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Introduction Générale 

Les métamatériaux sont largement utilisés pour le filtrage fréquentiel vu leurs 

propriétés à créer des bandes interdites dans le spectre électromagnétique pour l’amélioration 

des différentes performances des circuits microondes [1]–[6]. Dans ce cadre, les métasurfaces 

sont connues comme étant des équivalents bidimensionnels (2D) des métamatériaux et 

présentent certains avantages par rapport  aux métamatériaux tridimensionnels. D’un point de 

vue volume, les métasurfaces sont moins encombrantes et sont simples à concevoir, 

notamment par l’impression directe sur PCB, ce qui pourrait réduire le coût de fabrication. 

Concernant leurs performances, ces métasurfaces possèdent moins de pertes à cause de la 

finesse de leurs épaisseurs. Dernièrement et grâce aux nouvelles méthodes de fabrication 

telles que la technologie d’impression 3D, les structures FSS (frequency selective surfaces) 

tridimensionnelles ont attiré l’attention des chercheurs en dépit leur complexité de fabrication 

comparées aux structures FSS bidimensionnelles [7]–[10]. 

L’objectif de ce travail consiste principalement à réaliser des circuits microondes 

miniaturisés, moins encombrés, facile à étudier et à fabriquer et plus performants à base des 

FSS 2D et 3D. Pour ce faire, nous avons  étudié théoriquement la forme et le 

dimensionnement des antennes ainsi que celles des structures périodiques. En effet, des 

équations empiriques permettant le dimensionnement des antennes ont été d’abord présentées. 

Les résultats de dimensionnement de ces équations ont servi comme paramètres d’entrée pour 

le simulateur CST Microwave studio afin de construire des designs précis et optimisés. Cette 

étude théorique a contribué à construire et à réaliser en laboratoire de nouvelles structures 

FSS 2D et 3D. Pour les structures FSS 2D, nous avons examiné les applications 60 GHz,  5G 

à 24 GHz et 3.5 GHz, et  WLAN. Quant aux structures FSS 3D, seuls les cas des fréquences 

60 GHz et 5G à 24GHz ont été étudiés. Pour les applications 60GHz et WLAN, nous avons 

effectué des études purement numériques [11]–[16].   

Concernant le reste des applications, nous avons réalisé des études expérimentales et 

théoriques. Les résultats expérimentaux sont en accord avec les résultats simulés. Le 

manuscrit est organisé comme suit :  

Le premier chapitre présente une vue d’ensemble sur les notions théoriques des 

métamatériaux et métasurfaces, ainsi que leurs applications majeures dans le domaine optique 

et micro-onde. Un état de l’art y est également proposé concernant les métasurfaces 

appliquées aux antennes. 

Le deuxième chapitre est réservé à l’application des métasurfaces aux antennes  

60 GHz. Après avoir donné quelques généralités sur les systèmes millimétriques à 60 GHz, 

une conception d’une antenne à métasurfaces 2D a d’abord été proposée avant de lui associer 

des structures FSS 3D permettant d’éviter l’encombrement causé par la configuration 

multicouche des FSS 2D. 

Le troisième chapitre a été consacré à la conception des antennes à FSS 3D et filtres 

FSS dédiées aux applications radio-mobiles 5G. Trois structures 3D distinctes ont été 
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proposées. La première et la deuxième structure ont été conçues à base de cellules unitaires 

3D remplie et creuse respectivement. Les difficultés de conception rencontrées dans les deux 

premières structures ont été contournées ensuite par le design d’une troisième structure basée 

sur une cellule 2D. La troisième dimension a été ensuite exploitée par le placement de parois 

latérales réfléchissantes. Ce chapitre a été clôturé par la réalisation théorique et expérimentale 

d’un filtre pour la même application autour de 3.5 GHz.   

Le chapitre 4, à caractère purement théorique, concerne l’étude de l’effet de l’anisotropie 

sur les performances d’une antenne patch monopole. Des structures FSS y ont été rajoutées 

afin d’examiner l’influence des métasurfaces et les substrats anisotropes sur les performances 

de l’antenne.  

Une conclusion générale résume les résultats obtenus tout en suggérant un ensemble de voies 

possibles d’investigations et de développements. 
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Les Métamatériaux est le nom donné pour désigner les matériaux artificiels faisant référence à 

leurs propriétés électromagnétiques non conventionnelles. Il s'agit des milieux 

électromagnétiques artificiels multifonctions conçus pour générer des réponses 

électromagnétiques difficiles voire impossibles à réaliser autrement. Leurs nouvelles 

propriétés apparaissent en raison d'interactions spécifiques avec les champs 

électromagnétiques. 

1.1. Notions théoriques 

La théorie des métamatériaux a commencé en 1964 lorsque le physicien russe V. G. Veselago  

[1] a spéculé qu’un phénomène non usuel pouvait être présent si permittivité électrique  𝜀 et 

perméabilité magnétique 𝜇 sont inférieures à zéro : le vecteur d’onde �⃗� , le vecteur champ 

électrique �⃗�  et le champ magnétique �⃗⃗�  forment un trièdre indirect, caractérisé par la main 

gauche contrairement aux matériaux usuels, où les vecteurs �⃗� ,  �⃗�  et �⃗⃗�  forment un trièdre 

direct caractérisé par la main droite. De là, vient l’appellation matériaux main gauche pour les 

métamatériaux. Dans le cas des matériaux main gauche, la phase et l’énergie se propagent 

dans deux sens opposés, c’est-à-dire que le vecteur d’onde k⃗  et le  vecteur de Poynting S⃗  ont 

deux sens opposés (Figure 1.1). 

 

Figure 1.1  (a) Trièdre direct et (b)  indirect composé par le champ électrique �⃗⃗� , le champ 

magnétique �⃗⃗⃗�  et le vecteur d’onde �⃗⃗� , pour un matériau usuel et un métamatériau respectivement. 

Les équations de Maxwell dans un milieu homogène, linéaire et isotrope sont définies par: 

 ∇⃗⃗ ∧ �⃗� = 𝜇𝜀
𝜕�⃗� 

𝜕𝑡
              𝑒𝑡                ∇⃗⃗ ∧ �⃗� = −

𝜕�⃗� 

𝜕𝑡
 (1.1) 

Avec 

 �⃗⃗� = 𝜀�⃗�  ;  �⃗� = 𝜇�⃗⃗�  (1.2) 

 𝜀 = 𝜀0𝜀𝑟 ;  𝜇 = 𝜇0𝜇𝑟 (1.3) 

où 𝜀0, 𝜀𝑟 , 𝜇0 et  𝜇𝑟 sont la permittivité électrique et la perméabilité magnétique du vide et du 

matériau respectivement. 
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Si nous considérons la propagation d’une onde plane (pour simplifier), le vecteur champ 

électrique et le vecteur champ magnétique sont définis par : 

 �⃗� = �⃗� 0𝑒
𝑗(𝜔𝑡+𝑘.⃗⃗  ⃗𝑟 )             𝑒𝑡               �⃗⃗� = �⃗⃗� 0𝑒

𝑗(𝜔𝑡+𝑘.⃗⃗  ⃗𝑟 ) (1.4) 

avec �⃗�  le vecteur d’onde, 𝑟   vecteur déplacement, 𝐸0, 𝐻0 les amplitudes du champ électrique 

et du champ magnétique respectivement, et 𝜔 la pulsation définie par : 

 𝜔 = 2𝜋𝑓 (1.5) 

f étant la fréquence du rayonnement électromagnétique. 

A partir des équations (1.1, 1.2, et 1.4) on peut écrire : 

 �⃗� ∧ �⃗� = 𝜔 𝜇 �⃗⃗�                 𝑒𝑡              𝑘⃗⃗⃗  ∧ �⃗⃗� =  −𝜔 𝜀 �⃗�   (1.6) 

A partir de l’équation 1.6, on déduit que : si 𝜀 et 𝜇 sont positives, les vecteurs  𝐸⃗⃗⃗⃗ , �⃗⃗�  et �⃗�  

forment le trièdre direct présenté sur la Figure 1.1-a. Le vecteur de Poynting dans ce cas est 

défini par : 

 𝑆 = �⃗�  ∧  �⃗⃗�  (1.7) 

La réponse électromagnétique d’un matériau face à une onde électromagnétique qui le 

traverse, dépend de sa permittivité électrique et sa perméabilité magnétique. En revanche, 

selon le signe de ces deux paramètres, il y’a quatre combinaisons possibles comme l’indique 

la Figure 1. 2 : le premier et le quatrième quadrant représentent des modes de propagation 

satisfaisant l’équation (1.6), pour des matériaux main droite et main gauche respectivement. 

Le deuxième et le troisième quadrant représentent des modes évanescents. Le cas où 𝜀𝑟  > 0 

et 𝜇𝑟  < 0  correspond au cas des ferrites, par contre le cas de  𝜇𝑟 > 0 et  𝜀𝑟  < 0 correspond 

au cas des plasmas. 

Les deux équations suivantes représentent la vitesse de phase et la vitesse du groupe 

respectivement : 

 𝑉𝜑 =
𝜔

𝑘
 (1.8) 

 𝑉𝑔 =
𝜕𝜔

𝜕𝑘
 (1.9) 

Le fait que les trois vecteurs  �⃗� , �⃗⃗�  et �⃗�  forment un trièdre indirect, la vitesse de phase et la 

vitesse du groupe de l’onde sont dans des directions opposées [17].  

Le premier métamatériau fut réalisé en trois étapes : la première est la réalisation d’un 

matériau à permittivité négative, la deuxième est de réaliser un matériau à perméabilité 

négative et ensuite l’association des deux matériaux précédents pour composer un matériau 

doublement négatif ou bien un métamatériau. 
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Figure 1.2  Propagation d’une onde plane à travers un milieu selon le signe de ses paramètres 

constitutifs (permittivité  et  perméabilité). 

1.1.1. Milieu à permittivité négative 

La dépendance fréquentielle de la permittivité dans les métaux obéit au modèle de Drude [2]: 

 𝜀(𝜔) = 1 −
𝜔𝑝

2

𝜔(𝜔 + 𝑗𝛾𝑚)
 (1.10) 

avec : 𝜔𝑝 = √
𝑛𝑒 𝑒2

𝜀0 𝑚𝑒
  la fréquence plasma électrique, 𝛾𝑚  le facteur de pertes, 𝑛𝑒  la densité des 

électrons libres, 𝑚𝑒  la masse de l’électron et 𝑒 sa charge électrique. 

L’équation (1.10) montre qu’on peut avoir une permittivité 𝜀(𝜔) inférieure à zéro pour des 

fréquences inférieures à la fréquence plasma électrique. Pendry et al. en 1996 [2] ont proposé 

de baisser la fréquence plasma électrique pour avoir une permittivité négative dans la gamme 

des micro-ondes. La solution consistait à créer un réseau périodique de fils métalliques très 

minces dont le rayon de courbure est d’environ 1 micron, comme l’indique la Figure 1. 3, ce 

qui permet d’avoir une basse densité des électrons et donc le courant qui circule le long des 

tiges métalliques induit un champ magnétique qui agit à son tour sur les charges en rendant 

leur masse effective plus élevée. Les paramètres effectifs sont définis par [5] :  

 𝑛𝑒𝑓𝑓 =
𝑛𝑒𝜋𝑟2

𝑎2
 (1.11) 

 

 𝑚𝑒𝑓𝑓 =
𝜇0𝑒

2𝜋𝑟2𝑛𝑒

2𝜋
ln (

𝑎

𝑟
) (1.12) 

Où 𝑟 est le rayon des tiges métalliques et 𝑎 la période du réseau (espacement entre les tiges). 
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 Figure 1.3  Structure du réseau de fils métalliques minces proposée par J. Pendry [2] 

La Figure 1. 4 présente un exemple de permittivité en fonction de la fréquence d’un réseau de 

fils métalliques, réalisé en 2002 par D. Smith [18]. 

 
Figure 1.4  Tracé de la permittivité (partie réel) d’un réseau de fils métalliques [18] 

1.1.2. Milieu à perméabilité négative  

En 1999, J. Pendry et al [5] ont proposé une structure qui permet d’avoir une perméabilité 

magnétique négative. Il s’agit des résonateurs à anneaux fendus SRR (Split Ring Resonators) 

comme le montre la Figure 1.5. Les cercles métalliques sont excités par un champ 

électromagnétique, dont le champ magnétique est dirigé selon l’axe des cercles (il est possible 

de créer un comportement magnétique sans utiliser des matériaux magnétiques mais juste des 

conducteurs métalliques classiques, c’est ce qu’on appelle le magnétisme artificiel). 

 

Figure 1.5  SRRs proposés par J. Pendry et al. [5] 
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La dépendance fréquentielle de la perméabilité magnétique suit le modèle de Lorentz. La 

perméabilité magnétique effective est définie par [5]: 

 𝜇𝑒𝑓𝑓 = 1 −
𝜔𝑝𝑚

2 − 𝜔𝑚
2

𝜔(𝜔 + 𝑗𝛾) − 𝜔𝑚
2

 (1.13) 

𝜔𝑚 est la fréquence de résonance magnétique, 𝜔𝑝𝑚 la fréquence plasma magnétique et 

𝛾 le facteur de pertes métalliques. Les deux fréquences peuvent s’écrire en fonction des 

paramètres  géométriques des SRR (voir figure 1.5) comme suit [5] : 

 𝜔𝑚 = √
3𝑙 𝐶0

2

𝜋 𝑙𝑛 (
2𝑐
𝑑

) 𝑟3
 (1.14) 

 
𝜔𝑝𝑚 =

𝜔𝑚

√1 +
𝜋𝑟2

𝑎2

 
(1.15) 

avec 𝑙 l’espacement entre les couches de SRR, 𝑟 le rayon du petit anneau, 𝑑: le gap entre 

anneaux, 𝑎 la période du réseau et 𝐶0 la vitesse de la lumière dans le vide. 

L’équation (1.13) montre que la perméabilité effective peut avoir des valeurs négatives pour 

des fréquences entre 𝜔𝑚 et  𝜔𝑝𝑚 en considérant que les pertes sont suffisamment faibles. La 

Figure 1. 6 représente un exemple de tracé de la perméabilité effective d’une structure à SRR 

carré, la perméabilité effective prend des valeurs négative autour de 8.5 GHz et la permittivité 

reste toujours positive [3]. 

On définit la perméabilité et la permittivité par : 𝜇 = 𝜇0𝜇𝑟 , 𝜀 = 𝜀0𝜀𝑟 

 

Figure 1.6  Tracé de la : (a) perméabilité, et (b) permittivité d’un réseau des SRR carrés en fonction 

de la fréquence [3] 
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1.1.3. Milieu doublement négatif  

En s’inspirant des travaux de J. Pendry et al [2] et ceux de D. Smith [5], D. Smith et al [6] ont 

réalisé la première structure composite doublement négative (figure 1.7), dont ils ont 

superposé un réseau de fils et un réseau de SRR avec une conception soigneuse et un choix 

précis de la largeur de la fente, de la distance d’écart entre les anneaux, et le rayon métallique. 

Les SRRs peuvent créer une résonance magnétique forte qui mène à la perméabilité négative. 

Le réseau de fils métalliques permet de fournir la permittivité négative en choisissant 

soigneusement le rayon et la distance entre les fils. C’était donc la première démonstration 

expérimentale de la théorie des métamatériaux "LHM" (left handed materials) introduite par 

Veslago en 1968.  

 

Figure 1.7  Structure proposée par D. Smith et al [6] qui combine les fils minces et les SRR pour avoir 

un milieu doublement négatif (métamatériau) 

La Figure 1.8 donne le tracé de la permittivité et la perméabilité pour une structure composite 

constituée d’un réseau de fils minces et des SRRs carrés, les deux paramètres 𝜀 et 𝜇 sont 

négatifs pour une bande fréquentielle entre 8.5 et 9.0 GHz [18]. 

 

Figure 1.8  Permittivité et perméabilité d’un métamatériau obtenues à partir d’une combinaison SRR-

fils [18] 
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1.1.4. Approche basée sur les lignes de transmission 

Une nouvelle approche a été introduite par deux équipes de recherche en 2002, [19] et [20], 

basée sur les lignes de transmission ce qui permet l’exploitation des propriétés des 

métamatériaux dans le domaine des micro-ondes. Dans le cas des lignes de transmissions 

classiques (ligne main droite, RH-TL Right Handed Transmission Line), une cellule est 

composée d’une inductance série 𝐿𝑅 et d’une capacité en parallèle 𝐶𝑅 . En réalité, on rajoute 

un élément série 𝑅 lié aux pertes métalliques, et un élément parallèle 𝐺 lié aux pertes 

diélectriques, comme l’indique la Figure 1. 9. 

 

Figure 1.9 : Tronçon de ligne de transmission classique (main droite), (a) sans et (b) avec pertes 

La constante de propagation est définie par : 

 𝛾 = 𝛼 + 𝑗𝛽 = √𝑍𝑌 (1.16) 

Avec : 𝛼 le facteur de pertes, 𝛽  la constante de phase, 𝑍  l’impédance des éléments séries, et 

𝑌  l’admittance des éléments parallèles. 

Dans le cas idéal (circuit sans pertes), la constante de phase est définie par : 

 𝛽 = 𝜔√𝐿𝑅𝐶𝑅 (1.17) 

Les équations de télégraphistes peuvent s’écrire comme suit [21]: 

 
𝜕𝑉(𝑧)

𝜕𝑧
= −𝐼(𝑧)𝑍                 ,                       

𝜕𝐼(𝑧)

𝜕𝑧
= −𝑉(𝑧)𝑍 (1.18) 

Les équations de Maxwell peuvent s’écrire aussi comme suit : 

 
𝜕𝐸(𝑧)

𝜕𝑧
= 𝑗𝜔𝜇𝐻                     ,                     

𝜕𝐻(𝑧)

𝜕𝑧
= 𝑗𝜔𝜀𝐻 (1.19) 

En mode TEM, nous pouvons faire correspondre 𝑉 à 𝐸 et 𝐼 à 𝐻 [21], l’identification des 

équations (1.18) et (1.19) donne: 

 𝑍 = 𝑗𝜔𝜇             ,                  𝑌 = 𝑗𝜔𝜀 (1.20) 

Ce qui donne : 

       𝜇 =
𝑍

𝑗𝜔
           ,                 𝜀 =

𝑌

𝑗𝜔
 (1.21) 
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Si maintenant on permute entre la capacité et l’inductance en mettant une capacité 𝐶𝑙 en série 

et une inductance 𝐿𝑙 en parallèle comme le montre la Figure 1. 10, l’impédance série Z et 

l’admittance parallèle Y sont définie par l’équation (1.22) [22]. La combinaison de cette 

dernière avec l’équation (1.21) démontre le comportement ligne de transmission main gauche 

(LH-TL Left Handed Tansmission Line), où la permittivité électrique et la perméabilité 

magnétique ne peuvent êtres que négatives. Nous pouvons définir dans ce cas, la constante de 

propagation β par l’équation (1.23) [22]. 

 

Figure 1.10 : Tronçon de ligne de transmission main gauche (LH-TL), (a) sans et (b) avec pertes  

 𝑍 =
1

𝑗𝜔𝐶𝑙
               ,              𝑌 =

1

𝑗𝜔𝐿𝑙
 (1.22) 

 𝛽 = −
1

𝜔√𝐿𝑙𝐶𝑙

 (1.23) 

La figure 1.11 donne le diagramme de dispersion pour les lignes main droite et main gauche 

dont la constante de phase est définie par les équations (1.17) et (1.23) respectivement. A 

partir des équations (1.8) et (1.9), on note que les vitesses de phase et de groupe ont le même 

signe positif (la pente du diagramme est toujours positive, ce qui implique que la vitesse de 

groupe est positive aussi) pour le cas main droite, et ont des signes opposés pour le cas main 

gauche.   

 
Figure 1.11 : Diagramme de dispersion pour les deux catégories de ligne de transmission (RH-TL, 

LH-TL) 

Il n’est pas possible de réaliser une ligne de transmission purement main gauche. Les 

éléments ont toujours besoin d’une interconnexion, ce qui nécessite une intervention des 

tronçons de lignes main droite, ce qui donne une ligne composite main droite/main gauche ou 

bien CRLH (Composite Right Left Handed Transmission Line) comme le montre la  

Figure 1. 12 [23]. 
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Figure 1.12 : Tronçon de ligne composite main droite/ main gauche (CRLH), (a) sans  et (b) avec 

pertes. 

La constante de phase pour ce cas est définie par [23]: 

 𝛽(𝜔) = 𝑆(𝜔)√𝜔2𝐿𝑅𝐶𝑅 +
1

𝜔2𝐿𝑙𝐶𝑙
− (

𝐿𝑅

𝐿𝑙
+

𝐶𝑅

𝐶𝑙
) (1.24) 

Où  

 𝑆(𝜔) = −1    si    0 < 𝜔 < 𝜔1 = 𝑚𝑖𝑛 (
1

√𝐿𝑅𝐶𝑙
,

1

√𝐿𝑙𝐶𝑅
) (1.25) 

 𝑆(𝜔) = 1  si    𝜔 > 𝜔2 = 𝑚𝑎𝑥 (
1

√𝐿𝑅𝐶𝑙
,

1

√𝐿𝑙𝐶𝑅
) (1.26) 

La constante de phase  dans ce cas peut être purement réelle ou purement imaginaire selon le 

signe du radical. Dans le cas où 𝛽(𝜔) est purement réel, on obtient un mode de propagation 

qui correspond à une bande passante. Si 𝛽(𝜔) est imaginaire, nous obtenenons un mode 

évanescent qui correspond à une bande interdite (il n’y a pas de propagation). Cette bande 

interdite est la caractéristique unique des CRLHs qui n’existe ni en PLH (Pur Left Handed) ni 

en PRH (Pur Right Handed).  

Le diagramme de dispersion peut se diviser en trois régions : une région RH dans laquelle le 

produit vitesse de phase, vitesse du groupe est positif (𝑉𝜑𝑉𝑔 > 0), une région LH où le même 

produit est négatif (𝑉𝑔𝑉𝜑 < 0 ), et une bande interdite entre les deux pour une valeur de   

comprise entre 𝜔1 𝑒𝑡 𝜔2. Le cas 1  2 correspond à un cas non équilibré (figure 1.13-a), 

par contre si 1 = 2 (𝐿𝑅𝐶𝑙 = 𝐿𝑙𝐶𝑅) nous avons un cas équilibré (figure 1.13 – b [23]). 
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Figure 1.13 : Diagramme de dispersion pour un tronçon de ligne CRLH (a) non équilibré et (b) 

équilibré (droite)  [23] 

 

Dans le cas équilibré, 𝛽 peut être réduit en une expression simple de l’équation (1.27).  

 𝛽 = 𝜔√𝐿𝑅𝐶𝑅 −
1

𝜔√𝐿𝑙𝐶𝑙

= 𝛽𝑅𝐻 + 𝛽𝐿𝐻 (1.27) 

Cette équation montre que pour les basses fréquences, le comportement dominant est le LH, 

par contre pour les hautes fréquences c’est le RH. En se basant sur l’équation (1.21), les 

relations entre la permittivité et la perméabilité pour une ligne CRLH sont définies par les 

équations (1.28) et (1.29) respectivement : 

 𝜇 = 𝐿𝑅 −
1

𝜔2𝐶𝑙
 (1.28) 

 𝜀 = 𝐶𝑅 −
1

𝜔2𝐿𝑙
 (1.29) 

L’impédance caractéristique d’une CRLH est alors définie par : 

 𝑍0 = 𝑍𝑙√
𝐿𝑅𝐶𝑙𝜔2 − 1

𝐿𝑙𝐶𝑅𝜔2 − 1
 (1.30) 

Avec: 𝑍𝑙 = √
𝐿𝑙

𝐶𝑙
 . L’identification des trois dernières équations donne : 

 𝑍0 = 𝜂 (1.31) 

où  𝜂 = √
𝜇

𝜀
 , l’impédance intrinsèque du matériau. 

1.2. Applications principales des métamatériaux 

Il existe un très grand nombre d’applications des métamatériaux dans les différents domaines. 

Nous allons parler de trois applications, dont deux sont dans le domaine de l’optique et la 

troisième dans le domaine du rayonnement microonde. 

1.2.1. Applications dans le domaine de l’optique 

Les applications les plus célèbres dans le domaine de l’optique sont les superlentilles [4], et la 

cape d’invisibilité [24]. 

1.2.1.1. Les Superlentilles  

Les lentilles optiques sont depuis des siècles l'un des principaux outils scientifiques. Leur 

fonctionnement est bien expliqué sur la base de l'optique classique : les surfaces courbées 
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focalisent la lumière en raison du contraste des indices de réfraction. De même, leurs limites 

sont dictées par l'optique ondulatoire : aucune lentille ne peut focaliser la lumière sur une 

surface plus petite qu'une longueur d'onde carrée. 

Une superlentille est une lentille optique élaborée avec des métamatériaux et permettant de 

distinguer des détails jusqu'à vingt fois inférieurs à la longueur d'onde d'utilisation. La 

première proposition de superlentille remonte à l’année 2000 par John Pendry [4] qui a émis 

deux observations. La première, qui découle directement de la découverte de Veselago, est 

qu’une tranche de matériau à indice négatif constitue une lentille idéale pour les ondes 

propagatrices car elle permet de compenser la phase accumulée par les ondes en dehors de la 

lentille, c’est-à-dire dans l’air, et ce pour tous les angles d’incidence.  

Ainsi, lorsque l’on place un objet à l’entrée de la lentille, une première image est créée dans la 

lentille, suivie d’une deuxième, à l’extérieur de la lentille (figure 1.14-a). Rien de très 

extraordinaire dans cette observation, mais c’est la deuxième observation qui justifie 

l’effervescence générée, où Pendry a calculé la fonction de transfert de cette tranche de 

matériau à indice négatif pour des ondes évanescentes, et est arrivé à la conclusion suivante : 

les ondes évanescentes sont amplifiées par la lentille ainsi constituée (figure 1.14-b).  

Ce phénomène découle du fait que la tranche de matériau à indice négatif crée une cavité de 

type Fabry-Pérot, qui piège les ondes évanescentes, et accumule de l’énergie indéfiniment. 

Ainsi un champ optique contenant des ondes évanescentes et placé en regard de la lentille est 

amplifié à l’infini, rendant la lentille parfaite, c’est-à-dire sans limite de résolution.  

En effet, si l’on peut faire croître à souhait l’amplitude de ces ondes évanescentes, qui 

d’ordinaire meurent à quelques dizaines de nanomètres de l’échantillon, il devient alors 

possible de les observer depuis le champ lointain, malgré leur décroissance exponentielle. 

 
Figure 1.14  Superlentille idéale de John Pendry, (a) ondes propagatives et (b) ondes évanescentes 

[4].  

https://fr.wikipedia.org/wiki/Lentille_optique
https://fr.wikipedia.org/wiki/M%C3%A9tamat%C3%A9riau
https://fr.wikipedia.org/wiki/Longueur_d%27onde
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1.2.1.2. Cape d’invisibilité  

Une autre application potentielle qui a suscité un grand intérêt de la part des chercheurs est la 

cape d’invisibilité ou « Cloaking » [24]. L’idée est de modifier la direction de rayons 

lumineux afin qu’ils se diffusent autour d’une zone particulière, qui sera l’endroit invisible et 

caché, sans changer sa propagation dans le reste de l’espace. Cela se fera en mimant une 

déformation d’une portion de l’espace avec des calculs de transformations optiques. La 

transformation optique consiste à prendre un point de l’espace que l’on élargit et assimile à 

une sphère, c’est-à-dire qu’il faut modifier les propriétés électromagnétiques d’un espace 

donné pour transformer la façon dont les ondes se propagent à l’intérieur. Les rayons 

lumineux contourneront ce point/sphère, où se trouvera l’objet que l’on veut cacher.  

C’est là où les métamatériaux interviennent avec leurs propriétés électromagnétiques 

étonnantes (figure 1.15). Cette approche présente beaucoup d’intérêt notamment dans le 

domaine militaire et les applications de furtivité. 

  

 
Figure 1.15 : Principe du Cloaking, les rayons contournent l’objet (la sphère) et se reconstruisent en 

aval, un observateur en aval ne voit pas l’objet. (A) vue 2D, (B) vue 3D [24] 

 

1.2.2. Dans le domaine des micro-ondes 

Dans le domaine des microondes, l’application la plus largement utilisée c’est le filtrage 

fréquentiel, vu leurs propriétés de créer des bandes interdites dans le spectre 

électromagnétique. Itoh et al [25] a utilisé la structure UC-PBG (Uniplanar Compact 

Photonic Bandgap) indiquée sur la Figure 1. 16-a comme plan de masse d’une ligne micro-

ruban, qui joue le rôle d’un filtre passe bas. La Figure 1. 16-b illustre les résultats des 

paramètres S obtenus. 
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Figure 1.16 : (a) Vu dessous (plan de masse à UC-PBG) et dessus (la ligne de transmission), (b) 

résultats des paramètres S obtenus [25] 

Une ligne de transmission CRLH basée sur un guide d’onde coplanaire (CPW) a été utilisé 

[26] afin d'assurer un meilleur contrôle de la réponse de la ligne de transmission. En [27], 

l’équipe a présentée la capacité de la super-résolution d’une lentille à métamatériaux 

(superlentille) pour la détection des défauts au-dessous de la longueur d'onde à l'intérieur des 

matériaux composites. Dans le domaine des antennes, les métamatériaux sont utilisés pour 

l’isolation et la réduction du couplage pour les antennes réseaux [28]–[30], mais aussi pour 

améliorer les différentes performances comme le gain, la directivité et l’efficacité ainsi que 

pour miniaturiser la taille de l’antenne [31]–[33]. 

1.3. Les métasurfaces 

 

Les métasurfaces sont reconnues comme des équivalents bidimensionnels des métamatériaux.  

Elles couvrent un large domaine d'applications potentielles, telles que les surfaces 

intelligentes dans le domaine de l’optique (comme les lames optiques à faces parallèles par 

exemple utilisées pour localiser les défauts de surface utilisées principalement dans le 

domaine de la métrologie, et les écrans de téléphones portables qui se déverrouille par 

l’empreinte du visage…), les résonateurs à cavité miniaturisée, les nouvelles structures de 

guidage des ondes, les surfaces indépendantes angulairement, les absorbants EM, les 

dispositifs biomédicaux [34]. Les métasurfaces ont l'avantage d’être moins encombrantes par 

rapport aux métamatériaux tridimensionnels, elles sont faciles à fabriquer et possèdent moins 
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de pertes grâce à leurs épaisseurs suffisamment fines. Autrement dit, les métasurfaces peuvent 

palier certaines contraintes rencontrées dans les métamatériaux. 

Il est important de noter que les notions de permittivité, de perméabilité et d'indice de 

réfraction n’existent plus, car il n’y a plus de volume, mais plutôt une interface qui sépare 

deux milieux. De ce fait, la caractérisation des métasurfaces est faite par l’étude de 

l’amplitude et de la phase des coefficients de transmission et de réflexion, de la polarisabilité, 

de la susceptibilité et de l’impédance de l’onde [34].  

Il en existe plusieurs classes: les métasurfaces pour le contrôle du front d'onde des ondes de 

surface [35], [36], les métasurfaces pour le contrôle de la transmission des champs [37]–[39], 

et les FSS (Frequency selective surfaces). Les surfaces conventionnelles sélectives en 

fréquence (FSS) se composent d’un réseau périodique bidimensionnel (2-D) de cellules 

unitaires, qui sont soit imprimées sur un diélectrique, soit gravées sur une surface conductrice. 

Elles servent à filtrer les gammes fréquentielles souhaitées, tout dépendra de l’application 

[40]–[43]. 

1.3.1. Etude théorique et analyse des métasurfaces 

L’étude d’un système périodique commence par l’étude de la cellule unitaire, qui peut être 

considérée à son tour comme un système à deux ports (Figure 1. 17-a). Les ondes incidente 

est réfléchie sur le premier et le deuxième plan sont �⃗� 1
+ , 𝐸⃗⃗  ⃗1

−  , �⃗� 2
+ , �⃗� 2

− respectivement. A la 

base, la matrice qui relie ces élément, c’est la matrice de transfert M. La multiplication des 

matrices M de chaque couches ou de chaque cellule unitaire donne la matrice globale de tout 

le système multicouche (Figure 1. 17-b) comme le montre l’équation (1.32), la matrice M 

relie les champs à l’entrée avec ceux à la sortie. 

 

Figure 1.17 : (a) Présentation des ondes incidente et réfléchie, (b) Succession des éléments basiques 

composant un système multicouches ou périodique 1D. 

 [
�⃗� 2

+

�⃗� 2
−
] = [

𝐴 𝐶
𝐵 𝐷

] × [
�⃗� 1

+

�⃗� 1
−
] (1.32) 

 𝑀 = 𝑀𝑁𝑀𝑁−1 … .𝑀2 𝑀1 (1.33) 
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A, B, C et D sont les éléments de la matrice M qui n’ont pas une relation directe avec les 

propriétés physiques de l’élément. On passe alors par la matrice de répartition S (scattering 

matrix). Un avantage distinct du formalisme de la matrice (S) est que ses éléments sont 

directement reliés aux paramètres du système, par contre il y a l’inconvénient que la matrice (S) 

d’une cascade d’éléments, n’est pas le produit des matrices (S). Une relation de passage peut être 

établie pour un cas limite où S12 ou D = 0 (équation (1.35) et (1.36))[44]. 

 [
�⃗� 1

−

�⃗� 2
−
] = [

𝑆11 𝑆12

𝑆21 𝑆22
] × [

�⃗� 1
+

�⃗� 2
+
] (1.34) 

avec S11, S22 sont les coefficients de réflexion et S12, S21 les coefficients de transmission des 

ondes sur les deux côtés du milieu. 

 𝑀 = [
𝐴 𝐵
𝐶 𝐷

] =
1

𝑆12
[
𝑆12𝑆21 − 𝑆11𝑆22 𝑆21

−𝑆12 1
] (1.35) 

 𝑆 =  [
𝑆11 𝑆12

𝑆21 𝑆22
] =

1

𝐷
[
𝐴𝐷 − 𝐵𝐶 𝐵

−𝐶 1
] (1.36) 

 Pour un système réciproque [44], 

 𝑆11 = 𝑆22   𝑒𝑡     𝑆12 = 𝑆21  (1.37) 

 

 Pour un système sans pertes [44],  

 |𝑆11|
2 + |𝑆21|

2 = 1        𝑒𝑡                |𝑆12|
2 + |𝑆22|

2 = 1 (1.38) 

 𝑆11𝑆12
∗ + 𝑆21𝑆22

∗ = 0         𝑒𝑡                𝑆11
∗ 𝑆12 + 𝑆21

∗ 𝑆22 = 0  (1.39) 

 En substituant l’équation (1.37) dans (1.39), on obtient : 

 

|𝑆11|𝑒
𝑗(∠𝑆11)|𝑆21|𝑒

−𝑗(∠𝑆21) + |𝑆21|𝑒
𝑗(∠𝑆21)|𝑆11|𝑒

−𝑗(∠𝑆11) = 0 

𝑒𝑗(∠𝑆11)𝑒−𝑗(∠𝑆21) + 𝑒𝑗(∠𝑆21)𝑒−𝑗(∠𝑆11) = 0 

∠𝑆11 − ∠𝑆21 = ±
𝜋

2
 

(1.40) 

L’équation (1.40) montre que la différence de phase entre l’onde transmise et réfléchie sur les 

deux faces du milieu est égale à  π/2 quelque soit la forme ou le motif [45]. 

Approximativement, les harmoniques d’ordre supérieur des structures sélectives en fréquence 

sont relativement petites, et donc peuvent être considérées négligeables [45]. En se basant sur 

les coefficients de Fresnel de réflexion et de transmission  [46],on aura : 

 𝑆21 = 1 + 𝑆11 (1.41) 

Le remplacement de l’équation (1.40) dans (1.41) donne, 
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|𝑆21|𝑒
𝑗(∠𝑆21) = 1 + |𝑆11|𝑒

𝑗(∠𝑆21∓
𝜋
2
)
 

|𝑆21| − |𝑆11|𝑒
∓𝑗

𝜋
2 = 𝑒−𝑗(∠𝑆21) 

 |𝑆21| ± 𝑗|𝑆11| = cos(∠𝑆21) − 𝑗 sin(∠𝑆21) (1.42) 

 

L’équation (1.42) peut être décomposée en deux équations, tel que 

 |𝑆21| = cos(∠𝑆21) (1.43) 

et 

 |𝑆11| = ± sin(∠𝑆21) (1.44) 

On peut atteindre un maximum de transmission (|𝑆21| = 1 = 0𝑑𝐵)  uniquement pour une 

phase d’un multiple de 2π (∠𝑆21 = 0°, 360°, …). Cette condition est réalisable si la structure 

est à quatre couches. Si la structure est à une seule, double ou triple couche les phases 

acceptables sont de 54°, 170° et 308° respectivement [45].  

A partir des équations (1.37), (1.38), (1.43) et (1.44), les paramètres S peuvent être 

représentés en fonction de leurs phases de transmission [47] : 

 𝑆11 = 𝑆22 = sin(∠𝑆21)𝑒
𝑗(∠𝑆21±

𝜋
2
)
 (1.45) 

 𝑆12 = 𝑆21 = cos(∠𝑆21)𝑒
𝑗(∠𝑆21) (1.46) 

   

1.3.2. Applications majeures des métasurfaces 

Tout comme les métamatériaux, les métasurfaces présentent une large gamme d’applications 

potentielles allant des micro-ondes à l'optique. Dans cette partie, nous parlerons de manière 

générale des principales applications des métasurfaces. 

1.3.2.1. Contrôle de polarisation 

Une des fonctionnalités importantes que les métasurfaces peuvent réaliser, est le contrôle de 

polarisation. Cette approche a reçu un intérêt croissant dans les années 2010. En effet, la 

possibilité d’ajuster un retard de phase couvrant toute la plage 2π permet également de contrôler 

l’état de la polarisation. On peut ainsi convertir une polarisation linéaire en circulaire [48]–[51], 

changer le sens de rotation de la polarisation circulaire [52], ainsi que la rotation d’une 

polarisation linéaire (horizontale en verticale et vice-versa) [53], [54]. 

Dans ce contexte, une métasurface a été construite pour convertir une polarisation linéaire  

en polarisation circulaire [48].  La Figure 1. 18 montre que le changement de polarisation peut 
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être atteint en générant un retard de phase de 90° entre les composantes horizontales et verticales 

du champ E qui possèdent le même module. 

 

Figure 1.18 : Métasurface permettant de convertir une polarisation linéaire en  

polarisation circulaire [48]. 

 

1.3.2.2. Métasurfaces d’Huygens 

Les métasurfaces dites de Huygens sont des surfaces dont la conception est basée sur le 

principe de Huygens. Fondamentalement, ce principe énonce que chaque point sur un front 

d'onde agit comme une source secondaire d'ondes sphériques, dont l’enveloppe génère le front 

d’onde suivant [55]. Par la suite, Schelkunoff et al [56] développa une forme plus rigoureuse 

du principe de Huygens, nommé principe de surface équivalente. Ce principe donne la 

relation entre les courants de surface et les champs électrique et magnétique des deux régions 

de l'espace séparées par une surface fermée S (régions I et II de la Figure 1. 19-a).  

Dans les métasurfaces de Huygens, les courants de surface sont générés par l’onde incidente 

sur une distribution non périodique de méta-atomes polarisables. Ces méta-atomes présentent 

des réponses à la fois électrique et magnétique. Le contrôle de la géométrie de ces méta-

atomes permet ainsi de contrôler les courants de surface et donc l’onde transmise. Pour plus 

de clarté, nous citons en exemple le travail d’A. Grbic et al [57], dans lequel une métasurface 

fonctionnant en optique a été conçue. L’objectif était de générer, à partir d’une onde incidente 

normale, une réfraction de l’onde transmise à un angle θ tel que les figures 1.19-c et 1.19-d 

montrent. La cellule unitaire utilisée est donnée sur la Figure 1. 19-b. 
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Figure 1.19 : Métasurface de Huygens permettant de réfracter une onde incidente normale [56], [45]. 

 

Les métasurfaces d’Huygens ont été aussi utilisées pour améliorer l'efficacité de transfert 

d'énergie sans fil [58], où l’équipe a étudié la réponse électromagnétique et les interactions 

pour la faisabilité d'une augmentation de l'efficacité d'une métasurface de Huygens (HMS) 

intégrée entre les bobines de l'émetteur et du récepteur, d'un système de transfert de puissance 

sans fil en champ proche.  

 

1.3.2.3. Métasurfaces pour le contrôle du rayonnement 

Comme nous venons de le voir, les métasurfaces fournissent des degrés de liberté qui 

permettent de contrôler à la fois l’amplitude, la phase et la polarisation d’une onde 

électromagnétique, par le contrôle de chaque cellule unitaire. Ces degrés de liberté permettent 

ainsi de mettre en forme les fronts d’onde. Dans ce contexte, nous pouvons voir qu’un 

contrôle de la phase permet la réalisation de lentilles planaires, offrant la possibilité de 

focaliser les ondes à une distance bien définie [59].  

En contrôlant à la fois l’amplitude et la phase, on peut arriver à réaliser l’une des plus 

complexes mises en forme du rayonnement, une image holographique en champ lointain. La 

Figure 1.20 montre une métasurface constituée d’un réseau de nano-antennes permettant de 

produire en infrarouge une image holographique en réflexion. 
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Figure 1.20 : Métasurface alimentée par une source laser ʎ = 676 nm générant en réflexion 

une image holographique [59]. 

 

Les métasurfaces ont été utilisées aussi dans d’autres applications dans différents domaines 

comme les faisceaux vortex [60],  le domaine médical [61], la détection de mouvements 

[62]…, ce qui rend la citation de tous les travaux juste impossible, alors que nous nous 

somme intéressé dans ce travail de thèse par l’application des méta-structures sur les 

antennes.   

1.4. Application des méta-structures dans le domaine des antennes : Etat 

de l’art 

Les méta-structures que ce soit métamatériaux ou métasurfaces, ont été et sont toujours 

largement étudiées et utilisées dans le domaine des antennes en tant que : 

 réflecteurs [63]–[66] 

 radômes [67]–[71] 

 filtres [72]–[75] 

 absorbants [76]–[79] 

 substrats d’antennes pour diverses fonctions, telles que :  

–  suppression d’ondes surfaciques [80]–[82]  

–  découplage entre éléments rayonnants [83]–[86]  

–  miniaturisation des antennes [64], [87]–[89]  

 superstrats, dans le but de :  

–  réduire la Surface Équivalente Radar (SER) [90]–[92] 

–  guider le rayonnement [93], [94] 

– augmenter la directivité et le gain des antennes. C’est plus particulièrement dans ce 

domaine que nous exposerons nos travaux réalisés sur les antennes patch à 

métasurfaces bi/tri-dimensionnelles qui seront détaillées dans les chapitres 

suivants. 
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Dans la littérature, on retrouve pas mal d’études publiées sur l’amélioration du gain et de 

directivité des antennes patch micro-rubans. La plupart des solutions proposées dans le passé 

était d’utiliser un réseau de plusieurs antennes. L’inconvénient majeur de cette méthode 

provient de l’alimentation de chaque antenne qui introduit des pertes et du couplage entre les 

éléments rayonnants. D’autres solutions ont été proposées par la suite à base des méta-

structures.  

 

Ainsi par exemple, dans le cas de l’utilisation de lentilles à superstrat de métamatériau au-

dessus d'un plan de masse (excité par un dipôle ou une antenne patch), l'espacement minimal 

du plan de masse est limité à une fraction significative d'une longueur d'onde pour une 

efficacité de rayonnement et des pertes de retour acceptables. L'utilisation d'un plan de masse 

à base des conducteurs magnétiques artificiels (AMC : Artificial Magnetic Conductor) peut 

réduire considérablement l'espacement minimum autorisé entre l'antenne et le plan de masse.  

 

Les AMC, également connues sous le nom de surfaces à haute impédance (HIS), sont des 

structures dont les propriétés de réflexion se rapprochent de celles du conducteur magnétique 

parfait (PMC) théorique dans une certaine gamme de fréquences [95]. L'objectif était 

d'obtenir une lentille de métamatériau ZIM (zero-index metamaterial lenses) pour assurer la 

collimation et l’amélioration du gain et un plan de masse AMC pour réduire le profil pour une 

fréquence opérationnelle de 7.5 GHz. Chaque effet est grossièrement dissocié de l'autre, ce 

qui permet de concevoir les deux matériaux artificiels indépendamment. L’arrangement de 

12×12 ZIM cellules unitaires et de  16×16 AMC cellules unitaire, a permis d’augmenter le 

gain de 6 dBi à 13 dBi avec une amélioration de 7 dBi dans une bande fréquentielle  

comprise entre 7.25 GHz et 7.75 GHz. 

 

Dans une autre étude, le gain d’une antenne constituée des patchs rayonnants en nœud de 

papillon arrondis et reliés par une ligne de transition microban-fente, a été considérablement 

amélioré [96]. Sept plaques de métasurafces ont été intégrées verticalement devant cette 

antenne. Chaque plaque est constituée d'un réseau de 2 × 7 de résonateurs à anneau fendu 

(SRR) à double face. Les SRRs proposés agissent comme un milieu Mu-near-zero (MNZ : 

une perméabilité magnétique proche de zéro), ce qui est analogue à une méta-lentille.  

L'intégration d'un réseau de cellules unitaires MNZ devant l'antenne en nœud papillon a 

permis d'obtenir un gain d'antenne mesuré de 10.25-13.85 dBi sur 5.65-7.85 GHz. Une 

amélioration du gain de 5 à 6.5 dBi a ainsi été obtenue par rapport à l'antenne en nœud 

papillon classique avec une dimension de saillie de 0,6 λ0. En outre, le gain de l'antenne est 

supérieur à 10 dBi sur une largeur de bande relative de 34.5 %, avec une efficacité de 

rayonnement mesurée de 90 % à 7 GHz.  

Une nouvelle antenne de type cavité Fabry-Perot (FPC) multicouche à profil sous-longueur 

d'onde, avec une performance de bande passante considérablement accrue a été analysée, 

réalisée et mesurée [97]. Trois réseaux doubles faces ont été utilisés, chacun consistant en une 

surface d'impédance artificielle (AIS) et une surface partiellement réfléchissante (PRS) avec 
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des dimensions de cellules unitaires sous-longueur d'onde, imprimées sur les deux côtés d'un 

substrat diélectrique. Elles sont placées à une distance d'environ 0/6 par rapport au plan de 

masse l'une de l'autre. Ainsi, trois cavités d'air ont été créées avec un profil total de 

dimensions qui tourne autour de ʎ0/2. Deux fentes optimisées alimentées par des microbandes 

ont aussi été utilisées comme source de faible directivité pour exciter les cavités sous-

longueurs d'onde. Trois antennes de taille finie ont été présentées en utilisant, respectivement, 

une AIS-PRS monocouche, une AIS-PRS bicouche et une AIS-PRS tri-couches ce qui a 

permis d’atteindre un gain de 16.3 dBi avec une bande passante de 3 GHz autour de la 

fréquence 13.5 GHz. 

Dans le même contexte, des métasurfaces multicouches ont aussi été utilisées [98], dont 

quatre couches de FSS ont été excitées par une antenne Vivaldi à large bande, dédiée aux 

applications 5G afin d’améliorer le gain.  Un élément FSS a été imprimé sur les deux faces, 

avec deux résonateurs en forme de C sur la couche supérieure et un patch circulaire fendu sur 

la face inférieure de taille 0,46λ × 0,46λ. Les effets des différentes tailles, du nombre  

et de la rotation angulaire des couches des FSS ont été exploités pour obtenir les meilleures 

performances de l'antenne en termes d'inclinaison du faisceau, de gain réalisé,  

et de réduction du niveau des lobes latéraux (SLL). Cette antenne a réalisé un gain de 9 dBi, 

et un SLL de -8 dB.  

Par ailleurs, une configuration superstrat des métasurfaces a été exploitée dans [99] pour 

améliorer le gain d’une antenne patch fractale (fractal patch antenna). Des géométries 

fractales accompagnées de via de court-circuit ont été intégrées dans le patch pour décaler la 

fréquence de fonctionnement dans la bande fréquentielle entre 10.14 GHz et 10.94 GHz. Le 

concept de masse défectueuse a été utilisé dans le prototype proposé en incorporant deux 

fentes rectangulaires dans le plan de masse ce qui a permis de réduire les ondes de surface. Un 

gain de l’ordre de 8.17 dBi à 10.44 GHz a été obtenu. 
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Dans ce chapitre, nous allons suggérer des améliorations des performances d’une antenne 

patch pour les applications 60 GHz, en appliquant dans un premier temps des structures FSS 

multicouches 2D [13], ensuite nous proposerons un nouveau modèle FSS à cellule unitaire 3D 

développé par nos soins afin de résoudre les différents problèmes rencontrés. 

2.1. Systèmes millimétriques à 60 GHz 

2.1.1. Définitions et standards  

La bande millimétrique correspond à la bande de fréquences de 30-300 GHz, où la longueur 

d'onde est comprise entre 1 et 10 mm. Pour les communications sans fil à courte portée  

60 GHz, deux projets de normes IEEE 802.15.3c et ECMA 387 ont été publiés jusqu'à 

présent. La norme IEEE 802.15.3c définit trois classes pour les différentes applications sans 

fil (à porteuse unique) [100] : 

 La classe 1 s'adresse au marché de la téléphonie mobile à faible consommation 

d'énergie et à faible coût, avec un débit de données relativement élevé pouvant 

atteindre 1.5 Gb/s ; 

 La classe 2 prend en charge les débits de données jusqu'à 3 Gb/s ; 

 La classe 3 prend en charge les applications à hautes performances avec des débits de 

données supérieurs à 5 Gb/s. 

 

Comme l'IEEE 802.15.3c, l'ECMA 387 définit aussi trois types de dispositifs (Type A, B et 

C) pour le spectre des 60 GHz [101],  en fonction des exigences opérationnelles telles que la 

portée maximale, le débit binaire, et la complexité du système. Plusieurs modes de 

fonctionnement ont été proposés pour chaque type. Le tableau 2.1 montre les exigences des 

modes de base et du débit le plus élevé de chaque type de dispositif. 

Tableau 2.1 : Paramètres dépendant du mode des dispositifs de type a, b, et c dans la norme ECMA 

Mode Plage maximale RX sensibilité Taux de 

donnée 

Constellation 

A0 10 m -60 dBm 0.397 Gb/s BPSK 

A9 < 10 m -40.7 dBm 6.35 Gb/s 16-QAM 

B0 3 m -60.7 dBm 0.794 Gb/s DBPSK 

B2 < 3 m -54.6 dBm 3.175 Gb/s DQPSK 

C0 1 m -62.2 dBm 0.8 Gb/s OOK 

C2 < 1 m -53.3 dBm 3.2 Gb/s 4ASK 

2.1.2. Bande passante de l’antenne 

Dans les deux normes, le spectre des 60 GHz a été divisé en quatre canaux, indiqués dans le 

tableau 2.2. Chaque canal a une largeur de bande de 2.16 GHz. Tout dispositif doit prendre en 

charge au moins un canal. En Amérique du Nord, les trois premiers canaux ont été libérés. Le 

quatrième canal a été libéré au Japon et en Europe [102], la Figure 2. 1 [103] montre plus de 

détails. 
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Tableau 2.2 : Spectre des fréquences 60 GHz 

Canal 1 2 3 4 

Fréquence 

(GHz) 

57.24-59.4 59.4-61.56 61.56-63.72 63.72-65.88 

 

 

 

Figure 2.1  Spectre disponible sans licence dans la bande des 60 GHz selon les  

zones géographiques [103] 

2.1.3. Gain de l’antenne 

Dans une liaison de communication, si les mêmes antennes sont utilisées pour l'émission et la 

réception (GR = GT = Ga), la puissance de transmise (PT) est liée au gain de l’antenne, à la 

sensibilité du récepteur (Smin) et aux pertes sur le trajet (PL) [102] : 

 𝑃𝑇 + 2𝐺𝑎 ≥ 𝑆𝑚𝑖𝑛 − 𝑃𝐿 (2.1)  

 

Le deuxième membre de l’équation est déterminé par les standards, le premier membre laisse 

au concepteur la liberté de choisir l'amplificateur de puissance et l'antenne appropriées.  

La Figure 2.2 donne la puissance transmise en fonction du gain de l’antenne à 60GHz pour les 

modes basiques du tableau 2.1 ainsi que les limites fixées par le FCC (Commission Fédéral 

des Communications). Pour un circuit intégré RF, la puissance émise est limitée par la 

technologie des semi-conducteurs. Les asymptotes horizontales (en bleu) présentent les 

limites typiques de la technologie CMOS (0-10 dBm). La figure 2.2 montre que pour des 

dispositifs de type C, une antenne à bas gain est suffisant (Ga ≤ 2.7dBi). Pour les dispositifs de 
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type B, le gain peut varier de 3.3 à 8.3 dBi. Toutefois, pour le type A, qui est considéré 

comme le dispositif à haute performance [101], une antenne à gain élevé est nécessaire. Une 

antenne avec un gain de 13.7 dBi à 60 GHz avec PT = 0dBm  est idéale pour le mode A0 

fonctionnant à une portée maximale de 10 m. 

 

Figure 2.2  Puissance transmise en fonction du gain de l’antenne pour les différents modes de 

fonctionnement à 60GHz [102] 

2.1.4. Largeur du faisceau de l'antenne 

Pour les applications à 60 GHz, il faut des antennes à gain élevé (par exemple, 13.7 dBi pour 

le type A), qui possèdent des diagrammes directifs. Pour certains récepteurs se connectant à 

un point d'accès (AP) ponctuel (par exemple une pièce), comme un téléphone mobile ou un 

ordinateur portable, un diagramme omnidirectionnel n'est pas nécessaire.  

Considérons une pièce carrée d'une taille de 𝑙 ×  𝑙 𝑚2 [91] et d'une hauteur de 3.5 m. Un 

point d’accès a été installé au plafond avec un motif hémisphérique. La répartition des 

utilisateurs est uniforme à une distance de 1.5 à  2.5 m du plafond (AP). Pour trouver l'angle 

de couverture requis, 20 000 emplacements d'utilisateurs aléatoires ont été générés. L'angle 

entre la ligne reliant l'utilisateur au point d’accès et l'axe a été calculé pour chaque utilisateur, 

et l'histogramme de tous les angles calculés a été tracé. La Figure 2.3 montre les valeurs 

requises pour que la largeur du faisceau couvre 90 % et 100 % des utilisateurs en fonction de 

la taille de la pièce (2 ≤ 𝑙 ≤ 10). Pour la taille maximale de la pièce (10 m), la couverture de 

l'antenne RX doit être respectivement de 72 m et 77.5 m pour inclure 90% à 100% des 

utilisateurs [102]. 
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Figure 2.3  Largeur de faisceau de l'antenne : couverture angulaire de l'antenne en fonction de la 

taille de la pièce pour une répartition uniforme des utilisateurs [102]. 

2.1.5. Applications potentielles à 60GHz 

D’importants efforts institutionnels et industriels ont été consentis autour du développement 

des standards pour les communications à 60 GHz, afin de répondre à une demande accrue des 

réseaux privés WPAN (Wireless Personal Area Network). Pour les institutions, on peut citer 

ECMA TC48, IEEE 802.15.3c (TG3c) et le IEEE 802.11 VHT60 Task Group. 

Il existe plusieurs applications de la bande 60 GHz, parmi lesquelles: 

 Les réseaux personnels (WPAN) : Parmi les principaux modes d’usage (UM) définis 

par les standards IEEE 802.15.3c, on cite le mode d’affichage sans fil haut débit sur tout type 

d’écran. Par exemple des vidéos hautes définitions sur un écran de télévision (WHDMI : 

Wireless Hight Definition Multimedia Interface), pour des distances comprises entre 5 et 10 

mètres. Le deuxième mode c’est le "wireless docking / cordless computing" qui permet de 

connecter un ordinateur portable à tous types de périphériques supprimant l’usage de câbles, 

c’est donc la connexion sans fils ordinateur-périphériques. Le dernier mode d’usage, concerne 

les applications de type "sync and go" où les données sont transférées rapidement  

d’un dispositif sans fil à un autre ou d’un particulier à un autre pour des distances  

d’environ 1 mètre [104]. 

  

 Les réseaux de capteurs : C’est un ensemble de petits dispositifs autonomes sans fil, 

capables d’effectuer des mesures dans leur environnement (température, mouvement) ainsi 

que d’effectuer des communications. Ils peuvent être exploités pour la localisation, le trafic, le 

suivi de marchandises…etc. Le passage à la bande des 60 GHz permet notamment de réduire 

la taille de l’antenne et donc du capteur individuel (noeud). L’utilisation des antennes 

directives permet également de réduire les puissances d’émission. Les liaisons radio 

adaptatives à mettre en œuvre au sein des réseaux de capteurs passent donc par le 

développement d’antennes à balayage angulaire, car les antennes doivent pouvoir s’adapter de 

façon dynamique à l’évolution de l’environnement du réseau. 



Chapitre 2        Application  des métasurfaces sur les antennes 60 GHz   

  

28 

 

 

 Les communications véhiculaires : Il existe trois catégories de communications 

véhiculaires à 60 GHz, les communications intra-véhiculaires, les communications inter-

véhiculaires et les radars véhiculaires. La première catégorie concerne un réseau WPAN avec 

des communications entre périphériques comme un lecteur DVD placé en arrière, un lecteur 

MP3, un ordinateur portable... etc. Les communications inter-véhiculaires sont également 

envisagées, mais difficiles à mettre en œuvre à cause de l’effet Doppler élevé. Les radars 

véhiculaires, par exemple les radars anticollisions, ont été déjà réalisés en ondes millimétrique 

pour la bande des 24 et 77 GHz en [105]. 

 

2.2. Introduction aux structures de transmission 

 

Les structures de transmission sont des structures périodiques, mono-, double- ou multi-

couches qui fonctionnent en transmission (figure 2.4). C’est-à-dire que leur coefficient de 

transmission doit être proche de 0dB dans la gamme fréquentielle souhaitée, leur 

fonctionnement est pareil à celui des lentilles en optique, elles assurent principalement la 

bonne focalisation des ondes électromagnétiques. 

Elles peuvent également être utilisées pour remplacer des éléments de réseaux déphaseurs 

traditionnels qui nécessitent des réseaux d'alimentation complexes ou des modules d'émission-

réception coûteux [106].  

Pour éviter la cécité du balayage et garantir un balayage grand angle, le couplage mutuel entre 

les éléments du réseau de transmission (dû à l'excitation des ondes de surface) doit souvent 

être aussi faible que possible [107], [108]. Les structures de transmission sont généralement 

alimentées par une seule antenne, ce qui inclut les antennes cornet, les sondes à guide d'onde 

rectangulaire à extrémité ouverte [109], les antennes  patch ou les antennes SIW (integrated 

waveguide slot antennas) [110].  

Il existe un nombre important de travaux sur les antennes à structures de transmission dont on 

cite [111]. Il s’agit d’une antenne ultra large bande à base de structures de transmission à 

quatre couches. Elle est constituée de doubles résonateurs carrés, imprimés sur un substrat de 

permittivité relative de 2.2 et séparées par de l’air comme l’indique la Figure 2.5. La figure 

2.4 présente le principe de fonctionnement d’une structure de transmission. La structure est 

fonctionnelle à 30GHz, le deuxième anneau permet d’avoir une deuxième fréquence de 

coupure (figure 2.6). Cette structure à quatre couches a permis d’augmenter la bande passante 

de l’antenne de 50% par rapport à l’antenne seule. 
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Figure 2.4  Principe de fonctionnement des structures de transmission  [106] 

 

Figure 2. 5  Cellule unitaire à (a) un seul anneau, à (b)  double anneau  et (c)  caractérisation de la 

structure multicouche, vue de profil [106] 

 

Figure 2.6  Illustration du module de coefficient de transmission de la structure multi couche, avec un 

seul et deux anneaux [106] 

2.3. Conception d’une antenne 60 GHz à métasurfaces 2D 

Dans cette partie, nous allons concevoir une antenne patch 60 GHz à base de métasurfaces 2D 

à partir de deux modèles différents. La simulation a été faite avec CST microwave studio [13]. 
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2.3.1. L’antenne 60 GHz 

L’antenne patch 60 GHz (figure 2.8) est excitée par une ligne microruban. Le substrat utilisé 

est le Rogers RT5880 avec une permittivité relative  εr = 2.2 et une épaisseur ha = 0.254 mm. 

Les dimensions de l’antenne sont obtenues à partir des équations empiriques de l’annexe A, 

ce qui donne les valeurs du tableau 2.3 : 

Tableau 2.3 : Dimensions de l’antenne 60 GHz 

Paramètres Ws Ls W L 

Valeurs (mm) 6 9 1.97 1.5 

 

Figure 2.7  Géométrie de l’antenne 60 GHz 

2.3.2. Origines des structures périodiques 

En 2014, l’équipe de Ahmed H. Abdelrahman et al [47], a développé une antenne à base des 

métasurfaces multicouches à fentes croisées sans diélectrique. La forme de la cellule unitaire 

est présentée sur la Figure 2. 8, cette cellule possède un maximum de transmission autour 

d’une fréquence de 11.3 GHz, et une variation de phase de 360°.  

La structure à quatre couches avait pour but l’amélioration du gain de l’antenne. Cette 

structure, malheureusement, est fortement sensible à l’angle d’incidence. Dans le même 

contexte, Liu Guang et al [112] ont développé une structure métallique à fente circulaire, à 

quatre couches moins sensible à l’angle d’incidence, et qui fonctionne à 13.58 GHz. La forme 

de la cellule unitaire de cette structure est présentée sur la Figure 2.8. Le but de l’application 

était d’améliorer l’efficacité de l’antenne.  

Dans le cadre de notre thèse, on a redimensionné les deux structures afin de les rendre 

fonctionnelles à 60 GHz dont on a optimisé leurs dimensions pour maximiser le coefficient de 

transmission dans cette plage fréquentielle. 

2.3.3.  Cellule à fentes croisées 

La cellule unitaire se compose de deux fentes rectangulaires croisées percées sur une plaque 

métallique de cuivre comme indiqué sur la Figure 2. 9. Il y a donc 4 couches métalliques sans 
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aucun substrat, séparées par une distance H (avec H = 0/4, 0 = 3.1mm), la période P1 est de 

0.62mm. Les dimensions des fentes sont de Lcs = 2.5 mm, Wcs = 0.4 mm.  

Ces dimensions ont donné un coefficient de transmission de la cellule unitaire présenté dans 

la Figure 2.10. Il est clair qu’on a pu obtenir un module de 0dB pour toute la gamme 60 GHz. 

Une variation de phase d’environ 220° a été obtenue. 

 

Figure 2.8  Cellule unitaire, (a) vue de face et (b) vue de profil  
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Figure 2.9  Coefficient de transmission en module et phase de la cellule unitaire à fentes croisées 

2.3.4. Cellule à anneaux circulaires  

Les fentes percées dans une plaque métallique sont cette fois de forme d’anneaux circulaires 

(CSRR Circular Split Ring Resonator) comme le montre la Figure 2.10. La période P2 est de 

0.52ʎ0 = 2.6 mm, le gap entre les deux fentes g = 0.34 mm, la largeur des fentes WSR est de 

0.2 mm, le petit rayon r est égale au gap g.  Le coefficient de transmission en module et en 

phase est présenté sur la Figure 2. 11. Un module proche de 0dB ainsi qu’une variation de 

phase de 180° ont été obtenus pour la gamme fréquentielle 60 GHz. 
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Figure 2. 10  Cellule unitaire, (a) vue de face et (b) vue de profil 
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 Figure 2.11  Coefficient de transmission de la cellule unitaire à anneaux circulaires   

2.3.5. Application des structures périodiques 

Dans cette étape, nous avons mis en œuvre les cellules unitaires précédentes (en fentes 

croisées et en anneaux circulaires) afin de former des structures périodiques à appliquer sur 

l’antenne (Figure 2. 12 et Figure 2. 15). Après plusieurs tests en fonction  de l’angle 

d’ouverture de l’antenne, des structures de 3×3 cellules ont été choisies.  

La distance antenne-structure Hp a été définie à partir des équations (2.2) et (2.3) [113], [114] 

[23]. Pour l’équation (2.2), nous avons étudié le cas où on considère un angle d’ouverture 

complet, et le où on considère un demi-angle d’ouverture.  

 
𝐻𝑝 =

𝐷

2 × tan𝛼
 

(2.2)  

 
𝐻𝑝 =

𝜆0

2
 

(2.3)  

 𝛼 = 2𝛼0 (2.4)  

Avec 𝜆0 la longueur d’onde dans le vide, 𝐷 la largeur de la structure périodique et 𝛼 l’angle 

d’ouverture de l’antenne. 
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2.3.6. Discussion des résultats 

2.3.6.1. Structure périodique à base de cellule à Fentes rectangulaires croisées 

Les résultats obtenus sont résumés dans le tableau 2.4. L'équation (2.2), pour un angle 

d’ouverture complet, a donné la meilleure efficacité et la plus grande largeur de bande, selon 

la norme IEEE 802.15.3c. 

 

Figure 2.12  Application de la structure périodique à fente rectangulaire sur l’antenne 

Tableau 2.4 : Performances obtenues pour les différents cas 

 Hp (mm) Relative 

Bandwidth (%) 

Bandwidth(GHz) Gain (dB) Efficiency (%) 

60 GHz antenna 4.5 2.63 7.90 87.8 

1.18 (α=2α0) 6.7 3.88 8.31 91.6 

5.97 (α=α0) 4.6 2.69 10.34 84.2 

2.5 (λ0/2) 3.0 1.80 8.20 89.1 

0.683 5.00 2.90 8.90 75.70 

 

La figure 2.13 compare le paramètre S11 de l’antenne seule avec celui de l’antenne à structure 

périodique, pour les différentes distances antenne-structure périodique du tableau 2.4. 

L’antenne a conservé son adaptation, avec un décalage de la bande passante en restant 

toujours dans les bandes de la norme IEEE 802.15.3c. 

La figure 2.14 compare les diagrammes de rayonnement en coordonnées cartésiennes sur le 

plan E. L’application de la structure a permis d’améliorer le gain de l’antenne. L’amélioration 

la plus significative correspond à l’équation (2.2) pour un demi-angle d’ouverture,  

où Hp = 5.97 mm, avec une valeur de 10.34 dBi. 
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Figure 2.13  comparaison du S11 pour les différents cas. 
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Figure 2.14  Diagramme de rayonnement pour les différents cas. 

2.3.6.2. Structure périodique à base cellules à fente en anneaux circulaires 

Les résultats de simulation obtenus sont résumés dans le tableau 2.5. Par rapport au premier 

cas, cette structure n'a montré qu’une amélioration en termes d'efficacité pour un Hp = 5mm. 

La Figure 2.16 montre la comparaison du coefficient S11 pour les différents cas, l’antenne 

conserve son adaptation, avec un léger décalage en bande passante.  

La figure 2.17 illustre les diagrammes de rayonnement en coordonnées cartésiennes sur le 

plan E. Aucune amélioration n’a été marquée en appliquant la structure périodique.  
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Tableau 2.5 : Performances obtenues pour les différents cas 

Hp (mm) Relative 

Bandwidth (%) 

Bandwidth(GHz) Gain (dB) Efficiency 

(%) 

60 GHz antenna 4.5 2.63 7.90 87.8 

1 (α=2α0) 4.50 2.66 6.17 89.18 

5 (α=α0) 3.40 2.02 7.30 92.26 

2.5 (λ0/2) 4.40 2.60 7.00 91.64 

0.683 3.75 2.23 6.26 88.83 

 

 

Figure 2.15  Application de la structure périodique à anneaux circulaires sur l’antenne 
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Figure 2.16  Comparaison des coefficients de réflexions 
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Figure 2.17  Comparaisons des diagrammes de rayonnement 

2.4. Les métasurfaces 3D 

De nouvelles techniques de fabrication ont vu le jour ces dernières années telles que 

l’impression 3D et la fabrication additive (additive manufacturing) par opposition à la 

fabrication soustractive, où l’on enlève de la matière pour atteindre la forme désirée. Dans la 

fabrication additive, les pièces en 3D sont construites par addition de couches successives de 

matière sous contrôle d’un ordinateur. Les métasurfaces FSS 3D ont attiré l’attention des 

chercheurs par leurs performances malgré leur complexité de fabrication par rapport à celles à 

deux dimensions. 

2.4.1. Etat de l’art des FSS 3D 

L’apparition des structures sélectives en fréquence (FSS) en trois dimensions s’est faite dans 

la littérature depuis les années 90 [115], [116]. À ce jour, de nombreux travaux scientifiques 

ont été faits dans ce domaine, présentant une grande variété de structures FSS-3D. 

En 2010, Rashid et Shen ont proposé un nouveau type de FSS à 2D [117], dont la cellule 

unitaire est composée d’une ligne microruban sur d’un substrat muni d’un plan de masse, 

disposée selon l’axe de propagation pour une incidence normale. La structure périodique est 

ainsi constituée d’un empilement de plaques, séparées par une portion d’air. Pour permettre à 

l’onde incidente de traverser cette structure, deux chemins se distinguent. Un premier via le 

mode supporté par la ligne microruban, et un second, dans l’espace libre laissé entre les 

plaques de substrat qui composent la structure. La propagation simultanée de l’onde incidente 

à travers ces deux chemins génère, à des fréquences particulières, des pôles et zéros de 

transmission. Une réponse coupe-bande sélective d’une largeur de l’ordre de 60% a été ainsi 

obtenue.  

De nombreux travaux s’en sont inspiré pour développer des FSS 3D présentant notamment 

des structures en bipolarisation, caractéristique obtenue par enchevêtrement de plaques de 
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substrat verticales et horizontales [118]. Ces structures dites à lignes empilées ont également 

fait l’objet d’un travail de modélisation par circuit électrique équivalent. La prise en compte 

des différents chemins de propagation est représentée par des lignes de transmission placées 

en parallèle, mettant en évidence le mécanisme de fonctionnement de ce type de structures.  

Par ailleurs, il a été prouvé que les phénomènes de fréquence de coupure et de résonance  

de Fabry-Pérot constituaient des propriétés intéressantes pour obtenir une réponse large  

bande [10]. L’intégration d’éléments résonants permet d’enrichir la réponse en fréquence de 

ce type de guides [119], où les parois d’un guide carré sont munies de sillons gravés en H. La 

circulation des courants sur le contour des fentes génère une résonance. Des travaux 

analogues ont été présentés dans [7], où le résonateur est réalisé à l’aide d’éléments inter-

digités, toujours supportés par les parois d’un guide carré. 

Par ailleurs, une combinaison d'une ligne à trois couches parallèles avec des tiges métalliques 

insérées et deux réseaux de patchs monocouche ont été utilisés pour créer une antenne FSS 

3D [120] afin d'obtenir une double bande passante avec un rapport de bande arbitraire. Cette 

structure fonctionne à 8 GHz et se compose de (38×39) cellules et occupe une surface de 

227×176 mm2. En outre, une étude théorique d'une structure FSS 3D en utilisant une ligne à 

bandes parallèles et à double face a été réalisée [121], avec une réponse fréquentielle stable en 

fonction de l'angle d'incidence, un absorbant à bande ultra-large a été construit, avec une 

largeur de bande fractionnaire à -10 dB de 148%, entre 1.51 GHz et 10.1 GHz.  

Une autre étude a porté sur une cellule unitaire composée d’un ensemble de guides d’onde 

carrés, placés dans une configuration coaxiale (SCW) [122]. L’interaction des modes de 

propagation supportés a donné lieu à une transmission ou une réflexion totale de l’onde 

incidente. La géométrie de la cellule unitaire, permet l’obtention d’une bande passante 

d’environ 13% de nature quasi-elliptique, et une double résonance. 

2.4.2. Limites de l’impression 3D 

La plupart des structures FSS 3D discutées précédemment sont fabriquées par la technique 

d’impression 3D, mais cette technique possède plusieurs limites et obstacles liées aux 

procédés de fabrication. Cette dernière concerne la qualité et la variété des matériaux 

disponibles. Les industriels seront en effet moins enclins à utiliser des matériaux dont ils ne 

sont pas sûrs des propriétés physiques, et dont la disponibilité est moindre. Même si les 

systèmes d'impression actuels traitent bien les plastiques, certains métaux et céramiques, la 

liste des matériaux qui ne peuvent pas être imprimés reste encore longue.  

De plus, une majorité des procédés actuels ne peuvent traiter qu’un seul type de matériau, et 

certains d’entre eux souffrent encore d’un manque d’hétérogénéité au niveau de leur 

répartition, ce qui entraine des propriétés mécaniques non uniformes. Ensuite, bien que 

l’impression multi-matériaux soit réalisable avec certains polymères et métaux, les procédés 

actuels n’ont pas encore la capacité et la précision nécessaire pour traiter l’intégralité des 

surfaces multi-matériaux que nous trouvons autour de nous quotidiennement [123]. 
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De ce fait, et vu que dans le domaine de l’électronique, et notamment des antennes,  

on a besoin des matériaux bien précis, qui possèdent un minimum de pertes, l’utilisation des 

FSS 3D réalisées par la technique de l’impression 3D ne sera pas utile et fructueuse dans 

certains cas. 

2.5. Conception d’une antenne 60 GHz à Métasurfaces 3D 

Dans le but de relier les deux champs de recherches, antennes 60 GHz et métasurfaces 3D, 

nous avons essayé de développer une nouvelle structure à cellule unitaire 3D et l’appliquer 

sur une antenne patch 60 GHz, afin d’améliorer la directivité et le gain de cette antenne. Le 

motif choisi a été inspiré du travail présenté en [47]. De nombreuses études avaient  lieu pour 

dimensionner la cellule unitaire.  

2.5.1. Cellule unitaire 3D 

La cellule unitaire est composée d’un cube de diélectrique de type Rogers RT5880 avec une 

permittivité relative  εr = 2.2. Quatre motifs en cuivre sont imprimés sur la face, en arrière, au-

dessus et à côté du diélectrique, comme le montre la Figure 2. 18.  

Pour obtenir un maximum de transmission dans la bande 60 GHz, et après plusieurs tests 

d’optimisation par le logiciel CST microwave studio, la période de la structure P3 a été fixée à 

0.520 (2.6 mm), la longueur de fente avant et arrière Ls3 = 2.5mm et la largeur  

w3 = 0.4mm. Pour le motif à coté et au-dessus, la longueur de la fente est  Ls3
′ = 1.43 mm, et 

la largeur ws3
′ = 0.28 mm, la dimension P’ et de 2P3/3, cette valeur est valable même pour 

d’autres fréquences (voir chapitre 3). 

 

Figure 2.18  Cellule unitaire 3D, (a) vue tridimensionnelle, (b) vue de face (et arrière) et (c) vue de 

côté (et au-dessus). 

Le coefficient de transmission en module et en phase de la cellule unitaire est illustré sur la  

Figure 2.19. Un module proche de 0 dB entre 57 GHz et 62 GHz, en couvrant la majorité des 

plages fréquentielles de la norme IEEE 802.15.3c, et une variation de phase de 360° ont été 

obtenues.  
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Figure 2.19  Coefficient de transmission en module et en phase de la cellule unitaire 3D présentée 

dans la figure 2.18 

2.5.2. Application de la structure périodique 

Une structure de 5×4 cellules a été appliquée sur l’antenne (Figure 2. 20). Après l’étude des 

performances de l’antenne en fonction de la distance antenne-structure, les distances qui ont 

donné des améliorations considérables sont celles qui correspondent à l’équation (2.2) pour un 

demi angle d’ouverture (Hp = 11.5 mm), et une distance aléatoire Hp = 7.5 mm.  

La Figure 2.21 montre la comparaison du coefficient de réflexion S11 des trois cas d’antenne, 

avec et sans structure périodique. Les deux distances antenne-structure ont conservé 

l’adaptation de l’antenne, ainsi que le canal 60 GHz, avec un léger décalage dû à l’application 

de la structure. 

 

 

Figure 2.20  Structure périodique à cellule unitaire 3D appliquée sur l’antenne patch 
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Figure 2.21  Coefficient de réflexion S11 

Les figures 2.22 et 2.23 montrent les diagrammes de rayonnement en 3D et en coordonnées 

cartésiennes sur le plan E respectivement. Une amélioration de 6.5 dBi de la valeur maximale 

du gain a été obtenue pour une distance Hp = 7.5 mm pour un gain maximal de 14.5 dBi. Pour 

une distance Hp = 11.5 mm, le gain maximal est de 15 dBi avec une amélioration de 7 dBi par 

rapport à l’antenne seule. 

 

Figure 2.22  Diagramme de rayonnement 3D, (a) antenne seule, (b) antenne à FSS 3D placée à 11.5 

mm et (c) antenne à métasurface 3D placée à 7.5 mm 
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Figure 2.23  Diagrammes de rayonnement en coordonnées cartésiennes sur le plan E 

2.6. Conclusion 

Comme nous l’avons constaté dans ce chapitre, les structures FSS 3D ont bien répondu aux 

besoins d’amélioration de la directivité, du gain et de la bande passante ainsi qu’à l’aspect lié 

à la miniaturisation ce qui a permis d’éviter d’aller vers l’utilisation des antennes réseau.  

Malheureusement la réalisation s’est avérée impossible, au moins au niveau de notre 

laboratoire, principalement parce que la structure est très petite (une périodicité de 2.6 mm) et 

les cellules unitaires doivent être réalisées une par une. L’impression 3D ne nous sera pas 

d’un grand secours vu ses limites discutées auparavant, notamment le choix du matériau.  

Vu toutes ces difficultés et pour pouvoir réaliser des structures FSS 3D selon le même 

principe et pour confirmer nos résultats de simulation, nous avons décidé de baisser la 

fréquence opérationnelle en passant aux applications 5G autour de 24 GHz, où les cellules 

unitaires auront une taille plus grande et une épaisseur qui peut être réalisable sans passer par 

la technique d’impression 3D. 
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3.1. Introduction  

La nouvelle technologie 5G en ondes millimétriques (entre 24 et 30 GHz) a fait l'objet de 

nombreuses discussions  pour les futures applications sans fil, notamment les véhicules 

connectés et autonomes, l'ultra HD (UHD) et le streaming vidéo 3D [124]. La première 

génération de réseaux mobiles 5G a été commercialisée au début des années 2020. Pour 

accélérer la diffusion des applications 5G en ondes millimétriques, le scénario utilisateur doit 

dépasser les limites des infrastructures 5G et intégrer à terme des équipements personnels 

d'utilisateurs tels que les appareils cellulaires. 

L'intégration des systèmes d'antennes 5G à ondes millimétriques au sein de l'UE (User 

Equipment) reste l'un des défis les plus difficiles à relever en raison des propriétés 

intrinsèques des appareils mobiles liées notamment à la capacité en termes de puissance. En 

outre, compte tenu des tendances des smartphones grand public, telles que le design à cadre 

étroit et le boîtier métallique, la taille du module de communication sans fil doit être 

miniaturisée.  

Pour surmonter les caractéristiques de l'UE (User Equipment), la miniaturisation de 

l'ensemble du module et la conception d'une architecture efficace sur le plan énergétique 

doivent être abordées de manière cohérente. Des systèmes adaptatifs de formation de faisceau 

(Beamforming Systems) sont alors nécessaires pour compenser des facteurs de pertes 

considérables liés à la propagation, à la diffraction et aux pertes de décalage de polarisation 

dues à la mobilité des terminaux mobiles [125]. 

3.1.1. Contexte applicatif  

Depuis le lancement de la première génération des réseaux mobiles dans les années 1980, une 

nouvelle génération de réseaux a été introduite en moyenne chaque décennie. Comme 

l'illustre le schéma de la figure 1, la deuxième génération (2G) qui utilisait des signaux 

numériques a permis à un plus grand nombre d'utilisateurs de bénéficier d’une plus grande 

capacité vocale et de bénéficier des services de messages courts (SMS) et des fonctionnalités 

GPRS (General Packet Radio Service) et du navigateur EDGE qui a permis la transmission 

des données par TCP-IP (Transmission Control Protocol/Internet Protocol, généralement 80 

Kbps). La troisième génération (3G), introduite dans les années 2000, offrait des 

communications à large bande, permettant un plus grand débit de transfert de données (taux 

d'environ 5 Mbps).  

La 4G/LTE (LongTerm Evolution),  introduite dans les années 2010, offrait des débits de 

transfert de données jusqu'à 10 fois plus rapides que la 3G avec un pic de 50 Mbps. 

Dans le cadre de la 5G, un taux de transfert de données élevé (jusqu'à 10 Gbps) est prévu avec 

une latence très réduite et des communications robustes indépendantes de la position 

géographique. Les principales applications de la 5G, qui ne sont pas encore toutes connues, 

seront l'internet des objets, les villes intelligentes, les voitures connectées, la santé en ligne… 

en d'autres termes tout ce qui est connecté. 
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Figure 3.1  Evolution des réseaux mobile dans le temps [126] 

 

Comme le montre la figure 3.2, il existe principalement deux types de connexion dans un 

réseau mobile :  

- Point à multipoint, comme l'accès radio entre les utilisateurs et les unités radio 

distantes (RRU : Remote Radio Units) des stations de base, les liaisons de première 

ligne entre les RRU et les unités de bande de base (BBU : Base Band and Units) des 

stations de base. 

-  Point à point, comme les liaisons de retour entre les unités de bande de base (BBU) et 

le réseau central. 

 
Figure 3.2  Réseau hétérogène 5G 

 

3.1.2. Etat de l’art des antennes 5G à métasurfaces 

Récemment, des méta-structures ont été utilisées pour améliorer les performances des 

antennes dans les systèmes de la cinquième génération (5G), fonctionnant dans la bande 24-

30 GHz [127]–[130]. Une FSS multicouche [117] a été notamment utilisée pour une antenne 



Chapitre 3       Antennes à FSS 3D et filtre FSS dédiées aux applications 5G   
  

44 

 

Vivaldi à faisceau incliné afin d'améliorer le gain à 28 GHz, une amélioration de 4 dBi a été 

obtenue. Néanmoins, la structure est formée de trois couches contenant des motifs différents 

sur les deux faces, ce qui a rendu la conception et la fabrication compliquées et conduit à un 

circuit encombré.  

Toujours dans le but d'améliorer le gain, une autre couche superstrate FSS hautement 

réfléchissante a été appliquée en [121] sur une antenne patch à diélectrique dense (DD). 

L'antenne se compose de deux couches diélectriques séparées par un plan de masse ; un 

troisième substrat de très haute permittivité (εr=82) a été utilisé comme patch métallique. Une 

amélioration de 11 dBi sur le gain a été atteinte, mais la méthode d'excitation retenue basée 

sur la technique d'alimentation par couplage d'ouverture, a rendu sa fabrication compliquée et 

difficile. 

Afin de combiner les deux champs de recherche, antenne 5G et métasurfaces 3D, nous avons 

conçu plusieurs type de métasurface 3D appliquées sur une antenne patch fonctionnelle autour 

de 24.5GHz. Ces antennes peuvent être utilisées comme une partie d’une antenne MIMO ou 

bien en Beamforming dans une station base. Les études, réalisations, simulations et mesures 

seront détaillés par la suite.  

 

3.2.  Conception d’une antenne patch 24 GHz à métasurfaces 3D 

 

Une antenne patch rectangulaire imprimée sur le substrat Rogers RT 5880 (r = 2.2, h = 0.787 

mm and tan = 9 10-4) a été utilisée dans cette section (figure 3.3). Les dimensions de 

l’antenne ont été choisies selon les équations empiriques de l’annexe A tel que : L = 3.5 mm, 

w = 4.5 mm et wL = 0.15 mm. La largeur de la ligne d’adaptation quart-d’onde wt est de 0.36 

mm, et la largeur wf de la ligne 50Ω est de 0.78 mm. 

 
Figure 3.3  Antenne patch 24 GHz utilisée 

 

3.2.1. Structure périodique à Cellule unitaire remplie (full unit cell) 

Le design de la cellule unitaire est le même que celui du chapitre précédent (figure 3.4). Les 

dimensions de la cellule unitaire sont optimisées pour avoir un maximum de transmission 

autour de 24 GHz. La période P4 est de 6.35 mm qui est l’équivalent de 0.520, la dimension 

P’ du motif (à coté et dessus) a gardé la même proportion de deux tiers de la période, dont  

P’ = 2P4/3 = 4.23 mm. La longueur de la fente du grand motif Ls4 est de 6.2 mm et sa largeur 
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w4 est égale à 0.95mm. La longueur et la largeur des fentes du petit motif sont respectivement 

Ls
’ = 3.6mm, ws

’ = 0.65mm. 

Le coefficient de transmission de la cellule unitaire, présenté sur la figure 3.5 a été simulé par 

CST microwave studio. Nous avons bien atteint un maximum de transmission sur la plage 

fréquentielle souhaitée ainsi qu’une variation de phase de 360°. 

 

 
Figure 3.4  Cellule unitaire 3D à 24 GHz, (a) vue 3D, (b) vu de face et arrière et (c) vue de côté et 

dessus. 
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Figure 3.5  Coefficient de transmission de cellule unitaire en module et en phase 

 

3.2.2. Application de la structure périodique 

Une structure de 5×4 cellules a été appliquée sur l’antenne patch (figure 3.6). Les distances 

antenne-structure ont été choisies à partir des équations (2.2) et (2.3) avec Hp = 8.5 mm, Hp = 

26.6 mm et Hp = 3.125 mm respectivement. La figure 3.7 montre la comparaison des 

paramètres S11 de l’antenne seule et l’antenne à structure périodique 3D pour les différentes 

distances antennes-structure.  
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  Figure 3.6  Application de la structure périodique sur l’antenne patch 
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Figure 3.7  Paramètre S11 des différents cas avec et sans métasurfaces 3D 

 

Les figures 3.8 montrent les diagrammes de rayonnements à 24 GHz en 3D. Les figures  3.9, 

3.10 montrent le diagramme de rayonnement en coordonnées cartésiennes à 24 GHz et à 24.5 

GHz respectivement pour les différents cas de distances antenne-structure. A 24 GHz, une 

amélioration de 6.23 dBi a été obtenue par rapport à l’antenne seule pour une distance  

Hp = 26.6 mm, ce qui donne une antenne 40 × 40 × 34 mm3 avec 14.1 dBi de gain. Pour les 

deux autres cas de distance, nous avons obtenu une amélioration de 4.4 dBi. A 24.5 GHz, un 

gain qui tourne autour de 12.5 dBi a été obtenu pour une distance Hp = 8.5 mm. 
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Figure 3.8  Diagramme de rayonnement à 24 GHz, (a) antenne seule, (b) Hp = 8.5 mm, (c) Hp = 26.6 

mm, (d) Hp = 0/4 
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Figure 3.9  Comparaison des différents cas du gain, avec et sans métasurfaces 3D à 24 GHz 
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Figure 3.10  Comparaison du gain à 24.5 GHz 
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3.2.3. Fabrication et problèmes rencontrés 

La structure peut être réalisée en superposant deux couches Rogers RT5880 de 3.175 mm 

d’épaisseur [131].  La fabrication passe par les étapes suivantes : 

-  Enlever le cuivre d’une face des deux couches de 3.175 mm × 25.4mm ×31.75mm de 

Rogers RT5880. 

-  Graver les motifs de la figure 3.4-b sur les deux faces en cuivre 

- Après avoir collé les deux plaques, les découper sous forme des petites pièces de 6.35mm (la 

période). 

- Avec le cuivre autocollant, on prépare les motifs  de la figure 3.4-c, qui seront ensuite collés 

sur les deux côtés des cellules unitaires comme le montre la figure 3.4-a.  

- Finalement, ces pièces seront collées pour former la structure périodique à appliquer sur 

l’antenne patch comme la figure 3.6 montre. 

Cette idée s’est avérée ensuite impossible à réaliser, vu la taille des pièces, le découpage et le 

collage qui se font manuellement. Nous avons donc pensé à une nouvelle idée qui a rendu la 

fabrication beaucoup plus faisable. Cette idée sera détaillée par la suite, la cellule unitaire sera 

cette fois creuse d’où le nom « empty unit cell ».  

3.3.  Structure périodique à cellules unitaires creuses (empty unit 

cell) 

La cellule unitaire est construite en utilisant le même motif utilisé précédemment sauf qu’à 

l’intérieur elle est creuse (figure 3.11-b). Les dimensions qui réalisent un maximum de 

transmission sont choisies après plusieurs optimisations. La période du réseau Pc est de 7mm, 

la largeur et la longueur des fentes des grands et des petits motifs (figure 3.11-c et 3.11-d), 

sont respectivement Wc = 1.5mm ; Lc = 6mm ;Wc
’ = 0.9mm et Lc

’ = 4.15 mm. Le coefficient 

de transmission en module et en phase est présenté sur la figure 3.12. 

 

 
Figure 3.11  cellule unitaire creuse, (a) vue 3D, (b) vue de coupe, (c) vue de face et (d) vue de coté 
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Figure 3.12  Coefficient de transmission en module et phase de la cellule unitaire de la figure 3.11 

 

3.3.1. Structure périodique et protocole de réalisation 

Une structure périodique de 5×5 cellules a été conçue, réalisée et mesurée. La figure 3.13 

montre le protocole suivi pour la réalisation qui est passée par plusieurs étapes : 

- L’ensemble des petits motifs a été imprimé sur des plaques de substrat (figure 3.13-a). 

- Les mêmes plaques dépourvues de cuivre ont été préparés (figure 3.13-b). 

- La superposition des deux donne le composant A  

- Le composant B a été fabriqué d’une manière similaire à  A (figure 3.13-c). Ce 

composant est placé au-dessus de la plaque de la figure 3.13-f, dans la direction 

perpendiculaire au composant A (figure 3.13-g). 

Après plusieurs études et afin d’augmenter la focalisation des ondes électromagnétique vers le 

lobe principal, nous avons appliqué des blindages sur les murs extérieurs de la structure ainsi 

que sur les deux parois intérieures. La figure 3.14-a montre la structure périodique finale à 

réaliser et à appliquer sur l’antenne, la figure 3.14-b montre le placement des blindages.  
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Figure 3.13  Protocole suivi pour la fabrication de la structure périodique 

 

 
Figure 3.14  (a) Structure périodique appliquée sur l’antenne, (b) placement des blindages appliqués 
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3.3.2. Structures finales réalisées 

La figure 3.15-a illustre la structure en intérieur avant de placer la plaque de couverture au-

dessus. La figure 3.15-b montre les structures finales fabriquées, l’antenne patch, le rochelle 

(en Blanc) et la structure périodique. 

 

 
Figure 3.15  (a) Structure périodique en intérieur, (b) structures finales réalisées (antenne patch + 

structure périodique + la rochelle) 

3.3.3. Mesures du paramètre S11 

La distance antenne-structure a été fixée à partir de l’équation (2.2), vu que l’équation (2.3) 

n’a pas donné des résultats significatifs. La distance Hp calculée est de 34.3 mm, mais comme 

la rochelle (matière neutre ayant des propriétés physiques et électromagnétiques semblables à 

celles de l’air) existe avec des épaisseurs standards, nous avons choisi une valeur pratique et 

optimale de 20 mm pour avoir des meilleurs résultats.  

La figure 3.16 montre Processus utilisé pour la mesure du paramètre S11, le VNA est de type 

Anritsu 37369A. La figure 3.17 montre une comparaison du paramètre S11 simulé et mesuré, 

de l’antenne seule et de l’antenne à structure périodique à cellule unitaire 3D. Une bonne 

correspondance entre les résultats mesurés et simulés est constatée. De ce fait, on peut 

affirmer que la structure périodique n’a pas perturbé l’adaptation de l’antenne. Une bande 

passante de 3 GHz entre 23 GHz et 26 GHz a été obtenue pour un seuil de -15 dB pour S11.  

 

 
Figure 3.16  Processus utilisé pour la mesure du paramètre S11, (a) antenne seule, (b) antenne à 

structure 
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Figure 3.17  Comparaison du paramètre S11 des antennes 

3.3.4. Mesures du diagramme de rayonnement 

Les diagrammes de rayonnement sur le plan E (φ = 90°) et le plan φ = 45° ont été mesuré par 

la suite dans la chambre anéchoïde. La figure 3.18 montre le setup utilisé pour la mesure.  Les 

figures 3.20 et 3.21 montrent la comparaison des résultats simulés et mesurés à 24.5 GHz et 

24.8 GHz respectivement. La figure 3.19 illustre le diagramme de rayonnement simulé en 

trois dimensions de l’antenne finale.  

 

 

 

 

Figure 3.18  Mesure du gain en chambre anéchoïde  
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Figure 3.19  Diagramme de rayonnement en 3D de l’antenne finale 
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Figure 3.20 : Diagramme de rayonnement des antennes à 24.5 GHz, (a) sur le plan E (φ = 90°), (b) 

sur le plan φ = 45° 
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Figure 3.21  Diagramme de rayonnement des antennes à 24.8 GHz, (a) sur le plan E (φ = 90°), (b) 

sur le plan φ = 45° 
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L’antenne seule donne un gain de 8.3 dBi, l’ajout de la structure FSS à cellule unitaire 3D 

nous a permis d’augmenter le gain de 1 dBi à 24.5 GHz et de 3 dBi à 24.8 GHz. Une antenne 

résultante de 35 × 35 × 27 mm3 de volume pour un gain de plus de 11 dBi a été obtenue.  

Par ailleurs, on peut distinguer une certaine différence entre les résultats de simulation et ceux 

issus des mesures. Ainsi, les graphes des figures 3.20 et 3.21-a possèdent la même allure mais 

avec un certain décalage angulaire. Par exemple dans la figure 3.21-a, on marque un 

maximum de gain mesuré de 11.25 dBi à Thêta = -6.3°, et un maximum de gain simulé de 

11.66 dBi à Thêta = -19.3°. Les graphes de la figure 3.21-b sont pratiquement confondus 

(entre simulations et mesures).  

La différence de valeurs de gain entre simulations et mesures est due essentiellement aux 

pertes dans le dispositif de mesure (pertes dans les câbles,…), par contre le décalage angulaire 

est dû au manque de la dynamique dans la chambre anéchoïde (la distance Tx-Rx est 

prédéfinie et ne peut pas être modifiée) et à la limitation de la puissance à l’émission. De plus, 

le fait que les pièces soient de faible taille (carrés de 7 mm de côté) et qu’elles aient été 

fabriquées manuellement (par collage), ceci peut causer des problèmes électromagnétiques, et 

peut être un décalage angulaire. 

3.4.  Conception d’une structure FSS 3D à partir d’une structure 2D 

Le travail réalisé dans la section précédente nous a servi de tremplin  pour une nouvelle 

approche basée toujours sur le principe de la réflexion des ondes électromagnétiques sur les 

parois latérales, mais cette fois dans le but de renforcer le lobe principal. L’idée est de partir 

d’une structure périodique 2D et d’exploiter la troisième dimension par la suite. La structure 

utilisée dans cette section est plus simple, d’un point de vue fabrication et montage du circuit 

[132].  

3.4.1. Cellule unitaire 

Le motif imprimé sur le substrat est toujours le motif à fentes croisées. La cellule unitaire est 

constituée de deux couches parallèles de substrat Rogers RT 5880 (εr = 2.2, h = 0.787 mm,  

tg δ = 9 10-4), séparées par une distance H (figure 3.22). Les dimensions finales sont 

optimisées pour avoir un coefficient de transmission optimal tout en étant moins sensibles aux 

tolérances de fabrication avec: k = 5.5 mm, r = 1.25 mm, a = 8 mm, et H = 7 mm.  

La figure 3.23 montre le coefficient de transmission simulé en module et en phase de la 

cellule unitaire, une transmission maximale (ǀS21ǀ ≥ -1 dB) a été atteinte entre 22.6 et 25 GHz, 

avec une variation de phase de presque 180°. 
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Figure 3.22  Cellule unitaire, (a) vue de face, (b) vue de coté 
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 Figure 3.23  Coefficient de transmission de la cellule unitaire en module et en phase 

 

3.4.2. Application de la structure périodique 2D 

Dans un premier temps, nous avons appliqué une structure de 5×5 cellules, à cellule unitaire 

2D, sur l’antenne patch avec une distance antenne-structure optimisée de 0.40 = 5mm (voir 

figure 3.24-a). L’analyse du champ électromagnétique incident sur le plan XZ a été réalisée 

en faisant une analyse en balayage sur l’axe Y. Afin d’augmenter la quantité du champ sur les 

deux bords de la structure, nous avons pensé à enlever le cuivre dans ces endroits, en obtenant 

au final une structure à 3×5 cellules. La figure 3.24-b montre la structure finale simulée et 

fabriquée par la suite. 
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Figure 3.24  Application de la structure 2D sur l’antenne, (a)  avant et (b) après  l’enlèvement du 

cuivre 

3.4.3. Passage à une structure 3D 

Afin d’améliorer les performances de l’antenne obtenues en appliquant une structure 

bidimensionnelle, nous avons pensé à exploiter la troisième dimension dans le but de  

focaliser le champ vers le lobe principal. Le moyen était de placer des murs métalliques 

réfléchissants en position perpendiculaire entre les deux plaques de la structure 2D de la 

figure 3.24-b. La question qui se pose est comment choisir les positions des murs 

réfléchissants et comment cela pourrait aider à focaliser le champ vers le lobe principal ?  

Pour répondre à la première question, nous avons étudié le champ incident sur le plan XZ le 

long de l’axe Y. Là où le champ incident intense, nous identifions la l’endroit où doit être 

placé le mur métallique et ainsi de suite. La figure 3.25-a donne une capture d’écran du 

champ incident sur le plan XZ analysé via CST Microwave studio, la figure 3.25-b montre la 

structure finale conçue après le placement de tous les murs métalliques. La réponse à la 

deuxième question est résumée par la figure 3.26. Après l’identification des endroits où le 

champ incident est maximal, le champ électromagnétique sera transféré directement vers le 

lobe principal. 

 
Figure 3.25  (a) Principe suivi pour référencier les endroits du champ incident le plus intense pour 

placer les parois réfléchissants, (b) vue en 3D de l’antenne finale conçue   
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Figure 3.26  Dessin explicatif de la Vue de coté de l’antenne finale après exploitation  

de la troisième dimension 

 

3.4.4. Fabrication, mesures et comparaison des résultats 

La figure 3.27-a et 3.27-b illustrent l’antenne patch réalisée ainsi quela structure périodique 

2D fabriquée, les deux couches diélectriques Rogers sont séparées par trois couches de 

rochelle dont deux sont de 1mm d’épaisseur et la troisième de 5mm d’épaisseur (pour avoir 

une épaisseur H = 7mm). La figure 3.27-c illustre le placement des murs métalliques avant de 

mettre la deuxième couche. Les murs métalliques sont d’épaisseur 0.5 mm, de largeur 7 mm 

et de longueur 23mm. La figure 3.27-d représente la structure périodique 3D finale. 

 

 
Figure 3.27  Structures réalisées : (a) Antenne patch, (b) structure périodique 2D, (c) placement des 

parois métalliques réfléchissants et (d) structure périodique 3D finale 

 

3.4.5. Mesures du paramètre S11 

En utilisant le même équipement que celui utilisé dans la figure 3.16, nous avons mesuré le 

coefficient de  réflexion S11 de l’antenne patch seule, de l’antenne à structure 2D et de 

l’antenne patch à structure finale 3D. La figure 3.28 montre les coefficients de réflexion en 

fonction de la fréquence.  
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C’est ainsi qu’il a été constaté que les trois structures n’ont pas perturbées l’adaptation de 

l’antenne, S11 étant resté toujours inférieur à -15 dB. Les résultats de mesure et de simulation 

sont presque confondus sauf que la bande passante mesurée est plus large que celle en 

simulation.  

L’antenne patch seule présente une bande passante mesurée de 3 GHz entre 22.75 et 25.73 

GHz, l’application de la structure 2D a permis de diminuer cette bande de 0.3 GHz entre 23.3 

GHz et 26 GHz. La structure 3D présente le même effet sur l’antenne avec une bande 

passante de 2.65 GHz entre 23.25 et 25.9 GHz. 
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Figure 3.28  Coefficient de réflexion des différentes antennes 

3.4.6. Mesure du diagramme de rayonnement 

 

Les diagrammes de rayonnement ont été mesurés en chambre anéchoïde, la figure 3.29 

montre l’antenne d’émission et les antennes à mesurer. Les figures 3.31 à 3.33 montrent les 

diagrammes de rayonnement des gains simulés et mesurés pour les fréquences 24.5 GHz, 

24.64 GHz et 24.8 GHz respectivement, sur le plan E (φ = 90°) et le plan H (φ = 180°).  

Les résultats montrent un écart de 1 dBi entre les résultats mesurés et simulés. Ceci pourrait 

s’expliquer par différents types de pertes, que ce soit dans les câbles ou bien entre l’antenne 

d’émission et les antennes à mesurer. La chambre anéchoïde possède des dimensions 

importantes par rapport à celles des antennes à mesurer. Les pertes entre l’antenne d’émission 

et les antennes à mesurer sont dû au manque de dynamique dans la chambre anéchoïde, 

sachant que la distance entre les deux est prédéfinie et non modifiable.    

Il ressort clairement des figures 3.30 à 3.32 que l'effet attendu de la mise en place des parois 

latérales réfléchissantes est bien atteint, bien qu'il y ait eu un faible décalage par rapport à 

l’angle thêta = 0. La figure 3.33 montre le diagramme de rayonnement simulé en trois 

dimensions. Il est clair que le diagramme de rayonnement est incliné par rapport à l’angle 0°, 

ce qui justifie les faibles valeurs de gain sur le plan φ = 180° (plan H). 

Des améliorations de gain qui varient entre 1.36 dBi et 1.78 dBi ont été obtenues pour les trois 

fréquences, en comparant l’antenne à structure 3D avec l’antenne seule et à l’antenne à 
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structure 2D. La figure 3.34 montre que l’amélioration la plus considérable en simulation et 

mesure a été obtenue pour la fréquence 24.8 GHz, avec des valeurs de 11 dBi et 10.32 dBi 

respectivement. L'efficacité de rayonnement mesurée est d'environ 79.23% comparée à 97% 

en simulation. 

Le tableau 3.1 résume la comparaison de l’antenne résultante avec d’autres antennes qui 

existent déjà dans la littérature d’un point de vue : fréquence opérationnelle, dimensions, type 

d’excitation et de méta-structure utilisés, gain obtenu et bande passante. L’antenne 

miniaturisée que nous avons conçue et réalisée combine les deux domaines de recherche de la 

5G et des structures FSS 3D. 

 

 
Figure 3.29  Antennes en chambre anéchoïde, (a) antenne de référence (antenne émettrice), (b) 

antenne à structure 2D et (c) antenne finale à structure 3D 
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Figure 3.30  Diagramme de rayonnement des différentes structures à 24.5 GHz 
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 Figure 3.31  Diagramme de rayonnement des différentes structures à 24.64 GHz  
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Figure 3.32  Diagramme de rayonnement des différentes structures à 24.64 GHz 

  

 
 

Figure 3.33  Diagramme de rayonnement simulé normalisé de (a) l’antenne seule, (b) l’antenne à 

structure 2D et (c) l’antenne à structure 3D 
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Figure 3.34  Gain simulé et mesuré des différents cas en fonction de la fréquence 
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Tableau 3.1  Comparaison des performances de l'antenne 3D FSS proposée avec les modèles d'antennes existants 

Référence Type 

d’antenne 

Fréquence  

(GHz) 

Type de 

Méta-

structure 

Taille 

L× W× H 

(mm3) 

Objectif Gain 

(dBi) 

Bande 

passante 

(%) 

Complexité de la structure  

[121] Antenne 

Vivaldi 

 

28 

FSS 

Multicouche 

 

27×25×10 

Amélioration de 

Gain 

9 24.7% 3 couches FSS, circuit encombré ; chaque couche 

contient des motifs différents sur les deux faces, 

la conception et la fabrication étant encore plus 

compliquées. 

 

[122] 

Dense 

dielectric 

(DD) patch 

antenna 

 

28 

 

Superstrate 

FSS 

réfléchissant 

 

32×32×7.15 

Amélioration du 

gain et de bande 

passante 

17.78 15.54 % Antenne composée de deux couches diélectriques 

séparées par un plan de masse, un troisième 

substrat de très haute permittivité (εr=82) a été 

utilisé comme patch métallique. La méthode 

d'excitation est basée sur la technique 

d'alimentation par couplage d'ouverture, 

compliquée et difficile à fabriquer. 

 

[133] 

 

Antenne 

cornet 

 

8 

 

3D FSS 

 

227×176×4.5 

Atteindre la 

performance de 

la double bande 

passante 

--- --- Des lignes à bandes parallèles à trois couches 

avec des tiges métalliques insérées et un réseau 

d’antenne patch à une seule couche ont été 

utilisées ; structure encombrée très compliquée 

 

[45] 

Guide d'onde 

coaxial carré 

(SCW) 

 

3 

 

3D FSS 

 

354×354×10 

Obtenir une 

double 

résonance et une 

réponse passe-

bande quasi-

elliptique 

--- --- Structure compliquée, encombrée et gros circuit 

nécessitant une impression en 3D 

Notre 

travail 

[133] 

Antenne patch  

24.5 

Passe bande  

FSS 3D 

 

40×40×14 

 

Amélioration de 

gain 

 

10.31 

 

11.02 % 

Circuit miniaturisé qui combine les propriétés 5G 

et les FSS 3D, une structure simple réalisée sans 

passer par la technique d’impression 3D avec une 

simple technique de réflexion pour améliorer le 

gain. 
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3.5. Conception et réalisation d’un filtre FSS pour les applications 5 G 

(bande 3.5 GHz) 

3.5.1.  Introduction aux filtres FSS 

Les surfaces sélectives en fréquence (FSS) sont des structures périodiques basées sur des 

cellules unitaires dont les dimensions sont inférieures ou égale à celles de la longueur d'onde. 

En tant que filtres, les FSS sont classés en deux catégories : les filtres passe-bande [134]–

[137] (basés sur des motifs soit créés sur un métal unique ou bien déposé sur un substrat) et 

les filtres stop-bande [138], [139] basés sur des motifs métalliques imprimés sur des substrats.  

Dans [140], un filtre passe-bande FSS dédié aux applications WLAN et WiMAX a été 

présenté. La cellule unitaire est constituée de deux motifs métalliques imprimés sur le recto et 

le verso d’un substrat FR-4, sous forme d’un anneau rectangulaire et d’un motif en forme de 

swastik-like respectivement. Ce filtre a été utilisé pour transmettre les bandes de 2.25 GHz, 

3.5 GHz et 5.75 GHz. 

Plus particulièrement, les scientifiques ont été motivés par l’étude de l’influence de l’angle 

d’incidence sur la réponse des filtres FSS dédiés aux applications 5G. Les chemins et les 

méthodes pour atteindre cette propriété sont diverses : en utilisant par exemple des structures 

purement diélectriques [141], en se basant sur des structures multicouches à cellules unitaires 

de forme quasi circulaire ou plus précisément hexagonale [142], en se basant sur des FSS 3D 

[143] ou en plaçant des vias métalliques de forme cylindrique reliant les deux faces 

métalliques d’un substrat [144].  

En France, les quatre principaux opérateurs mobiles ont acheté des fréquences 5G dans  

la bande 3.5 GHz (figure 3.35) et ont commencé à la commercialisation à la fin 2020. Notre 

travail consiste à concevoir et réaliser un filtre FSS passe-bande qui fonctionne autour de 3.5 

GHz, en s’inspirant à ce qui a été fait en [144]. Les résultats de simulation et de mesures 

montrent que le filtre construit possède une réponse indépendante de l’angle d’incidence  

entre 0° et 75°.  

 

 
 

Figure 3.35  Procédure d'attribution des fréquences par opérateur mobile en France. 

 

3.5.2.  Conception des éléments 

La cellule unitaire décrite dans [144] a été redimensionnée par nos soins pour être 

opérationnelle autour de 3.5 GHz [12]. Le motif à fentes, de largeur 0.5 mm, présenté dans la 
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figure 3.36-a est gravé sur les deux côtés d’un substrat de type Roggers RT5880, avec une 

permittivité relative de 2.2, un coefficient de pertes tg = 9×10-4 et d’épaisseur h = 1.58 mm. 

La période du filtre est de P = 0.1360 = 11.70 mm. Le placement des vias métalliques, avec 

un diamètre de 0.3mm, est montré sur la figure 3.36-b. La figure 3.36-c illustre la vue de côté 

de la cellule unitaire. 

La figure 3.37 présente le coefficient de réflexion S11 de la cellule unitaire en amplitude et en 

phase. A -3 dB, un fort filtrage est obtenu entre 3.1 et 4 GHz, la phase de S11 est de 125°.  La 

figure 3.38 montre un bon coefficient de transmission dans la bande désirée avec une 

variation de phase de 358°. Les simulations ont été réalisées par le logiciel CST Microwave 

studio en utilisant Floquet mode ports. 

 

 

Figure 3.36 : Géométrie de la cellule unitaire, (a) vue de face, (b) emplacement des vias 

métalliques et (c) vue de côté. 
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Figure 3.37 : Coefficient de réflexion en module et en phase de la cellule unitaire. 
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Figure 3.38  Coefficient de transmission en module et en phase de la cellule unitaire. 

 

3.5.3. Simulation des performances du filtre FSS 

Les coefficients de transmission et de réflexion du filtre proposé ont été simulés pour 

plusieurs valeurs de l’angle d’incidence entre 0° et 80°. Les figures 3.39 et 3.40 montrent que 

le filtre FSS possède une réponse fortement stable devant l’angle d’incidence. L’apparition 

d’une résonance autour de 4.6 GHz est remarquée sur les graphes. Cette résonance 

supplémentaire est négligeable, vu qu’elle est d’une part en dehors de la bande ciblée (3.5 

GHz), et que d’autre par, sa bande passante assez faible.  
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Figure 3.39  Coefficient de réflexion simulé en variant l’angle d’incidence 
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Figure 3.40  Coefficient de transmission simulé en variant l’angle d’incidence 

 

3.5.4. Fabrication et résultats des mesures 

Un filtre FSS de 8×8 cellules a été réalisé comme le montre la figure 3.41. Pour mesurer le 

coefficient de transmission, le filtre a été fixé (en chambre anéchoïde) sur une fenêtre et 

entouré par des absorbants, pour éliminer toute réflexion supplémentaire. Une antenne 

émettrice a été placée en face du filtre à 2 mètres environ. L’antenne réceptrice a été placée de 

l’autre côté, la figure 3.42 incarne les détails discutés.  

Afin de mesurer la réponse du filtre face à l’angle d’incidence, nous avons fait pivoter 

manuellement l’antenne émettrice à l’aide d’un rapporteur entre 0° et 70° autour de l’axe y. 

La figure 3.43 présente les résultats de mesures obtenus, ces résultats confirment la stabilité 

de la réponse du filtre devant l’angle d’incidence, avec un bon accord par rapport aux résultats 

de simulation. Un léger décalage a été observé pour les grandes valeurs de Thêta (l’angle 

d’incidence), ce qui dû au manque de précision, vu la rotation manuelle de l’antenne 

d’émission. 
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Figure 3.41  Filtre 8×8 cellules réalisé  

 

 

Figure 3.42  Processus de mesures  
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Figure 3.43  Coefficient de transmission mesuré pour les différentes valeurs de l’angle d’incidence θ 
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3.6. Conclusion 

L’objectif assigné à ce chapitre était de réaliser et mesurer des antennes à FSS 3D dédiées aux 

applications 5G autour de 24 GHz, et de confirmer les idées initiées dans le chapitre 

précédent.  

En dépit de l’accord difficilement observable entre les résultats mesurés et simulés pour la 

première structure réalisée vu la complexité et les difficultés rencontrées lors du montage 

expérimental, nous avons proposé un autre processus basé sur le même principe mais plus 

simple qui a donné des résultats de mesures et de simulations pratiquement confondus.  

La dernière partie du chapitre nous a permis de concevoir, réaliser et mesurer un filtre FSS 

dédié aux applications 5G autour de 3.5 GHz. Les performances de ce filtre ont été justifiées 

par le bon accord entre les résultats de mesures et ceux issus de la simulation. Une largeur  

de bande relative de 22.8 % a été obtenue avec une forte réjection hors bande sans  

oublier la caractéristique plus qu’intéressante de l’indépendance de l’angle d’incidence de 

notre filtre FSS. 
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L’étude de l’effet de l’anisotropie du substrat de l’antenne sur ses performances a fait l’objet 

d’une partie dans nos travaux de thèse [14], [16]. Dans ce chapitre, nous avons fait une étude 

purement théorique en utilisant CST Microwave studio, dont on a examiné l’influence de 

l’anisotropie uniaxiale et biaxiale sur les performances d’une antenne patch monopole, dédiée 

aux applications WLAN autour de 2.4 GHz. Nous avons ensuite appliqué des structures 

périodiques afin de coupler les deux domaines de recherche. 

4.1. Introduction  

Les antennes patch (plus précisément les antennes monopoles) ont été largement utilisées 

dans les systèmes de communication sans fil en raison de leurs nombreux avantages 

intéressants tels que la simplicité, le faible coût, leur capacité de rayonnement 

omnidirectionnel, la facilité de fabrication et l'intégration avec d'autres circuits [145]–[147]. 

Cependant, elles sont limitées par leur faible gain, leur faible directivité et leur bande passante 

étroite [148]. C'est pourquoi des travaux ont été menés sur des substrats anisotropes comme 

alternative appropriée pour résoudre ces problèmes. Plusieurs travaux ont été consacrés à 

l'analyse des antennes patch imprimées sur des substrats diélectriques anisotropes [149]–

[152]. 

Dans [151], les auteurs se sont concentrés sur les effets d'un substrat à anisotropie uniaxiale 

sur la fréquence de résonance et la largeur de bande d'une antenne patch. Alors que dans 

[152], le but était d'étudier les caractéristiques de résonance ainsi que les diagrammes de 

rayonnement d'une antenne microruban supraconductrice imprimée sur un substrat anisotrope 

uniaxial en utilisant une approche de modèle de cavité. Cependant, ces études ne mentionnent 

pas l'effet de l'anisotropie sur le gain, la directivité et le diagramme de rayonnement.  

De nombreuses études ont été réalisées pour améliorer les performances des antennes 

monopoles en appliquant des métasurfaces [153]–[156]. Notre travail dans cette section 

consiste à l’étude de l’effet de l’anisotropie sur les performances d’une antenne patch 

monopole [14], [16] dédiée aux application WLAN autour de 2.4 GHz  [157]. Le principe 

suivi dans notre étude consiste à fixer la valeur de la permittivité sur deux axes et la faire 

varier sur l’autre axe. Une structure périodique a été appliquée ensuite sur l’antenne afin 

d’examiner l’effet des métasurfaces sur une antenne à substrat anisotrope.  

4.2. Design de l’antenne patch proposée 

L’antenne monopole utilisée dans l’étude est présentée dans la figure 4.1, les dimensions sont 

illustrées dans le tableau 4.1. Les dimensions de la fente introduite dans le patch sont de (L2- 

W)×(L1-3L) mm2
, avec L=3mm et W=8mm. 

On détermine le rapport d’anisotropie R par :  𝑅 =
𝜀𝑥

𝜀𝑦
, si R est supérieur à 1, l’anisotropie est 

dite positive sinon elle est dite négative.  
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Le principe suivi dans notre étude consiste à fixer la valeur de la permittivité sur deux axes et 

la faire varier sur l’autre axe. Nous essayerons à chaque fois de traiter les trois cas 

d’anisotropie (positive, négative, et cas isotrope). 

 

Figure 4.1  Antenne patch utilisée  [157] 

Tableau 4.1 : Dimensions de l’antenne 

Symbole Indication Valeur (mm) 

Ls Longueur de substrat 45 

Ws Largeur du substrat 40 

h Epaisseur du substrat 1.6 

L1 Longueur du patch 24 

L2 Largeur du patch 13.5 

a Longueur de la ligne d’excitation 17.5 

b Longueur du plan de masse 17 

Wf Largeur de la ligne d’excitation 3 

 

4.3. Etude de l’anisotropie uniaxiale 

4.3.1. Influence de l’anisotropie sur la fréquence de résonance  

Le substrat utilisé est le saphir avec une propriété d’anisotropie uniaxiale, tel que : 

εx = εz =11.6, et εy=9.4. 

La figure 4.2 montre le paramètre S11 pour les trois cas d’anisotropie. Il y’a une influence 

significative sur les fréquences de résonance et le coefficient de réflexion S11, avec une 

meilleure adaptation pour les faibles valeurs de permittivité. La bande passante relative  

à -10dB peut atteindre les 37% pour εx = 3, et 16% pour εy = 4.  
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Notez également que l'augmentation de la valeur de permittivité dans la direction de l'axe 

optique oy a généré une troisième fréquence de résonance autour de 7 GHz (figure 4.2-b pour 

εy = 4), conduisant dans ce cas à un comportement d'antenne à trois bandes. 
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Figure 4.2  Analyse de l’influence de permittivité sur les résonances de l’antenne 

4.3.2. Variation de εx  

4.3.2.1. Influence sur l’adaptation de l’antenne 

La figure 4.3 illustre l’influence de la variation de permittivité sur l’axe x sur le paramètre S11. 

Une meilleure adaptation est obtenue,  que ce soit pour la première ou la deuxième fréquence 

de résonance, ceci pour des faible valeurs de εx (anisotropie négative), avec un rapport 

d’anisotropie  R = 0.53 et  R = 0.6 respectivement. 
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Figure 4.3  Contrôle d’adaptation en fonction de la permittivité sur l’axe x 

4.3.2.2. Influence sur le gain et la directivité de l’antenne 

Les meilleures valeurs du gain et de directivité ont été obtenues aussi pour des petites valeurs 

de permittivité sur l’axe x (pour un rapport de permittivité négatif). Les figures 4.4-a et 4.4-b 

montrent le tracé du gain et de directivité en fonction de la permittivité sur l’axe x, pour la 

première et la deuxième résonance respectivement. 
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Figure 4.4  Variation du gain en fonction de la permittivité sur l’axe x pour : (a) la première et (b) la 

deuxième résonance 

4.3.3. Variation de εy 

4.3.3.1. Influence sur l’adaptation de l’antenne 

En faisant varier la permittivité sur l’axe y, nous avons remarqué qu’une meilleure adaptation 

a été obtenue quand εy = 2, ce qui correspond à un rapport d’anisotropie de 5.54 (figure 4.5-a). 

Pour la deuxième résonance, la meilleure adaptation est obtenue pour εy = 5.8, avec un 

rapport d’anisotropie de 2 (figure 4.5-b). 
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Figure 4.5  Contrôle d’adaptation en fonction de la permittivité sur l’axe y 

4.3.3.2. Influence sur le gain et la directivité de l’antenne 

La variation du gain et de directivité présente une tendance semblable à celle du cas précédent 

(variation de εx), les meilleures valeurs ont été obtenues pour des faibles valeurs de 

permittivité, que ce soit pour la première ou la deuxième résonance. La figure 4.6 présente la 

variation du gain et de directivité en fonction de εy. 
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Figure 4.6  Variation du gain en fonction de la permittivité sur l’axe y pour : (a) la première et (b) la 

deuxième  résonance 

4.4. Etude de l’anisotropie bi-axiale 

Dans cette partie, l’étude précédente a été étendue à tout type de substrat anisotrope bi-axial. 

Le but étant d'analyser l'influence de l'anisotropie, des dimensions du patch et du plan de 

masse sur les propriétés de résonance, sur l’adaptation et sur le rayonnement de l’antenne 

(directivité et gain). Les substrats proposés sont le PTFE avec εx = 2.45, εy = 2.95, εz = 2.89 et 

le saphir glass avec εx = 6.64, εy = 5.56, εz = 6.24. 

Pour évaluer l'influence des dimensions du patch et du plan de masse, le paramètre S11 a été 

simulé pour différentes valeurs de b et de W (voir figure 4.1). L'influence de l'anisotropie sur 

les propriétés de résonance a été analysée selon le même principe et en faisant varier la 

permittivité dans les trois directions x, y et z. 



Chapitre 4      Application de FSS sur les antennes à substrats anisotropes 

 

74 

 

4.4.1. Cas du PTFE 

4.4.1.1. Influence des dimensions sur l’adaptation 

La figure 4.7-a montre qu'une troisième résonance est acquise pour b = 15 mm avec une 

bonne adaptation d'impédance. Lorsque la valeur de b atteint les 25 mm, les résonances 

disparaissent complètement. La figure 4.7-b montre que W n'a aucune influence sur l'ordre 

des résonances. Notez qu'une meilleure adaptation est obtenue lorsque W diminue. 
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Figure 4.7  Tracé du S11 pour plusieurs valeurs de : (a) la longueur du plan de masse « b » et (b) de la 

largeur du patch « W ». 

4.4.1.2. Influence de la variation de permittivité sur l’adaptation et les 

fréquences de résonance 

Par ailleurs, en faisant varier la permittivité sur l’axe x, nous avons obtenu une troisième 

résonance à partir de εx = 6. Par contre en la faisant varier sur l’axe y, la troisième résonance 
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apparaît lorsque la permittivité atteint la valeur 8, devenant encore plus significative lorsque 

εy ≥ 9. Notons qu'une meilleure adaptation est obtenue pour les valeurs élevées de 

permittivité. Les variations selon la direction z mettent en évidence une troisième résonance 

aussi à partir de εz = 6, la meilleure adaptation est obtenue lorsque εz = 10. 

Les résultats obtenus, illustrés sur la figure 4.8 (a, b et c), prouvent que les axes x et z sont 

plus sensibles que l'axe y. C’est-à-dire qu’on a l’apparition de la nouvelle résonance pour des 

valeurs de permittivité plus faibles sur les axes x et z. 
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Figure 4.8  Variation du paramètre S11 en fonction de la fréquence, en variant la permittivité sur : (a) 

l’axe x (εy=2.95, εz=2.89), (b) l’axe y (εx=2.45, εz=2.89) et (c) l’axe z (εx=2.45, εy=2.95). 

4.4.2. Cas du saphir glass 

4.4.2.1. Influence de la Variation des dimensions sur l’adaptation 

Ici, la troisième résonance apparaît pour deux valeurs de b, par contre on perd la notion 

d’adaptation et de résonance quand b ≥ 25 mm. En fait, on obtient une meilleure adaptation 

pour les trois fréquences de résonance quand b=15 mm et b=17 mm, avec une meilleure 

largeur de bande passante dans le deuxième cas comme le montre la figure 4.9-a. 

De même, en faisant varier la valeur de W, la troisième résonance est observée pour toutes les 

valeurs simulées, avec une meilleure adaptation à la première et à la deuxième résonance pour 

W = 7 mm. La figure 4.9-b montre les courbes de simulation correspondantes. 
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Figure 4.9  Illustration du S11  pour plusieurs valeurs de : (a) la longueur du plan de masse, (b) et la 

largeur du patch  

4.4.2.2. Influence de la variation de permittivité sur l’adaptation et les 

fréquences de résonance 

La figure 4.10 l’apparition d’une troisième résonance avec un coefficient S11 considérable, 

pour εx = 8, εx = 15 et pour εy = 2, εy = 15. Les bandes passantes pour le cas de eps y, pour ces 

cas, est négligeable vu la valeur du S11 qui n’atteint même pas les -15 dB.    
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Figure 4.10  Contrôle de l’adaptation en variant la permittivité sur : (a) l’axe x (εy = 5.56, εz = 6.24), 

(b) l’axe y (εx = 6.64, εz = 6.24) et sur (c) l’axe z (εx = 6.64, εy = 5.56). 

 

4.5.3. Influence de la variation de permittivité sur la directivité  

Pour examiner l’influence de l’anisotropie sur le gain maximal de l’antenne, nous avons fait 

varier la permittivité le long des axes x, y et z de 1 à 20, en fonction desquelles nous avons 

tracé le gain maximum obtenu (figure 4.11). 

Pour le cas du PTFE, la figure 4.11-a montre que jusqu'à la valeur 9 de permittivité, la 

directivité maximale de l’antenne est influencée par εz, au delà, elle devient plus influencée 

par εx. C’est à dire que si 1 ≤ εz ≤ 2.5, les valeurs de directivité obtenues sont les plus grandes, 

ensuite, pour 2.5 ≤ εz ≤ 9, la directivité est plus faible comparée aux deux autres axes.  

Pour le cas du saphir glass, la figure 4.11-b montre que la variation de εx et εz avait l’influence 

la plus marquante sur la directivité maximale jusqu'à une valeur proche 8.85. Au-delà de cette 

valeur, c’est εx et εy qui influents le plus. 
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Figure 4.11  Contrôle de directivité en variant la permittivité dans les trois axes (x, y et z) ; (a) pour 

le PTFE, (b) pour le saphir glass 

 

4.5. Application des FSS sur l’antenne monopole 

Afin d’examiner l’influence des métasurfaces sur l’antenne monopole à substrat anisotrope, 

nous avons mis l’antenne entre deux plaques de  métasurfaces de type PRS (surfaces 

partialement réfléchissante, Partially reflecting Surface) [155], [158] comme le montre  la 

figure 4.12.  

Nous avons réalisé un cas d’anisotropie positive, négative et un cas isotrope pour les 

différentes distances antenne – structure périodique.  

Nous avons fixé d’une part εy à 9.4 et donné trois valeurs à εx (3, 9.4 et 15 respectivement), et 

d’autre part fixé εx à 11.6 avec εy égal à 4, 11.6 et 15 respectivement (avec εx = εz ). Le 

substrat utilisé pour la structure FSS est le PTFE avec une permittivité électrique relative de 

2.1 et une constante de perte de 2 × 10-4. 

 

 

Figure 4.12  Antenne monopole à structure FSS. (a) vue 3D, (b) vue dessous et (c) vue de profil. 
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Sachant que les distances Hp1 = 16mm, Hp2 = 57mm et Hp3 = 2mm correspondent aux 

équations (2.2) et (2.3) respectivement, les résultats obtenus seront détaillés par la suite. 

 Cas : εy =9.4 et εx variable 

Les figures de 4.13 à 4.15 montrent les diagrammes de rayonnement pour l’antenne seule et 

l’antenne à structure périodique sur les plans E et H respectivement, pour les différentes 

valeurs de εx et distances antenne-structure périodique. 

Pour les trois cas de distance (Hp1, Hp2 et Hp3), les meilleures valeurs de gain de l’antenne 

seule ont été obtenues pour εx = εz =3, où la structure périodique a rajouté une légère 

amélioration (figures 4.13, 4.14 et 4.15 (a et b)). Par contre pour εx = εz =15, les valeurs du 

gain de l’antenne seule sont très faible, tournant autour de la valeur 0. Les structures 

périodiques ont apporté une amélioration de plus de 1 dB (figures 4.13,  4.14, et 4.15 (e et f)). 

Le rayonnement de l’antenne pour le cas isotrope avec et sans structure périodique, est 

similaire pour Hp1, par contre, une amélioration qui dépasse 1dB est signalée avec les 

structures périodiques pour les deux autres cas (figures 4.13, 4.14 et 4.15 (c, d)).  

 

Par ailleurs, la figure 4.16 compare le rayonnement de l’antenne seule pour différents cas 

d’anisotropie, cette figure nous a permet de confirmer les résultats constaté précédemment.  

La figure 4.17 illustre le diagramme de rayonnement de l’antenne à structure périodique, pour 

les différents cas d’anisotropie et pour les différentes distances antenne-structure périodique. 

La meilleure amélioration du diagramme de rayonnement correspond à une distance antenne-

structure de  Hp1 = 16 mm et une permittivité εx = εz = 3. 
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Figure 4.13  Comparaison des diagrammes de rayonnement pour une distance antenne-structure 

périodique Hp1 = 16mm, (a, c et e) plan E, (b, d et f) plan H 
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Figure 4.14  Comparaison des diagrammes de rayonnement pour une distance antenne-structure 

périodique Hp2 = 57mm, (a, c et e) plan E, (b, d et f) plan H 
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Figure 4.15  Comparaison des diagrammes de rayonnement pour une distance antenne-structure 

périodique Hp3 = 2mm, (a, c et e) plan E, (b, d et f) plan H 

 

Figure 4.16  Comparaison des diagrammes de rayonnement de l’antenne seule sans métasurface pour 

les trois cas d’anisotropie, (a) sur le plan E et (b) sur le plan H 
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Figure 4.17  Diagrammes de rayonnement de l’antenne à métasurfaces pour les différentes distances 

antenne-structure périodique, (a, c et e) sur le plan E, (b, d et f) sur le plan H 
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 Cas : εx = εz = 11.6 et εy variable 

Contrairement au cas précédent, le rayonnement de l’antenne seule est mineur pour εy = 4, 

avec un maximum d’amélioration en ajoutant la structure périodique à métasurfaces (figures 

4.18, 4.19 et 4.20 (a et b)). Dans le cas isotrope et le cas de εy = 15, les diagrammes de 

rayonnement de l’antenne seule et celle à métasurfaces, sont presque confondus, 

l’amélioration est très légère quelle que soit la distance antenne-structure périodique (figures 

4.18, 4.19 et 4.20 (c, d, e, et f)). 

La figure 4.21 compare le rayonnement de l’antenne seule pour les différents cas 

d’anisotropie et le cas isotrope. La figure 4.22 illustre le diagramme de rayonnement de 

l’antenne à structure périodique, pour les différents cas d’anisotropie et pour les différentes 

distances antenne-structure périodique. 
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Figure 4.18  Comparaison des diagrammes de rayonnement pour une distance antenne-structure 

périodique Hp1 = 16mm, en variant εy,: plan E (a, c et e), plan H (b, d et f)  
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Figure 4.19  Comparaison des diagrammes de rayonnement pour une distance antenne-structure 

périodique Hp2 = 57mm, plan E (a, c et e), plan H (b, d et f)  
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Figure 4.20  Comparaison des diagrammes de rayonnement pour une distance antenne-structure 

périodique Hp3 = 2mm, (a, c et e) plan E, (b, d et f) plan H 

 

Figure 4.21  Comparaison des diagrammes de rayonnement de l’antenne seule sans métasurface pour 

les trois cas d’anisotropie, (a) sur le plan E et (b) sur le plan H 
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Figure 4.22  Comparaison des diagrammes de rayonnement de l’antenne à métasurface pour les 

différentes distances antenne-structure périodique, (a, c et e) sur le plan E, (b, d et f) sur le plan H 

4.6. Conclusion  

L'effet de l'anisotropie du substrat sur les performances des antennes patchs monopoles a été 

étudié sur un substrat de saphir uniaxial mais pourrait facilement être étendu à n'importe quel 

substrat biaxial arbitraire comme le saphir glass et le PTFE.  L'augmentation de la permittivité 

dans la direction de l'axe optique permet d'exciter plus de résonances, ce qui peut étendre le 

comportement de l'antenne à un dispositif multibande. De plus, un meilleur gain et une 

meilleure directivité ont été obtenus pour les faibles valeurs de permittivité.  

L’application des métasurfaces permet l’amélioration significative du gain de l’antenne 

monopole à substrat anisotrope plus qu’un substrat isotrope, notamment pour une valeur 

faible de εx  quand on varie εy et vice versa. 
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Conclusion Générale 

 

Cette thèse, à caractère théorique et expérimental avait pour objectif l’application des 

métamatériaux pour améliorer les performances des circuits micro-ondes précisément les 

filtres et antennes planaires. L’utilisation des métasurfaces, qui représentent l’équivalent 

bidimensionnelle des métamatériaux a permis de simplifier l’étude et la fabrication des 

circuits. L’influence des métasurfaces sur les circuits micro-ondes a été analysée pour trois 

applications : 60 GHz, la 5G à 24 GHz et 3.5 GHz et le WLAN.  

Concernant l’application 60 GHz, nous avons conduit une étude théorique et simulée de 

l’application des métatsurfaces multicouches  sur une antenne patch. Cette technique, malgré 

les améliorations qu’elle apporte, rend les circuits 2D très encombrés. Afin de contourner ce 

problème, nous avons proposé une nouvelle structure à cellule 3D ce qui nous a permis 

d’obtenir une antenne miniaturisée avec de très bonnes performances. Malheureusement, la 

fabrication de cette dernière s’est avérée quasiment impossible à l’échelle du laboratoire 

IMEP de Grenoble en raison de la finesse des dimensions et la difficulté rencontrée lors du 

montage des cellules unitaires.  

La difficulté de réalisation des structures pour les applications 60 GHz, nous a donné l’idée de 

réaliser la même étude à base des FSS 3D mais en diminuant la fréquence à 24 GHz  pour des 

applications 5G. Une astuce de fabrication, compatible aux standards du substrat  Rogers RT 

5880, a été proposée. Cependant, cette idée s’est aussi avérée difficile à réaliser à cause  des 

faibles dimensions de découpage des cellules et leurs montures dans le montage à réaliser. 

Afin de résoudre ce problème de fabrication, nous avons proposé une nouvelle structure, plus 

pratique, toujours dans le contexte des FSS 3D en se basant sur une cellule unitaire creuse. 

Cette nouvelle configuration a été ensuite réalisée et mesurée. Les résultats de simulations et 

de mesures ont montré une augmentation considérable de gain par rapport à l’antenne patch 

seule. La comparaison des résultats expérimentaux et ceux issus des simulations ont été 

conformes, sauf pour certains cas où il y a un petit décalage angulaire probablement dû au 

montage manuel des pièces. 

Une autre structure plus simple et plus performante que les deux dernières a été ensuite 

réalisée et mesurée. Cette structure a été fabriquée sur la base d’une FSS 2D, où la troisième 

dimension a été exploitée en plaçant des parois latérales réfléchissantes. Les résultats de 

simulation et de mesure ont montré une amélioration nette du gain par rapport aux deux 

structures précédentes. Cette amélioration montre l’importance de l’utilisation des parois 

réfléchissantes dans ces applications.  

Notre étude n’a pas été focalisée uniquement sur les antennes, nous avons aussi examiné le 

cas des filtres FSS 5G à 3.5 GHz dont un prototype a été fabriqué et mesuré. Les résultats ont 

montré un très bon filtrage autour de la fréquence ciblée. En plus de ces performances de 

filtrage, ce filtre possède une réponse  fréquentielle indépendante de l’angle d’incidence. 
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Par ailleurs, l’influence de l’anisotropie du substrat a aussi été prise en compte dans le cadre 

de l’étude des performances des antennes monopoles dédiée aux applications WLAN. Des 

améliorations du point de vue adaptation, gain et efficacité de rayonnement ont été obtenus. 

Dans le but d’examiner un couplage l’influence FSS – anisotropie, une structure FSS a été 

appliqué sur l’antenne pour plusieurs cas d’anisotropie, ce qui a eu pour effet d’améliorer 

encore plus les performances de cette antenne. 

Pour terminer et en perspective de ce travail, il serait judicieux dans le futur de: 

– Réaliser des structures FSS à cellule unitaire pleine, pour les applications  

60 GHz et 5G à 24 GHz. 

– Refaire la structure à cellule unitaire 3D creuse, en réalisant les différentes pièces 

ainsi que leur assemblage avec plus de précision. Le dispositif de mesure devra être 

plus adapté aux hautes fréquences afin d’améliorer les résultats déjà obtenus. 

– A titre comparatif, on propose le développement du principe de l’exploitation de la 

troisième dimension, en remplaçant, par exemple, les murs métalliques par des 

métasurafaces de réflexion. 

Investir sur d’autres modèles de filtres FSS pour d’autres applications dans le domaine micro-

onde voire optique aussi. 
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Annexe A 

A.1.  Dimensions de l’antenne patch rectangulaire 

Au sens large, une antenne est un élément passif qui permet le transfert d’une énergie 

électrique à une énergie électromagnétique ou vice versa (antenne émettrice ou réceptrice ou 

bien une antenne dont le fonctionnement est réciproque). 

Selon la fréquence de résonance fr à laquelle l’antenne va fonctionner, la permittivité relative 

du substrat εr , son épaisseur h, la largeur w et la longueur L du patch sont définies par [67] : 

 

𝑤 =
1

2𝑓𝑟√𝜇0𝜀0

√
1

𝜀𝑟 + 1
 A.1  

A cause des effets de bord (figure A.1), on détermine une longueur effective du patch avec une 

incertitude ΔL, tel que : 

 𝐿𝑒𝑓𝑓 = 𝐿 + 2∆𝐿 A.2  

Avec 
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 A.4  

Dont la permittivité effective est est  définie par [67]: 

 

𝜀𝑟𝑒𝑓𝑓 =
𝜀𝑟 + 1

2
−
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2
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ℎ

𝑤
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 A.5  

 
 

Figure A.1 : Présentation des dimensions d’une antenne patch, (a) vue dessus, (b) vue de coté 

A.2. Techniques d’excitation des antennes patch 

Il existe plusieurs types d’alimentation des antennes planaires parmi lesquels l’excitation par 

ligne coaxiale ou par ligne micro-ruban. 
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A.2.1. Excitation par ligne micro ruban 

L’excitation des éléments rayonnants peut être effectuée en utilisant une connexion directe 

entre une ligne micro-ruban et le patch, placée au centre de l’axe de symétrie du patch ou bien 

décalée par rapport à cet axe. Une insertion des encoches peut être réalisée pour améliorer 

l’adaptation pour lesquels les dimensions doivent être bien choisies (voir les pages 12,13 et 14 

du chapitre 14 de [67]),  la Figure A.2 montre les différents cas. Cette technique d’excitation 

nécessite généralement un circuit d’adaptation. 

 

Figure A.2 : Antenne patch à ligne micro ruban, (a) centrée, (b) décalée et (c) avec encoches  

A.2.2. Excitation par ligne coaxiale 

C’est une méthode simple à réaliser qui a l’avantage d’avoir un rayonnement parasite faible 

par rapport à l’excitation par ligne microruban. Le centre de la ligne coaxiale est soudé sur la 

face inférieure du patch, et la gaine extérieur est soudée sur le plan de masse comme indiqué 

sur la Figure A. 9. 

 

Figure A.3 : Excitation par ligne coaxiale 

A.3.  Impédance d’entrée et adaptation 

Quelque soit la technique d’excitation de l’antenne, l’adaptation est un paramètre 

indispensable, l’impédance d’entrée de l’antenne doit être égale à généralement 50Ω, et dans 

quelques cas 75Ω. Considérons 𝑥 la position du point d’excitation, et 𝐿 la longueur du patch, 

Le courant et la tension à l’entrée sont définies par [67] : 

 
𝐼𝑖𝑛(𝑥) =

𝑉𝑖𝑛

𝑍𝑖𝑛
sin (

𝜋𝑥

𝐿
) A.6  

 𝑉𝑖𝑛(𝑥) = 𝑉𝑖𝑛 cos (
𝜋𝑥

𝐿
) A.7  
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Zin est l’impédance d’entrée de l’antenne, elle est définie donc par : 

 
𝑍𝑖𝑛 =

𝑉𝑖𝑛

𝐼𝑖𝑛
= 𝑅𝑎 + 𝑗𝑋𝑎 A.8  

 

L’impédance caractéristique de la ligne d’excitation est une fonction de la largeur du 

patch  𝑤, l’épaisseur du substrat ℎ   et sa permittivité effective [67]: 

 

 
𝑍𝑐 =

60
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A.9  

 𝑍𝑐 = √𝜀𝑟𝑒𝑓𝑓 [
𝑤

ℎ
+ 1.393 + 0.667 𝑙𝑛 (

𝑤

ℎ
+ 1.44)]         quand         

𝑤
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A.10  

Le coefficient de réflexion à l’entrée de l’antenne est définie par : 

 
Γ =

𝑍𝑖𝑛 − 𝑍𝑐

𝑍𝑖𝑛 + 𝑍𝑐
 A.11  

Dans le cas où le coefficient de réflexion est différent de zéro, il y a apparition d’une onde 

stationnaire et la puissance d’alimentation n’est plus transmise de façon optimale à l’antenne.  

 

Pour avoir un minimum de réflexion, le coefficient  S11 doit être proche de 0 (et S12 proche de 

1). Ceci est possible si l’impédance d’entrée de l’antenne est égale au conjugué de 

l’impédance caractéristique de la ligne d’excitation. On admet qu’une bonne adaptation est 

obtenue lorsque le coefficient de réflexion est inférieur à –10 dB. Cela correspond à un 

rapport d’ondes stationnaires (VSWR, Voltage Standing Wave Ratio), compris entre 1 et 1.2. 

Le rapport d’ondes stationnaires est défini comme le rapport de la tension maximale à la 

tension minimale sur une ligne 

 


