centre entre 

lesquels la métasurface est insérée. Des vis en nylon permettent de maintenir la métasurface entre les 

deux disques. Le support est suspendu au bout de la tige illustrée Figure 146.b. Les polarisations 0, 

45, et 90° sont alors obtenues simplement par la gravitation du support suspendu en bout de la tige 

(Figure 145.b). 

 

d) Puissance DC collectée 

La tension DC collectée par la métasurface est mesurée aux bornes d’une charge résistive 

variant entre 10 Ω et 2 MΩ. La puissance collectée correspondra à la puissance dissipée par la 

résistance RV de charge. Elle sera calculée par l’équation IV.6 : 

𝑃𝐷𝐶 = 
𝑉𝐷𝐶

2

𝑅𝑉
  (𝐼𝑉. 6) 
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Pour chaque métasurface fabriquée, deux types d’analyses expérimentales ont été menés. La 

première analyse concerne le comportement fréquentiel de la métasurface. Elle permet d’identifier 

les fréquences de fonctionnement de la métasurface pour lesquelles une puissance DC peut être 

collectée. La seconde concerne l’adaptation d’impédance de la charge à la métasurface à la fréquence 

de fonctionnement principale déterminée par l’analyse fréquentielle. La réponse fréquentielle est 

alors à nouveau mesurée pour une charge correspondant à l’adaptation d’impédance. Enfin, les 

principaux résultats sont synthétisés sous forme de graphiques. 

 

 

4. Résultats expérimentaux 

a) Métasurface sur substrat FR4 

Deux métasurfaces rectifiées sur substrat FR4 ont été étudiées expérimentalement. L’une 

comportait 4×4 cellules, l’autre 3×3 cellules (Figure 140). Pour chaque métasurface, la puissance du 

générateur a été calibrée pour chaque fréquence afin d’obtenir une puissance incidente cible 

constante, puis la métasurface a été installée pour mesurer la puissance collectée pour différentes 

polarisations (angle azimutal) de l’onde en incidence normale. 

 Réponse fréquentielle 

La Figure 147 représente la puissance PDC collectée pour un angle azimutal φ = 0°, 45° et 90° 

en fonction de la fréquence (entre 0.9 GHz à 4 GHz) et pour Pin = 10 dBm. La résistance Rv= 500  

et 300  pour respectivement la métasurface à 4x4 et 3x3 cellules, correspond à une charge adaptée 

à la métasurface. Pour la métasurface à 16 cellules, la valeur maximale de la puissance récoltée à 

2.5 GHz pour φ =45° est PDC = 38.2 mW. En la comparant avec les valeurs des pics de puissance 

maximale PDC = 28.2 mW et 27.9 mW à φ = 0 et 90° respectivement, on constate une diminution 

d’environ 25% de la puissance collectée à 2.5 GHz. Une diminution de la puissance collectée est aussi 

observée sur la Figure 147.b pour la métasurface à 9 cellules, mais elle est moins élevée. 
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Figure 147 : Puissance PDC collectée par la métasurface sur substrat FR4 à (4×4) cellules (a), et à (3×3) cellules (b), 

pour différentes polarisations de l’onde en incidence normale (phi =angle azimutal). 

 

La Figure 148.a représente l’évolution de la puissance collectée par chaque métasurface 

chargée par Rv = 500 en fonction de la fréquence pour différentes puissances incidentes et pour 

une polarisation de 45°. Pour la structure (4×4), on a un seul maximum de puissance récoltée à la 

fréquence 2.5 GHz quelle que soit la puissance incidente. Deux pics de puissance maximale sont 

observés pour la métasurface à 3×3 cellules situés à 2.45 et 2.75 GHz quelle que soit Pin. Pour 

Pin = 10 dBm, la métasurface à 9 cellules collecte une puissance PDC = 18 mW et 22.4 mW à 

2.45 GHz et 2.75 GHz, respectivement.  

 

 

Figure 148: Puissance PDC collectée par les métasurfaces sur substrat FR4 à (4×4) et (3×3) cellules pour un angle 

azimutal de 45° (a). Absorption simulée pour une métasurface de taille infinie sur substrat FR4 pour  = 45°(b). 

 

Enfin, la comparaison des courbes de la Figure 147 avec l’absorption déterminée en 

simulation dans le chapitre 3 et reportée Figure 148.b est satisfaisante. En particulier, on observe la 

présence d’un pic supplémentaire de puissance collectée autour de 3.5 GHz pour les polarisations 0 
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et 90°. Ce comportement avait été expliqué dans le chapitre 3 par une absorption partielle de l’onde 

dans les diodes situées dans les branches des dipôles croisés perpendiculaires au champ électrique 

incident. Ce comportement est vérifié expérimentalement. 

 

 Adaptation d’impédance 

Pour la métasurface à 16 cellules, la Figure 149.a illustre l’adaptation d’impédance de la 

charge à la métasurface. Elle représente l’évolution de la puissance collectée PDC en fonction de la 

résistance de charge Rv, mesurée pour une puissance incidente Pin = 0 dBm et φ = 45°. On remarque 

que la puissance collectée varie peu autour de la condition d’adaptation d’impédance, et une valeur 

proche du maximum pourra être collectée pour une charge variant approximativement de Rv = 400 Ω 

à 1 kΩ. Ce comportement est intéressant car il permettra de s’affranchir d’une condition d’adaptation 

d’impédance stricte qui aurait été contraignante pour une utilisation de la métasurface en pratique. 

La Figure 149.b illustre plus globalement l’adaptation d’impédance pour les métasurfaces à 

3×3 et 4×4 cellules. L’évolution de la puissance collectée PDC à la fréquence 2.45 GHz en fonction 

de la charge Rv est représentée en échelle log-log. A partir de ces résultats, on constate que la 

condition d’adaptation d’impédance est très peu sensible au niveau de puissance incidente.  

Cependant, elle dépend du nombre de cellules. La charge est adaptée à la métasurface à 3×3 

cellules pour Rv = 300  et à Rv = 500  pour la métasurface à 4×4 cellules. 

 

 

Figure 149: Puissance PDC collectée par la métasurface sur substrat FR4 à (4×4) cellules en fonction de la résistance 

de charge Rv pour une puissance incidente de 0 dBm et un angle azimutal de 45°(a). Puissance PDC collectée à 

2.45 GHz par chaque métasurface sur substrat FR4 en fonction de Rv pour différentes puissances incidentes Pin (b). 
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 Puissance collectée par une seule cellule 

A partir des puissances collectées par les deux métasurfaces à (3×3) et (4×4), la puissance 

POut(1Cellule) collectée par cellule peut être évaluée en divisant la puissance PDC collectée par le nombre 

de cellules de la métasurface. Un rendement de conversion RF/DC est alors calculé par l’équation 

(IV.7). 

𝜂𝑅𝐹 𝐷𝐶⁄ (%) = 100 ×
𝑃𝑂𝑢𝑡 (1𝐶𝑒𝑙𝑙𝑢𝑙𝑒)

𝑃𝑖𝑛
 (𝐼𝑉. 7) 

 

La puissance collectée par cellule élémentaire à 2.45 GHz est représentée Figure 150.a en 

fonction de la puissance incidente pour une onde polarisée à 45°. On remarque que les courbes de 

puissance POut(1Cellule) calculée pour chaque métasurface à 9 ou 16 cellules sont proches les unes des 

autres. La puissance collectée augmente avec la puissance incidente et elle est plus élevée pour une 

polarisation à 45° que pour les polarisations à 0 et 90°. Pour 45°, la puissance collectée par une cellule 

est de 0.15 mW et 2.4 mW pour des puissances incidentes Pin = 0 et 10 dBm, respectivement.  

On constate aussi que la puissance collectée maximale pour une polarisation de 45° confirme 

l’analyse des résultats de simulation reportés Figure 148.b. La puissance collectée est maximale 

lorsque les diodes situées dans les deux branches des dipôles sont activées collectivement. 

 

 

Figure 150: (a) Puissance POut (1Cellule) collectée par cellule élémentaire de la métasurface sur substrat FR4, 

(b) Rendement de conversion RF/DC en fonction de la puissance incidente. 

 

Enfin, le rendement de conversion RF/DC défini par l’équation IV.7 en fonction de la 

puissance incidente est représenté Figure 150.b. Le meilleur rendement est obtenu pour une puissance 

incidente de Pin = 10 dBm avec RF/DC d’environ 23 % pour une onde polarisée à 45° et autour de 
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18 % pour une onde polarisée à 0° et 90°. Pour une puissance incidente Pin = 0 dBm, le rendement 

diminue à 14 % pour une onde polarisée à 45° et à 9.5 % pour une polarisation à 0° et 90°. 

 

b) Métasurface sur substrat de Kapton 

La métasurface rectifiée composée de 16 cellules sur substrat de Kapton a été caractérisée en 

chambre anéchoïque pour des puissances incidentes Pin comprises entre -10 et 10 dBm par pas de 5 

dBm et une charge résistive comprise entre 10 Ω à 2 MΩ. Les courbes de calibrage de la puissance 

Pg du générateur en fonction de la fréquence ont été déterminées au préalable pour chaque puissance 

Pin en suivant la procédure présentée précédemment. Elles ont été présentées sur la Figure 144 pour 

expliquer le calibrage.  

 

La Figure 151 représente la métasurface rectifiée sur substrat de Kapton dans l’environnement 

de mesure et synthétise les positions des différents composants soudés sur la métasurface. 

 

 

 

Figure 151: Illustration synthétique de la métasurface rectifiée comportant 4x4 cellules sur substrat de Kapton 

dans l’environnement expérimental. 
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 Réponse fréquentielle 

La Figure 152 représente la puissance PDC collectée sur une résistance de charge Rv = 400 Ω 

en fonction de la fréquence et pour différentes polarisation ( = 0 à 90°). La Figure 152.a a été 

mesurée pour une puissance incidente Pin = 0 dBm et la Figure 152.b pour Pin = 10 dBm. La valeur 

maximale de la puissance collectée à 2.45 GHz pour une polarisation d’onde incidente à 45° est PDC 

= 2.43 et 35.8 mW pour Pin = 0 dBm et 10 dBm, respectivement.  

En comparant ces valeurs maximales avec la puissance maximale PDC pour φ = 0° et 90°, on 

constate une diminution de 30 % pour Pin = 10 dBm et presque 50 % pour Pin = 0 dBm. Comme pour 

la métasurface sur FR4, un pic de puissance collectée supplémentaire apparait à plus haute fréquence 

(3.4 GHz) pour les polarisations 0° et 90°. Cela confirme à nouveau l’analyse des résultats de 

simulation du chapitre 3. 

 

 

Figure 152: Puissance PDC collectée par la métasurface sur substrat de Kapton en fonction de la fréquence 

pour Pin =  0 dBm (a) et Pin = 10 dBm (b) et pour les différentes polarisations 0°, 45° et 90°. 

 

 Adaptation d’impédance 

La Figure 153.a représente l’évolution de la puissance PDC collectée en fonction de la 

résistance de charge Rv pour une puissance incidente Pin = 10 dBm. Trois fréquences proches de la 

fréquence optimale 2.45 GHz ont été considérées. On remarque à nouveau que la condition 

d’adaptation d’impédance de la charge n’est pas stricte et il sera possible de collecter l’énergie sur 

une charge variant de quelques 100  autour de 400 .  

La Figure 153.b permet de comparer la condition d’adaptation d’impédance de la charge à la 

métasurface pour différentes puissances incidentes Pin. On observe que pour Pin = -10 dBm la charge 

est adaptée à la métasurface pour Rv = 1 k, alors que pour Pin = 10 dBm la charge optimale est 400 
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. Ce comportement est différent de celui observé pour la métasurface sur FR4 pour laquelle la 

condition d’adaptation d’impédance était indépendante de la puissance incidente. Cependant, la 

condition d’adaptation n’étant pas stricte, il sera possible en pratique de collecter une puissance DC 

sur une charge de 400  quelle que soit la puissance incidente. 

 

 

Figure 153: Puissance PDC collectée à 2.45, 2.5, et 2.55 GHz par la métasurface rectifiée sur Kapton en 

fonction de la résistance de charge (a). Comparaison de la puissance collectée à 2.45 GHz en fonction de la 

résistance de charge pour différentes valeurs de la puissance incidente Pin (b). 

 

 Puissance DC collectée en fonction de la puissance incidente 

La Figure 154 représente la puissance collectée à 2.45 GHz par la métasurface rectifiée sur 

substrat de Kapton chargée par Rv = 400 Ω (a) et par Rv = 50 Ω (b) en fonction de la puissance 

incidente et pour les différentes polarisations. Pour Rv = 400 Ω, on observe un maximum de puissance 

collectée pour φ = 45° et une diminution de PDC pour les polarisations φ = 0° et 90°. Les deux courbes 

identiques pour 0 et 90° traduisent le comportement symétrique de la métasurface.  

Pour la charge résistive Rv = 50 Ω, la puissance maximale collectée est PDC = 17.7 mW pour 

φ = 45° et 15.4 mW pour φ = 0° et 90°. Pour une puissance incidente Pin = 0 dBm, la puissance DC 

collectée est plus faible : 0.9 mW et 0.55 mW pour φ = 45° et 0°(90°), respectivement. 
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Figure 154: Puissance PDC collectée à 2.45 GHz par la métasurface rectifiée sur Kapton chargée par Rv = 400 

Ω (a) et par Rv = 50 Ω (b) en fonction de la puissance incidente et pour les différentes polarisations. 

 

 Puissance collectée par une seule cellule 

La puissance collectée par cellule à 2.45 GHz en fonction de la puissance incidente est 

représentée Figure 155.a pour les différentes polarisations. La métasurface était chargée par une 

résistance de 400 . Le rendement de conversion RF/DC correspondant, représenté sur la Figure 

155.b, a été calculé à partir de la formule IV.7. Un rendement de conversion de 22% correspondant à 

une puissance collectée par cellule de 2.24 mW est obtenu pour une puissance incidente de 10 dBm 

et une polarisation de 45°. Le rendement maximal diminue à 16% pour les polarisations 0 et 90° avec 

une puissance maximale collectée de 1.55 mW. Pour une puissance incidente Pin = 0 dBm, le 

rendement est plus faible : 15 % et 9% pour une onde incidente polarisée à 45° et 0°(90°), 

respectivement. 

 

Figure 155: (a) Puissance PDC collectée à 2.45 GHz par une seule cellule de la métasurface sur Kapton chargée 

par Rv = 400 Ω, (b) Rendement de conversion RF/DC en fonction de la puissance incidente. 
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 Tension VDC en sortie de la métasurface 

La puissance collectée PDC représentée sur la Figure 154.a a été calculée à partir de la tension 

VDC mesurée en sortie de la métasurface chargée par une résistance Rv = 400 Ω et Rv = 50 Ω. La 

Figure 156.a représente les évolutions correspondantes de la tension VDC mesurée en fonction de la 

puissance incidente. On observe une évolution quasiment linéaire de la tension VDC sur une échelle 

logarithmique en fonction de Pin exprimé en dB. Aucun palier de la tension collectée n’est observé 

pour les faibles puissances. Lors des mesures en chambre anéchoïque, l’objectif était de déterminer 

les performances de la métasurface en suivant le protocole présenté en début de paragraphe, et le 

comportement de la métasurface rectifiée à faible puissance incidente n’a pas pu être étudié, la 

puissance minimale de Pin étant de -10 dBm (Tableau 13). 

 

 

Figure 156: (A) Tension VDC mesurée en chambre anéchoïque en sortie la métasurface rectifiée chargée par Rv 

= 400 Ω, (a) et Rv = 50 Ω (b) en fonction de la puissance incidente d’une onde à 2.45 GHz. En (B), 

comparaison entre la tension moyenne Vavg (c) en sortie de la métasurface mesurée à l’oscilloscope selon le 

banc de mesure illustré et la tension VDC (d) pour Rv = 50 Ω mesurée en chambre anéchoïque. 

 

Cependant, des caractérisations supplémentaires ont été menées avec initialement l’objectif 

d’observer le signal en sortie de la métasurface rectifiée à l’aide d’un oscilloscope. Le banc 

expérimental est représenté sur la Figure 157. La métasurface rectifiée est reliée à l’entrée d’un 

oscilloscope (Keysight UXR0404A 40 GHz). L’impédance d’entrée de l’oscilloscope 50  

correspond donc à la charge de la métasurface.  
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L’antenne cornet est positionnée à 35 cm de la métasurface et elle est reliée à un générateur 

de signal (Agilent E8257D/520 Keysight) sans amplificateur intermédiaire. L’oscilloscope était 

synchronisé par le générateur. On note que le banc de mesure ne permet pas d’illuminer la 

métasurface par une onde plane (à cause de la proximité de l’antenne cornet) et que le calibrage de la 

puissance du générateur permettant de connaitre la puissance incidente sur la métasurface n’a pas été 

effectué. Ainsi, les résultats obtenus devront être analysés avec précaution en fonction de la puissance 

Pg délivrée par le générateur et non pas en fonction de la puissance incidente. 

 

Les signaux mesurés à l’oscilloscope en sortie de la métasurface rectifiée, et observés à titre 

d’illustration sur la Figure 157, ont apporté peu d’informations supplémentaires aux mesures en 

chambre anéchoïque. Cependant, nous avons étudié la valeur moyenne Vavg (calculée par 

l’oscilloscope) du signal en sortie de la métasurface rectifiée en fonction de la puissance Pg délivrée 

par le générateur. Cette valeur moyenne est équivalente à la tension VDC mesurée en chambre 

anéchoïque mais sans connaissance précise de la puissance incidente. L’évolution de la tension 

mesurée Vavg en fonction de la puissance Pg est reportée sur la Figure 156.b pour les différentes 

polarisations. 

 

On remarque que pour Pg = 14 dBm la tension mesurée à l’oscilloscope Vavg d’environ 25 mV 

est proche de la valeur VDC mesurée en chambre anéchoïque pour Pin = -10 dBm. Les pentes des 

courbes VDC(Pin) et Vavg(Pg) sont identiques pour Pg > 5 dBm. Cela suggère que les mesures 

effectuées à l’oscilloscope peuvent être considérées comme une extension des mesures effectuées en 

 

Figure 157: Banc de mesure à l’oscilloscope de la tension en sortie de la métasurface rectifiée : (a) vue face, (b) vue 

latérale. 
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chambre anéchoïque en considérant une perte de puissance de 24 dB entre les valeurs Pg et Pinc. Les 

courbes Vavg seraient alors décalées de -24 dBm en les traçant en fonction de Pin. Enfin, un 

changement de pente est observé sur les évolutions de Vavg à environ Pg = 0 dBm avec l’apparition 

d’un palier pour Pg < -7.5 dBm. Ce changement d’évolution pourrait traduire le changement de 

comportement des diodes qui resteraient dans l’état bloqué pour de faibles valeurs de Pg. Ainsi, la 

métasurface rectifiée semblerait fonctionner pour une puissance incidente supérieure à environ  

-25 dBm. 

En conclusion, ces études expérimentales ont montré que la métasurface rectifiée permet de 

collecter l’énergie électromagnétique ambiante dans la bande ISM-2.4 GHz. Les résultats 

expérimentaux ont confirmé les résultats obtenus en simulation et présentés dans le chapitre 3. 
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Conclusion 

 

Dans ce chapitre, nous avons caractérisé électriquement dans un premier temps la diode 

Schottky qui sera utilisée pour le redressement du signal RF collecté par une antenne à SRRs ou par 

une métasurface. 

Dans un deuxième temps, une antenne dipôle à anneaux fendus intégrant ou non les diodes a 

été caractérisée par l’intermédiaire d’un VNA pour analyser le comportement fréquentiel du 

coefficient de réflexion et l’impédance à son entrée. Les diagrammes de rayonnement et les gains ont 

été mesurés en chambre anéchoïque. Ces études ont montré un décalage fréquentiel de la réponse de 

l’antenne et la disparition du dip de réflexion à 2.45 GHz à cause de la désadaptation de l’impédance 

d’entrée de l’antenne due à l’intégration des diodes. Ces résultats ont mené à la conclusion que la 

géométrie de l’antenne à SRRs avec diodes intégrées n’est pas adaptée pour obtenir un 

fonctionnement dans la bande ISM-2.4 GHz. Des antennes à SRRs fabriquées par broderie ont aussi 

été caractérisées en termes de spectre de réflexion et d’impédance, et en termes de rayonnement. Il a 

été montré l’influence de la conductivité des fils conducteurs utilisés pour broder les anneaux fendus 

sur les performances de l’antenne. La présence de multiples résonances pour des anneaux en méandre 

fabriqués en utilisant un autre type de fil (Datatrans) a aussi été démontrée expérimentalement.  

Ensuite, une métasurface rectifiée composée de dipôles croisés intégrant les diodes de 

redressement et un circuit de filtrage LC fabriquée sur différents substrats (Kapton et FR4) a été 

caractérisée en chambre anéchoïque. L’objectif était d’étudier la récupération d’énergie 

électromagnétique par une résistance chargeant la métasurface. La conversion du signal RF en un 

signal DC a été présentée en fonction de la fréquence de l’onde incidente, de sa polarisation, de la 

puissance incidente, et de la résistance de charge. En particulier, il a été montré que la collecte de 

l’énergie est indépendante de la polarisation de l’onde incidente avec une conversion RF/DC optimale 

à la fréquence 2.45 GHz. 

Dans l’ensemble du chapitre, les résultats expérimentaux ont confirmé les résultats de 

simulation présentés dans les chapitres précédents. 
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« Ne regardez pas la route à 100 mètres pour construire votre vie et attendez que des miracles vous 

tombent dessus, car vous n’allez jamais embrasser votre avenir mais la regardez à 1000 mètres et luttez 

pour le succès. »  

[Mohamed Ali « champion olympique du boxe »] 
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Conclusion générale 

 

Cette thèse contribue à l’étude et au développement de systèmes de récupération d’énergie 

électromagnétique ambiante et à son exploitation par des dispositifs à basse consommation. L’objectif 

de tels systèmes est de permettre l’alimentation des systèmes sans fil et de capteurs autonomes 

alimentés par l’utilisation de l’énergie électromagnétique ambiante produite par les réseaux 

quotidiens (Wifi, GSM, …etc.). Les défis relevés dans cette thèse concernent l’efficacité, l’adaptation 

d’impédance et la sensibilité du circuit de redressement avec les structures fabriquées pour obtenir 

un fonctionnement à faible puissance, ainsi qu’une insensibilité à la polarisation de l’onde.  

L’utilisation d’une métasurface a permis d’obtenir une conversion RF/DC fiable sur un 

substrat flexible (Kapton). Lors du processus de récupération, l’énergie électromagnétique ambiante 

a été collectée et transférée au circuit redresseur (diode) intégré à la métasurface, puis le signal 

redressé est transmis à une charge résistive où elle a été mesurée avec un voltmètre. La métasurface 

a permis de récupérer la puissance RF à différentes polarisations de l’onde incidente ce qui a 

maximisé les performances de récolte quelle que soit son orientation. Dans le processus de collecte 

d’énergie, l’amélioration de la conversion dans le circuit redresseur est la clé pour augmenter 

l’efficacité globale du système ce qui nous a orienté vers l'utilisation des diodes Schottky pour cette 

thèse. Leurs caractéristiques RF ont été considérées pour la plage de fréquences de fonctionnement 

visée et pour une faible tension de seuil qui a été comparée avec le niveau de puissance disponible à 

l’entrée du circuit de rectification. 

Dans cette thèse, des antennes dipôles couplées à des anneaux fendus (SRRs) et des 

métasurfaces composées de dipôles croisés ont été considérées. L’antenne à SRRs a été considérée 

pour obtenir une miniaturisation du système de collecte et un fonctionnement à deux fréquences. Le 

principe de fonctionnement a été validé expérimentalement pour des antennes fabriquées sur Kapton, 

FR4, et textile n’intégrant pas les diodes. Comme étudié en simulation, l’intégration des diodes dans 

les résonateurs SRRs modifie les conditions de résonance et d’adaptation d’impédance de l’antenne, 

et ne permet pas finalement d’envisager l’utilisation d’une telle structure pour la collecte d’énergie 

électromagnétique. Cependant une antenne sur Kapton avec des diodes intégrées dans les SRRs a été 

caractérisée pour vérifier expérimentalement ce comportement. Il a été observé expérimentalement 

un faible dip de réflexion de l’antenne relié à la résonance des SRRs pour de faibles puissances 

incidentes qui disparait pour des puissances plus élevées. Ainsi, le contrôle de la résonance des SRRs 

par le changement de l’état ON/OFF des diodes a été observé, mais le changement d'état n'était pas 

suffisamment marqué pour l'application visée. 
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Pour les antennes fabriquées sur textile utilisant un fil conducteur multifilament (Shieldex de 

chez Statex), le fonctionnement en double bande a aussi été expérimentalement vérifié avec un 

rayonnement similaire au rayonnement d’un dipôle seul. Par ailleurs, la broderie d’un fil plus 

conducteur isolé (Datatrans de chez Tibtech Innovations) a permis de fabriquer des SRRs à anneaux 

en méandre avec un comportement fréquentiel plus complexe et de multiples résonances qui se 

produisent à l’intérieur des fentes de chaque anneau en méandre. Cependant, les performances en 

termes de rayonnement n’ont pas permis d’envisager l’utilisation d’une telle structure pour la 

récupération d’énergie. Néanmoins, ces résultats expérimentaux montrent que la broderie de fils 

conducteurs permet d’intégrer les structures sur textile mais qu’il est nécessaire de développer des 

fils plus conducteurs pour améliorer leurs performances. 

Une métasurface rectifiée flexible pour la récupération d’énergie, nommée « DCK – Dipôle 

Croisé sur Kapton », a été introduite, analysée théoriquement, fabriquée et caractérisée. La 

métasurface rectifiée intégrant les diodes et le circuit de filtrage RF/DC dans chaque cellule 

élémentaire a montré expérimentalement la possibilité de collecter l’énergie des ondes à 2.45 GHz en 

présentant différentes polarisations. Le filtre constitué d’un circuit LC parallèle permet d’isoler 

chaque cellule à la fréquence de fonctionnement, ici 2.45 GHz, et de les relier en régime continu pour 

collecter l’ensemble des signaux DC obtenus par le redressement. Un rendement maximum de 

conversion de 22% a été mesuré pour une métasurface chargée par une résistance de 400 Ω et une 

puissance incidente de 10 dBm. Pour cette même puissance incidente, la tension continue collectée a 

été mesurée à 4V pour une métasurface chargée par une résistance de 400 Ω et à 1 V pour une 

métasurface chargée par une résistance de 50 Ω.  

En perspective de ce travail, l’objectif futur sera tout d’abord la poursuite de la caractérisation 

des métasurfaces rectifiées en fonction des puissances ambiantes extérieures dans un environnement 

réel (immeuble de bureaux par exemple) et la miniaturisation de la cellule élémentaire tout en 

conservant l’adaptation d’impédance avec le circuit de redressement (diodes) pour conserver une 

conversion d’énergie optimale dans la bande 2.4 à 2.48 GHz. Après la mise en œuvre de la 

métasurface sur le substrat flexible de Kapton, il s’agira dans la suite d’assurer l’intégration des 

cellules sur textile par broderie. 

 



Résumé 

Ce travail de thèse vise à réaliser des structures à base des métamatériaux et de métasurfaces 

sur des substrats flexibles (Kapton et textile) pour la récupération d’énergie électromagnétique 

indépendante de la polarisation de l’onde incidente. Des antennes à anneaux fendus (SRRs) et des 

métasurfaces à dipôles croisés ont été étudiées par la simulation et expérimentalement pour un 

fonctionnement dans la bande de fréquence ISM-2.4 GHz. Une antenne dipôle rectiligne à SRRs de 

forme carrée sur substrat Kapton ainsi que des antennes dipôles en forme de S à SRRs circulaires 

fabriquées sur textile par broderie ont été étudiées. Les antennes ont été conçues en ciblant deux 

objectifs basés sur la résonance des SRRs : la réduction de la taille de l’antenne et un fonctionnement 

multifréquence. Pour les antennes en forme de S, les pertes de connexion ont été réduites en utilisant 

un dipôle en fil de cuivre fixé par broderie sur le textile, alors que les SRRs ont été brodés en utilisant 

deux fils conducteurs différents. Sur la base de simulations numériques, une bonne adaptation 

d’impédance d’entrée de l’antenne et un fonctionnement à deux fréquences ont été obtenus en 

analysant les résonances du dipôle et des SRRs ainsi que leur couplage. Ces résultats ont été confirmés 

expérimentalement avec deux résonances mesurées à 2,5 GHz et 4,3 GHz pour l’antenne à SRRs 

carrés sur Kapton et 1,8 et 2,2 GHz pour l’antenne à SRRs circulaires sur textile avec un coefficient 

de réflexion S11 supérieur à -20 dB et -31 dB, respectivement. Une métasurface qui représente un 

récupérateur d’énergie électromagnétique basé sur des dipôles symétriques croisés intégrant des 

circuits de redressement (diodes Schottky) et de filtrage (circuits LC parallèle) pour la rectification 

RF/DC, est aussi présentée. Une métasurface de 4×4 dipôles croisés sur un substrat de Kapton flexible 

a été conçue pour fonctionner dans la bande ISM-2.4 GHz. Au niveau de chaque dipôle croisé, une 

diode de redressement est intégrée dans chacune des branches ainsi qu’un circuit LC parallèle accordé 

à la fréquence de fonctionnement de 2.45 GHz. Ce circuit de filtrage permet d’isoler chaque cellule 

élémentaire de la métasurface en RF et de collecter l’ensemble des signaux DC collectés par chaque 

cellule. La métasurface présente un rendement maximum de conversion RF/DC de l’ordre de 40% en 

simulation et un rendement de conversion de 22% a été mesuré pour une métasurface chargée par une 

résistance de 400 Ohms et pour une puissance incidente de 10 dBm. La tension DC collectée s’élève 

alors à plus de 4 V et diminue à environ 1 V lorsque la métasurface est chargée par une résistance de 

50 Ohms.  

 

Mots clés : Antenne électriquement petite (AEP), antenne miniature, résonateur SRR, 

métamatériaux, récupération d’énergie électromagnétique, conversion RF/DC. 

 



Abstract 

This thesis work aims to produce structures based on metamaterials and metasurfaces fabricated 

on flexible substrates (Kapton and textile) for electromagnetic energy harvesting invariant with the 

incident wave polarization. Split Ring Resonators (SRRs) and metasurfaces with crossed dipoles have 

been studied by simulation and in experiments for an ISM-2.4 GHz frequency band operation. A 

straight dipole antenna with square-shaped SRRs on Kapton substrate and S-shaped dipole antennas 

with circular-shaped SRRs manufactured on textile by embroidery have been studied. The antennas 

have been designed with two objectives by means of the SRRs resonance: a size reduction of the 

antenna and a multifrequency operation. For the S-shaped antennas, connection losses have been 

decreased by using a copper wire dipole fixed by embroidery on the textile, whereas the SRRs have 

been embroidered by using two different conductive yarns. Based on numerical simulations, a good 

impedance matching of the antenna and a double frequency operation have been obtained by 

analyzing the dipole and SRRs resonances and their coupling. These results have been experimentally 

validated with two resonances measured at 2.5 GHz and 4.3 GHz for the antenna with square-shaped 

SRR on Kapton and 1.8 and 2.2 GHz for the antenna with circular-shaped SRR on textile with a 

reflection coefficient S11 greater than -20 dB and -31 dB, respectively. A metasurface, which is an 

electromagnetic energy harvester based on symmetric crossed dipoles integrating a rectifier circuit 

(Schottky diodes) and a filter (parallel LC circuits) for RF / DC conversion, is also shown. A 4×4 

cross resonators array has been designed on flexible Kapton substrate in order to operate in the ISM-

2.4 GHz band. In each crossed dipole, a rectifier diode is integrated in each of the arms as well as a 

parallel LC filter tuned to 2.45 GHz. The LC filter makes it possible to isolate each elementary cell 

of the metasurface in RF and to take benefit of the DC signals collected by each unit cell. A maximum 

conversion efficiency of around 40% has been predicted by simulation, and 22% has been measured 

for a metasurface loaded by a resistance of 400 Ohms and for an incident power of 10 dBm. Then, a 

DC voltage of 4 V has been measured when the metasurface is loaded by a 400 Ohms impedance and 

this value is decreased down to 1 V when the metasurface is loaded by a 50 Ohms impedance.  

 

Keywords: Electrically small antenna (ESA), antenna miniaturization, SRR resonator, 

metamaterials, electromagnetic energy harvesting, RF / DC conversion. 


