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Résumé 
Transmissions numériques sans-fil pour la surveillance environnementale 

en milieu sous-marin. 
Résumé :  
 
La surveillance de l’environnement sous-marin nécessite le déploiement de capteurs et d’infrastructures dédiées 
dont le coût et l’impact sur la faune et la flore doivent être réduits. L’application cible vise des zones géographiques 
inférieures à 1km2 dans lesquelles les transmissions de flux vidéo et de mesures, prélevés par des capteurs 
immergés, doivent être réalisées sans-fil sur des distances supérieures à 10m avec un débit minimum de 80kbps 
pour des puissances d’émission d’une dizaine de Watts. Une étude comparative des méthodes de communication 
acoustiques, optiques et électromagnétiques en eau de mer est présentée.  Cette analyse est introduite en définissant 
un ensemble de critères de performances destinés à évaluer et sélectionner la technique la mieux adaptée aux 
besoins applicatifs. Les méthodes électromagnétiques, dont les coûts de déploiements et l’impact environnemental 
sont minimaux, présentent toutefois des limitations de portée pour le débit de données souhaité. La suite de cette 
thèse présente les travaux de recherche qui ont été menés pour lever ces verrous technologiques. Un premier 
modèle simplifié de propagation des champs électromagnétiques en milieu subaquatique a été développé pour 
différencier les modes de propagation favorisant les pertes par conduction de celles engendrées par les propriétés 
diélectriques de l’eau de mer. Des prototypes d’antennes ont été développés pour tenter d’exciter le milieu en 
favorisant l’un ou l’autre mode. Finalement, l’étude détaillée d’un modèle de couplage magnéto-inductif a permis 
de réaliser et d’évaluer les performances d’une telle liaison en utilisant des techniques originales d’élargissement 
de bande passante qui ont été implémentées avec succès dans un prototype de MODEM sous-marin. 
 
Mots clés : Transmissions, Télémétrie, Sous-Marin, Sans-fil, Capteurs, Surveillance, Environnement, 
Électromagnétique, Magneto-Induction 

 

Underwater wireless data transmission for environmental monitoring. 
Summary:  
 
Monitoring the underwater environment requires the deployment of dedicated sensors and infrastructure whose 
cost and impact on flora and fauna must be reduced. The target application aims geographic areas of less than 
1km2 in which transmissions of video streams and measurements, taken by submerged sensors, must be carried 
out wirelessly over distances greater than 10m with a minimum bit rate of 80kbps for powers of emission around 
a dozen of Watts. A comparative study of acoustic, optical and electromagnetic communication methods in 
seawater is presented. This analysis is introduced by defining a set of performance criteria intended to assess and 
select the technique best suited to application needs. The electromagnetic methods, whose deployment costs and 
environmental impact are minimal, however presents limitations of ranges for the desired data rate. The remainder 
of this thesis presents the research work that has been carried out to remove these technological obstacles. A first 
simplified model of propagation of electromagnetic fields in an underwater environment has been developed to 
differentiate the propagation modes favouring conduction losses from those caused by the dielectric properties of 
sea water. Prototype antennas have been developed to try to excite the medium by favouring one or the other mode. 
Finally, the detailed study of a magneto-inductive coupling model made it possible to carry out and evaluate the 
performance of such a link using original bandwidth widening techniques which were implemented successfully 
in an underwater MODEM prototype. 
 
Keywords: Transmissions, Telemetry, Underwater, Wireless, Sensors, Monitoring, Environment, 
Electromagnetic, Magneto-Induction 
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Préambule 

 
Dans la nature, la communication est à la fois inhérente et nécessaire à la vie. Le 

mécanisme d’évolution décrit par Charles Darwin en 18591, a permis, par le processus continu 
de sélection naturelle, de pourvoir le monde animal de moyens de communications aussi variés 
qu’efficaces. Pour les animaux, cette efficacité se rapporte essentiellement à un mode 
d’échange entre individus permettant de satisfaire des besoins vitaux tels que localiser de la 
nourriture, avertir d’un danger, se regrouper, s’orienter, s’accoupler ou marquer un territoire. 
Les supports physiques de ces échanges ont pour point commun d’utiliser une propriété 
intrinsèque du milieu avec lequel certains organes biologiques peuvent interagir.  Ainsi, le son, 
les champs électriques, le mouvement, les flux calorifiques ou encore les odeurs sont autant de 
supports que les animaux utilisent pour transporter des informations utiles. Les progrès de la 
technologie et en particulier de l’électronique appliquée à la télémétrie ont permis, dans la 
deuxième moitié du vingtième siècle, de mieux comprendre le comportement des animaux. Il 
a alors été montré que certains modes de communication entre animaux présentent des 
propriétés remarquables. C’est par exemple dans les profondeurs des océans que les records de 
distances sont atteints, ainsi, à titre d’exemple, Roger Payne et Douglas Webb [1] ont estimé 
que des sons contenant des informations de signalisation de présence, produits par certaines 
espèces de baleines, pouvaient parcourir des distances de plusieurs milliers de kilomètres. De 
tels signaux sonores ayant une fréquence centrale de l’ordre d’une vingtaine de Hertz pourraient 
donc potentiellement transiter d’un pôle à l’autre. Malheureusement, Payne et Webb conclurent 
que de telles distances de transmissions sont aujourd’hui irréalistes en raison des multiples 
interférences sonores produites par les activités humaines [2] tels que les bruits engendrés par 
les hélices et moteurs des navires, les sonars et autres dispositifs de localisation, les plateformes 
de forages, etc. Pour les mammifères marins, les moyens de communications répertoriés [3], 
montrent que toutes les propriétés de l’eau, parfois aussi subtiles que les bulles, sont autant de 
vecteurs de communications avantageusement utilisés par la nature. 

Pour les humains, les cinq sens ont permis d’échanger des informations par héritage des 
premiers hominidés. C’est la configuration particulière de l’appareil phonatoire qui fut exploité 
avec l’apparition des protolangages au cours de l’évolution de l’Homo-erectus [4] qui donna à 
l’être humain un outil déterminant de développement en rendant possible la formulation et le 
partage efficace des connaissances acquises par un individu à ses semblables. Avec l’émergence 
des premières civilisations, Homo-sapiens n’a cessé de produire des outils destinés à améliorer 
les performances de ses moyens de communication. Des instruments ou des moyens, tels que 
les cors ou les signaux de fumée, accompagnés de règles de codage de ces échanges, se sont 
développés au cours des siècles. Avec la maîtrise de l’électricité, suivie de l’invention du 
télégraphe, les transferts d’informations sont devenus rapides, fréquents et ont permis 

 
 
 
1 “The origin of species, by means of natural selections”, Charles Darwin, Londres, 1859. 
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l’interconnexion des territoires. Dès le début du XXème siècle, les télécommunications 
accompagnent des perspectives de croissance économiques qui conduisent à l’intensification 
de travaux de recherche, de développement et de déploiement d’infrastructures qui engagent 
des investissements considérables. C’est avec les progrès de l’électronique et l’invention du 
processeur, implémenté pour la première fois en 1971, dans un unique circuit électronique par 
Intel, que ces efforts se sont renouvelés, accélérés et mondialisés avec l’émergence de l’Internet 
et de la téléphonie mobile. Les évolutions fulgurantes des technologies du transport et du 
traitement de l’information, complémentaires, sont à l’origine de la « révolution numérique ». 
Les réseaux et infrastructures de télécommunications permettent désormais de faire transiter et 
converger en temps réel des flux colossaux d’informations de nature hétérogène en tout point 
du globe. Depuis sa création, il y a maintenant près de cinquante ans, Internet supporte 
l’essentiel des transferts d’informations qui caractérisent notre civilisation. Les données qu’il 
transporte, initialement produites et introduites sur ce réseau par des humains, ont 
progressivement laissé une place, aujourd’hui non négligeable, à des contenus engendrés 
automatiquement par des machines et des capteurs. Cette nouvelle étape qui a débuté dans les 
années 2000 avec l’arrivée massive des objets connectés (IoT) 2  a permis non seulement 
d’accéder à de nouvelles informations de télémétrie, mais également d’interagir à distance avec 
des installations [5][6].  

Ces efforts ont conduit à déployer sur terre des réseaux de capteurs et infrastructures 
communicantes, permettant de mesurer et évaluer les grandeurs physiques, flux matériels et 
énergétiques représentatifs de l’activité industrielle, économique et environnementale de notre 
civilisation. Les océans qui recouvrent environ 70% de la surface du globe, contribuent, au 
travers de leurs ressources et interactions avec l’atmosphère, aux conditions de vie sur terre. Ils 
représentent donc un enjeu économique et environnemental majeur qu’il s’agit de mieux 
appréhender, connaître et comprendre pour fournir aux différents acteurs sociaux-économiques 
des éléments de décisions et d’actions. C’est dans ce contexte que nous nous sommes intéressés 
aux systèmes de communication sous-marine sans-fil pour la surveillance de l’environnement. 
 
 

  

 
 
 
2 IoT : de l’Anglais “Internet of Things” qui traduit en Français signifie “Internet des objets » 
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1 Introduction 

 « L’économie de la transmission sans-fil est 
d’une importance suprême pour l’humanité. » 

 Nikola Tesla 
 
 
1.1 Transmission de données en milieu sous-marin 

 
Les sites subaquatiques sont généralement difficilement accessibles et imposent des 

contraintes logistiques importantes et variées, incluant le coût, les conditions météorologiques 
ou encore les compétences particulières des intervenants. Ainsi, les infrastructures ou matériels 
destinés à y évoluer doivent satisfaire à de nombreuses exigences originales relatives aux 
propriétés physiques du milieu aquatique lui-même, mais également aux difficultés de 
transport, de visite ou de maintenance. Afin de limiter ces contraintes, certaines interactions 
avec ces installations sous-marines peuvent être réalisées à distance. Dès lors, il s’agit 
d’échanger des informations avec des systèmes de mesures, de contrôle ou de commande qui 
doivent être rendus capables de communiquer dans cet environnement. Les transmissions de 
données en milieu sous-marin sont utilisées dans d’innombrables applications nécessitant le 
transfert d’informations avec des systèmes ou des personnes qui évoluent sous la surface 
d’étendues d’eaux naturelles ou artificielles.  

L’environnement sous-marin est un composé chimique complexe, comportant plus de 
80 éléments variablement dissous et répartis dans l’eau de mer. Il présente donc de nombreuses 
propriétés physico-chimiques, difficilement mesurables en raison de son inhomogénéité aux 
échelles microscopiques comme macroscopiques. Ces caractéristiques compliquent 
considérablement la mise en œuvre de transmission de données dans ce milieu. Il est donc 
nécessaire de procéder à une étude approfondie de ces caractéristiques pour identifier le 
meilleur moyen d’établir une communication pour une application donnée. De manière 
générale, en milieu subaquatique, il existe deux grandes familles de méthodes de 
communication. La première consiste à utiliser un guide d’onde de nature exogène au milieu 
permettant de faciliter la propagation de la grandeur physique modulée par l’information utile. 
Cette première catégorie nécessite donc le déploiement d’une structure reliant physiquement 
les sources aux destinataires, ce qui implique un espace dégagé, suffisant et sécurisé pour 
positionner la liaison matérielle. Ces techniques, dites « filaires » sont utilisées le plus souvent 
pour réaliser des communications sur de grandes distances ou avec des contraintes de débits 
élevées. A titre d’exemple, les fibres optiques utilisées pour les connexions Internet 
intercontinentales (cf. figure 1.1(a)) ou les liaisons avec des drones d’exploration (cf. figure 
1.1(b)) font partie de cette catégorie.  Les coûts d’installation, de maintenance et d’exploitation 
de ces infrastructures ainsi que les précautions nécessaires à leur mise en œuvre limitent leur 
utilisation à des applications encadrées par des moyens techniques, humains et matériels 
importants. 
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Figure 1-1. Liaisons filaires sous-marines : Câble sous-marin de télécommunication à fibres optiques (a), Drone 

sous-marin filoguidé (HROV - IFREMER) (b) 
 

La seconde famille de méthodes de communications sous-marine, appelées « non-

filaires » ou plus simplement sans « sans-fil », vise à diminuer ces exigences d’installation et 
de déploiement. Ces techniques utilisent les propriétés physico-chimiques intrinsèques du 
milieu aquatique pour supporter la transmission des signaux informatifs. L’économie d’une 
liaison physique dédiée permet de réduire considérablement les contraintes d’aménagement ou 
de dégagement des sites séparant les sources des destinataires. Malheureusement, quelle que 
soit la grandeur physique choisie pour porter l’information, il est difficile de concentrer 
l’énergie des signaux utiles qui se propagent dans ce milieu en raison de son caractère dissipatif 
et des phénomènes de diffusion, de réflexion ou de réfraction qui s’y produisent. La 
conséquence générale de ce premier constat est que ces méthodes de transmissions de données 
ont une portée plus limitée, à qualité de service attendu et puissance d’émission équivalente aux 
techniques de la première catégorie. Ces techniques sont donc souvent réservées à des 
applications impliquant de courtes ou moyennes distances, où au minimum l’une des sources 
ou l’un des destinataires est isolé ou embarqué dans un système énergétiquement autonome et 
dont la qualité ou l’intégrité des transmissions peuvent être temporairement dégradées. 
Cependant, cette dégradation de l’information peut être partiellement compensée par le choix 
approprié de méthodes de modulation, de codage ou de gestion des connexions. Les systèmes 
de communications sans-fil sous-marins induisent donc le déploiement d’infrastructures 
nécessitant des aménagements de site moins complexes que les méthodes filaires. La 
contrepartie de cette simplification se caractérise par l’apparition de contraintes fonctionnelles 
supplémentaires sur les architectures des dispositifs de transmissions. 

La communication sans-fil subaquatique utilise généralement des grandeurs physiques 
qui supportent une modulation dont la forme d’onde puisse s’étaler sur un spectre fréquentiel 
suffisamment large pour contenir l’information utile. Cette condition interdit alors l’utilisation 
de techniques de diffusion de mélanges gazeux ou liquides dans l’eau dont les temps de 
relaxation caractéristiques sont trop élevés et disposent d’un potentiel de modulation 
insuffisant. Parmi les grandeurs physiques exploitables, on trouve la lumière pour des longueurs 
d’ondes inférieures au micromètre (Infrarouge lointain), les ondes acoustiques, les champs 
magnétiques et électriques dont le couplage des composantes ondulatoires est influencé par le 

 
 (a) (b) 
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milieu aquatique en raison de ses propriétés physico-chimiques. L’étude et le choix du support 
physique sont essentiellement guidés par les besoins fonctionnels de l’application. 

 La surveillance de l’environnement sous-marin est un sujet extrêmement vaste dont les 
spécifications sont relatives au cadre applicatif envisagé. Dans une application automatisée de 
surveillance de site, il est nécessaire de déployer un réseau de capteurs sur un site sous-marin 
en vue de collecter des données significatives. Souvent l’exploitation de ces mesures sera faite 
en surface ou sur terre, ce qui implique que ce dispositif puisse être enrichi de systèmes 
d’extension susceptibles de retransmettre les données en air libre. Une telle architecture 
implique donc des organes de transmissions hétérogènes. Ainsi, la mise en œuvre de dispositifs 
de télémétrie sous-marins sans-fil fait intervenir structurellement des appareils qui intègrent des 
fonctionnalités variées et complémentaires. Ainsi, ces systèmes, qui doivent être déployés en 
milieu naturel, doivent répondre à de nombreuses exigences : 

• la robustesse mécanique. Les appareils immergés sont soumis d’une part à des 
contraintes mécaniques importantes imposées par les efforts exercés par la pression de 
l’eau sur les surfaces des parois de leurs enveloppes, mais également à des exigences 
d’étanchéité nécessaires à la protection des systèmes électriques embarqués. La pression 
varie avec la profondeur mais aussi avec les effets des courants au voisinage des 
dispositifs. S’ajoutent à ces efforts mécaniques intrinsèques au milieu aquatique naturel 
les actions liées aux activités de la faune et de la flore dont elle est le siège et qui souvent 
adhèrent, heurtent ou se développent sur les surfaces exposées. Ainsi, les chocs, 
mouvements ou vibrations qui s’exercent sur les systèmes immergés imposent des 
contraintes importantes de fixation, de maintien et de protection de leurs éléments 
constitutifs. En particulier, les organes en contact ou en interaction direct avec le milieu 
subaquatique, tels que les transducteurs, doivent faire l’objet d’une étude et d’un 
dimensionnement soigné pour résister à ces efforts tout en préservant au mieux leurs 
performances fonctionnelles nominales. La composition chimique du milieu, la faune et 
la flore qui y évoluent, constituent des sources d’agression physique des enveloppes 
dont les matériaux devront être judicieusement choisis pour résister à une exposition 
prolongée.  

• la consommation d’énergie. La cohérence de la démarche de mise en œuvre d’une 
communication sans-fil, consommatrice d’énergie, implique également, au moins pour 
l’un des terminaux, souvent isolé, de limiter toute liaison filaire avec des systèmes 
extérieurs. Cette contrainte s’applique en particulier pour les fonctions annexes 
d’alimentation. Par conséquent, il est souvent nécessaire de rendre le système autonome 
énergétiquement. Cette autonomie relative engendre de fortes contraintes de 
consommation sur les systèmes embarqués qui ont pour objectif de limiter les actions 
de maintenance. Les conditions d’exploitation interviennent alors massivement dans le 
dimensionnement du système d’alimentation mais également sur la limitation des 
puissances mises en jeu dans les opérations de communication et de traitement. 
L’alimentation électrique du système doit donc être assurée par un dispositif capable de 
fournir suffisamment d’énergie lors d’une transmission. Cette énergie peut être fournie 
par des batteries ou par un système de collecte annexe pouvant éventuellement 
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l’extraire, après conversion, d’une énergie issue du milieu (énergie cinétique par 
prélèvement de courant d’eaux, énergie chimique extraite par oxydoréduction…). Dans 
le cadre de cette étude, l’énergie sera fournie par des batteries rechargeables. Par 
ailleurs, les systèmes d’alimentation modernes intègrent souvent des régulateurs à 
découpage qui sont sources de bruits et peuvent perturber les systèmes de transmissions. 
Plus les quantités d’énergies mises en jeu lors des phases de transmissions sont 
importantes, plus les perturbations engendrées par les circuits d’alimentation sont 
potentiellement importantes. Ceci impose de prendre des précautions particulières 
d’isolement, de choix de fréquence de commutation et plus généralement de 
compatibilité électromagnétique. 

• le débit. Les informations échangées peuvent être de nature hétérogène, certaines 
relatives à des opérations de contrôle ou de commande des dispositifs, mais elles sont, 
pour l’essentiel, de nature télémétrique issues de capteurs variés. La quantité 
d’informations à transmettre par unité de temps détermine le débit numérique qui 
s’exprime en bits par seconde. Parmi les informations les plus volumineuses, on trouve 
les images, qui même lorsqu’elles sont compressées, sont encodées dans des messages 
de tailles importantes pour être transmises. Ce volume dépend de leur quantité et de leur 
définition. La qualité d’image souhaitée dépend essentiellement de l’utilisation finale 
de ces données. Leur transfert peut donc exiger des débits binaires élevés dans les 
applications de surveillance subaquatique en temps réel qui sont aujourd’hui 
majoritairement réalisées avec des liaisons filaires. La qualité des flux vidéo à 
transmettre et leur débit, mesuré en nombre d’images par seconde (fps 3 ), influent 
considérablement sur la bande passante nécessaire à leur transmission. Afin d’obtenir 
un débit suffisant, dans une bande passante limitée, il sera nécessaire de moduler 
simultanément plusieurs porteuses de fréquences différentes pour distribuer 
l’information à transmettre par des techniques de « multiplexage fréquentiel » ou de 
« modulation multi-porteuse » [7] [8]. 

• la distance de transmission. Dans un milieu donné et pour une méthode de transmission 
choisie, la distance entre une source et un destinataire d’un flux d’informations est 
limitée par la quantité d’énergie dissipée lors de son transport. Cette dissipation est la 
conséquence d’une interaction entre la grandeur physique modulée et les constituants 
physico-chimiques du canal de transmission. En effet, lors de sa propagation, le signal 
physique utile, dont l’une au moins des caractéristiques est variable dans le temps car 
modulée par l’image de l’information, excite le milieu par l’une des lois de couplage de 
la physique et cède alors une partie de l’énergie qu’il contient au milieu traversé. Aussi, 
plus long est le parcours dans ce milieu, plus la quantité d’énergie perdue augmente. 
Pour atteindre de grandes distances, il faut donc choisir une grandeur physique 
minimisant un tel couplage et dont la puissance d’émission soit suffisante pour atteindre 

 
 
 
3 fps : « Frames per second » : images par seconde 
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le destinataire. Pour réaliser les liaisons sous-marines sans-fil, les canaux de 
communication ont pour support physique le milieu aquatique lui-même. Il faut donc 
introduire dans la chaîne de transmission, des convertisseurs d’énergie capables 
d’interagir directement avec les grandeurs physiques utilisées pour la propagation des 
signaux informatifs. Ces organes, positionnés en sortie de l’étage de puissance de 
l’émetteur ou en entrée du récepteur sont appelés « transducteurs ». Ils constituent des 
éléments déterminants à l’établissement des liaisons. Ils sont constitués d’un ou 
plusieurs éléments matériels agencés et orientés géométriquement de manière à 
maximiser les échanges d’énergie avec les grandeurs physiques utilisées pour la 
transmission. Le choix, la caractérisation, le dimensionnement et le positionnement de 
ces transducteurs, constituent des étapes incontournables dans la conception ou la mise 
en œuvre d’un système de transmission de données.  

  Outre ces contraintes fonctionnelles, des exigences supplémentaires doivent être prises 
en compte pour s’intégrer harmonieusement dans l’environnement et dans un contexte 
économique. Ces derniers aspects doivent êtres estimés en amont, pour permettre de les intégrer 
dans un projet d’installation. Malheureusement, une telle évaluation présente plusieurs 
difficultés : 

• l’estimation de l’impact environnemental. Une partie de la puissance émise pour 
transporter l’information se dissipe dans l’eau de mer et est absorbée d’une part par ses 
composés inertes, mais également par l’ensemble de la flore et de la faune qui y 
évoluent. Si le support de communication utilise une grandeur physique du milieu lui-
même, cette perturbation artificielle doit avoir un impact particulièrement limité, voire 
inexistant sur l’environnement ainsi que sur l’ensemble du vivant y évoluant. Par 
extension, dans le contexte de la prise en compte de l’environnement et du 
développement durable, cette biocompatibilité doit s’étendre à l’ensemble des 
matériaux constitutifs des dispositifs potentiellement en contact avec le milieu naturel. 
Ceci implique qu’il est nécessaire de prendre en compte l’ensemble des conséquences 
biologiques engendrées par les techniques et dispositifs de transmissions ainsi que leur 
influence sur les comportements des animaux. A ce jour, nous n’avons pas trouvé dans 
la littérature, d’études exhaustives permettant d’évaluer cette « compatibilité 

environnementale ». Bien qu’une étude précise de ces effets dépasse largement le cadre 
de cette thèse, cependant nous avons souhaité proposer une méthode d’évaluation 
originale qui se limite aux effets indésirables induits par les signaux de transmission. 

• l’estimation des coûts financiers. Les technologies mises en jeu pour réaliser une 
transmission dépendent également fortement du média utilisé. Comme nous le verrons, 
ces technologies imposent des contraintes de fabrication, d’installation et de 
maintenance qui induisent des coûts d’exploitation. Bien que les méthodes d’estimation 
de coûts couramment utilisées pour étudier la rentabilité de réseaux de télémétrie 
terrestres soient très efficaces, elles sont cependant difficilement directement 
transposables aux applications sous-marines. En effet les réseaux de capteurs sous-
marins engendrent des contraintes d’intervention qui impliquent des matériels, des 
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compétences et des fréquences d’intervention très spécifiques dont les coûts sont très 
différents de ceux pratiqués en surface.  

Ainsi l’ensemble des performances fonctionnelles, économiques et environnementales 
des systèmes de transmission de données sous-marines contribuent au choix, au 
dimensionnement et à la mise en œuvre d’une solution de surveillance environnementale 
optimale. Nous proposons dans ce mémoire de thèse une approche originale de cette 
problématique globale.  

 

1.2 Contexte et objectifs 

 
Ce travail a été initié en vue de rechercher une solution originale de télémétrie et de vidéo-

surveillance sous-marine répondant à un ensemble d’exigences fonctionnelles, économiques et 
environnementales. 

A ce jour, les applications de ce type de technologies, sont encore balbutiantes dans certains 
domaines d’applications. C’est en s’intéressant au domaine particulier des cultures industrielles 
et artisanales conchylicoles que notre problématique a été identifiée. Une étude de marché 
menée dans le cadre d’un projet de création d’entreprise visant à optimiser les rendements et 
limiter la mortalité des productions ostréicoles nous a amené à réfléchir à un système de 
télémétrie susceptible de fournir aux exploitants des outils d’aide à la décision. De tels systèmes 
étaient en effet bienvenus au regard des besoins d’analyses de données environnementales de 
sites soumis à des conditions sévères d’exploitation. Des capteurs devaient, à l’aide d’une 
technique respectueuse de l’environnement, transmettre vers la surface des données numériques 
sans liaison filaire pour automatiser les opérations de mesures à des coûts réduits et dans le 
respect des contraintes de production. La mise en œuvre d’une telle expérimentation devait 
permettre d’envisager la production de solutions industrielles de réseaux de capteurs sous-
marins non filaires, en proposant une réelle avancée technologique sur ces marchés. Une étude 
préliminaire a été menée au sein du L3i pour réaliser un capteur sous-marin destiné à prélever 
des mesures de températures et d’oxygène dissous à une profondeur de 10 mètres avec un débit 
de 300bps. Ces premiers travaux nous ont conduit à envisager et étudier de nouvelles 
applications dans les domaines de l’aquaculture, de la surveillance de sites touristiques ou de 
la prévention de risques de pollution en milieu maritime. Certains interlocuteurs, à l’instar de 
l’Institut Océanographique de Monaco, ou du « pôle mer méditerranée », nous ont fait part de 
besoins de vidéosurveillance sous-marine qui impliquaient des évolutions technologiques 
importantes à apporter à ces premiers prototypes de capteurs.  

La synthèse de l’expression de ces besoins a fait apparaitre des points communs que nous 
avons identifiés et reformulés pour définir les axes de recherches développés dans cette thèse. 
En particulier, les zones à surveiller ou à contrôler sont des réserves ou des sites d’exploitation, 
parfois à sécuriser, dans lesquels les eaux sont soumises à de fortes contraintes de qualité et 
risquent d’être polluées. Le fond marin peut être irrégulier et parsemé de nombreux obstacles 
minéraux, biologiques ou artificiels statiques et dynamiques. Les dispositifs risquent donc 
d’être soumis à des chocs et efforts mécaniques importants. Ces espaces à surveiller sont 
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supposés bien délimités et s’étalent sur des distances allant d’une dizaine de mètres jusqu’au 
kilomètre. Ils s’étendent potentiellement depuis le fond jusqu’à la surface, peuvent être soumis 
à des visites à vocations touristiques, industrielles ou de recherche et éventuellement traversés 
par un fort trafic maritime. Il s’agit donc de développer une technologie susceptible de réaliser 
un réseau de capteurs capables de transmettre des données depuis les extrémités géographiques 
du site surveillé. Afin d’optimiser le déploiement et l’utilisation de chaque nœud, une topologie 
de réseau maillé est souhaitée. Cette architecture collaborative permet de limiter les distances 
de transmissions entre les capteurs au prix d’une complexité accrue de la pile de protocole 
embarquée et éventuellement de la consommation. Dans cette configuration, une distance de 
transmission minimale de l’ordre d’une dizaine de mètres est envisageable.  

Outre les fonctions de prélèvement et de transmissions de mesures de paramètres 
environnementaux, il s’agit donc de rechercher une solution permettant de développer un 
prototype de MODEM autonome en énergie, capable de transférer des images sous-marines en 
temps réel avec une liaison sans-fil et une qualité minimale VGA de 640x480 pixels et 256 
couleurs à un débit de 1 image par seconde ou de qualité QCIF4 à un débit de 10 images par 
seconde. Les performances des techniques de compressions vidéo actuelles telles que MPEG-
4 [9], permettent de réduire considérablement la taille mémoire des flux vidéos. De plus, les  
caractéristiques des images sous-marines qui présentent en général de faibles contrastes avec 
des composantes colorimétriques relativement homogènes [10], favorisent cette réduction.  
 

Pour répondre aux exigences de ce contexte applicatif, il est nécessaire de fixer les 
objectifs opérationnels des travaux de recherches. Le débit binaire minimal de notre système 
de transmissions doit être au minimum de 80kbps sur une distance de 10 mètre. Le système doit 
impérativement minimiser toute forme de perturbation de l’environnement de son site de 
déploiement tant du point de vue visuel que sur des effets indésirables éventuels sur la faune et 
la flore. Il doit donc être aussi discret que possible. Son déploiement doit engendrer le minimum 
de coûts de maintenance et d’intervention. La solution proposée doit donc être robuste et 
résistante à d’éventuelles perturbations ou sollicitations extérieures, tout en étant autonome 
énergétiquement. Enfin, une telle technologie devra potentiellement permettre de réaliser un 
réseau de capteurs sous-marins dédiés à la surveillance environnementale tout en optimisant un 
ensemble de critères de performances.  

Cette démarche sera satisfaite par l’application d’une méthodologie rigoureuse qui 
s’accompagne d’exigences et d’objectifs scientifiques. Nous nous attacherons à explorer 
plusieurs possibilités et à réaliser les expériences nécessaires à la confrontation des résultats 
expérimentaux avec les prédictions théoriques et de simulation. Ce travail a donc vocation à 
rechercher et améliorer de manière significative au moins l’une de ces caractéristiques de 
performances des systèmes de transmissions sous-marins sans-fil. L’essentiel de l’étude se 
concentre sur l’optimisation de la couche physique d’une liaison sous-marine. La démarche 

 
 
 
4 QCIF : Quarter CIF : 176x144 pixels 
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scientifique permettant de répondre à cette problématique implique d’adresser méthodiquement 
les objectifs suivants :  

- Identifier et quantifier les critères de performances attendus pour l’application. 
- Identifier les différentes méthodes de communication correspondant au cadre 

applicatif envisagé. 
- Caractériser et quantifier les performances de chaque méthode et les comparer 

aux besoins de l’application en s’appuyant sur l’état de l’art. 
- Choisir une méthode ayant un potentiel d’amélioration et d’adaptation suffisant 

pour satisfaire aux exigences de l’application. 
- Réaliser une étude détaillée de la méthode sélectionnée et du comportement 

général des canaux de transmission associés. 
- Choisir une méthode de modulation adaptée. 

- Identifier les améliorations et adaptations envisageables. 
- Rechercher des solutions permettant de se rapprocher des objectifs de performances 

identifiés. 
- Proposer des modèles analytiques, comportementaux et de simulation de ces 

solutions. 
- Proposer une conclusion sur la faisabilité de ces solutions. 

L’analyse préalable de l’état de l’art des méthodes existantes de communication sous-
marines est indispensable. Cette phase d’étude bibliographique a pour objectif d’établir 
soigneusement une nomenclature des différentes méthodes existantes. Elle permet également 
d’identifier différents critères de performance utiles à l’évaluation et l’amélioration d’une 
technique particulière. Notre objectif implique une approche fortement transversale qui fait 
intervenir, outre les théories propres aux télécommunications, des notions de physique, 
d’électronique analogique et numérique. En particulier, l’utilisation des techniques de 
couplages par magnéto-induction, qui même si elles sont bien connues et définies en théorie 
restent relativement complexes à mettre en œuvre de manière pratiques dans un cadre concret. 
Aussi, des outils de simulations seront utilisés après l’application d’approximations nécessaires 
pour simplifier l’étude et la recherche de solutions efficaces et réalisables.  
 
1.3 Organisation du manuscrit 

La problématique de la transmission sous-marine sans-fil abordée dans cette 
introduction est en réalité très complexe car elle implique des domaines scientifiques très 
différents.  

Le chapitre 2 vise à présenter et évaluer les différentes méthodes de transmission de 
données en milieux sous-marin. Il existe essentiellement trois grandes familles de 
communication sous-marines : 

• les méthodes acoustiques, qui utilisent les ondes sonores et ultrasoniques ; 

• les méthodes électromagnétiques, qui utilisent les ondes électriques et 
magnétiques. Elles se divisent en deux grandes catégories : les méthodes 
radioélectriques utilisant les propriétés de propagation des ondes 
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électromagnétiques en champs lointains et celles utilisant le principe de couplage 
par magnéto-induction ; 

• les méthodes optiques, qui utilisent les ondes lumineuses, sont un cas particulier 
des méthodes électromagnétiques.  

Le choix d’une méthode de transmission dépend de critères de performances mais 
également des contraintes matérielles, logistiques, environnementales et économiques. Une 
première partie de l’étude consiste donc à identifier et établir des indicateurs représentatifs de 
ces facteurs. Cette étape préliminaire primordiale nous a conduit à construire un protocole 
d’évaluation objectif des différentes techniques de transmission, en délivrant un ensemble 
d’indicateurs quantifiables. L’état de l’art des méthodes de communication sous-marines est 
présenté de manière à réaliser cette évaluation. Chaque méthode fait l’objet d’un sous-chapitre 
spécifique qui décrit son principe de fonctionnement, les caractéristiques principales des 
canaux de transmission associés, les principes de réalisation ou d’intégration et enfin 
l’évaluation des critères de performances, présentées sous forme de tableaux. Ce chapitre se 
conclut par un comparatif des différentes techniques de transmissions sous-marines, nous 
permettant de choisir la solution la plus adaptée à nos objectifs opérationnels et d’identifier les 
verrous technologiques (portée et débit) qui doivent être levés pour atteindre les performances 
attendues. 

 
La contribution principale de ce chapitre consiste à avoir établi un ensemble de 

critères hétérogènes et un protocole systématique d’évaluation des différentes méthodes 

de transmission sous-marines. En particulier, des indicateurs de compatibilité 

environnementale et de coût de déploiement ont été introduits en sus des critères 

classiques de performances fonctionnelles. Cette approche permet de réaliser le choix 

d’une méthode optimale au regard d’un cahier des charges global.  

 

Le chapitre 3 a pour objectif d’étudier, de caractériser les propriétés du média et du canal 
de transmission électromagnétique, pour favoriser la propagation du champ électrique, en vue 
d’augmenter la portée et le débit binaire. Dans une première section, un modèle de propagation 
des ondes électromagnétiques en champ lointain est proposé. L’étude de ce modèle permet de 
mettre en évidence des pertes de puissances distinctes qui sont associées au comportement 
partiellement conducteur ou diélectrique de l’eau de mer. Le comportement des phénomènes 
de conduction et de polarisation nous a conduit à rechercher et développer des prototypes 
d’antennes destinées à favoriser l’un ou l’autre des modes de propagation. La simulation, la 
réalisation et les mesures effectuées sur les prototypes expérimentaux permettent d’évaluer la 
validité des modèles utilisés et d’en éprouver les limites. 

 
La première contribution de ce chapitre réside tout d’abord dans le développement 

d’un modèle de propagation en champ lointain d’une onde électromagnétique en milieu 

sous-marin, basé sur une analyse asymptotique de la constante de propagation. Ce 

modèle a permis de mettre en évidence deux modes de propagation qui ont chacun été 
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exploités expérimentalement. La seconde contribution est liée à la simulation et la 

réalisation d’un prototype d’antenne original à « saut d’indice de permittivité » visant à 

exciter le milieu de manière à favoriser le mode de propagation associé aux pertes 

diélectriques. Ce prototype a permis de mettre en évidence une incohérence entre les 

modèles de simulation et les mesures. La dernière contribution a consisté à étudier une 

antenne boucle dédiée à exciter le mode de propagation de conduction, et tout 

particulièrement sa bande passante et son impédance 

 

Le chapitre 4 décrit et caractérise un modèle de communication par couplage en champ 
proche entre bobines dans l’eau de mer. Ce modèle est analysé pour proposer, développer et 
optimiser une technique de transmission originale par Magnéto-Induction (MI) à bande 
passante élargie permettant de satisfaire les objectifs opérationnels et scientifiques de cette 
thèse. Un prototype de MODEM sous-marin magnéto-inductif à bande élargie permettant 
d’implémenter une modulation OFDM est présenté. Les résultats d’une campagne de mesures 
in situ permet de confirmer la validité des prédictions théoriques et de simulations.   

 
Les contributions principales de ce chapitre résident tout d’abord dans le 

développement d’un modèle de couplage magnéto inductif qui permet d’évaluer les 

conditions de transmission optimales en proposant une méthode de dimensionnement et 

d’adaptation d’antennes boucles pour une application donnée. La seconde contribution 

consiste en l’analyse et la mise en œuvre de méthodes originales d’élargissement des 

bandes passantes des antennes émettrices en utilisant des techniques d’asservissement en 

courant, et réceptrices en associant des convertisseurs d’impédances, des amplificateurs 

à transconductances et des circuits d’amplification à intégration. La dernière 

contribution est la réalisation d’un prototype original de MODEM permettant de 

supporter une modulation OFDM. L’ensemble de ces contributions ont fait l’objet d’un 

dépôt d’enveloppe Soleau. 
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2 Communications sans-fil en milieu 

sous-marin 

« Grâce à lui, grâce à son appareil, je complétais 
chaque jour mes études, et je refaisais mon livre 

sur les fonds sous-marins au milieu même de son 
élément. »  

« Vingt milles lieues sous les mers » Jules Verne 

 

 
 
Contributions : 

 

Dans ce chapitre, nous proposons des critères de performances originaux permettant de 

comparer des méthodes de transmissions de données sous-marines. En particulier nous avons 

inclus des indicateurs permettant d’évaluer les potentielles conséquences environnementales 

et les coûts de déploiement inhérents aux différentes techniques.    

 
 
 

2.1 Introduction 

La réalisation de systèmes de communications sans-fil en milieu sous-marin a fait l’objet 
de nombreux travaux depuis le début du XXème siècle. Les premières techniques utilisaient des 
systèmes acoustiques pour établir des communications entre bâtiments de marine de guerre à 
l’aide de transducteurs électro-acoustiques. Avec le développement des systèmes de 
communications radiofréquences, les techniques électromagnétiques utilisant les très basses 
fréquences ELF et VLF5 [11] [12] ont commencé à se développer dans les forces militaires 
sous-marines. Puis rapidement, ces techniques électromagnétiques ont été adaptées aux 
domaines civils, d’abord en géologie pour fournir des outils aux études sismologiques ou à la 
recherche de réserves pétrolières, puis pour des applications de surveillance environnementale. 
Avec les progrès de l’optronique, des systèmes de transmissions optiques sont apparus dès les 
années 90 [13] [14] autorisant des débits élevés. Plus récemment, les techniques 
électromagnétiques ont eu un regain d’intérêt grâce à l’utilisation d’une nouvelle technique de 
transmission basée sur le couplage magnéto-inductif [15].  

L’objet de ce chapitre est de décrire les grands principes physiques qui régissent les 
transmissions sous-marines acoustique, optique et électromagnétique ainsi que les techniques 
de communications associées. Le principe de chaque méthode est introduit en caractérisant les 

 
 
 
5 ELF: Extremely Low Frequencies (fréquences inférieures à 3kHz), VLF : Very Low Frequencies (3-30kHz) 
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paramètres limitant les phénomènes de propagation dans le milieu.  Mais au préalable, nous 
nous sommes attachés à proposer un formalisme et des critères afin de comparer ces techniques 
de transmissions aussi bien en termes de performances de transmission qu’en termes d’impact 
environnemental. Le dernier paragraphe comparera graphiquement chaque technique de 
transmissions étudiée en fonction de ces critères, pour in fine choisir la technique que nous 
développerons dans la suite de nos travaux. 
 

2.2 Critères de choix et d’évaluation 

2.2.1 Formalisme et caractérisation des critères de performance 

Afin de choisir, construire ou valider une solution de communication il est nécessaire 
de disposer d’éléments d’évaluation ou de comparaisons objectifs et mesurables. Les critères 
de performances d’un système de transmission de données sous-marin doivent donc être 
identifiés et quantifiables. Ainsi, pour chaque critère, il s’agit de définir une métrique 
permettant de caractériser le paramètre de performance qui y est associé. De nombreux travaux 
sur les transmissions de données en milieux sous-marins font implicitement appel à des 
indicateurs d’évaluation, tels que le débit, la portée ou l’efficacité spectrale  [16][17][18][19]. 
En nous appuyant sur des études plus spécifiques, relatives à l’évaluation de performances, de 
tout ou parties, d’un système de transmission sous-marin, nous avons construit une liste de 
critères complémentaires adaptée à notre étude. Il est important de noter que dans le présent 
travail, l’étude des performances se limite ici à la couche physique d’une liaison de 
communication entre deux terminaux d’un réseau de capteurs autonomes en énergie 
(fonctionnant sur batteries). L’étude des performances du réseau dans sa globalité ne sera pas 
abordée dans cette thèse et a, par ailleurs, déjà fait l’objet de travaux spécifiques [17][20].  

  La comparaison des performances de communication ne peut se faire que dans des 
conditions de transmissions similaires et correctement caractérisées. Ainsi, il convient pour 
chaque critère de soigneusement spécifier les conditions dont il dépend. Ces conditions 
d’expériences sont également définies à l’aide de paramètres qui devront être normalisés pour 
permettre la comparaison à posteriori des critères qu’ils affectent. Dans ces conditions, il est 
judicieux de ne comparer que des liaisons simples n’impliquant qu’un seul transducteur de 
réception et un unique transducteur d’émission (SISO6). En effet, bien que les techniques de 
beamforming7 (MIMO8) puissent être adaptées à toutes les méthodes de transmission étudiées 
ici, l’amélioration des performances qu’elles permettent d’obtenir sont une conséquence 
prédictible par extension du comportement intrinsèque du canal de transmission utilisé dans sa 
configuration minimale.  

Enfin, afin de permettre la comparaison des performances entre techniques ou méthodes 
de transmissions différentes, il est utile d’homogénéiser l’échelle de mesure des critères. En 

 
 
 
6 SISO: Single Input Single Output 
7 Beamforming : techniques additives de construction de faisceaux  
8 MIMO: Multiple Input Multiple Output 
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effet, chaque critère étant différent, il est possible de normaliser leurs valeurs dans une métrique 
indépendante des grandeurs physiques qu’ils caractérisent. Pour ce faire, est construit, pour 
chaque critère, une mesure relative sur une échelle unique de comparaison. Elle se calcule 
conformément à l’expression suivante : 

 !"#$è"&!"#$% = (. log -100 0"$&'è$%0"$&'è$%)*+1	, (2.1) 

où !"#$è"&!"#$%  représente la valeur normalisée d’un critère sur une échelle logarithmique 
allant de 0 à10 ; '"$&'è$%  , correspond à la valeur de cet indicateur de performance pour la 
technique ou la méthode choisie et '"$&'è$%)*+, représente la valeur maximale atteinte par ce 
même critère sur l’ensemble des méthodes étudiées. Tous les critères seront normalisés de la 
sorte grâce au facteur K qui sera déterminé à posteriori. 

Le Tableau 2.1 répertorie les critères que nous avons retenus pour comparer les 
différents systèmes de transmissions sous-marins. Ils vont être détaillés dans la suite du 
chapitre. Pour le cas des transmissions acoustiques, Huang et al [21], préconisent l’utilisation 
d’indicateurs composites, mais qui présentent l’inconvénient d’être difficilement comparables 
avec ceux retenus dans le cadre de notre étude. Ils pourront cependant être aisément déduits de 
nos critères. Le dernier paragraphe de ce chapitre comparera graphiquement chaque technique 
de transmissions. 

 

TABLEAU 2–1. CRITERES D’EVALUATION DE PERFORMANCE D’UNE TRANSMISSION DE DONNEE SOUS-MARINE 

Critère de performance Notation Unité 

Portée ou distance de transmission maximale r m 

Débit binaire D bit/s 

Bande passante relative (,-./ % 

Efficacité de déploiement (-0%1 bit/s/UC 

Compatibilité environnementale (2345 Sans unité 
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2.2.2 Distance de transmission maximale 

Dans la littérature [21][22][23][24][25], la distance maximale de transmission, notée r, 
est classiquement utilisée pour évaluer les performances d’une liaison. Ce critère mesure la 
capacité d’un système de communication à transmettre une information sur la distance la plus 
grande possible, pour une puissance émise donnée. Cet indicateur se déduit en général du bilan 
de liaison [26] qui nécessite une étude précise : 

• des paramètres physiques, inhérents au canal de transmission et à l’environnement de 
déploiement tels que l’atténuation linéique du canal en fonction de la fréquence et le 
bruit ambiant (qui permet de fixer une marge de bruit) ; 

• des paramètres technologiques, comme la puissance d’émission, la sensibilité du 
récepteur, le gain des transducteurs, la technique de modulation. 

Étant donné que la plupart des paramètres technologiques sont propres à chaque système, il 
est difficile de comparer des méthodes de transmissions sous-marines très différentes. En 
revanche, les caractéristiques intrinsèques du canal de transmission peuvent être évaluées et 
comparées. Pour comparer deux méthodes de transmission, il est donc nécessaire, soit de choisir 
une puissance d’émission de référence, soit de fixer une atténuation maximum souhaitée, puis 
d’estimer les distances atteignables pour une plage de fréquence donnée. Nous avons retenu 
cette dernière méthode en nous fixant arbitrairement une atténuation maximum de 100 dB. Par 
convention on appliquera cette atténuation aux composantes fréquentielles du signal à 
transmettre présentant l’atténuation la plus défavorable. Nous supposerons aussi que l’espace 
séparant l’émetteur du récepteur ne présente aucun obstacle exogène au milieu susceptible de 
modifier la propagation du signal. La métrique correspondante à cet indicateur de portée est la 
distance géométrique, exprimée en mètres (m), séparant l’émetteur du récepteur pour une 
atténuation de 100dB dans une plage de fréquence déterminée.  
 

2.2.3 Débit binaire et critères associés 

  Le débit binaire, noté D, est un critère essentiel [23][27][28], qui permet d’évaluer la 
quantité de données qu’un système de transmission peut transférer par unité de temps. Sa 
métrique s’exprime en nombre de bit par seconde (notée bit/s, bps ou encore en b/s). 
 
 On peut aussi utiliser le critère de la bande passante relative des canaux de transmission 
associés aux différentes techniques de transmissions. Il est intéressant de parler de bande 
passante relative car cela permet d’évaluer la largeur fréquentielle du canal au regard de sa 
fréquence centrale. La métrique de ce critère s’exprime en pourcentage selon l’équation : 
 

 4,-./ = 100. 5678&	96::67$&	8;	<676=>"é@;&7<&	<&7$"6=&	8&	=6	A678&	96::67$& 				 (2.2) 
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 Enfin, l’efficacité spectrale, régulièrement mentionnée dans la littérature [29][30], se 
déduit des deux informations précédentes et dépend de la méthode de modulation choisie. 
L’efficacité spectrale, notée SE (Spectral Efficiency), se caractérise, pour un canal de 
transmission supportant un ensemble de signaux informatifs, par le rapport entre le débit binaire 
délivré et la bande passante utilisée. Cette métrique s’exprime en nombre de bit par seconde et 
par Hertz (bit/s/Hz).   

 

2.2.4 Efficacité de déploiement 

Ce critère qualitatif, composite, permet d’estimer le coût financier du déploiement et du 
maintien dans le temps du débit binaire d’une installation. Dans la littérature, le coût financier 
de déploiement d’un système de communication est abordée dans [29] et [31] comme étant un 
coût unitaire rapporté à un débit binaire B en bit/s. Il s’exprime par : 

 4-0%1 = BCoût	 (2.3) 

Ce « coût » financier intègre l’ensemble des investissements de développement et 
d’installation du système ayant une valeur positive à long terme qui sont souvent regroupés 
sous l’acronyme CAPEX9 auxquels s’ajoutent les dépenses d’exploitation ou OPEX10 annuel 
moyen évalué sur une durée suffisamment représentative.  L’analyse menée en [31] considère 
que l’ensemble des facteurs de fonctionnement, tels que les coûts énergétiques et de 
maintenance qui interviennent dans le calcul de l’OPEX conditionnent la viabilité industrielle 
et économique d’une installation. Classiquement, cet OPEX annuel est estimé entre 5% et 10% 
du CAPEX [32], toutefois ce coût varie considérablement avec les conditions 
environnementales, la consommation énergétique, la robustesse et les besoins de maintenance 
des matériels. Pour un réseau sous-marin, l’OPEX sera très supérieur à celui d’un réseau de 
télécommunication terrestre. Afin de comparer l’efficacité de déploiement de plusieurs 
solutions technologiques, il est intéressant de fixer une unité de coût financier indépendante 
d’une devise. En se basant sur les usages rapportés dans [32], le choix de cette unité de coût se 
porte naturellement sur le CAPEX. C’est donc à partir de cette unité de référence, notée UC, 
que tous les autres coûts financiers de fonctionnement (OPEX) seront exprimés de manière 
relative. 

Ainsi, des équipements fiables, aptes à fonctionner dans des conditions très variables et 
peu énergivore limitent les efforts de maintenance et favorisent des coûts de fonctionnements 
réduits. Plusieurs études considèrent la fiabilité et la robustesse des matériels soumis à 
l’environnement sous-marin comme un critère important de comparaison des techniques de 
transmission [17] [24] [25]. Ces notions, rarement explicitées, peuvent s’interpréter en 
distinguant deux aspects : 

 
 
 
9 CAPEX : Capital Expenditure 
10 OPEX : Operational Expenditure 
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• La robustesse des dispositifs face aux agressions extérieurs de l’environnement 

aquatique, qui peut engendrer des gradients de pression, de turbidité ou plus simplement 
des chocs mécaniques. Ces phénomènes dépendent de la situation géographique, de 
l’activité humaine ou animale et des conditions environnementales au voisinage des 
installations. Les conditions d’exploitation affectent donc notoirement la probabilité 
d’occurrence d’évènements perturbateurs. Ces fluctuations peuvent être associées à des 
indicateurs destinés à évaluer une robustesse fonctionnelle qui intervient de manière 
prédominante dans les considérations de coût d’exploitation d’un système de télémétrie.  

• La fiabilité intrinsèque des technologies utilisées, qui induisent des opérations de 
maintenances coûteuses, indépendantes de l’environnement et prévisibles, tels que le 
changement des batteries ou leur recharge, des mises à jour logicielles, la calibration 
périodique de sondes ou le nettoyage des transducteurs. 

Ainsi, la fiabilité d’une installation utilisant une technique de transmission peut s’évaluer 
en considérant les sensibilités respectives du coût de fonctionnement (OPEX) par rapport à 
différentes conditions environnementales et d’exploitation. Ces sensibilités peuvent se 
caractériser à partir des indicateurs suivants : 

 

• Le maximum de sensibilité du coût par rapport à la pression et aux contraintes 

mécaniques (chocs), notée )10%1, s’évalue comme suit : 

 F10%1 = G H	!Iû$H	J"&::#I7G	)*+ (2.4) 

Ce paramètre caractérise la variation des coûts de fonctionnement lorsque le système 
est soumis à des efforts mécaniques par unité de surface d’origines variées tels que des 
chutes de pierres, d’objets, le risque d’ensevelissement ou encore de collisions avec des 
animaux. Dans la pratique on calcule cette sensibilité comme étant l’inverse de 
l’intensité minimale de la pression ou de la force répartie sur les surfaces du transducteur 
qui le rend inopérant. La mesure de pression ou de contrainte mécanique étant le Newton 
par mètre carré, cette sensibilité s’exprime donc en unité de coût par Newton par mètre 
carré (UC.m2/N). 

• Le maximum de sensibilité du coût par rapport à la présence d’obstacles, notée )60%1 se 

définit comme suit : 

 F20%1 = G H	!Iû$H	0IA:$6<=&G	)*+ (2.5) 

Ce paramètre caractérise l’influence de la présence d’obstacles biologiques ou inertes 
dans l’espace séparant un émetteur d’un récepteur. Ces obstacles peuvent être des 
organismes en développement comme des organismes biologiques tels que les algues 
ou des coquillages ou encore des particules en suspension. Leur nature étant très 
variable, il s’agit donc de choisir l’élément physico-chimique constitutif d’un obstacle, 
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considéré ici de composition homogène, qui altère le plus la transmission du signal. 
Dans le cas général, ce sont ses dimensions, qui caractérisent le mieux l’importance de 
la gêne au regard de la longueur d’onde du signal utile. Par analogie à la notion d’effet 
de peau nous considérerons que tous les objets présentant un volume équivalent à un 
cube de côté égal à 10 fois la longueur d’onde viendront influencer ce paramètre. On 
considérera pour chaque cas la présence de l’élément matériel qui défavorise le plus la 
propagation du signal. Cette approche permet indirectement d’inclure dans cette 
sensibilité l’influence de la turbidité (effet lié aux propriétés de diffusion ou 
d’absorption optiques du milieu). En effet, plus le débit numérique d’une liaison optique 
diminue avec la turbidité, plus la qualité de service se dégrade et se traduit par une 
diminution de rentabilité augmentant d’autant la sensibilité au coût. Bien qu’il soit 

difficile de faire intervenir dans le calcul de )60%1 les standards de mesure de turbidité 

NTU (Nephelometric Turbidity Unit) ou FNU (Formazine Nephelometric Unit)11 il 
reste possible d’introduire la turbidité en considérant que la gêne optique sur le parcours 
de l’onde s’assimile à un obstacle. On calcule donc cette sensibilité comme étant 
l’inverse du volume minimal d’un obstacle cubique très absorbant présentant un côté de 
10 fois la longueur d’onde moyenne et placé en contact direct avec le transducteur dans 
les directions privilégiées de propagation. La mesure du volume de l’obstacle s’évaluant 
en m3, cette sensibilité s’exprime donc en unité de coût par mètre cube (UC/m3). 

 

• Le maximum de sensibilité du coût par rapport à l’intervalle de temps moyen entre 

pannes souvent associé au terme MTBF12, notée )78.,0%1  : 

 F34.,0%1 = G H	!Iû$H	KL5>G	)*+ (2.6) 

 
Cette valeur permet d’estimer les coûts financiers des opérations régulières de 
maintenance que nécessitent les appareils et dispositifs intervenant dans le système de 
transmission : les changements de batteries, le nettoyage, la calibration périodique des 
sondes et des transducteurs, les usures etc. Ces coûts peuvent être importants lors des 

interventions sur site. La sensibilité F34.,0%1  s’évalue comme étant l’inverse de la période 

moyenne séparant deux interventions fonctionnelles vitales au système. Cette sensibilité 
du coût de maintenance périodique s’exprime en unité de coût par heure de 
fonctionnement entre pannes (UC/h).  
 

 
 
 
11 L’unité de mesure de turbidité, en France, d’après la norme NF EN ISO 7027, est le FNU pour Formazine 
Nephelometric Unit. Cette unité mesure la turbidité sous un angle de 90° à une longueur d’onde de 860 nm. 
 
12 MTBF : Mean Time Between Failure  
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De manière générale le coût de l’installation après une année d’exploitation peut être 
exprimée à l’aide de ces facteurs de sensibilité : 

 !Iû$ = 1 + F10%1. F20%1. F34.,0%1
 

(2.7)  
 

 
 Pour finalement réécrire la relation 2.3 afin d’évaluer l’indicateur d’efficacité de 
déploiement : 

 

 4-0%1 = B1 + F10%1. F20%1. F34.,0%1  

  
(2.8) 

 

 
 
2.2.5 Compatibilité environnementale 

Dans le contexte particulier de la surveillance environnementale, nous avons introduit 
un nouveau critère qui permet d’estimer l’impact d’une méthode de transmission sur le milieu 
sous-marin. Si certaines technologies ont déjà fait l’objet de quelques études quant à leur impact 
sur l’environnement, la littérature ne semble pas exposer de résultats applicables à toutes les 
techniques de communication sous-marines.  

C’est l’influence des signaux acoustiques sur les animaux marins qui a fait l’objet des 
études les plus nombreuses. Plusieurs analyses ont permis de corréler l’effet des signaux 
produits par les sonars avec les échouages de baleines à bec [33], tandis que d’autres travaux 
mettent en évidence les conséquences des signaux ultrasoniques sur les cétacés [34]. Certains 
rapports officiels, plus généraux, comme celui de la commission de protection de 
l’environnement maritime en mer Baltique [35], regroupent les résultats de plusieurs 
publications permettant d’évaluer les conséquences des perturbations acoustiques sur une partie 
de la faune. Ce travail de synthèse introduit une échelle intéressante de mesure de l’impact 
physiologique ou comportementale des ondes acoustiques sur la faune marine. Cette échelle de 
mesure comporte 4 niveaux : 

• Négligeable : aucune perturbation physiologique mesurable.  

• Faible : lorsqu’un niveau mesurable d’un signal est perceptible par un animal mais ne 
représente aucun danger pour lui et n’affecte aucunement son comportement. 

• Moyen : lorsqu’une espèce présente une vulnérabilité à une excitation qui se mesure par 
un changement de comportement ou un trouble physiologique constaté de manière 
récurrente mais qui ne réduit pas l’espérance de vie d’un individu. 

• Élevé : lorsqu’une espèce présente une sensibilité élevée à cette excitation qui engendre 
une perturbation considérable du comportement ou affecte son état de santé de manière 
à réduire significativement l’espérance de vie d’un individu.  

Cette approche peut être généralisée aux effets que pourraient engendrer d’autres 
grandeurs physiques sur les espèces sous-marines. Cette extrapolation reste conditionnée à 
l’existence de mesures de nocivité dépendantes de la nature des signaux, de leur intensité ou de 
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leurs fréquences. Malheureusement il n’existe actuellement aucuns relevés exhaustifs de telles 
mesures, ce qui rend cette tâche d’évaluation des risques relativement complexe et parfois 
approximative. En s’appuyant sur les études et rapports de biologistes relatifs aux réactions de 
certaines espèces à différents stimuli [34][35][36][37][38][39][40], il est toutefois possible de 
déterminer certains seuils de dangerosité pour la faune et la flore. Ces informations nous 

permettent de construire un indicateur composite qui sera noté (2&9:345 	destiné à estimer l’impact 
environnemental d’une technique de transmission. Il apparaît que l’impact potentiel d’un signal 
sur une espèce, sensible à cette grandeur physique, dépend essentiellement de trois paramètres: 

• Le rapport entre la puissance reçue à 1 m de la source et la puissance ayant un impact 

physiologique pour l’espèce la plus sensible. Ce rapport noté ∆, se traduit donc par la 
différence de ces puissances exprimées en dB. On définit alors )/345, la sensibilité du 
risque environnemental, noté Risk, qu’encourt la faune potentiellement soumise à ce 
signal. 

 F/5&67 = GH	N#:OH	∆J G	)*+ (2.9) 

 
• La gamme de fréquences dans laquelle le risque est maximum pour la faune et la flore 

au regard des perturbations observées sur leur comportement. Ces fréquences 
engendrent un risque qui est corrélé aux caractéristiques fréquentielles des organes de 
perceptions des animaux. Le risque d’exposition est donc inversement proportionnel au 
rapport entre la plage de fréquence de sensibilité de la faune et celle des signaux émis. 

Cette sensibilité est notée ),2&9: peut être évaluée comme suit : 

 F,5&67 = GH	N#:OH	∆> G	)*+	, (2.10) 

 où ∆- = (-")*+ − -")&4)/(-&)*+ − -&)&4) avec -")*+  et -")&4  respectivement les 
fréquences maximale et minimale de sensibilité de la faune exposée et [-&)*+ − -&)&4] 
la gamme de fréquences émise, incluse sur la bande (-")*+ − -")&4) . Si aucune 
fréquence n’est commune, alors le risque est nul. 

 

• La durée cumulée d’exposition à ce signal par rapport à la durée moyenne de présence 

des animaux dans la zone à risque. Cette sensibilité du risque à la durée moyenne 

d’exposition notée )82&9: peut être exprimée à l’aide de l’équation suivante : 

 F45&67 = GH	N#:OH	∆L G	)*+	, (2.11) 

avec ∆L = L&/L9, où Tp représente le temps moyen de présence des animaux dans la 
zone à risque et Te la durée cumulée d’émission dans l’intervalle de temps Tp. 
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Avec ces trois critères, nous définissons le critère de compatibilité 

environnementale  (2&9:345 	comme suit : 

 45&6789: = 1R. F45&67 . F,5&67 . F/5&67 	, (2.12) 

où N est le nombre d’espèces animales répertoriées susceptibles d’être impactées.  

 

 
Maintenant que nous avons décrit notre formalisme et nos critères de comparaison, nous 

allons décrire les grands principes physiques qui régissent les transmissions sous-marines ainsi 
que leurs techniques de mise en œuvre afin de les comparer.  
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2.3 Méthodes acoustiques 

2.3.1 Introduction  

 Historiquement, ce sont d’abord ces techniques qui ont été développées, pour deux 
raisons, la première liée aux phénomènes physiques et la seconde liée à la disponibilité 
technologique des transducteurs. Le milieu subaquatique présente des propriétés mécaniques 
qui facilitent la propagation des ondes sonores. Elles s’y propagent à une vitesse de l’ordre de 
1500m/s [41] [42] et avec une atténuation qui autorise des distances transmissions de l’ordre 
d’une dizaine de kilomètres pour les fréquences inférieures à 100kHz. Les premiers 
transducteurs électrodynamiques, utilisés par l’ancêtre du Sonar pour la détection d’icebergs, 
furent mis au point par l’inventeur canadien Reginald Aubrey Fessenden en 1912 à la suite du 
naufrage du Titanic. Mais c’est lors de la première guerre mondiale que l’équipe du physicien 
Français Paul Langevin exploita l’effet piézoélectrique, pour la première fois dans un sonar. La 
distance entre le sonar et la cible était alors estimée en mesurant l’intervalle de temps séparant 
l’émission du signal acoustique, de son écho, capté par un hydrophone électrodynamique. Le 
fonctionnement du dispositif sonar utilisant des transducteurs émetteurs et récepteurs à quartz 
furent expérimentés le 26 février 1918 dans le port militaire de Toulon entre un remorqueur et 
une porte du bassin Vauban [43]. Depuis lors, les transducteurs n’ont cessé de s’améliorer en 
utilisant majoritairement l’effet piézoélectrique dont les principales limitations restent la bande 
passante en fréquence relativement étroite et la relative fragilité mécanique. Plus récemment 
des récepteurs acoustiques exploitant des procédés d’interférométrie optiques, offrant une 
sensibilité et une plage de fréquence accrue, ont vu le jour mais restent encore coûteux à mettre 
en œuvre [44] [45].  Les techniques de communication sans-fil acoustiques sous-marine 
(UAWC13) sont aujourd’hui les plus répandues, essentiellement en raison des grandes portées 
qu’elles permettent d’obtenir. 
 

2.3.2 Principes physiques et propagation d’une onde acoustique en milieu 
sous-marin  

L’objet de la présente section est de donner les principes des phénomènes physiques mis 
en jeu dans une communication acoustique sous-marine en vue de fournir les résultats essentiels 
à l’établissement des critères de performances utiles à la comparaison des différentes méthodes 
de transmission. Des ouvrages spécialisés sur le sujet ont nourri cette synthèse et détaillent 
certains calculs aboutissant aux résultats exposés ici [46] [47] [48]. 

 
 
 

 
 
 
13 UAWC: Underwater Acoustic Wireless Communications 
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2.3.2.1 Propagation de l’onde acoustique 

Le transducteur, côté émetteur, a pour rôle de convertir l’énergie électrique en une 
énergie mécanique grâce à la vibration de surfaces mobiles qui déplace les molécules d’eau. 
Ces particules, qui occupent un volume de l’espace, présentent les unes aux autres des surfaces 
de contact sur lesquels des forces s’exercent. Ces forces, distribuées par unité de surface, 
engendrent une pression mécanique exprimée en Pascal (Pa). Les déplacements des particules 
au voisinage du transducteur se propagent de proche en proche en engendrant une alternance 
de surpressions et de dépressions par rapport à la pression ambiante moyenne. Ces variations 
de pressions sont associées aux variations locales de la distribution des forces entre les 
populations de particules par unité de volume. L’onde acoustique, schématisée sur la figure 2-
1, est donc engendrée par la propagation d’une perturbation locale de la position d’équilibre 
mécanique des particules dans le liquide. 

 
Figure 2-1. Schématisation d’une onde acoustique se propageant dans une direction de l’espace 
 
Ainsi, pour qu’un son se propage, il faut apporter au milieu une énergie mécanique qui 

est contenue dans l’onde qui se déplace. Cette énergie acoustique se décompose en une partie 
cinétique correspondant à l’énergie du mouvement des particules et une partie potentielle 
associée au travail des forces de pression. On définit l’intensité acoustique, exprimée en W/m2 
et notée Iac, comme étant la valeur moyenne du flux d’énergie acoustique par unité de surface 
et de temps. Cette intensité est aussi égale à la moyenne du produit de la pression acoustique 
par la vitesse particulaire, soit pour une onde plane d’amplitude p0 : 

 46< = 9;<2. T. < 	,													(V/W<) (2.13) 

où c est la célérité de l’onde de pression acoustique et 5, la densité volumique du milieu. 
L’intensité acoustique permet également de caractériser la puissance acoustique Pac reçue par 
une surface Sac, elle s’exprime par : 

 J6< = 46<. F6< = 9;<2. T. < . F6<													(V) (2.14) 

 La puissance acoustique est le plus souvent exprimée en décibels (dB) en raison de sa 
dynamique importante. De la même manière, la puissance acoustique étant proportionnelle au 

carré de la pression, on exprimera également cette pression acoustique en dBµPa , en introduisant 

une pression de référence, qui en acoustique marine est le micro-pascal (µPa) : 
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 Y90. = 20. log Z 99$%=[9$%= = 1\J6  (2.15) 

La propagation du son dans l’eau est régie par les lois de la mécanique des fluides. 
L’équation de d’Alembert, qui se déduit des équations de Navier-Stokes, décrit la relation entre 
la progression spatiale de l’onde de pression acoustique et son évolution temporelle. En 
admettant que le milieu soit localement linéaire, il est possible d’appliquer la théorie de Fourrier 
sur la fonction décrivant l’évolution temporelle du signal acoustique à transmettre. Dans ce cas, 
la transformée de Fourrier de ce signal fait apparaitre des composantes spectrales qui peuvent 
être assimilées à des signaux sinusoïdaux d’amplitude, de fréquence et de phase variables. Il 
est alors possible d’étudier le comportement de chacune de ces composantes en régime 
harmonique. Cette hypothèse est régulièrement considérée comme valide dans la littérature 
pour simplifier la résolution de l’équation de d’Alembert [42]. Cette méthode se vérifie 
expérimentalement lorsque les liquides sont en écoulement laminaires ou non turbulents. Il 
existe alors des solutions stationnaires de l’équation d’onde sur un compact de ℝ; qui peuvent 
se déduire de l’équation de Helmholtz [49]. Cette équation, qui reste très difficile à résoudre 
dans un espace à plus d’une dimension [50] [51], fut introduite par le physicien Hermann Von 
Helmholtz par une réécriture en régime harmonique de l’équation de d’Alembert: 

 ∆9(], ^, _, `) + O<(x, y, z). p(x, y, z, f) = 0	, (2.16) 

où l’on appelle 7(x, y, z), le nombre d’ondes, qui s’exprime comme suit : 

 O(x, y, z) = 2f. `<(], ^, _) = g<(], ^, _) = 2fh(], ^, _)	, (2.17) 

où < = 2>. @,  est la pulsation angulaire de la composante sinusoïdale considérée, @  la 
fréquence correspondante et A(B, C, D)  la longueur d’onde de la composante spectrale au 
voisinage d’un point de l’espace.  

Dans les océans, la célérité du son E(B, C, D) varie entre 1450m/s et 1550m/s [47] en 
fonction de la température, de la salinité et de la profondeur. Cette anisotropie se traduit dans 
les équations par un facteur de dispersion qui permet de pondérer certaines solutions simplifiées 
de l’équation de Helmholtz. 
  Afin de mettre en évidence certains phénomènes caractéristiques du canal, tels que son 
atténuation, la résolution de l’équation d’onde peut être simplifiée en considérant le cas d’une 
source ponctuelle rayonnant une onde harmonique acoustique se propageant de manière 
isotrope : 

 9(", $) = 	9;" . &>?.<.A.=.B'C$"DE (2.18) 

 On constate que la pression diminue de manière inversement proportionnelle à la 
distance à la source notée ici r. 
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2.3.2.2 Comportement du canal de transmission acoustique 

2.3.2.2.1 Atténuation dans le canal de transmission acoustique 

 Il est possible de caractériser l’atténuation linéique subie par l’onde s’éloignant d’une 
source ponctuelle de manière simplifiée [52] : 

 i(", `)0. = 10 logji(", `)k = k. 10. log(") + r. 10. logjm(`)k 			&7	85 (2.19) 

On constate que cette atténuation est une combinaison de deux contributions : 
a) Atténuation engendrée par la divergence géométrique : cette perte par divergence 

géométrique affecte l’intensité de l’onde acoustique et donc proportionnellement la 
puissance qui diminue alors avec l’inverse du carré de la distance au point source. Il est 
intéressant de considérer que la contribution de l’atténuation géométrique peut être 

pondérée à l’aide d’un facteur dispersion k compris entre l’unité pour une dispersion 
cylindrique et 2 pour le cas sphérique. 

b) Atténuation engendrée par amortissement : l’onde de pression acoustique déplace et 
déforme localement les molécules des composés chimiques de l’eau. Le déplacement 
de ces particules absorbe une partie de l’énergie cinétique contenue dans l’onde qui 
dépend de la viscosité. La déformation ou relaxation des molécules engendrée par le 
passage de l’onde provoque quant à elle des réactions chimiques et thermiques locales 
qui contribuent également à son atténuation. Ces effets cumulés constituent les pertes 
par amortissements qui sont souvent prédominantes dans l’atténuation linéique et qui 
sont fortement dépendantes de la fréquence et de la composition chimique du milieu 
aqueux. L’expérience montre que ces pertes cumulées engendrent une décroissance 
exponentielle de l’amplitude de l’onde acoustique sur son parcours représenté par le 
terme F(@). En pratique, selon la plage de fréquence considérée, il existe plusieurs 
évaluations de F(@)	[52]. Dans la bande de fréquence de 1kHz à 1MHz, c’est le modèle 
de Schulkin et Marsh, proposé en 1962 [53] et représenté sur la Figure 2-4(a), qui est 
encore couramment utilisée dans la caractérisation des canaux de transmission 
acoustiques sous-marins [52] [54]. Cette approche fait intervenir respectivement les 
pertes par relaxation des molécules d’acide borique (B(OH)3) pour les fréquences 
supérieures à @< =1kHz et de sulfate de magnésium (MgSO4) au-delà de @= =100kHz. 
On ajoute les pertes liées à l’absorption de l’énergie cinétique par les molécules de l’eau 
pure. Ces phénomènes sont pondérés par les effets de la température et de la profondeur. 

  La courbe représentée sur la figure 2-2, représente l’atténuation linéique totale en 
fonction de la distance parcourue par une onde à différentes fréquences. 
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Figure 2-2. Atténuation linéique !(#, %)!" de l’onde acoustique en fonction de la distance pour une fréquence de 

1kHz (en bleu), 20kHz (en rouge) et 100kHz (en noir) 

2.3.2.2.2 Autres phénomènes 

Chaque composante de l’onde acoustique, lors de sa propagation, subit de nombreuses 
transformations en interagissant avec le milieu telles que des atténuations, des réflexions, des 
difractions et autres distorsions : 

a) Diversité des trajets (Mulitpath) : En raison des gradients des différentes propriétés du 
milieu et de la célérité du son, les composantes du champ acoustique suivent des trajets 
différents. Ces chemins induisent sur chacune de ces composantes des déphasages et 
des délais de propagation distincts engendrés par les difractions et leurs géométries 
respectives.  

b) Effet Doppler : À ces phénomènes viennent en plus s’ajouter les perturbations 
engendrées par effet Doppler si les transducteurs sont en mouvement comme dans le 
cas d’utilisation de drones et autres systèmes de télémétrie mobiles. Il introduit des 
décalages de fréquences qui peuvent considérablement altérer les signaux acoustiques 
modulés.  

On définit alors la réponse impulsionnelle du canal de transmission avec la relation 
suivante : 

 ℎ(o, $) = 	p i1($). q1jo − o1($)k
1

		,						 (2.20) 

où G1($) est l’amplitude de l’onde sur le trajet, H1($), est le délai de traversée du chemin tout 

deux dépendants du temps et q1($) la réponse impulsionnelle du chemin correspondant. Ces 

deux effets combinés compliquent considérablement les mécanismes de réception et de 
décodage de l’information et dégradent la capacité du canal. Le modèle statistique du canal de 
transmission [55] [56] peut donc être décrit comme une fonction de transfert résultant d’une 
combinaison linéaire de filtres acoustiques passe-bas  respectivement associés aux chemins de 
propagations bruités suivis par chacune des composantes de l’onde acoustique.  
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2.3.2.3 Bruits dans le canal de transmission acoustique 

A cette atténuation s’ajoute l’effet du bruit présent dans le canal. Le bruit dans un canal 
acoustique provient de plusieurs sources : 

• les sources de bruit ambiant, engendrent souvent un bruit gaussien, présentes partout, 
même en eau calme et profonde. Ces sources de bruit sont produites par les activités de 
surface d’origine humaine comme le trafic maritime moyen mondial et les conditions 
météorologiques telles les vagues ou le vent ; 

• les sources de bruit spécifique naturelles, sont liées aux particularités locales d’un site 
de déploiement. Leurs spectres sont rarement gaussiens et contiennent souvent des raies 
aléatoirement réparties. Ces sources sont d’origines diverses, tels les craquements 
d’iceberg dans les hautes latitudes ou les bancs de krills dans les eaux plus chaudes ; 

• les sources de bruit spécifique anthropogénique, sont engendrées par les activités 
humaines particulières d’un site de déploiement. Ces bruits présentent également un 
spectre rarement gaussien, comprenant des fréquences caractéristiques aléatoirement 
répartis. Ils nécessitent une étude particulière sur chaque site pour être évalués. Leurs 
caractéristiques peuvent parfois permettre de les associer systématiquement à certains 
types d’activités comme la présence de plongeurs sur les sites touristiques ou des forages 
sur les sites pétroliers. 

La Figure 2-3(a) répertorie, en bleu, la densité spectrale d’énergie des principales 
sources de bruits ambiants sous-marins en précisant leur nature. Les autres couleurs permettent 
d’identifier les plages de fréquences et le niveau de bruit engendré par quelques animaux 
marins. La Figure 2-3(b) caractérise les bandes de fréquences acoustiques utilisées par la faune 
la plus sensible [35] [57].  

 
Figure 2-3. (a) Niveau des densités spectrales des sources de bruits acoustiques répertoriées par catégories (b) 

Bandes de fréquences utilisées par les différentes espèces sensibles aux sons. 
 
Les mesures montrent que la densité spectrale de puissance de bruit, représentée sur la 

figure 2-4(b) décroît d’environ 18dB/décade pour atteindre un minimum au voisinage de 40kHz 
pour remonter avec une pente opposée à partir de 60kHz. La densité spectrale de puissance du 

 

            (a)                                                                                 (b)                                

    Sources séismiques naturelles 

    Sources anthropogéniques 

    Sources animales 

    Sources d’origine thermiques 

Cétacés/Baleine

s
Poissons divers sensibles aux Phoques et 
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bruit permet d’établir le rapport signal sur bruit en fonction de la distance à l’aide de l’équation 
suivante : 

 FRN(", `) = F(", `)i(", `). R(`)		 , 										en	dB (2.21) 

où )(", @) est la densité spectrale de puissance du signal transmis et I(@) la densité spectrale 
puissance du bruit. 

La Figure 2-4(c) montre que la largeur de la bande passante à -3dB décroît avec la 
distance. Pour les grandes distances (de l’ordre de 100km), la bande passante utile est 
principalement limitée par le bruit, limitant donc le débit binaire. Inversement, pour des 
distances de l’ordre du kilomètre, cette bande passante s’étend sur une vingtaine de kilohertz 
autorisant des débits supérieurs. On déduit directement de l’expression de )IJ(", @),  la 
capacité C du canal à l’aide de l’équation de Shannon [54].  

 
Figure 2-4. (a) Coefficient d’absorption 10 log '(%) en dB/km, (b) Densité de spectrale de puissance du bruit en 

dB-µPa dans plusieurs configurations de vent et de trafic maritime de surface (c) Bande de fréquence à -3dB 

(courbe de 
#

$%(',)).,())-
) pour différentes distances. 

 
2.3.3 Principes des systèmes de communications acoustiques sous-marins 

2.3.3.1 Transducteurs acoustiques 

 Les transducteurs acoustiques piézoélectriques actuels, illustrés sur la figure 2-5(c), 
sont réversibles, il est donc possible de les utiliser aussi bien à l’émission qu’à la réception. 
Toutefois, pour des raisons de puissance et de sensibilité on distingue les projecteurs destinés 
à émettre de forte puissance acoustique, des hydrophones, plus sensibles utilisés en réception.  
 Les émetteurs ou projecteurs, dont la technologie la plus répandue correspond à 
l’architecture Tonpilz, représentée sur la figure 2-5(a), sont capables de d’émettre des signaux 
de plusieurs centaines de Watts. Leur modèle électrique équivalent (cf. figure 2-5(b)) fait 
apparaître des circuits résonnants série et parallèle, imposant des bandes de fréquences de 
fonctionnement limitées  [49] [58].  

 

(a)                                                  (b)                                                     (c) 
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Figure 2-5. (a) Vue transversale d’un projecteur de Tonpilz, (b) Modèle électrique équivalent d’un transducteur 

piézoélectrique, (c) Exemples de transducteurs commerciaux, à gauche, un projecteur Tonpilz ; à droite, un 
hydrophone piézoélectrique omnidirectionnel (source : RESON/TELEDYNE Marine). 

  
 Le projecteur se caractérise par son diagramme de rayonnement et sa puissance 

d’émission (cf. Figure 2-6). Elle se mesure en dBµPa/V  et sa valeur est donnée à une distance de 
1m du transducteur. 
 

 
Figure 2-6. Exemples de diagramme de sensibilité d’émission et de rayonnement de projecteurs acoustiques 

(source : RESON/TELEDYNE Marine) 
  
 Les hydrophones, quant à eux, utilisent aussi principalement des résonateurs 

piézoélectriques, ayant des sensibilités de réception de l’ordre de -180dBV/µPa 
14

 . Un exemple 
de caractéristiques de tels hydrophones est donné en figure 2-7. 

 
 
 
14 En rapport à une source isotrope de puissance de 1W acoustique située à une distance de 1m rayonnant une 
intensité acoustique de 0,0796W/m2.  

 

 
(a) 

(b) 

(c) 
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Figure 2-7. Exemple de diagramme de rayonnement et de sensibilité de réception d’un hydrophone 

piézoélectriques omnidirectionnel (source : RESON/TELEDYNE Marine) 
 
L’association de plusieurs transducteurs répartis spatialement permet de construire des 

champs acoustiques adaptés aux besoins, en utilisant les techniques de formation de faisceaux 
ou beamforming  souvent associés à des méthodes de modulation à porteuses multiples tels que 
l’OFDM15 [59] [60]. 

2.3.3.2 Techniques et intégration des systèmes de transmissions 
accoustiques 

Le système de transmission doit s’intégrer dans un produit fini, qui est encapsulé dans 
un boitier étanche. Bien que robustes, ces transducteurs présentent des dysfonctionnements 
lorsqu’ils sont soumis à des forces de pressions de l’ordre de grandeur de celles qu’ils 
produisent. Ils doivent donc être disposés dans un lieu dégagé pour éviter les surfaces de 
réflexions et les chocs mécaniques. Les bandes passantes des étages de puissance de l’émetteur, 
celle du projecteur et du récepteur doivent être compatibles, afin d’optimiser la bande passante 
totale du système. De par leur nature, les transducteurs piézoélectriques présentent des bandes 
étroites. Afin d’augmenter le débit, le choix de la méthode de modulation et les puissances 
mises en jeu sont soigneusement choisies pour assurer le fonctionnement optimal le plus 
durablement possible. 

2.3.3.3 Méthodes de modulation optimales 

Pour une bande de fréquence donnée, c’est l’efficacité spectrale de modulation, qui 
permet de caractériser le débit binaire en bit par seconde et par hertz (b/s/Hz) qu’il s’agit 
d’optimiser.  

 
 
 
15 OFDM : Orthogonal Frequency Division Multiplexing 
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Les modulations différentielles de phases (m-DPSK 16 ) pour les transmissions 
acoustiques sous-marines présentent un excellent compromis entre efficacité spectrale et taux 
d’erreur binaire [61] [62]. Pour les grandes distances ces schémas de modulation sont donc 
privilégiés.  

Lorsque la distance diminue, la bande passante exploitable augmente et autorise 
l’utilisation des méthodes à étalement de spectres ou de modulation à porteuses multiples [7] 
[63] [64] [65]. La modulation par répartition sur de multiples sous-porteuses de fréquence 
orthogonales ou OFDM est particulièrement efficace. Dans ce cas, c’est la régularité de la 
réponse fréquentielle et la largeur de la bande passante des transducteurs qui limite l’efficacité 
spectrale. En effet, les porteuses ou sous-porteuses doivent être émises à puissance égale et avec 
un déphasage relatif faible au voisinage de chaque sous-porteuse.  

Cette augmentation de bande passante engendre une diversité des chemins pris par les 
composantes du champ acoustique. Les délais de propagation des différentes porteuses 
introduisent des décalages temporels et des déphasages fréquentiels. Afin d’atténuer ces effets, 
on utilise des réseaux d’antennes et des techniques de multiplexage spatial [59] [66]. 
L’efficacité spectrale peut varier de 1 à 3,6 b/s/Hz pour les méthodes les plus performantes 
comme le schéma de modulation OFDM 16-QAM couplée à la technique MIMO (4TX x 
12RX). Une telle modulation a permis de réaliser une transmission sous-marine de 1 km (avec 
un BER de l’ordre de 10-2) à la fréquences centrale d’émission de 11kHz avec une bande 
passante de 5kHz [59] [67]. 

2.3.3.4 Performances des transmissions acoustiques sous-marines 

Afin d’évaluer cette méthode de transmission et de la comparer aux autres, il est 
nécessaire de rechercher et de caractériser dans l’état de l’art, un point de fonctionnement se 
rapprochant au mieux de nos objectifs opérationnels. Ce point de fonctionnement se caractérise 
par une fréquence centrale de modulation, une bande passante, un débit et une portée atteignable 
pour une puissance moyenne d’émission n’excédant pas 10W. 

Pour des distances de l’ordre du kilomètre, le débit peut atteindre 20kbps en utilisant 
des techniques de modulation MIMO-OFDM avec des fréquences centrales de l’ordre de 35kHz 
et des bandes passantes d’environ 10kHz [59] [62]. A l’aide de ces techniques de transmission 
et de modulation, il est possible de se rapprocher des performances correspondantes aux 
objectifs opérationnels de notre application ainsi que le montrent les résultats d’expériences 
réalisées par l’équipe du MIT [59]. En effet, les débits obtenus sont voisins de 80kbps, pour des 
fréquences centrales de l’ordre de 110kHz et avec une bande passante d’environ 80kHz en 
utilisant une modulation 8-PSK/OFDM / SISO. Dans ces conditions, des flux vidéos au format 
QCIF a 30fps [10] ont été transmis à 64kbps sur une distance d’environ 200m avec une BER 
inférieure à 10-3. En piscine, des débits de l’ordre du Mbps auraient même été atteints sur des 
distances 20m permettant de transmettre un flux vidéo VGA à 12fps [68].  

 
 
 
16 DPSK : Differential Phase Shift Keying 
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Au vu de ces expériences, nous choisissons donc d’évaluer cette méthode de 
transmission au voisinage d’un point de fonctionnement ayant une fréquence centrale de 80kHz, 
une bande passante de 100kHz, une portée de 200m et un débit de 80kbps. 

 
Nous cherchons maintenant à évaluer l’impact environnemental d’une installation 

utilisant cette technique de transmission qui fonctionnerait dans une telle configuration. Nous 
constatons que les systèmes de transmissions acoustiques, qui utilisent majoritairement la plage 
de fréquence comprise entre 1kHz et 150kHz, provoquent potentiellement une gêne pour les 
animaux marins. A ces fréquences, les transducteurs peuvent fournir des pressions d’émission 

de 140dBµPa@1m, soit des niveaux jusqu’à 60dBµPa@1m (>1000 fois) plus élevés que les 
niveaux naturellement produits par certaines espèces (dauphins et marsouins) et donc peuvent 
sérieusement perturber leur comportement, voire menacer leurs vies [40] [69] [70]. 
 
 En appliquant le formalisme et les critères de comparaison que nous avons explicitée au 
paragraphe 2.1, nous pouvons évaluer cette méthode en remplissant le tableau 2-2 qui détaille 
les performances des systèmes de transmissions acoustiques et la manière dont elles sont 
calculées. 

TABLEAU 2–2. EVALUATION DES MEILLEURES PERFORMANCES D’UNE TRANSMISSION DE DONNEE SOUS-MARINE 

ACOUSTIQUE 

Principe et évaluation du calcul de la valeur du critère Critère Valeur 

Facteur de dispersion k=1,5 à fmax=150kHz, 10 log (()) = +,-./01, pour 

2./(3, )) = 4,,-.  
r(m) 200 

D’après [10] et [59], pour une fréquence centrale de 110kHz avec une bande 

passante de 100kHz à 200m on obtient un Débit de l’ordre de 80 kbps  
D(b/s) 80.104 

Bande passante relative : 80kHz/110kHz 501/2(%) 70 

Efficacité de déploiement : 51.34 = F
567!

"#!.7
$
"#!.7%&'(

"#! = 58)

G+I,G.KLM.I,G=25188 51.34(b/s/UC) 25188 

Compatibilité environnementale : 

!!"#$
%&' = "#."(!"#$. ")!"#$. "*!"#$ = "%.&,().".), " ≈ ),)"%& 

59:;< 0,0143 

Efficacité avec une modulation OFDM à 8PSK SE(b/s/Hz) 2,5 

Les variations de pressions affectent la propagation de l’onde, Les chocs, 
l’ensevelissement et les développements de coquillages perturbent les 
transducteurs qui doivent être remplacés. La sensibilité du coût de déploiement à 
la pression est donc élevée et peut être évaluée comme étant inversement 
proportionnelle à des pressions de l’ordre de grandeur de celles qu’ils délivrent 

(140dBµPa/1m), soit environ 107µPa=10Pa=10N/m2 : "+
,-+

=
.

./
 

6=!>= 

(UC. m2/N) 
0,1 
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La longueur d’onde acoustique pour f=100kHz est de l’ordre de 7 = ?

@
= 5A88

58)
=

4899. Un objet cubique de côté de longueur 4,. 7 absorbant le son et obstruant 
le transducteur, empêcherait une grande partie de l’onde acoustique de se 
propager, nécessitant à maxima une intervention sur site et à minima une baisse 
du débit. Ainsi la sensibilité maximum du coût de déploiement aux obstacles est 
donc inversement proportionnelle au volume engendré par un cube équivalent 
ayant un côté de longueur égale à 10 fois la longueur d’onde caractéristique 

utilisée : ;B.34 = 5

(58.8,85A)*
≈ =>?	AB/1C	

6D!>=(UC/m3) 297 

L’intervalle de temps entre deux interventions de maintenance est essentiellement 
fixé par les besoins énergétiques des capteurs autonomes, qui doivent être 
réapprovisionnés en énergie. Classiquement les puissances émises pour ce type 
d’application sont de l’ordre de 20dB [67], soit environ 100W auxquels s’ajoutent 
environ 20W pour intégrer les différents rendements et fonctions électroniques 
annexes. Cette puissance est dissipée toute la durée des transmissions. Pour une 
heure de diffusion, l’énergie dissipée est de l’ordre de 120Wh, ce qui impose une 
batterie de 1,2kWh pour 10h de fonctionnement, soit typiquement une batterie 
GEL de 100Ah/12V, difficile à transporter et coûteuse : 

;EF/0.34 = 4
4, = ,, 4	AB/F 

6GH"I!>= (UC/h) 0,1 

Les dauphins et les marsouins seraient les plus exposés à ces fréquence [35] [57]. 

La pression acoustique émise est de l’ordre de 140dBµPa@1m à comparer à celle 

des cliquetis émis par les dauphins de l’ordre de 80dBµPa@1m, impliquant donc 
des sensibilités de perception des animaux bien plus faibles (de l’ordre de 

40dBµPa@1m inférieurs). L’écart de puissance acoustique entre la puissance émise 

et la sensibilité des animaux est de l’ordre de 50dB, soit, ;29JKL = ?, − =, = 8,	

6MNOPQ 50 

La bande de fréquence utilisée par la méthode de transmission s’étend de 70kHz à 
130kHz. La Bande de fréquence utilisée par les dauphins pour leurs cliquetis et 
par les marsouins s’étend 70kHz à 130kHz, ainsi la différence de recouvrement en 
fréquence est nulle car l’intégralité des fréquences émises couvre le spectre de 

sensibilité de la faune sensible. ;09JKL = 5
+*,-.,

+*,-.,

 

6INOPQ 1 

Pour des applications de télémétrie, la durée d’émission nécessaire à la 
transmission de mesures est faible mais leur fréquence doit être élevée. Pour des 
applications de vidéo-inspection ou de surveillance, la durée d’émission d’une 
séquence est élevée mais peut être déclenchée sur demande ou à la détection d’un 
évènement particulier (levée de doute). Ainsi la durée cumulée d’émission Te est 
relativement faible mais dépend du centre d’intérêt. Le temps de présence Tp des 
animaux concernés dans ces zones de risques (1km2 maximum) est fugace car 
d’une part, leur terrain de chasse est vaste comparativement et d’autre part, leur 
vitesse de déplacement est relativement rapide (de l’ordre de 40km/h). En 
supposant que le risque soit maximum, c’est-à-dire que le centre d’intérêt soit les 

animaux eux-mêmes, nous considèrerons ici que ;F9JKL = RS

RT
= H, 4 

6HNOPQ 0,1 

Le nombre d’espèces répertoriées sensibles à cette bande de fréquence est 
d’environ 40 en supposant que 10% d’entre elles soient simultanément sur cette 
surface. N=4 

N 4 
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2.4 Méthodes optiques 

2.4.1 Introduction 

Les techniques de communications optiques sous-marines (UOWC17) sont relativement 
récentes et présentent de nombreux avantages [13]. Elles représentent une excellente alternative 
pour la transmission de données à débit élevé sur de courtes et moyennes distances. C’est dans 
les années 1990 [71] que les premières expérimentations exploitent la bande passante 
importante des liaisons optiques sous-marines pour atteindre des débits de l’ordre de 50Mbps. 
Actuellement les liaisons optiques permettent d’atteindre un débit de 14Gbps sur des courtes 
distances (de l’ordre du mètre) [14]. 
 

2.4.2 Principe physique et propagation d’une onde lumineuse en milieu 
sous-marin 

Dans l’eau, la lumière se propage 200 000 fois plus rapidement que le son. Ces ondes 
électromagnétiques de très hautes fréquences (1014Hz) offrent des bandes passantes très larges 
(de l’ordre de la 100GHz) permettant des modulations à débits élevés. Ces deux propriétés 
expliquent l’essentiel du succès des méthodes optiques de transmissions de données. Les rayons 
lumineux sont atténués en fonction de leur fréquence et de la turbidité de l’eau de mer. En eau 
claire, les longueurs d’ondes voisines de 460nm (bleu) présentent un minimum d’atténuation 
tandis que les eaux côtières, plus polluées, favorisent les couleurs plus chaudes (vert) dont les 
longueurs d’ondes se rapprochent de 540nm [14] [72] [73].  

2.4.2.1 Propagation des ondes lumineuses 

La propagation des signaux optiques est régie par les lois de l’électromagnétisme appliquée 
aux très hautes fréquences. Les ondes lumineuses sont alors modélisées par des flux de photons 
dont le comportement est décrit par la physique statistique. Cette approche permet d’utiliser des 
outils et méthodes de simulation numérique, telle que l’analyse de Monte-Carlo, pour estimer 
la répartition spatiale des photons sur le trajet d’un faisceau lumineux [74] [75]. Dans l’eau, ces 
faisceaux lumineux subissent trois grands phénomènes qu’il s’agit de caractériser, l’absorption, 
la diffusion et les turbulences optiques.  

La loi de Beer [76], décrit la décroissance exponentielle de puissance d’un faisceau 
lumineux  se propageant dans l’eau à l’aide du coefficient d’extinction E(A), cumulant les effets 
d’absorption K(A)  et de diffusion L(A).  La puissance P ou l’intensité I d’une onde 
monochromatique à une distance r d’une source de puissance ,> (respectivement d’intensité (>) peut alors être exprimée par l’expression suivante : 

 
 
 
17 UOWC : Underwater Optical Wireless Communications 
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YJ(") = J;. &C"(O).$I;4(") = 4;. &C"(O).$ 	 					 

 

(2.22) 

 
avec <(h) = 6(h) + A(h) 

 
 K(A) (exprimé en m-1) est le coefficient d’absorption, qui est une conséquence de la 

perte de l’énergie des photons qui interagissent avec les molécules de l’eau et les autres 
éléments chimiques. Ces interactions agissent sur les moments magnétiques et de polarisation 
des molécules et entrainent une dissipation d’énergie sous forme thermique dans le milieu. La 
figure 2-8(a) représente l’évolution de ce coefficient d’absorption en fonction de la longueur 
d’onde, tandis que la figure 2-8(b) permet d’évaluer l’atténuation en fonction de la distance de 
transmission pour différentes longueurs d’ondes (en eau claire).  

 
Figure 2-8. (a) Coefficient d’absorption en fonction de la longueur d’onde (b) Atténuation en fonction de la 
distance de transmission en ne tenant compte que du coefficient d’absorption en eau claire pour différentes 

longueurs d’ondes (Source :  Optical Society of America – Copyright 2015) 
  
Le coefficient L(A) (exprimé en m-1), quant à lui est lié aux phénomènes de diffusion. La 

diffusion, caractérise le changement de la direction de propagation lorsqu’un photon interagit 
avec une particule en suspension dans l’eau. Cette diffusion résulte donc d’effets locaux de 
réflexions des photons.  

En plus des molécules constitutives de l’eau (H20), certaines particules en suspension 
affectent particulièrement le coefficient d’extinction E(A) Les principaux éléments 
perturbateurs sont i) les composés minéraux tels que les sels (NaCl, MgCl2 …), le sable, les 
oxydes métalliques, ou ii) les matières organiques colorées dissoutes (virus, bactéries…) et plus 
particulièrement les phytoplanctons. Ces derniers composés organiques contiennent de la 
chlorophylle-A, dont les pigments absorbent particulièrement les composantes bleues et rouges 
du spectre chromatique, qui correspondent aux longueurs d’ondes utilisées. Le graphique de la 
figure 2-9 représente l’évolution du coefficient d’extinction et de ses composantes, atténuation 
et diffusion, pour deux concentrations différentes de chlorophylles-A. 
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Figure 2-9. Coefficients d’absorption I(J), de diffusion K(J) et d’extinction L(J), pour différentes 

concentrations de Chlorophylle-A(mg/m3) [74] 
 
Le coefficient d’extinction linéique E(A) varie généralement de 0,1 en eau claire à 2,5 dans 

les eaux des ports particulièrement polluées aux longueurs d’ondes voisines de 500nm [74]. Il 
est d’usage de classer la qualité des eaux de mer en quatre grandes catégories : 

• les eaux en mer profonde, très pure, d’un bleu cobalt qui présentent une forte absorption 
et un faible coefficient de diffusion (c≈0,05) ; 

• les eaux claires, qui présentent une diffusion importante en raison de la présence de 
nombreuses particules dissolues (c≈0,15) ; 

• les eaux côtières, avec une absorption et une diffusion moyenne en raison de la présence 
de plancton et d’organismes biologiques (c≈0,30) ; 

• les eaux polluées de ports, qui sont très contraignantes pour les propagations optiques 
en raison de la forte concentration de matériaux dissous et en suspension (c≈2,17). 

2.4.2.2 Comportement du canal de transmission optique  

Les performances du canal de transmission optique font intervenir les caractéristiques 
de propagation intrinsèques du milieu, les sources de bruits mais également les propriétés des 
transducteurs et leur alignement les uns par rapport aux autres.  

2.4.2.2.1 Atténuation dans le canal de transmission optique  

L’atténuation du canal de transmission optique est caractérisée par la fonction wQ(^, ") 

qui tient compte de l’ensemble des pertes intrinsèques du milieu et des erreurs d’alignement 
des transducteurs. Il s’exprime classiquement [13] par : 

 wQ(^, ") = η5 . η4 . R̀j4(")k. &C"(O).$STU V . cos {2. f. ^<(1 − cos {W)	,	 (2.23) 
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où y représente le décalage radial par rapport à l’axe central du faisceau lumineux émis, η8 et η2 sont respectivement les efficacités optiques des émetteurs et des récepteurs, O l’angle formé 
entre l’axe de sensibilité maximum du récepteur et l’axe central du faisceau incident, tandis que O? est l’angle de divergence du faisceau. Enfin, @@(((")) est le coefficient de turbulence optique 
que nous expliciterons dans la suite. La figure 2-10 illustre l’évolution de PA(C, ") en fonction 
du coefficient d’extinction représentatif des 4 catégories de qualité d’eau [74]. On constate que 
l’atténuation est très dépendante de la qualité de l’eau mais également sensible aux ouvertures 
optiques des photorécepteurs. D’autre part, la distance de transmission varie énormément avec 
la longueur d’onde dans la bande 400-700nm. 

 
Figure 2-10. Exemples d’atténuation de l’intensité lumineuse en fonction de la distance pour un faisceau optique 
de 3mm de diamètre  avec une divergence de 20° et une longueur d’onde de 532nm pour différents coefficients 

d’extinction c. Figure (a) pour une ouverture de 5mm et Figure (b) pour une ouverture de 50cm [74]. 

2.4.2.2.2 Autres phénomènes 

Les turbulences optiques et turbulences océaniques, sont liées aux variations de l’index 
de réfraction engendrées par les fluctuations de température et de salinité qui modifient entre 
autres la masse volumique, la conductivité et par conséquent la permittivité électrique 
équivalente du milieu. Ces effets cumulés engendrent une dispersion en fréquence des 
composantes du signal optique et par conséquent un étalement de son spectre chromatique [76]. 
Pour modéliser l’effet de ce phénomène de propagation, le faisceau optique est modélisé par 
une fonction géométrique gaussienne qui caractérise la répartition spatiale de son intensité 
lumineuse [13] [78] [79]. Cette approche permet de construire un coefficient multiplicatif 
correctif @@(((")) qui s’applique à l’intensité lumineuse reçue permettant d’introduire les effets 
de la décoloration liés à une faible turbulence optique [80]. Dans la pratique, les longueurs 
d’ondes utilisées dans les transmissions optiques sous-marines (400-700nm) sont peu sensibles 
au phénomène de turbulence optique. Aussi, ce phénomène est souvent négligé pour des 

distances inférieures à 10m [81] (@@Q((")R ≈ 1).  

Compte tenu de leur vitesse de propagation et des bandes étroites utilisées, les ondes 
lumineuses utilisées présentent i) des délais de propagation très faible et donc les trajets 
multiples ont des conséquences négligeables au regard des rapidités de modulation utilisées ; 
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ii) une quasi-insensibilité à l’effet Doppler lorsque les transducteurs sont en mouvement 
relatifs.   

2.4.2.3 Bruits dans le canal de transmission optique  

Les bruits dans le canal optique sont fortement dépendants de la longueur d’onde utilisée 
et de la zone géographique. De manière générale les eaux profondes sont moins bruitées que 
les eaux de surface. La plupart des bruits optiques sont décrits à l’aide de spectres continus 
d’enveloppe gaussiennes. On distingue principalement trois sources de bruit [82] : 

• les sources de bruits de fonds diffus et étendus, prédominantes dans les eaux profondes, 
ces bruits optiques sont engendrés par la bioluminescence et les rayonnements de corps 
noirs. La densité spectrale de puissance de l’activité bioluminescente est centrée dans la 
région des couleurs vert/bleu ; 

• les sources de bruits d’origine stellaire, engendrés par le soleil et d’autres sources 
ponctuelles, particulièrement dans la zone euphotique18. La puissance émanant du soleil 
reçue par le photorécepteur est proportionnelle à la bande passante optique du 
photorécepteur (∆B)  mais décroît avec la profondeur [82] ; 

• les sources de lumières diffuses anthropogéniques, engendrent des bruits qui sont 
réceptionnés par les photorécepteurs, et qui proviennent d’activités humaines diverses. 

Une expression générale du rapport signal sur bruit optique dans un canal sous-marin est 
proposée dans [83]. Elle est issue de mesures, sur différents sites, réalisées à la longueur d’onde 
de 532nm. Dans la pratique, on constate que c’est essentiellement le bruit émanant du soleil qui 
est pris en considération dans la transmission optique. On peut donc approximer le rapport 
signal sur bruit du canal optique comme suit : 

 

FRN(ℎ, ^, ") = J(^, ")J6#X6. ∆O. &CY.Z	 
 

Qui s’exprime aussi en décibels par : 
 FRN0.(ℎ, ^, ") = 10. logjJ(^, ")k − 10 log(J6#X6. ∆O) + ([;. ℎ	, 
 

 

(2.24) 

 
 
(2.25) 

 
où ,9#C9 est une puissance solaire de référence dépendante du site géographique, ∆B la bande 
passante optique du photorécepteur, T<> une constante positive et h, la profondeur. Ainsi, en 
première approximation, dans les zones euphotiques, le rapport signal sur bruit FRN0.(ℎ, ^, ") 
croît linéairement avec la profondeur, augmentant ainsi la capacité C du canal de transmission. 
 

 
 
 
18 Zones euphotiques : zones aquatiques allant de la surface à quelques dizaines de mètres de profondeur où la 
photosynthèse peut se produire. 
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2.4.3 Principes des systèmes de communications optiques  

2.4.3.1 Transducteurs optiques 

Les transducteurs optiques marins ont profité largement des progrès de l’optronique 
classique. Aussi, une large variété d’émetteurs et de récepteurs dans la bande 400-700nm est 
disponible. On distingue les photoémetteurs, essentiellement réalisés avec des technologies 
LED et LASER, des récepteurs utilisant majoritairement des photodiodes ou des photo-
multiplieurs. Les auteurs de [82] et [84] ont répertorié les avantages et inconvénients des 
principaux photoémetteurs et photorécepteurs. 

Les photoémetteurs disponibles offrent des puissances d’émission allant de 10mW à 
10W et autorisent des rapidités de modulation très élevées permettant d’atteindre des débits 
binaires de l’ordre de 1 Gbps à 10 Gbps. Les LEDs vert/bleu (cf. Figure 2-11(d)) présentent des 
ouvertures angulaires assez larges de 10° à 60° et un étalement dans le spectre optique 
relativement important de l’ordre de 25-100nm. Elles sont robustes et faciles à associer en 
réseau, favorisant ainsi leur utilisation pour les communications à faible distance dans des 
environnements agités. De manière générale les LASER à semi-conducteur (InGaN19 et GaN) 
(cf. Figure 2-11(e)) délivrent des faisceaux quasi-monochromatiques sur des ouvertures 
angulaires n’excédant pas 5°. Ils sont très performants car compacts, robustes et émettent des 
puissances de l’ordre de 100 à 200mW dans les longueurs d’ondes allant de 400 à 500nm. De 
plus fortes puissances sont obtenues au prix d’une sensibilité mécanique et de coût accrus 
accompagnés de difficultés de modulation ou de déploiement. Les LASERs, de par leur forte 
puissance et leur directivité, sont optimaux pour une utilisation longue portée (>100m) en eaux 
calmes et profondes.  

 
Figure 2-11. Exemples de photo détecteurs et photoémetteurs : (a) PMT 520nm (b) Diodes à avalanches APD 

520nm (c) diode PIN 520nm (d) LED encapsulée 520nm (b) Diodes LASER InGaN 520nm. 
 
En ce qui concerne les photorécepteurs, on utilise pour les transmissions moyennes et 

longues portées, les PMT20 (cf. Figure 2-11(a)), qui sont des tubes à vide extrêmement sensibles 
à la lumière et présentant de faibles bruits pouvant supporter des débits de l’ordre du Mbps. Ces 
tubes sont volumineux et relativement fragiles, mais ils sont progressivement remplacés par des 

 
 
 
19 InGaN : Indium Gallium Nitride 
20 PMT : Photo Multiplier Tubes 

 
(a)                 (b)                 (c)                            (d)                            (e) 
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photorécepteurs à semi-conducteurs tels que les diodes PIN ou APD21. Les photodiodes à 
avalanches (APD) (cf. Figure 2-11(b)) ont un gain élevé et une large bande passante. Toutefois, 
ces diodes nécessitent des systèmes de contrôle électronique assez complexe, des tensions de 
polarisation élevées, et sont sensibles au bruit ambiant. Elles sont principalement limitées aux 
applications dans la bande des 400-500nm. Les diodes PIN22 (cf. Figure 2-11(c)), utilisées dans 
les systèmes faible portée et aux performances moyennes, sont quant à elles très bon marché, 
mais présentent un gain unitaire. 

2.4.3.2 Techniques et intégration des systèmes de transmissions optiques 

Bien qu’il existe des techniques utilisant les phénomènes de réflexions pour réaliser des 
liaisons optiques indirectes (NLOS Links23) [82], la plupart des applications nécessitent que le 
récepteur soit dans le champ visuel de l’émetteur (LOS Links24). Dans ce cas général, les 
performances des modems sont très sensibles à l’alignement relatif des transducteurs. Si ce 
pointage n’est pas correct, la distance de transmission admissible diminue considérablement. 
En eau pure, l’alignement doit être plus précis que dans les eaux portuaires, car la turbidité 
favorise la diffusion du faisceau optique. Certaines études [85] ont permis d’estimer qu’une 
erreur d’alignement de 3° peut engendrer une réduction de la réponse du récepteur d’un facteur 
100. Ces erreurs de pointages font intervenir deux composantes [86] : 

• le décalage axial moyen du faisceau incident par rapport au point de sensibilité 
maximum du photorécepteur ; 

• le Jitter qui est le déplacement aléatoire du faisceau incident sur la surface photosensible 
du récepteur. 

Ces deux effets se combinent dans un modèle qui caractérise la distribution de 
l’irradiation sur la surface sensible du photorécepteur (BSF25). Une équation générale permet 
de caractériser le bilan de liaison optique en ligne directe via la puissance reçue J5(^, ") [13] : 

 J5(^, ") = J4 . B4 . wQ(^, "). B5 	, (2.26) 

où y représente le décalage radial par rapport à l’axe central du faisceau lumineux émis, à la 
distance r du transducteur émetteur, ,8 , la puissance moyenne émise, U8, l’ouverture optique 
de l’émetteur et U2, l’ouverture optique du photorécepteur. 

Outre ces contraintes d’alignement, les systèmes de transmissions de données optiques sont 
soumis à d’autres contraintes de déploiement importantes :  

• la lumière émise, visible, attire la faune aquatique, augmentant d’autant les risques de 
coupure du faisceau. Des techniques répulsives, utilisant des flashs lumineux très 

 
 
 
21 APD : Avalanche Photo-Diodes 
22 PIN : Positive Instrinsic Negative diodes 
23 NLOS Links: Non-Line Of Sight Links 
24 LOS Links: Line Of Sight Links 
25 BSF: Beam Spread Function 
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intenses émis de manière aléatoire entre chaque communication, sont utilisées pour 
éloigner les animaux, limitant ainsi les risques de ruptures de liaisons. Mais ces 
méthodes rendent ces techniques peu compatibles avec l’environnement et réduisent 
l’autonomie énergétique ; 

• les transducteurs nécessitent une maintenance régulière, car des micro-organismes ont 
tendance à se développer sur les surfaces sensibles ; 

• le trajet de l’onde lumineuse doit être particulièrement bien dégagé et la sensibilité aux 
obstacles même de petites tailles est très élevé.  

Malgré ces contraintes, des projets récents visent à déployer des réseaux sous-marins 
optiques (sur des surfaces de l’ordre du km2) à haut débit en utilisant des relais à réseaux de 
transducteurs répartis de manière sphériques[87]. 

2.4.3.3 Méthodes de modulation optimales 

Dans les systèmes de transmissions optiques, les modulations d’intensité sont plus 
souvent utilisées que les modulations cohérentes qui sont plus complexes et plus onéreuses, car 
ces dernières utilisent obligatoirement une structure de mélangeur.  

Les modems utilisant des transducteurs à LED, mettent en œuvre très souvent les 
modulations OOK26, car elles sont simples et peu coûteuses. Actuellement elles permettent 
d’atteindre des débits de l’ordre de 2.7Gbps à 34m pour une puissances de 20mW @ 520nm 
[84]. Toutefois ces modulations se caractérisent par un BER relativement faible, de l’ordre de 
10-2 pour un SNR de 25dB [82]. D’autres types de modulation comme la modulation PPM27 ou 
encore la DPSK offrent de meilleur BER, de l’ordre de 10-5 pour des débits de l’ordre du Gbps 
[82]. 

Avec les transducteurs LASER, il est possible de moduler précisément l’intensité du 
faisceau lumineux à l’aide de circuits de commande asservis en courant. Ce contrôle permet 
d’utiliser les modulations m-QAM OFDM pour atteindre des débits de 14Gbps à 1,7m [88]. 
D’autres essais, utilisant les techniques MIMO, ont montré une amélioration des performances 
en diminuant le BER de 10-5 à 10-9 avec des modulations OOK à 2Gbps sur 25m [84] [89]. 

2.4.3.4 Performances des transmissions optiques sous-marines 

Afin d’évaluer cette méthode de transmission optique et de la comparer aux autres, il 
est nécessaire, de rechercher et de caractériser dans l’état de l’art, un point de fonctionnement 
se rapprochant au mieux de nos objectifs opérationnels. Comme pour les méthodes acoustiques, 
ce point de fonctionnement se caractérise par une fréquence centrale de modulation, une bande 
passante, un débit (> 80kbps) et une portée atteignable pour une puissance moyenne d’émission 
minimale, restant inférieure à 10W. Ainsi, pour répondre à nos objectifs opérationnels de 

 
 
 
26 OOK: On-Off-Keying 
27 PPM: Pulse Position Modulation 
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transfert de flux vidéo, le choix de la technologie optique à diodes LASER, semble adapté. En 
effet, cette solution permet d’atteindre une distance d’environ 10m avec une puissance 
d’émission de 100mW. Cette configuration supporte alors un débit de l’ordre de 2,4Gbps en 
utilisant une modulation DPSK à une fréquence centrale d’environ 2,5GHz avec une bande 
passante d’environ 5GHz, en présentant un BER de l’ordre de 10-5 pour une installation en eau 
côtière [82].  

Nous cherchons maintenant à évaluer l’impact environnemental d’une installation utilisant 
cette technique de transmission qui fonctionnerait dans une telle configuration. Les méthodes 
de transmissions optiques impliquent l’émission de lumière intense et concentrée dans la plage 
des longueurs d’onde visibles (400-800nm). Une partie non négligeable des 250 000 espèces 
aquatiques sont sensibles à cette lumière qui peut les attirer. Certains de ces animaux se 
concentrent au voisinage de ces faisceaux ainsi que leurs prédateurs. Si ces systèmes sont fixes 
alors une concentration anormale et régulière de ces animaux peut engendrer une déstabilisation 
locale de l’écosystème. Ces effets sont d’autant plus nocifs que l’obscurité croît. C’est d’ailleurs 
cette particularité qui explique l’efficacité des techniques de pêche nocturne telles que les 
techniques dites à la lanterne [90] [91]. Cependant, à ce jour, peu d’études d’impact 
environnementales des réseaux de capteurs utilisant des systèmes de transmissions optiques ont 
été menées [14]. Faute d’informations précises, nous choisissons donc de réaliser des 
estimations approximatives qui majorent probablement l’impact environnemental de ces 
techniques.   

En appliquant le formalisme et les critères de comparaison que nous avons explicités au 
paragraphe 2.1, nous pouvons évaluer cette méthode en remplissant le tableau 2-3 qui détaille 
les performances des systèmes de transmissions optiques et la manière dont elles sont calculées. 

TABLEAU 2–3. EVALUATION DES MEILLEURES PERFORMANCES D’UNE TRANSMISSION DE DONNEE OPTIQUE 

Principe et évaluation du calcul de la valeur du critère Critère Valeur 

Les distances maximum atteintes sont de l’ordre de 10m pour un débit de 

1Gbps [82] 

Distance théorique pour 100dB d’atténuation : en pratique elles sont de 

l’ordre de 10m pour une longueur d’onde de 520nm dans le cas d’eau côtière. 

r(m) 10 

De l’ordre de 1Gbps D(b/s) 1.109 

Bande passante : 5GHz, Fc=2,5GHz   donc Bande passante relative : 2x100 501/2(%) 200 

Efficacité de déploiement : 

 51.34 = F
G+7!"#!.7$"#!.7%&'("#! = U,V.58/

G+\.GI.0.GI−2.G,].GI−3=1874 51.34(b/s/UC) 1874 

Compatibilité environnementale : !!"#$
%&' = !

".4
!
"#$%.4

&
"#$%.4

'
"#$%
= $%%

&'%.!.!.%,!
≈ "+ 59:;< 12 

Efficacité spectrale avec modulation OOK ou DPSK pour 5GHz de bande passante SE(b/s/Hz) 0,5 

Les transducteurs à semi-conducteurs sont robustes et résistent très bien aux 
sollicitations mécaniques. Seuls des chocs ou des pressions trop importantes (de 
l’ordre de 100kN/m2) sur les optiques peuvent détériorer ces systèmes. 

6=!>= 

(UC. m2/N) 
10-6 
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La longueur d’onde est d’environ 500nm, la sensibilité aux obstacles est 
inversement proportionnelle au volume équivalent engendré par un cube de côté 

égal à dix fois la longueur d’onde caractéristique utilisée : ;B.34 = 5

(58.A88.58-/)*
≈

M. 4,5A	AB/1C	
6D!>=(UC/m3) 8. 10#W 

L’intervalle de temps entre deux interventions de maintenance est essentiellement 
fixé par : 

- Le nettoyage des surfaces optiques qui doit se faire au minimum tous les ans en 
raison de l’obstruction engendré par les divers organismes biologiques 
(fouling) : algues, coquillages … 

- Les besoins énergétiques de capteurs autonomes qui doivent être 
réapprovisionnés en énergie. Classiquement les puissances émises pour ce type 
d’application sont de l’ordre de 100mW auxquels s’ajoutent environ 100mW 
pour l’électronique associée, soit avec la même batterie que pour les méthodes 
acoustiques 1 batterie classique de 12V et 100Ah fournissant 1,2kWh soit 
6000h de fonctionnement (ou encore 16h par jour pendant 1 an): 

;EF/0.34 = 4
Q,,, = 4, Q. 4,XV	AB/F 

6GH"I!>= (UC/h) 1,4.10XY 

La faune dotée d’organes visuels adaptée aux longueurs d’ondes voisines du 
vert/bleu peut être attirée par le faisceau lumineux ou être sensible aux flashs 
lumineux intenses des systèmes de répulsion visuels. Un laser rayonnant 100mW (-
10dB) à 1m de sa source se diffuse et est visible par cette faune sous l’eau. La 
conséquence de la présence de cette source lumineuse est soit une augmentation de 
la densité de population attirée, soit une déplétion de population engendrée par les 

flashs répulsifs. On obtient alors ;29JKL=1/10	

6MNOPQ 0,1 

Les animaux marins dotés de la vue percevant cette longueur d’onde de 500nm sont 
aussi majoritairement sensibles à l’ensemble du spectre visuel soir 400-700nm 
(certains crustacés comme la crevette-mante perçoivent un spectre beaucoup plus 
large allant jusqu’aux ultraviolets). Ainsi en inversant le rapport du dénominateur 
de l’expression de la sensibilité par rapport à la fréquence (car la longueur d’onde 

est inversement proportionnelle à la fréquence) : ;09JKL = 5
.,,-0,,

+

 

6INOPQ 1/300 

Pour des applications de télémétrie, la durée d’émission nécessaire à la transmission 
de mesures est faible mais leur fréquence peut être élevée. Pour des applications de 
vidéo-inspection ou de surveillance, la durée d’émission d’une séquence est élevée 
mais peut être déclenchée sur demande ou à la détection d’un évènement particulier 
(levée de doute). Ainsi la durée cumulée d’émission Te est relativement faible mais 
dépend du centre d’intérêt. D’autre part le temps de présence Tp des animaux 
concernés dans ces zones de risques (1km2 maximum) est relativement faible, 
cependant la vitesse moyenne des animaux marins est de quelques km/h. 

Finalement nous estimons ;F9JKL = RS

RT
= H, 4 

6HNOPQ 0,1 

Le nombre N d’espèces aquatiques répertoriées est très élevée. Environ 28000 
espèces de poissons auxquels s’ajoutent d’autres animaux marins pour un total 
d’environ 250 000 espèces. En estimant qu’un maximum de 10% d’entre elles sont 
potentiellement dotés du sens de la vue sensible à cette longueur d’onde et sont 
susceptibles d’évoluer dans le voisinage immédiat des perturbations lumineuses des 
liaisons optiques la quantité d’espèces concernée est considérable. Si de plus, on 
considère que sur une surface de 1km2 une infime partie de ces espèces peut être 
représentée simultanément soit environ 1% d’entre elles, il reste donc au maximum 
250 espèces à risque sur cette surface. 

N 250 
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2.5 Méthodes électromagnétiques 

2.5.1 Introduction   

Ces méthodes utilisent des champs électromagnétiques comme support de l’information à 
transmettre. On peut distinguer deux grandes familles de méthodes de transmissions 
électromagnétiques, en fonction de la distance entre la source et le récepteur : 

a) Les méthodes de transmission par ondes électromagnétiques en champs lointains (EM), 

lorsque les distances de transmissions source/récepteur sont supérieures à quelques 
multiples de la longueur d’onde. Les champs électromagnétiques sont alors considérés 
comme une somme d’ondes localement planes qui se propagent dans le milieu. Les 
premières transmissions de ce type ont été réalisées pour des applications militaires lors de 
la guerre froide. Les sous-marins étaient alors dotés de moyens de radiocommunication 
utilisant les ondes électromagnétiques à très basses fréquences ELF et VLF28 [11] [12], qui 
leur permettaient de communiquer à très bas débit sur de très grandes distances. Ces 
techniques de transmission, à l’instar du système « ZEVS » utilisant des fréquences à 82Hz 
pour des puissances de l’ordre de 10MW et un débit de l’ordre de la dizaine de bit/s, ont 
étés déployées par la marine russe en réponse au système américain testé en 1969 dans le 
Wisconsin29. 

b) Les méthodes de transmission à magnéto-induction (MI), lorsque les distances de 
transmissions source/récepteur sont de l’ordre de quelques longueurs d’ondes. Ces 
techniques permettent d’établir des liaisons très fiables. Elles ont été utilisées dès les 
années 1970 et se sont avérées particulièrement bien adaptées aux applications dédiées aux 
sites inaccessibles dans les environnements sévères tels que la surveillance d’ouvrages et 
infrastructures sous-marines et souterraines [92][93][94][95]. Ces techniques, 
prometteuses en basse fréquence, offrent des distances de transmissions qui dépendent 
essentiellement de la géométrie des transducteurs et de la fréquence de transmission. 

C’est ensuite avec les progrès et la simplicité d’intégration des capteurs d’images, que les 
besoins de bande passante ont augmenté. Ainsi, bien que les systèmes acoustiques et optiques 
présentaient des caractéristiques permettant de transférer des flux vidéo, ces techniques 
électromagnétiques ont suscité un nouvel intérêt depuis les années 2000 [25], car elles 
présentent potentiellement des avantages considérables au regard des caractéristiques utiles à 
la réalisation de transmissions sans-fil performantes : 

• Dans l’eau, les champs et les ondes électromagnétiques se propagent à des vitesses très 
élevées, rendant négligeables les délais de transmissions dans la plupart des applications ; 

• les déphasages et les décalages en fréquences liés à l’effet Doppler sont négligeables au 
regard des bandes de fréquences utilisées ; 

 
 
 
28 ELF: Extremely Low Frequencies (fréquences inférieures à 3kHz) , VLF : Very Low Frequencies (3-30kHz) 
29 Test Facility in the Chequamegon National Forest south of Clam Lake, Wisconsin. 
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• les champs électromagnétiques sont quasiment insensibles aux gradients de pression et de 
turbidité ; 

• les signaux transmis sont plus difficilement détectables que dans le cas d’une transmission 
acoustique ou optique, favorisant ainsi la furtivité ; 

• la rapidité de modulation peut être élevée, autorisant des modulations complexes avec des 
bandes passantes importantes ; 

• ces techniques sont respectueuses de l’environnement car la faible intensité des champs 
qu’elles engendrent à des fréquences supérieures au kHz ne semblent pas perturber les 
quelques espèces animales sensibles aux champs électromagnétiques. 

De manière générale, en milieu aquatique, ces méthodes de transmission présentent des 
performances très différentes de celles obtenues dans l’atmosphère. En effet, l’eau est un milieu 

partiellement conducteur. Ceci implique, que les champs électriques (VW⃗ ) et d’excitation 

magnétiques (YWW⃗ ) qui s’y propagent induisent des interactions de couplage qui absorbent une 
grande partie de l’énergie qu’ils contiennent et les atténuent fortement. Ces pertes importantes 
limitent la distance de transmission ce qui constitue l’un des principaux inconvénients de ces 
modes transmissions. Dans cette section, nous nous limiterons à décrire l’état de l’art des 
techniques électromagnétiques, les chapitres suivants détailleront plus spécifiquement les 
principes physiques et les techniques que nous avons développées pour réaliser nos systèmes 
de communications sous-marins électromagnétiques.  

 

2.5.2 Principes physiques et propagation des champs électriques et 
magnétiques 

Les systèmes de transmissions électromagnétiques se basent sur la propagation d’une 
onde électromagnétique entre une antenne d’émission, excitée par un signal électrique, et une 
antenne de réception, qui convertit le champ électromagnétique reçu en un signal électrique. 

2.5.2.1 Propagation du champ électromagnétique 

L’eau est un milieu partiellement conducteur induisant une forte permittivité (ε) qui 
défavorise la propagation du champ électrique et favorise les pertes par courants de Foucault 
induits par les variations du champ magnétique. La description du phénomène de propagation 
se déduit des équations de Maxwell. En régime harmonique, les équations de propagation 
prennent alors la forme de deux équations de champs couplés (équations de Helmholtz) qui 
restent complexes à résoudre. En raison de ce couplage du champ magnétique au champ 
électrique, l’évanescence de l’un d’eux conditionne l’existence de l’onde électromagnétique.  

2.5.2.1.1 Propagation du champ électromagnétique en zone de champs proches (MI) 

Les techniques de transmissions de données par magnéto-induction (MI) consistent à 
utiliser au mieux le champ magnétique variable créé entre deux bobines.  
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Les lignes de champ magnétique forment des boucles fermées qui s’établissent et se 
referment dans la direction de la normale à la surface enroulée par les spires de la bobine 
émettrice. Elles forment ainsi un dipôle magnétique oscillant à la fréquence des courants 
d’excitations. La bobine réceptrice doit alors présenter une surface suffisante au champ 
magnétique pour collecter un flux variable permettant d’obtenir des forces électromotrices 
induites significatives. C’est donc l’intensité du champ magnétique traversant la surface 
exposée et la sensibilité des circuits du récepteur qui fixent la distance maximale de 
transmission qui peut atteindre, en théorie, plusieurs kilomètres en très basse fréquence [96]. 

Pour une configuration matérielle figée, on associe à ce dispositif un modèle simplifié de 
transformateur électrique à fortes pertes magnétiques dont le coefficient de mutuelle induction 
équivalent (M) est une fonction des paramètres géométriques et physiques constants de 
l’installation. Le coefficient M peut être évalué, pour deux bobines identiques de N spires 
circulaires coaxiales et coplanaires de rayon a, séparées par une distance r, à l’aide de 
l’expression simplifiée suivante si a<<r : 

 S = T. IZ. U[. V\2. #Y = V\2. T .
6[. U[

#Y  
(2.27) 

 On constate que le couplage entre bobines augmente avec leur rayon et le nombre 
d’enroulement et diminue avec le cube de la distance qui les sépare. Il est également intéressant 
de noter que ce coefficient de couplage augmente avec le carré de la surface S de rayonnement 
des bobines.  

2.5.2.1.2 Propagation du champ électromagnétique en zone de champs lointains 

Pour mettre en évidence le comportement simplifié de la propagation des ondes 
électromagnétiques en champs lointains on étudie le comportement du champ électrique d’une 
onde plane. Dans ce cadre, une source ponctuelle isotrope rayonne un champ électromagnétique 
dans un milieu homogène. En régime harmonique et à une distance suffisamment éloignée de 
sa source, ce champ électromagnétique se comporte comme une onde plane de polarisation 

rectiligne. Son champ électrique }~⃗ , se propageant dans une direction D⃗ , possède une unique 
composante V+ qui peut s’exprimer par [97]: 

 
}+ = };4T" . &?Q'C^.$ 	, 

 

(2.28) 

où V> est le champ électrique émis, < la pulsation angulaire de l’onde électromagnétique, Z la 
constante de propagation et r la distance à la source suivant l’axe de propagation D⃗. 
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2.5.2.2 Comportement du canal de transmission des ondes 
électromagnétiques en milieu sous-marin 

2.5.2.2.1 Atténuation dans le canal de transmission magnéto-inductif 

Dans le cas d’une transmission magnéto-inductive, l’atténuation en puissance G7@0.(@, "), exprimée en dB, entre l’émetteur et le récepteur, peut alors être approximée 
comme suit : 

 i3R0.(`, ") = −20. log Åi3R5*_(`)Ç + 60. =IÑ(") (2.29) 

Cette expression de l’atténuation met en évidence deux phénomènes : 
a) l’absorption du champ magnétique. Ce premier terme G7@2*D(@)  caractérise une 

contribution linéaire qui dépend des caractéristiques électriques, géométriques et de 
rayonnement des boucles, en incluant les pertes par courant de Foucault dans le milieu. 
Ce terme diminue avec le carré de la fréquence mais également avec le rayon et 
l’inductance des boucles.  

b) la dispersion du champ magnétique. Ce second terme est prédominant et détermine 
l’essentiel de l’atténuation linéique.  En effet, pour une configuration matérielle, une 
fréquence et une puissance donnée, lorsque l’éloignement entre les deux bobines est 
multiplié par 10, l’atténuation augmente de 60dB.  

La figure 2-12, représente un exemple d’évolution de la force électromotrice induite 
dans une bobine réceptrice couplée à une bobine émettrice identique en fonction de la distance 
et de la fréquence [98].  

 

 
Figure 2-12. Évolution de la force électromotrice dans l’eau de mer (en dBv) induite dans une bobine réceptrice 

en fonction de la distance r et de la fréquence f du courant d’excitation pour les paramètres indiqués dans le 
tableau [98]. 

 
 

 

a 
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2.5.2.2.2 Atténuation dans le canal de transmission EM en champs lointains 

 Pour une transmission EM, dans un milieu homogène à une fréquence donnée, 
l’atténuation du champ électrique de l’onde s’exprime à l’aide de l’équation suivante  [99]: 

 

 
i830. = +20. m. ". log(&) + 20 . κ. log(")	, (2.30) 

où κ est un coefficient d’atténuation dépendant de la longueur d’onde et des paramètres de 
l’antenne et m la partie réelle de Z. Cette expression de l’atténuation met en évidence deux 
phénomènes : 

a) l’absorption de l’onde EM, représenté par le premier terme et qui traduit la dissipation 
par effet joules des courants de conduction engendrés par les variations de champs 
électriques et magnétiques. L’étude de ce phénomène se fait en étudiant la partie réelle F  de la constante de propagation Z,  que l’on appelle classiquement coefficient 
d’atténuation linéique. Il s’exprime en Neper par mètres et dépend de la fréquence et de 
la conductivité (\) de l’eau ; 

b) la dispersion de l’onde EM, représentée par le second terme et qui traduit 
l'affaiblissement lié à la dispersion de l'onde lorsque l’on s’éloigne de la source 
(fonction de la décroissance du champ en 1/r) : 

 i$$`&61(0.) = 20 . κ. log(") (2.31) 

 
 La figure 2-13(a) représente l’atténuation linéique de puissance du champ EM, ainsi 
que la longueur d’onde (A) en fonction de la fréquence pour différentes valeurs de conductivité 

(s, en S/m). L’atténuation totale de puissance du champ EM en fonction de la distance (éq. 
2.30) et de la fréquence en eau de mer à une température de 15°C et une salinité de 35ppt est 

représentée figure 2-13(b) (s=4,5S/m). 
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Figure 2-13. (a) Atténuation linéique de puissance et longueur d’onde EM en champs lointains en fonction de la 

fréquence f, pour différentes valeurs de conductivité. (b) Atténuation totale de puissance en fonction de la 
distance et de la fréquence pour une conductivité de 4,5S/m (cf. équation 2.30) 

 
 
 
 

f(×105Hz) 

Distance (m) 

Atténuation (dB) (a) 

(b) 
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2.5.2.2.3 Autres phénomènes 

Réfractions, réflexions et diffractions 

 
La conductivité de l’eau de mer n’est pas constante, elle varie avec la salinité et la 

température, ce qui engendre des phénomènes de réfractions de l’onde électromagnétique 
surtout en champs lointains [100]. D’autre part, ce phénomène de réfraction s’accompagne de 
réflexion et de diffraction lorsque l’onde atteint les interfaces avec la surface, des obstacles 
physiques ou les fonds marins présentant des conductivités différentes [101] [102]. 

 
Trajets multiples 

 
Le champ électromagnétique, en se propageant, peut rencontrer différentes interfaces et 

donc suivre des trajets distincts et multiples (cf. figure 2-14). Ainsi, une partie non négligeable 
de l’énergie peut être avantageusement transmise jusqu’au récepteur en se propageant par l’air 
ou les fonds marins dont les conductivités sont très inférieures à celles de l’eau de mer [99] 
[102] [103] [104]. 

 
Figure 2-14. Trajets possibles d’une onde électromagnétique émise par une antenne (Tx) vers un récepteur (Rx). 
 
 

Pertes par courants de Foucault 

 
Les composantes spectrales du champ magnétique, conformément à la loi de Faraday, 

induisent dans l’eau de mer des champs électriques d’amplitude proportionnelle à leur 
fréquence. Ces champs électriques induisent à leur tour des courants, appelés courants de 
Foucault, qui sont dissipés par effet joules dans le milieu. La puissance perdue est 
proportionnelle au carré de la fréquence de chacune des composantes harmoniques du champ 
magnétique. 
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2.5.2.3 Bruits dans le canal de transmission électromagnétique 

Le canal de transmission électromagnétique sous-marin, est soumis à différents types 
de sources de bruits : 

• les sources atmosphériques naturelles, qui caractérise les bruits d’origines cosmiques et 
qui couvrent une très vaste gamme de fréquence de 10-3Hz à environ 300GHz. Ces bruits 
sont géographiquement uniformément répartis sur la surface du globe et se caractérisent 
par des niveaux très variables [105][106]. Pour les applications sous-marines ils 
constituent une source dont la densité spectrale de puissance Ra')#(`) est relativement 
homogène à faible profondeur mais dont les plus basses fréquences pénètrent très 
profondément sous la surface [92] ;  

• les sources atmosphériques anthropogénique, qui engendrent des bruits dont la densité 
spectrale de puissance Rb(`) est très étendue. Ils sont géographiquement inégalement 
répartis, plus intenses en région côtière et tout particulièrement au voisinage des zones 
portuaires. Leurs intensités décroissent rapidement avec la profondeur dues à 
l’atténuation naturelle de l’eau fonction de la fréquence. Notons que ces sources de bruits 
sont principalement liées à des dispositifs spécifiques, tels que des balises de 
radionavigation par exemple (au voisinage de 400kHz) [92] et peuvent avoir des niveaux 
très importants ; 

• Les sources anthropogéniques maritimes, géographiquement très localisées, elles sont 
associées à des activités et dispositifs sous-marins statiques (câbles, forages pétroliers, 
sites de production d’énergie éolienne offshore…) ou mobiles (bateaux, drones, sous-
marins…). Les bruits associés se caractérisent par des densité spectrales de puissances 
(Rb3(`)) aléatoires centrées autour de fréquences caractéristiques qui peuvent toutefois 
être répertoriées grâce à des études spécifiques à chaque site [107].  

Certains organismes, tels que l’ITU30 et le CCIR31, éditent des rapports qui permettent 
d’évaluer le bruit électromagnétique atmosphérique en un point de la surface du globe [108] 
[109] [110]. On évalue le rapport signal sur bruit au niveau du récepteur à l’aide de l’expression 
suivante : 

 FRN(`, ") = F(", `)i(", `).ÜRb3(`)< + Rb(`)< + Ra')#(`)<	, (2.32) 

où )(", @) est la densité spectrale de puissance du signal reçue et G(", @), l’affaiblissement total 
de la puissance du canal en fonction de la fréquence. De manière générale, ce rapport signal sur 
bruit augmente avec la profondeur, favorisant ainsi les transmissions par ondes 
électromagnétiques en eau profonde [111]. En pratique, le SNR doit être évalué en tenant 
compte de la position géographique et de la profondeur de l’installation. 

 
 
 
30 ITU : International Telecommunication Union 
31 CCIR : Consultative Committee on International Radio 
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2.5.3 Principes des systèmes de communications électromagnétiques en 
milieu sous-marin 

2.5.3.1 Antennes 

 Les transducteurs électromagnétiques sont des antennes dont les caractéristiques 
doivent être adaptées au milieu aquatique pour pouvoir convertir au mieux et de manière 
réversible l’énergie électrique en énergie électromagnétique. Dans les applications sous-
marines deux grandes familles d’antennes sont classiquement utilisées (cf. figure 2-15(a)) : 

• les antennes boucles, qui sont réalisées avec des spires enroulées parfois autour d’une 
structure présentant une surface centrale rayonnante aux propriétés géométriques et 
magnétiques choisies [112] [113]. En émission, elles se comportent comme des 
dipôles magnétiques oscillants favorisant ainsi la création du champ magnétique qui 
par excitation du milieu induit le champ électrique couplé entrainant alors la 
propagation du champ électromagnétique. En réception, ces antennes peuvent être 
utilisées de manière à favoriser l’exploitation de la tension ou les courants induits en 
fonction de l’impédance de charge du récepteur. Ce sont ces types d’antennes qui sont 
utilisés dans les techniques de transmissions par magnéto-induction en les chargeant 
par des sources de courant [114] ;  

• les antennes dipolaires, qui sont réalisées avec une paire de brins conducteurs reliant 
une source de tension dans lequel le champ électrique, qu’elles produisent ou 
reçoivent, se propage. En émission, elles se comportent comme des dipôles adaptés 
rayonnants, produisant un champ électrique, qui par excitation du milieu induit le 
champ magnétique couplé, entrainant alors la propagation du champ 
électromagnétique. En réception, ces antennes sont chargées par une impédance 
adaptée favorisant l’exploitation du champ électrique incident. Le choix de la 
géométrie et du nombre de paires de brins permet de concevoir des antennes aux 
bandes passantes et directions de rayonnement variées (brins asymétriques pour les 
antennes J-pôles, spiralés pour les antennes spirales, triangulaires pour les antennes 
papillons, …) (cf. figure 2-15(b)(c)(d)(e)), [115] [116] [117] [118]. 

 Les longueurs d’ondes dans l’eau étant bien plus petites que dans l’air, les antennes 
présentent des dimensions raisonnables même pour les basses fréquences (10kHz-1MHz). 
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Figure 2-15. Différents types d’antennes sous-marines : (a) Antennes boucles (b) Antennes dipôles (c) Antennes 

papillon (d) Antenne spirales (e) Antennes microstrip (f) Antenne J-Pôle. Avec quelques diagrammes de 
rayonnement du champ électrique pour les antennes dipôle, boucle et J-Pôle [119] 

  
 Le choix de l’antenne est généralement guidé par le type d’application et la gamme de 
fréquence envisagée. Le tableau 2.4 répertorie les types d’antennes couramment utilisés en 
télécommunications sous-marines. Cette synthèse peut se compléter par celle réalisée par Nisha 
et al. [120]. 

 
 

 
(a) 

 
(b) 

 
(f)  

 
(c) 

 
(d) 

 
(e) 
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TABLEAU 2–4. TYPES ET CARACTERISTIQUES DES ANTENNES UTILISEES PAR GAMME DE FREQUENCES 

Fréquences Bandes passantes Dimensions Géométrie Références 

0,1Hz-1kHz 0,01-100Hz 10m-1km Dipôle [12] [121] 

1kHz-1MHz 0,1kHz-100kHz 0,1m-100m 
Dipôle (EM) 
Boucles (MI) 

[122] [115] [123] [19] [124] 
[114] [125][94][126][127] 

1MHz-100MHz 10kHz-1MHz 0,1m-10m Dipôle (EM) [128] [129] [123] [130] [131] 

10MHz-100MHz 1MHz-2MHz 0,1m-1m 
Boucles 
(EM/MI) 

[112] [113] [119] [132] 

100MHz-1GHz 1MHz-10MHz 1m-3m Dipôle [115] [116] [119] [133] 
30MHz-1GHz 1MHz-10MHz 0,5m-3m J-Pôle [117] [119] [140] 

100MHz-5GHz 10MHz-100MHz 0,01m-0,1m 
Papillon 
(Bowtie) 

[135] [136] [137] [138] 

100MHz-3GHz 50MHz-200MHz 0,05-0,5m 
Microstrip et 

spirales 
imprimées 

[139] [118] [140] 

 
 Les méthodes de transmissions magnéto-inductives utilisent des configurations 
particulières d’antennes. En effet, les antennes boucles utilisées présentent un diagramme de 
rayonnement symétrique limité par rapport au plan de la surface rayonnante. Pour augmenter 
la couverture angulaire du champ magnétique dans les applications de magnéto-induction, on 
dispose plusieurs bobines sur des axes différents [114] [141]. La couverture optimale consiste 
à disposer 3 bobines concentriques identiques dans des plans orthogonaux (cf. figure 2-16) [94] 
[114]. Par ailleurs, afin d’augmenter la distance de transmission on intensifie le champ 
magnétique de deux manières : 

• en disposant un noyau magnétique, le plus souvent constitué de ferrites, qui guide et 
concentre les lignes de champ magnétique [142] ; 

• en disposant autour des bobines un méta-matériau capable de présenter une perméabilité 
localement négative (M2I)32  [95]. 

 Malheureusement, ces deux techniques introduisent des distorsions et augmentent la 
sélectivité du transducteur.  

 
Figure 2-16. Transducteur à 3 bobines réparties sur 3 plans orthogonaux [114]. 

 
 
 
32 M2I : Metamaterial enhanced Magneto-Inductive communication 
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2.5.3.2 Techniques et intégration des systèmes de transmissions 
électromagnétiques 

Pour ces systèmes, les contraintes d’alignement des antennes dépendent de leurs 
diagrammes de rayonnement et de la polarisation des champs électriques, mais restent 
globalement bien moins contraignantes que pour les technologies optiques. En raison de leurs 
dimensions, parfois importantes, les dispositifs d’amarrage ou de fixation doivent faire l’objet 
d’une attention particulière. 
 

Les antennes utilisées, sont particulièrement robustes et ne nécessitent pratiquement 
aucune maintenance. Bien que l’adaptation d’impédance soit dépendante des revêtements et du 
voisinage immédiat de l’antenne, l’expérience montre que le développement d’organismes 
marins sur les antennes (algues, coquillages, coraux, …) ne modifie que très peu leur 
comportement. Très peu sensibles aux gradients de pressions, aux chocs et aux 
ensevelissements partiels de sable ou de pierres, elles peuvent être installées sur les fonds 
marins aux reliefs irréguliers. Bien que parfois volumineuses, elles restent faciles à intégrer et 
à raccorder aux boitiers des modems. 

 
Le choix, le dimensionnement et les circuits d’adaptation d’impédance des antennes 

dépendent fortement des caractéristiques du site géographique de déploiement telles que la 
salinité et la température moyenne qui fixent la conductivité et la permittivité. Cette information 
enrichie de la profondeur et des activités humaines avoisinantes permet également d’évaluer 
les niveaux de bruits potentiels et les performances du système. 

 
Pour les applications de moyenne portée (5 à 50m), les longueurs d’ondes qui sont de 

l’ordre de la dizaine de mètres, rendent ces systèmes particulièrement résilients face à la 
présence d’obstacles même de grandes tailles. 

 
Afin d’augmenter la portée, on peut disposer sur le site de déploiement, des réseaux de 

guides d’ondes passifs. Dans ces applications utilisant les techniques magnéto-inductives, ils 
sont réalisés avec de simples boucles en court-circuit de même fréquence de résonance que les 
boucles émettrices et réceptrices [142] [143]. 

2.5.3.3 Méthodes de modulation optimales 

 Les techniques de modulations utilisées dépendent essentiellement de la bande passante 
disponible qui décroît très rapidement avec la distance. Le tableau 2.5 indique les types de 
modulations utilisés en fonction des distances de transmissions. 
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TABLEAU 2–5. BANDES PASSANTES, MODULATIONS, DEBITS BINAIRES ET PUISSANCES D’EMISSIONS POUR LES 

TRANSMISSIONS PAR ONDES ELECTROAGNETIQUES EN FONCTION DE LA DISTANCE 

Distances 
Fréquence 

centrale 

Bandes 

passantes 
Modulations Débit binaire 

Puissanc

es (dB) 

1cm-1m 10Mhz-5GHz 100kHz-100MHz 
QAM/OFDM 
[118] [144] 

100kbps-
100Mbps 

-20 à -10 

1m-10m 10kHz-10Mhz 100Hz-500kHz 
OOK/m-PSK/FSK 
[145] [146] [147] 

100bps-1Mbps -10 à 0 

10m-100m 10kHz-100khz 100Hz-10kHz 
OOK/m-PSK/FSK 
[97] [148] [149] 

100bps-10kbps 0 à 10 

100m-1km 100Hz-10kHz 10Hz-100Hz 
OOK/m-PSK/FSK 

[150] 
10bps-100bps 10 à 20 

1km-1000km 1Hz-100Hz 0,1Hz-10Hz 
OOK/ASK/PSK/FSK 

[12] 
0,1bps-10bps 20 à 80 

 

2.5.3.4 Performances des transmissions électromagnétiques sous-marines 

Afin d’évaluer ces méthodes de transmissions électromagnétiques et de les comparer 
aux autres, il est nécessaire, de rechercher et de caractériser dans l’état de l’art, un point de 
fonctionnement se rapprochant au mieux de nos objectifs opérationnels. Comme pour les 
méthodes précédentes, ce point de fonctionnement se caractérise par une fréquence centrale de 
modulation, une bande passante, un débit (> 80kbps) et une portée atteignable pour une 
puissance moyenne d’émission minimale, restant inférieure à 10W. Avec ces puissances, les 
distances atteignables sont de l’ordre de 5m pour des fréquences porteuses comprises entre 
100kHz et 500kHz et des plages de modulation présentant une bande passante allant de 10kHz 
à 50kHz. Pour répondre aux objectifs de transmission vidéo, des débits de l’ordre de 50-
100kbps doivent donc être atteints. Avec les techniques de l’état de l’art actuel, ces débits 
peuvent être atteints avec des modulations de type Q-PSK présentant des efficacités spectrales 
de l’ordre de 2 b/s/Hz [151].  

 
Nous cherchons maintenant à évaluer l’impact environnemental d’une installation 

utilisant cette technique de transmission qui fonctionnerait dans une telle configuration. Les 

champs électriques de l’ordre du µV/m et les champs magnétiques de 100nT, aux basses 
fréquences, perturbent certains animaux. De telles intensités de champs peuvent être 

engendrées par un champ électromagnétique rayonné par une source isotrope de puissance 1µW 
à une distance de 1m. Les études d’impacts environnementales des câbles et infrastructures 
sous-marines de forte puissance ont été évaluées dans les rapports [107] et [152] sur certaines 
espèces marines (telles que la plie commune, les anguilles , les raies , la truite de mer, dauphins, 
les requins…). A ces études on peut ajouter des travaux qui ont montré la sensibilité aux champs 
magnétiques (de très basses fréquence) de certaines tortues de mer [153] [154]. Une centaine 
d’espèces semblent réagir aux champs électromagnétiques de très basses (<5Hz) et basses 
fréquences (<100Hz). Pour les plus hautes fréquences (>10kHz), aucune étude spécifique n’a 
été réalisée sur l’impact de ces ondes sur la faune et la flore marines. Ceci s’explique 
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certainement par le fait qu’à de telles fréquences ces champs électromagnétiques s’atténuent 
très rapidement dans le milieu sous-marin [40].  

 
En appliquant le formalisme et les critères de comparaison que nous avons explicités au 

paragraphe 2.1, nous pouvons évaluer cette méthode en remplissant le tableau 2-6 qui détaille 
les performances des systèmes de transmissions électromagnétiques et la manière dont elles 
sont calculées. 

 

TABLEAU 2–6. EVALUATION DES MEILLEURES PERFORMANCES D’UNE TRANSMISSION DE DONNEE SOUS-MARINE 

ELECTROMAGNETIQUES 

Principe et évaluation du calcul de la valeur du critère Critère Valeur 

Pour fmax=400kHz, avec une atténuation de 20WX/9  r(m) 5 

Pour une fréquence centrale de 400kHz avec une bande passante de 50kHz à 

5m permettrait d’obtenir un débit binaire de l’ordre de 80-100 kbps  
D(b/s) ≈105 

Bande passante relative : 40kHz/400kHz 501/2(%) 10 

Efficacité de déploiement :  

51.34 = Y
4 + ;4.34. ;B.34. ;EF/0.34 = 4,A

4 + 4,X]. 4, =8. 4,XV. ,, ,4 ≈ 	4,A 51.34(b/s/UC) 4,A 

Compatibilité environnementale : 

59JKL:;< = 4
[. ;F9JKL. ;09JKL. ;29JKL =

4
4,. ,, 4. ?,. ,, 4 ≈

4
? = ,, 4+= 

59:;< 1/7 

Efficacité spectrale avec modulation Q-PSK [151] SE(b/s/Hz) 2 

Les transducteurs sont robustes et résistent très bien aux sollicitations mécaniques. 
Seuls des chocs ou des pressions très importantes, de l’ordre de 

1000kN/m2 pourraient écraser ou sectionner les antennes : "+
,-+

=
.

./(
 

6=!>= 

(UC. m2/N) 
10-7 

La longueur d’onde pour f=500kHz est de l’ordre de 7 = =9. Un objet cubique 
de côté de longueur 4,. 7 très conducteur, empêcherait une grande partie de l’onde 
électromagnétique de se propager nécessitant à maxima une intervention sur site 
et à minima une baisse sensible du débit. Ainsi la sensibilité maximum du coût de 
déploiement aux obstacles est donc inversement proportionnelle au volume 

engendré par 10 fois la longueur d’onde caractéristique utilisée : ;B.34 = 5

(58.U)*
≈

4, =8. 4,XV	AB/1C	

6D!>=(UC/m3) 1,25. 10XZ 

L’intervalle de temps entre deux interventions de maintenance est essentiellement 
fixé par les besoins énergétiques de capteurs autonomes qui doivent être 
réapprovisionnés en énergie. Classiquement les puissances émises pour ce type 
d’application sont de l’ordre de 10dB, soit environ 10W auxquels s’ajoutent 
environ 2W pour intégrer les différents rendements et fonctions électroniques 
annexes. Cette puissance est dissipée toute la durée des transmissions. Pour une 
heure de diffusion, l’énergie dissipée est de l’ordre de 12Wh, soit typiquement une 
batterie GEL de 100Ah/12V, difficile à transporter et coûteuse : 

;EF/0.34 = 4
4,, = ,, ,4	AB/F 

6GH"I!>= (UC/h) 0,01 
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Les anguilles, truites de mer et les tortues de mer seraient les plus exposées à ces 
champs. Les champs électriques et magnétiques décroissent très rapidement. 
Limitant la gêne au voisinage des antennes émettrices où les champs sont les plus 
intenses. Si la puissance d’émission est de 10W (10dB) il est possible d’évaluer 

l’écart avec le seuil de sensibilité des animaux qui est de 1µW (-60dB). Ainsi, 

;29JKL = 4, + Q, = ?,	
6MNOPQ 70 

La bande de fréquence utilisée par la méthode de transmission s’étend de 100kHz 
à 500kHz. Dans la littérature, aucune étude ne semble évaluer la sensibilité des 
espèces aquatiques pour des ondes électromagnétiques à ces fréquences. Afin de 
ne pas sous-estimer les potentiels risques pour la faune dans cette bande de 
fréquence, il est estimé ici que 10% de la bande de fréquence utile provoque des 

désordres comportementaux de la faune. ;09JKL = V8

V88
 

6INOPQ 0,1 

Pour des applications de télémétrie, la durée d’émission nécessaire à la 
transmission de mesures est faible mais leur fréquence doit-être élevée. Pour des 
applications de vidéo-inspection ou de surveillance, la durée d’émission d’une 
séquence est élevée mais peut être déclenchée sur demande ou à la détection d’un 
évènement particulier (levée de doute). Ainsi la durée cumulée d’émission Te est 
relativement faible mais dépend du centre d’intérêt. Le temps de présence Tp des 
animaux concernés dans ces zones de risques (1km2 maximum) est relativement 
faible, car ce sont des animaux se déplaçant relativement rapidement. En 
supposant que le risque soit maximum, c’est-à-dire que le centre d’intérêt soit les 

animaux eux-mêmes, nous considèrerons ici que ;F9JKL = RS

RT
= H, 4 

6HNOPQ 0,1 

Le nombre N d’espèces répertoriées sensibles aux champs électromagnétiques à 
cette bande de fréquence est estimée à 100. En supposant que 10% soient présentes 
simultanément sur la surface d’intérêt de 1km2 : N=10 

N 10 
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2.6 Comparaison et choix de méthodes de transmissions 

2.6.1 Synthèse générale des contraintes et des objectifs 

Dans le chapitre 1 nous avons fixé des objectifs opérationnels de débit (80kbps), de 
portée (>10m), de compatibilité environnementale et de coûts de déploiement optimum. Afin 
de comparer les méthodes de transmissions permettant de répondre à ces objectifs, des critères 
de performances leur ont été associés. Pour chacune des méthodes de transmissions sous-
marines, nous avons identifié les contraintes physiques et technologiques qui limitaient leurs 
performances (cf. tableau 2.7).  

TABLEAU 2–7. OBJECTIFS ET CONTRAINTES ASSOCIEES A CHAQUE TECHNQIUES DE TRANSMISSION 

Objectifs opérationnels 
Contraintes physiques et 

technologiques 

Description 

Critères de 

performance 

associés 

Valeur 

cible 
Paramètres limitant 

Volume de surveillance inférieure à 1km3 
du Fond marin jusqu’à la surface 

Zones de déploiement :  

• réserves naturelles 
• zones industrielles  

Distance de 
transmission r 

>10m 

Acoustique :	!(#, %)!" 

Optique : ]^(^, #)	:	L(J) 
MI : !G_!"(%, #) 
EM : !`G!"(%, #) 

Capacité de transmission : 

• 1 image par secondes en 
VGA(640x480) avec 256 couleurs  

• 10 images QCIF par seconde 

Débit binaire 
D(b/s), 

Relié à : 

SE(b/s/Hz) et 
_Ia"M(%) 

D>80kbps 

Acoustique :	Bande passante 

Optique : Aucune 

MI : Bande passante 

EM: Bande passante 

Environnement : 
• Ne doit pas perturber la faune et la flore 

• Doit être discret 

Compatibilité 
environnementale (2345  

Maximum 
possible 

Acoustique :	 
Pression acoustique 

Optique : Intensité lumineuse 

MI : champ Haa⃗  

EM: champ Eaa⃗  

Limitation du Coût de déploiement : 

• Minimum de maintenance 

• Robustesse 

• Consommation énergétique réduite 

(-0%1(b/s/UC) 
Maximum 
possible 

Acoustique : Consommation  
Optique : Entretien des optiques 
MI : Consommation  

EM : Consommation  
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2.6.2 Comparaison des méthodes de transmission  

Afin de pouvoir comparer les méthodes de transmissions entre elles, de la manière la 
plus objective, nous avons choisi de les comparer chacune à leur point de fonctionnement 
optimum, présentant le meilleur compromis entre les critères de débit et de portée, en fonction 
des exigences de l’application cible. Ces points de fonctionnement ont été choisis au regard de 
l’état de l’art actuel [155] et sont représentés en vert sur la figure 2-17. Sur ce graphique 
apparaissent également les plages de fonctionnement de quelques solutions commerciales.  

 
 

 
Figure 2-17. Points de fonctionnement du débit en fonction de la portée, choisis dans l’état de l’art des 

techniques de communications sous-marines [155]. 
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A la lecture de ce graphique, nous pouvons conclure : 

• qu’un compromis entre débit et distance de transmission doit être réalisé pour toutes les 
techniques envisageables ;  

• que toutes les solutions proposées sont à la limite des plages de performances des 
différentes technologies disponibles. Ce qui confirme que les points de fonctionnement 
envisagés correspondent effectivement aux meilleures performances actuellement 
disponibles ; 

• que toutes les méthodes permettent d’atteindre le débit minimum souhaité de 80kbps 
mais pour des distances de transmissions très différentes et même insuffisantes dans le 
cas des techniques électromagnétiques.  

Cette première approche a été complétée par l’analyse des autres critères de performances, 
pour chacun des trois points de fonctionnement sélectionnés. La synthèse de ces évaluations est 
donnée dans le tableau 2.8 : 

TABLEAU 2–8. TABLEAU COMPARATIF DES METHODES 

Critères / 
Méthodes 

r(m) D(b/s) ^EFGH(%) SE(b/s/Hz) ^FIJK(b/s/UC) ^LMNO 

Acoustiques 200 80 kb/s 70 1 25188 0,0143 
Optiques 10 1 Gb/s 200 0,01 1874 0,0171 

EM/MI 5 100 kb/s 10 2 _`P 0,142 

Moyenne 71 330 Mb/s 93 1 42354 0,0578 
 
 L’efficacité spectrale se déduit de la bande passante et du débit binaire. Nous avons 
donc choisi d’utiliser le débit binaire et l’indicateur de bande passante relative ((,-./), qui peut 
être très utile pour sélectionner un schéma de modulation, pour comparer les méthodes. 
Finalement les critères retenus pour la comparaison des méthodes de transmissions sous-
marines sont : 

• la portée r (m), 

• la bande passante relative ^EFGH  (%), 

• le coût de déploiement ^FIJK(b/s/UC), 

• la compatibilité environnementale ^LMNO. 

Afin de pouvoir comparer graphiquement ces méthodes de transmission, nous avons 
normalisé ces critères (cf. Tableau 2.9) conformément à la méthode proposée au paragraphe 
2.2.1. Le facteur !"#$è"&!"#$% relatif à chaque critère a été calculé à l’aide de la formule (2.1) 
en prenant comme coefficient de normalisation commun K=5.  
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TABLEAU 2–9. TABLEAU COMPARATIF DES METHODES AVEC CRITERES NORMALISES 

Critères / 
Méthodes 

áàâäèàãcdefg 

r(m) 
áàâäèàãcdefg ^EFGH(%) 

áàâäèàãcdefg ^FIJK(b/s/UC) 

áàâäèàãcdefg  ^LMNO 

Acoustiques 10 7,72 7,01 5,02 
Optiques 3,49 10 1,36 5,40 
EM/MI 1,99 3,49 10 10 

Moyenne 7,77 8,35 8,13 8,05 
 

Ces valeurs sont reportées sur le graphe Radar de la figure 2-18. Il apparaît que la méthode 
de transmission électromagnétique présente les meilleurs indicateurs de compatibilité 
environnementale et de coût de déploiement. En revanche, sa distance de transmission est très 
faible devant les méthodes acoustiques et présente une bande passante relative très étroite. Nous 
constatons également que l’ensemble de ces techniques forment ensemble un excellent 
compromis entre tous les critères de performances. En effet, la moyenne des performances 
couvre de manière homogène la surface du graphe de comparaison. 

 

 
Figure 2-18. Graphe de comparaison des 3 méthodes de transmissions de données sous-marines. 
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2.6.3 Analyse des résultats et choix d’une méthode  

Compte tenu des résultats de cette comparaison, nous choisissons la méthode 
électromagnétique en raison de son excellente compatibilité environnementale et de ses faibles 
coûts de déploiements. Malheureusement, cette méthode présente des distances de 
transmissions relativement faibles et une bande passante étroite. Cette bande passante étroite 
limite le débit binaire que nous cherchons à maximiser avec la portée. Ces limitations 
constituent les principaux verrous technologiques de cette méthode de transmission. Pour 
satisfaire les objectifs de performances, il s’agit donc de chercher à lever ces verrous afin 
d’augmenter la portée sans dégrader le débit.  

Il est intéressant de remarquer que cette méthode électromagnétique autorise deux 
approches complémentaires. Chacune de ces variantes exploite les propriétés de propagation 
particulières des champs couplés magnétiques et électriques. 

• Les techniques de propagation en champs lointains, se caractérisent à des distances 
relativement éloignées de la source au regard de la longueur d’onde. Elles mettent donc 
en jeu des fréquences relativement importantes qui favorisent des débits élevés même 
avec des modulations en bande étroite.  

• Les techniques de transmissions en champs proches par magnéto-induction favorisent 
la propagation du champ magnétique en basse fréquence au voisinage de l’antenne. 
Elles autorisent des bandes relatives plus larges qui ne sont actuellement que 
partiellement utilisées.  

Ainsi, il s’agit d’explorer les éventuelles possibilités d’amélioration de la distance de 
transmission offertes par chacune de ces techniques. Dans cette perspective, chaque option a 
fait l’objet de travaux spécifiques qui sont décrits dans les chapitres suivants. 
 
2.7 Conclusion  

Dans ce chapitre nous avons recherché et proposé des critères d’évaluation destinés à 
comparer les différentes méthodes de transmissions de données sous-marines. Cette réflexion, 
nous a amené à introduire de nouveaux indicateurs permettant de quantifier les impacts 
environnementaux et les conséquences financières engendrées par le déploiement de chaque 
technique.  

Les principes physiques de propagation des différentes méthodes ont été présentés. Pour 
chacune d’entre elles, les caractéristiques des canaux de transmissions ont été introduites pour 
mettre en évidence les facteurs limitant la propagation des signaux. L’analyse de l’état de l’art 
des technologies des transducteurs nous a ensuite permis de choisir des compromis en termes 
de débit et de portée se rapprochant de nos objectifs. Ces choix de points de fonctionnement 
nous ont ensuite permis d’évaluer et de répertorier l’ensemble des critères de performance de 
chacune des techniques pour identifier la technique présentant un compromis optimal entre tous 
les indicateurs. Ce sont les techniques électromagnétiques qui présentent les performances de 
coûts de déploiement et de compatibilité environnementales les plus élevées. Malheureusement 
ces techniques présentent actuellement des limitations importantes en termes de distances de 



2 - Communications sans-fil en milieu sous-marin  

 

 
 

  
Page 77 sur 238 

 

 

transmission et de débits, qui ne satisfont pas aux critères de notre application. Ce point 
constitue le verrou technologique essentiel que nous nous proposons de chercher à lever dans 
la suite de cette thèse, pour in fine proposer une technologie à bas coût, respectueuse de 
l’environnement permettant de transmettre des signaux sur plus d’une dizaine de mètres à 
80kbits/s.  
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3 Systèmes de transmissions numériques 

radioélectriques 

« Qui serait assez téméraire pour affirmer que 
nous connaissons et percevons toutes les forces, 
toutes les ondes et tous les moyens de 
communications »  

Hubert Reeves 

 
 
Contributions : 

 

 Dans ce chapitre, nous proposons une analyse asymptotique du phénomène de 

propagation en milieu sous-marin qui met clairement en évidence deux types de pertes 

associées à des modes de propagation distincts que nous avons investigués expérimentalement.  

Le premier mode de propagation que nous avons étudié est associé aux pertes diélectriques. 

Cette étude s’est concrétisée par la simulation et la réalisation d’un prototype d’antenne 

original à « saut d’indice de permittivité » visant à exciter le milieu de manière à favoriser ce 

mode de propagation. Cette première approche a permis de mettre en évidence une incohérence 

entre les modèles de simulation et les mesures. Nous avons ensuite mené l‘étude d’une antenne 

boucle destinée à exploiter le mode propagation par conduction. Nous avons en particulier 

cherché à caractériser sa bande passante et son impédance. Les essais menés sur site naturel 

avec ce second type d’antennes nous ont conduits à développer un modem bas débit moyenne 

portée. 

 

3.1 Introduction 

La propagation d'une onde EM dans de l'eau de mer est très différente de celle dans l'air. 
L'eau de mer est un milieu partiellement conducteur qui présente une forte permittivité. Les 
propriétés de propagation d'un tel milieu peuvent être appréhendées en résolvant 
analytiquement les équations de Maxwell dans le cas d'un milieu à pertes (effets diélectriques 
et de conductions). Dans la première partie de ce chapitre, nous montrerons que l’étude du 
phénomène de propagation des champs électromagnétiques nécessite de caractériser 
soigneusement le milieu sous-marin. Ces propriétés sont décrites mathématiquement au moyen 
d'un terme de conduction et d'une permittivité complexe qui interviennent dans l’expression du 
paramètre de propagation que nous étudierons. Nous montrerons ensuite que certains éléments 
chimiques présents dans l’eau de mer interagissent avec les champs électromagnétiques. Ces 
effets engendrent des circulations locales de courants locaux qui absorbent une partie de la 
puissance contenue dans le signal utile. Nous distinguerons deux types de pertes que nous 
associerons à deux modes distincts de propagation (diélectrique ou conduction) du champ 
électromagnétique. 
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Dans une deuxième partie, en s’appuyant sur l’étude théorique précédente et de certaines 
études expérimentales, nous mettrons en évidence les propriétés des ondes électromagnétiques 
qui minimisent les pertes en milieu sous-marin. Nous déterminerons alors une bande de 
fréquence et un type d’antenne permettant d’exciter au mieux ce mode de propagation. Un 
prototype d’antenne « à mode diélectrique » sera conçu, simulé, réalisé et testé. Les résultats 
de nos mesures permettront de conclure sur la pertinence de cette démarche et d’identifier 
certaines limites des modèles précédents.  

Dans une troisième partie, nous étudierons une démarche alternative consistant à rechercher 
un compromis optimal entre fréquence et atténuation dans le mode de propagation en bande de 
conduction. Une nouvelle antenne sera dimensionnée puis caractérisée par simulation. 
Finalement, un modem spécifique, connecté à nos antennes, sera développé, permettant de 
réaliser des essais de transmissions sous-marines.  

L’ensemble de ces premiers résultats nous permettront de conclure sur les méthodes de 
transmission en champs lointains favorisant la propagation du champ électrique.  
 

3.2 Propagation du champ électromagnétique en milieu sous-marin 

3.2.1 Équations de Maxwell en milieu sous-marin 

Le comportement des champs magnétiques et électriques dans un milieu linéaire 
homogène et isotrope est décrit par les quatre équations de Maxwell données ci-dessous :  

 

⎩⎪
⎪⎪
⎨
⎪⎪⎪
⎧ ∇~~⃗ ∧ }~⃗ = −\ Hí~~⃗H$ 														 ∶ équation	de	Maxwell − Faraday

		\. ∇~~⃗ . í~~⃗ = 0																							 ∶ équation	de	Maxwell − Thomson
∇~~⃗ ∧ í~~⃗ = û⃗ + ü H}~⃗H$ 											 ∶ équation	de	Maxwell − Ampère

ü. ∇~~⃗ . }~⃗ = T																				 ∶ équation	de	Maxwell − Gauss
	, 

 

(3.1) 

 

(3.2) 

 

 

(3.3) 

 

(3.4) 

où a⃗ est la densité volumique de courant et 5 la densité volumique totale de charge. 
 
En considérant que : 

i) nous nous plaçons dans le cas harmonique ; 
ii) nous adoptons la convention d’écriture complexe des fonctions harmoniques dans le 

domaine temporelle : &hij ;  
iii) toute fonction du temps et de l’espace peut faire l’objet d’un découplage de la variable 

temporelle sous la forme : b($, c) = b(c). &hij ; 
iv) la densité volumique de courant de conduction obéit à la loi d’ohm locale a⃗ = \. VW⃗  ;  
v) les courants liés à l’aimantation et engendrés par les effets diamagnétiques ou  

paramagnétiques sont négligés dans ce milieu. Ainsi, la densité volumique de moment 
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magnétique est supposée nulle quelle que soit l’intensité du champ magnétique 
d’excitation.  
 
Les équations de Maxwell peuvent alors se réécrire en régime harmonique établi comme 

suit : 
 

 

⎩⎪⎪
⎨
⎪⎪⎧

∇~~⃗ ∧ }~⃗ = −\. ¢g. í~~⃗
\. ∇~~⃗ . í~~⃗ = 0

∇~~⃗ ∧ í~~⃗ = û⃗ + ü. ¢g. }~⃗
ü. ∇~~⃗ . }~⃗ = T								

 

 

(3.5) 

 

(3.6) 

 

(3.7) 

 

(3.8) 

Le calcul de la divergence de l’équation (3.9) permet d’écrire l’équation de conservation 
de charge : 

 ∇~~⃗ . û⃗ = −	¢g. T (3.9)  

 
 Ainsi, l’équation de Maxwell-Ampère peut se réécrire : 

 ∇~~⃗ ∧ í~~⃗ = £. }~⃗ + ü. ¢g. }~⃗  (3.10)  

Cette dernière équation fait apparaître la conductivité (\ ) et la permittivité (d ) qu’il est 
indispensable de caractériser dans le milieu sous-marin. 
 

3.2.2 Caractérisation des grandeurs constitutives du milieu  

3.2.2.1 Caractérisation de la conductivité 

La conductivité (s) de l'eau est un paramètre qui dépend de sa salinité (S) et de sa 
température (T) : 

a) la salinité, exprimée en parties par milliers (ppt33), varie dans les océans de 20ppt à 
40ppt et caractérise la quantité de sel dissous dans l’eau. Le sel est un composé ionique, 
de cations et d’anions, formant un matériau de charge neutre, qui peuvent êtres minéraux 
(chlorure), organiques (acétate), monoatomiques (fluorure) ou polyatomiques (Sulfate). 
W. Dittmar a montré en 1884 qu’en raison de la libre circulation des eaux entre les 
différents océans, la proportion entre ces ions reste constante, indépendamment de la 
salinité de l’eau de mer [156]. La conductivité est reliée à la concentration et la 
conductivité molaire des différentes espèces d’ions présents dans l’eau et dont les 

 
 
 
33 Parties par milliers se traduit « parts per thousands » en anglais, d’où l’abréviation « ppt » pour désigner le taux 
de salinité 
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principaux sont répertoriés dans le tableau 3.1. Le tableau 3.2, répertorie, quant à lui, la 
salinité moyenne dans les principaux océans et mers de notre planète. 

  TABLEAU 3–1. TABLEAU DES IONS CONSTITUTIFS DE L’EAU DE MER [157]  

 

TABLEAU 3–2. SALINITE DE QUELQUES MERS ET OCEANS 

Mer ou Océan Salinité (en ppt) 

Mer Noire 18 à 22 

Océan Atlantique 33,5 à 37,5 

Océan Pacifique 34,5 à 37 

Océan Indien 35,5 à 36,7 

Mer Méditerranée 38,5 à 41,5 

 
b) La température (T), exprimée en degrés Celsius (°C), par agitation thermique, facilite 

la migration électronique intermoléculaire et augmente ainsi la conductivité. 

Une formule empirique (3.11) [158] [159], déduite de mesures expérimentales, permet 
d’évaluer la conductivité (\), en fonction de la température T et de la salinité S (variant entre 
20 ppt et 40 ppt). 

 

 

⎩⎪⎪
⎪⎪⎪
⎨
⎪⎪⎪
⎪⎪⎧ £(L, F) = £(L, F = 35). N(L = 15, F). N4(F)N[k(F)avec£(L, F = 35) = 2,903602 + 8,607. 10C<. L + 4,738817. 10Cl. L<																−2,991. 10Cm. Ln + 4,3047. 10Co. Ll

N(L = 15, F) = F. (37,5109 + 5,45216. F + 1,4409. 10C<. F<)(1004,75 + 182,283. F + F<)
N4(F)N[k(F) = 1 + -6,9431 + 3,2841. F − 9,9486. 10C<. F<84,850 + 69,024. F + F< 1 . (L − 15)(49,843 − 0,2276. F + 0,198. 10C<. F<) + L

 (3.11) 
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 Dans la plupart des mers et océans, la conductivité varie de 3 Siemens (pour une 
température de 10°C et une salinité de 25ppt) à 6 Siemens (pour une température de 25°C et 
une salinité de 40ppt). La figure 3-1 représente l’évolution de la conductivité en fonction de la 
température pour différentes salinités. La figure 3-2 représente des mesures de l’évolution de 
la conductivité, en fonction de la profondeur, pour différents lieux du globe à différentes dates 
[160]. On constate que la conductivité varie fortement dans les 400 premiers mètres (figure 3-
2(b)) pour ensuite atteindre un minimum au voisinage de 2000 m (figure 3-2(c)) et finalement 
remontrer légèrement dans les bas-fonds marins. 

 

 
Figure 3-1. Représentation de l’évolution de la conductivité en fonction de la température 

 

 
Figure 3-2. (a) Mesures de conductivité en fonction de la profondeur sur 5 sites distincts (b) agrandissement pour 

les 400 premiers mètres, (c) comportement détaillé au voisinage de 1600-4000m [160]. 
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3.2.2.2 Caractérisation de la permittivité électrique 

La permittivité (d) est une grandeur macroscopique tensorielle intensive qui caractérise 
le comportement d’un milieu soumis à un champ électrique. Dans l’eau de mer, qui est ici 
considéré comme un milieu isotrope, ce tenseur est de dimension nulle et peut s’exprimer à 
l’aide de différents modèles auxquels sont associées des fonctions complexes. La partie 
imaginaire de la permittivité, caractérise la capacité du milieu à absorber ou émettre le champ 
électromagnétique. Plus la permittivité est faible, plus le matériau est un isolant électrique.  

 
Dans la littérature, les équations, utilisées pour évaluer la permittivité, tiennent compte 

de la dynamique des phénomènes de polarisation décrits par les modèles de Debye [161] [162] 
[163]. Les évolutions des parties réelles et imaginaires des modèles les plus couramment utilisés 
sont représentées sur la figure 3-3 en fonction de la fréquence et de la température [163]. Nous 
avons choisi l’expression de la permittivité intrinsèque du milieu la plus fréquemment utilisée 
pour les fréquences inférieures à 1THz [162] [163]. Cette relation dépend de la pulsation 
angulaire (< = 2>. @) et d’un unique temps caractéristique de relaxation exponentielle (H), 
associé à la dynamique de polarisation des molécules d’eau par le champ électrique incident : 

 

⎩⎪⎪
⎪⎪⎨
⎪⎪⎪
⎪⎧ ü = ü; -üp + ü! − üp1 + ¢go1 = üq − ¢	üqq

üq = ü; -üp + ü! − üp1 + (go)<1		
üqq = ü; Zgo. (ü! − üp)1 + (go)< [

ü; = 1\;. << ≈ 8,8542. 10C[<	(>. WC[)	

	, (3.12) 

où d!  et dQ  sont respectivement les valeurs asymptotiques de la permittivité aux basses et 
hautes fréquences qui dépendent de la salinité et de la température  [161], et d> la permittivité 
du vide. La valeur de la constante de temps H introduite dans ce modèle de Debye, qui dépend 
également de la salinité et de la température, est de l’ordre 8,8ps. 
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Figure 3-3. Représentation pour différents modèles des parties réelles (trait continu) et imaginaires (pointillés) de 

la permittivité relative d b
b1
d en fonction de la fréquence et de la température [163] 

En considérant que : 

• les températures des océans et des mers sont comprises entre 0°C et 30°C ; 

• les fréquences mises en jeu sont inférieures à 1GHz. 

Nous avons finalement choisi de fixer les valeurs de H  , d!  et dQ  du modèle de 
permittivité pour une salinité de 35ppt et une température médiane de 15°C : 

 

´üp ≈ 	4,22ü! ≈ 81				o ≈ 8,89: 			(à	T° = 15°C	et	S = 35ppt) 
 
La figure 3-4 représente l’évolution en fonction de la fréquence, des parties réelles et 

imaginaires de la permittivité intrinsèque relative du modèle retenu  d/d>, ainsi que de son 
module. Sur ces courbes, nous remarquons une valeur communément utilisée dans les calculs |d| = 80. d>	-.hR< à 1GHz. D’autre part ce modèle reste une approximation qui devra être 
affinée en très haute fréquence (pour f = 5.1015Hz,  |d| = d>. 1,77-.hR<). 
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Figure 3-4. Module d b

b1
d(rouge), partie réelle 

b2

b1
 (en bleu), partie imaginaire 

b22

b1
 (en vert) de la permittivité relative 

du modèle retenu en fonction de la fréquence (Hz) avec ec = 	4,22 et ed = 81 
 

3.2.2.3 Caractérisation de la perméabilité magnétique  

La perméabilité magnétique est une grandeur tensorielle intensive qui caractérise la 

capacité d’un milieu à induire un champ d’excitation magnétique YWW⃗  lorsqu’il est soumis à un 

champ d’induction magnétique j.WWW⃗  L’eau de mer, isotrope, présente une perméabilité 
magnétique k = k>. k$  identique à celle du vide k> = 4. >. 10RS	(Y.hR<).  La perméabilité 
relative du milieu, k$ est donc unitaire. 
 

3.2.3 Propagation du champ électromagnétique 

3.2.3.1 Courants induits et définition de la permittivité équivalente 

La densité volumique totale de charge 5 peut-être décomposée en deux termes : 

 T = TX&W$% + TX&é%6 , (3.13)  

où 5C&?$%  caractérise les charges électriques qui existent dans le milieu indépendamment de 
l’excitation électrique. Le second terme, 5C&é%9  caractérise la présence de charges qui 
apparaissent sous l’effet de polarisation engendrée par le champ électrique. Les nuages 
électroniques des éléments chimiques constitutifs de l’eau de mer sont déformés par la force de 
coulomb. Ce déplacement engendre une dissymétrie de la répartition spatiale des charges qui 
introduisent à l’échelle macroscopique de nouvelles charges apparentes. 
 

 
Fréquence (Hz) 

Permittivité relative 

1GHz 
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On remarque que l’équation de Maxwell-Ampère fait apparaître l’induction de courants 
dans l’eau de mer. Ils sont une conséquence des variations spatiales du champ magnétique qui 
est couplé au champ électrique. Ceci peut être mis en évidence en introduisant la loi d’ohm 
locale dans l’équation (3.9) : 

 

∇~~⃗ ∧ í~~⃗ = £. }~⃗ + ü. ¢g. }~⃗ = ¢g. Züq − ¢	 Åüqq + £gÇ[ . }~⃗ = ¢g. ü%s . }~⃗  

d%U = ü′ − ¢	 mü′′ + £gn	, 
 

 

(3.14)  

où d%U  est la permittivité équivalente de l’eau de mer lorsqu’elle soumise à un champ 

électromagnétique. Cette expression enrichit celle de la permittivité intrinsèque.  
De manière complémentaire et par identification nous pouvons également faire 

apparaître une conductivité équivalente \%U à l’eau de mer excitée par un champ électrique : 

 
∇~~⃗ ∧ í~~⃗ = û⃗ + ü. ¢g. }~⃗ = ¢g. Züq − ¢	 Åüqq + \gÇ[ . }~⃗ = \VW. V~~⃗  

Avec £%s = £q + ¢£q′ 
(3.15) 

 

  

Par identification on obtient : 

 ∞£q = (£ + güqq)£q′ = g. üq  
(3.16) 

Ces termes complexes, constitutifs de la conductivité équivalente, permettent de faire 
apparaître clairement deux sortes de courants induits dans l’eau de mer : 

 
∇~~⃗ ∧ í~~⃗ = û'#'*X~~~~~~~~~~⃗ = û"#90~~~~~~~~~⃗ + û0u%X~~~~~~~~⃗ = û"#90~~~~~~~~~⃗ + jû0u%X5~~~~~~~~~~⃗ + û0u%XR~~~~~~~~~⃗ k 

Avec û"#90~~~~~~~~~⃗ + û0u%X5~~~~~~~~~~⃗ = \′. V~~⃗  et û0u%XR~~~~~~~~~⃗ = \′′. V~~⃗  

(3.17) 

  

Ces composantes du courant équivalent a'#'*CWWWWWWWWW⃗  de l’ensemble des courants induits dans 
le milieu présentent une quadrature de phase et sont associées à deux phénomènes distincts : 

• Les courants de conduction ioniques, a"#40WWWWWWWWW⃗ = \. VW⃗ , sont liés aux effets de polarisation 
ioniques et sont essentiellement favorisés par les ions majoritaires Na+ et Cl-  qui sont 
les ions majoritaires qui induisent des mouvements des charges libres de densité 
volumique 5C&?$%  [164]. Ils mettent en évidence le comportement conducteur de l’eau 
de mer. 

• Les courants de déplacement, a0X%CWWWWWWW⃗ , présentent deux composantes. La première, a0X%C2WWWWWWWWWW⃗ =<dYY. VW⃗ , qui domine en hautes fréquences, est en phase avec le champ électrique. Ce 
courant correspond aux mouvements de charges engendrés par la polarisation 

électronique. La seconde composante, a0X%C@WWWWWWWWW⃗ = <. dY. VW⃗ , dominante en basse fréquence, 
est en quadrature de phase avec le champ électrique et est caractéristique de l’orientation 
des moments dipolaires des molécules d’eau. Ces courants locaux sont liés aux effets 
de la polarisation et engendrent les mouvements oscillants des charges apparentes des 
nuages électroniques de densité volumique 5C&é%9 . Ils sont associés aux propriétés 
diélectriques de l’eau de mer. 
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Ces courants sont donc attribuables à des effets induits de natures différentes qui se 
combinent lorsque des champs électromagnétiques évoluent dans l’eau de mer. Nous 
associerons, dans la suite, à chacun de ces phénomènes, deux modes propagation distincts 
favorisant soit les courants de conduction, soit les courants d’origine diélectriques. 

3.2.3.2 Équations de propagation 

En appliquant l’opérateur rotationnel aux équations de Maxwell-Ampère et Maxwell-
Faraday, on obtient deux équations de propagation de champs couplés, l’une pour le champ 
électrique, l’autre pour le champ magnétique : 

 ⎩⎪⎨
⎪⎧∆}~⃗ = \ü H<}~⃗H$< + \ H±⃗H$ + 1ü ∇~~⃗ . T

∆í~~⃗ = \ü H<í~~⃗H$< − \(∇~~⃗ ∧ û⃗)  

 

(3.18) 

 

(3.19) 

Le milieu étant supposé isotrope et homogène, 5 est invariant dans toutes les directions 

de l’espace, il vient ∇.~~~⃗ T = 0~~⃗ . 
 
Dans le cas général, ces équations sont très difficiles à résoudre formellement [165], 

aussi fait-on appel à des logiciels de simulation pour évaluer le comportement des champs 
électromagnétiques. En régime harmonique, ces équations se ramènent à un système d’équation 
de Helmholtz pour les composantes du champ électromagnétique : 

 ⎩⎪⎨
⎪⎧ ∆}~⃗ + O<}~⃗ = −¢g. \. ±⃗

∆í~~⃗ + O<í~~⃗ = −\(∇~~⃗ ∧ û⃗)	O = gÜ\. ü
 

 

(3.20) 
 

(3.21) 

 
(3.22) 

Ces premières équations différentielles non homogènes permettent de faire apparaître 
les sources de courants. En utilisant la permittivité électrique équivalente d%U on peut réécrire 

ces équations pour les rendre homogènes, en ne considérant que les courants induits : 

 

⎩⎪⎨
⎪⎧ ∆}~⃗ + O%s<}~⃗ = 0

∆í~~⃗ + O%s<í~~⃗ = 0	O%s = gÜ\. ü%s = −¢≤
, 

(3.23) 
 

(3.24) 

 
(3.25) 

où < est la pulsation angulaire de la composante harmonique considérée, k son nombre d’ondes 
et Z, son paramètre de propagation.  

En tenant compte des effets de la conductivité et de polarisation, nous pouvons 
considérer que les ondes se propagent à une vitesse moyenne q dans l’eau de mer qui peut être 
évaluée ainsi : 
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≥ = 1Ü\. ü%s = <¥üqü; − ¢	ü; Åüqq + £gÇ 						(h. r−1)	 (3.26) 

 
On introduit alors la longueur d’onde associée A qui correspond à la distance parcourue 

lorsque la phase de l’onde a réalisé une révolution de 2f : 
 

 h = 2fℑ{≤}			(W) (3.27) 

 

3.2.3.3 Caractérisation des ondes électromagnétiques en champs lointains 

3.2.3.3.1 Conditions de validité des équations en champs lointains 

En s’éloignant de son antenne émettrice de dimension maximale D, une onde 
électromagnétique traverse successivement plusieurs zones [165] comme représenté sur la 
figure 3-5 : 

• une zone de champ proche composée : 
o d’une zone réactive ou évanescente, au voisinage immédiat de l’antenne, dans 

laquelle les champs électriques VW⃗  et YWW⃗  sont déphasés de 90°. Dans cette zone, très 
proche de l’antenne, le champ électrique décroît avec le cube de la distance à la 
source tandis que le champ magnétique, lui, décroît avec le carré de la distance ; 

o de la zone de Rayleigh, dans laquelle l’énergie de l’onde est contenue dans un 
cylindre englobant l’antenne et centré sur l’axe d’ouverture rayonnante de 
l’antenne. Dans cette zone, l’onde diverge peu ; 

o de la zone radiative intermédiaire de Fresnel où l’onde diverge naturellement. À la 
limite supérieure de cette zone, la largeur angulaire du lobe principal est égale à 
l’ouverture angulaire de l’antenne. 

• enfin la zone de champ lointain dite de Fraunhoffer, dans laquelle l’onde est contenue dans 
un faisceau conique. On considère dans cette zone que les ondes sont localement planes. Si 
l’antenne est considérée idéalement isotrope, alors ce cône devient une sphère centrée sur 
la source. 



3 - Systèmes de transmissions numériques radioélectriques  

 

 
 

  
Page 90 sur 238 

 

 

 
Figure 3-5. Zones de rayonnement d’une onde électromagnétique de longueur d’onde l autour d’une antenne 

émettrice de dimension maximum D ayant une ouverture angulaire D [165] 

 
Pour introduire la théorie permettant de résoudre les équations de propagation nous 

considérerons, en plus des hypothèses permettant d’écrire les équations Helmholtz, que : 
i) les ondes évoluent dans le milieu aquatique dépourvu d’obstacles ;  
ii) nous nous plaçons en champs lointains, c’est-à-dire à une distance suffisamment 

éloignée de l’antenne émettrice pour la considérer comme une source ponctuelle. Cette 
source peut alors être représentée à l’aide une distribution de Dirac notée s(B). 

iii) l’antenne rayonne de manière isotrope ;  
iv) nous utiliserons les coordonnées polaires en notant r, la distance à la source. 

3.2.3.3.2 Expression des ondes en champs lointain 

La théorie des fonctions de Green propose une approche analytique générale permettant 
de résoudre les équations de Helmholtz. Comme exposé dans la thèse de E. Conil [165], cette 
théorie appliquée à l’électromagnétisme s’appuie sur l’idée que les antennes peuvent être 
modélisées par une distribution spatiale de sources ponctuelles. Ainsi, la résolution des 
équations de propagation harmoniques se simplifie car elles se réduisent à leur forme 
caractéristique dont la solution élémentaire est appelée fonction de Green. Dans le cas général 
de l’électromagnétisme, la nature vectorielle des champs impose le formalisme tensoriel et 
l’utilisation de la forme dyadique des fonctions de Green. Cette technique permet de modéliser 
le comportement des ondes électromagnétiques dans des scènes complexes impliquant de 
nombreux obstacles mais nécessite encore l’utilisation de moyens numériques de résolution 
[166]. La méthode, consiste à écrire la transformée de Fourier (TF) spatiale des équations 
harmoniques de propagation sous la forme canonique scalaire suivante : 

 L>{∆`(") + O<`(") = −;(")} = ∆>(¢∏) + O<>(¢∏) = −π(¢∏), 
 

 

(3.28) 
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avec t(")  une fonction source connue que nous supposerons ponctuelle dans 
l’espace et assimilable à une distribution de Dirac : t(") = s("), 
 >(¢∏) = ∫ `("). &C?$v8" et 	π(¢∏) = ∫;("). &C?$v8" = 1 

 

En remarquant que ∆F(¢∏) = −∏<. >(¢∏) 

 

Il vient F(¢∏) = w(?v)
v6C76 = U(¢∏). G(¢∏) avec G(¢∏) = [

v6C76 
 

La fonction t(") étant connue, le problème revient à calculer g("). On montre par 
application de la transformée de Fourier inverse que u(") est la fonction de Green : u(") = 

%ef.g.h

\.^.$
 

 

 

 

(3.29) 

 

 

 

(3.30) 

 

 

 

 

 

(3.31)  

 
Dans le cadre des hypothèses précédentes, il est possible de transposer cette solution 

des équations scalaires aux champs électromagnétiques. En effet, on remarque que l’isotropie 
du rayonnement émis dans un milieu homogène introduit une symétrie centrale des champs 
autour de la source. Ceci permet de ramener les solutions des équations vectorielles de 
propagation à une forme scalaire dépendante de la distance r à la source. Au voisinage d’un 
point M de la zone de champs lointains, on peut alors construire un repère local dans lequel les 
composantes de champs peuvent être exprimées comme représenté sur la figure 3-6. En 
appliquant cette méthode de résolution à l’équation de propagation du champ électrique, on 

obtient la solution suivante exprimée dans le repère cartésien local (vwW⃗ ,	Ow⃗,	"̂⃗) au point M de 
coordonnées sphériques (O,v,r) : 

 }~⃗ = };. &?Q'C^$4. f. " . {º⃗ + 0. Ωº~⃗ + 0. "		æ~~~⃗ , (3.32) 

où  V> est l’amplitude du champ électrique engendré par la source ici arbitrairement choisie 
avec une polarisation linéaire verticale. Le champ d’excitation magnétique se déduit de 
l’expression du champ électrique en utilisant l’équation de couplage de Maxwell-Faraday. Cette 

condition implique que le champ d’excitation magnétique YWW⃗  est orthogonal aux vecteurs champ 

électrique }~⃗  et "̂⃗, n’ayant alors qu’une unique composante suivant le vecteur de la base locale Ow⃗. Ces solutions décrivent une onde progressive localement plane qui se propage suivant le 

vecteur "⃗̂ (cf. figure 3-6). 
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Figure 3-6. Repère local associé à une onde localement plane émise par une source ponctuelle en coordonnées 

sphériques. 
 
Le paramètre de propagation	Z, peut s’exprimer avec une partie réelle et une partie 

imaginaire : 

 ≤ = ¢g øZüq − ¢	 Åüqq + £gÇ[ . \¿[ <x = m + ¢. ¡ (3.33) 

L’expression du champ électrique peut alors se réécrire comme suit : 

 }~⃗ = };. &?Q' . &Cα$ . &Cz{f4. f. " . {º⃗ + 0. Ωº~⃗ + 0. "⃗̂ = };. &Cα$ . &?(Q'C{$)4. f. " . {º⃗ 
 
(3.34)  

 

3.2.3.4 Étude du paramètre de propagation 

3.2.3.4.1 Atténuation linéique 

La partie réelle de g, permet de déterminer le coefficient d'atténuation linéique a (en 
Neper/m) qui après identification dans l’équation (3.33), s’exprime ainsi : 

 α=ℜ(γ)=g∆üq\;2 «∆1 + - £güq + üqqüq 1< − 1»
[ <x

 (3.35) 

Pour analyser l’influence de l’atténuation linéique, il est intéressant de comparer son 
comportement fréquentiel dans l’eau de mer et dans l’eau douce. Nous remarquons que la 
conductivité du milieu joue un rôle primordial dans la propagation de l'onde. On cherche 
également à mettre en évidence l’influence des pertes diélectriques en incluant ou en négligeant 
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les effets du temps de relaxation caractéristique t introduit dans le modèle de Debye. La 
composante de l’atténuation linéique (en dB/m) du champ électrique qui dépend de α (exprimé 
pour r=1m) s’exprime comme suit : 

 i$$0.(α) = −20. =IÑ «…}~⃗  $|[)…4. f. }; » =20. =IÑ(&α) = 20.	αln(10) ≈ 8,686.α (3.36) 

La figure 3-7, représente l’évolution de cette fonction G$$0.(α)  en fonction de la 
fréquence, en eau douce et en eau de mer (trait plein, modèle complet ; en pointillé, modèle 
sans les pertes diélectriques). 

 
Figure 3-7. Atténuation du champ électrique dans l’eau de mer et en eau douce avec (en trait continu) et sans les 

pertes diélectriques (pointillés). Valeurs numériques : t= 8,8 x10-12 ; ec= 4,22 ; es =81. 

 
Il est intéressant de remarquer que ces courbes, représentatives de l’évolution 

fréquentielle du modèle de Debye, font apparaître quatre zones qui peuvent être associées à des 
comportements asymptotiques distincts du coefficient d’atténuation (cf. figure 3-7). L’analyse 
du coefficient α en fonction de la fréquence permet d’évaluer les pentes de ces asymptotes. 
Ainsi, nous approximons α, en comparant la conductivité (\) avec le produit de la pulsation et 
des parties réelles et imaginaires de la permittivité : 

 
a) Lorsque \ ≫ <dY et \ ≫ <dYY, le mode de conduction électrique est prédominant. Dans 

cette gamme de fréquence, un modèle simplifié, négligeant les pertes diélectriques, peut 
être utilisé. Dans ce mode, l’atténuation varie avec la racine carrée de la fréquence. 

 \	<dY ≫ 1 ≫	 dYYdY ⇒ m1≈g|ü′\02 }|m £gü′n2 − 1~
1 2_ ≈g|ü′\02 � £gü′ (3.37) 

ÃÄ. 	≈17,3.ÜÕ. Œ				 
	ÃÄ7 	≈4,343.Œ¥œI–q  ÃÄ8 	≈—, “—“.Õ. ”–q′‘. Ü–I–q 

ÃÄ3 	 
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 m[≈¥£g\;2 ≈	∆4f. 10CÅ. 2f`. £2 	≈2.Ü`. £			(	avec	f	en	MHz) (3.38) 

 

 ÃääÇÉ(÷G) = ÃÄ. 	≈17,3.ÜÕ. Œ				(dB. mC[)	avec	`	exprimée	en	MHz (3.39) 

 
b) Lorsque <dY ≫ \ ≫ <dYY, les pertes induites par conduction et par effets diélectriques se 

cumulent et affectent significativement l’atténuation. Cependant, dans cette zone plate, il 
n’est pas nécessaire de tenir compte de la dépendance fréquentielle de la permittivité.  

 

1 ≫ \	<d′ ≫	d′′d′ ⇒ m<≈g∆üq\;2 «∆1 + Å £güqÇ< − 1»
[ <x

 

≈g∆üq\;2 -1 + 12 Å £güqÇ< − 11[ <x 	car	Ü1 + ]<≈1+ 12 ]< + N(])	et	 lim+→;N(]) = 0	 
(3.40) 

 

 

 

 

 

 m<≈g∆üq\;4 . £güq ≈	 £2 ¥\;üq 	 (3.41) 

 

 ÃääÇÉ(÷K) = ÃÄ7 	≈4,343.Œ¥œI–q 			(dB. mC[)	 (3.42) 

c) Lorsque <dY ≫ <dYY ≫ \, le comportement de l’atténuation est largement influencé par les 
effets diélectriques. Dans ce mode, les pertes par conduction deviennent négligeables, 
nécessitant l’utilisation du modèle de Debye. Le coefficient d’atténuation dépend 
linéairement de la fréquence : 

 

1 ≫ d′′d′ ≫ \	<d′ ⇒ mn = g∆üq\;2 «∆1 + -üqqüq 1< − 1»
[ <x

 

≈g∆üq\;2 ø1 + 12 Züqqüq[< − 1¿[ <x 	car	Ü1 + ]<≈1+ 12 ]< + N(])	et	 lim+→;N(]) = 0	 
(3.43) 

 

 

 

 

 

 mn≈g∆üqü;\;4ü; . üqqüq = g2< üq′Üü;üq = `. füq′<. Üü;üq		 (3.44) 

 
Avec la fréquence ` exprimé en Hz, on obtient : 

 ÃääÇÉ(÷Ö) = ÃÄ8 	≈—, “—“.Õ. ”–q′‘. Ü–I–q 					(dB. mC[)	 (3.45) 
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d) Enfin, quand la pulsation tend vers l’infinie, l’expression de α devient indépendante de la 
fréquence. Ce coefficient dépend alors faiblement de la conductivité et peut être approximé 
ainsi : 

 

< → ∞ ⇒ 1 ≫ \	<dY → 0 ⇒ m4 = lim
A→Q 	⎣⎢

⎢⎡g|ü′\02 }|1 + Ö £gü′ + ü′′ü′Ü
2 − 1~

1 2_

⎦⎥
⎥⎤ 

Dans	ces	conditions ∶ 1)	 lim
a→∞	üq = lim

a→∞ ÿü; -üp + ü! − üp1 + (go)<1Ÿ = ü;üp 

2)	 lim
a→∞ 	üqqüq = lim

a→∞ 	⁄ü; -üp + ü! − üp1 + (go)<1ü; -go. (ü! − üp)1 + (go)< 1 ¤ = go(ü! − üp)1 + (go)< = ü! − üpüp. go  

 Il	vient ∶ 	 limQ→p 	Z £güq + üqqüq [ = £o + ü;(ü! − üp)ü;üpog  

⇒ lim
A→Q

|1 + Ö £gü′ + ü′′ü′Ü
2 ≈ 1 + 12g2 Ö£o + ü0(üá − ü∞)ü0ü∞o Ü2 

alors, ml ≈ g¥ü;üp\;2 .∆ 12g< Z£o + ü;(ü! − üp)ü;üpo [< 

 ml ≈ |£o + ü;(ü! − üp)|2o. <√üp	  

 

(3.46) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(3.47) 

 

 	ÃääÇÉ(÷â) = ÃÄ3 	≈—, “—“. Z|Œfl + –I(–c − –p)|‡fl. ‘. √üp	 	[				(dB. mC[)	 (3.48) 

Nous remarquons que les effets de la polarisation apparaissent de manière significative 
pour des fréquences relativement élevées, au voisinage de 1GHz en eau de mer. Cette influence 
se traduit par un accroissement important de l’atténuation pour atteindre un nouveau plateau au 
voisinage des fréquences de l’ordre du THz.  

 
Pour les fréquences inférieures à 100MHz, c’est le mode de conduction qui est 

prédominant. Dans ce cas, l’atténuation linéique peut être approximée par 17,3.ã@. \	  (en 

dB/m) et croît avec la racine carrée de la fréquence exprimée en MHz. Le tableau 3.3 répertorie 
certaines valeurs de l’atténuation linéique pour quelques fréquences caractéristiques.  
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TABLEAU 3–3. ATTENUATIONS LINEIQUES EN EAU DE MER ET EN EAU DOUCE POUR DIFFERENTES FREQUENCES 

 
Nous constatons que l’atténuation en eau de mer augmente très rapidement avec la 

fréquence, ce qui impose l’utilisation de fréquences inférieures au MHz pour atteindre des 
distances de quelques mètres. En eau douce, les pertes par conduction sont bien plus faibles et 
varient peu entre 100kHz et 10MHz, ce qui correspond au plateau d’atténuation associé à 
l’approximation asymptotique i$$0.(m<). 

Au-delà de fréquences de l’ordre de 100GHz, les pertes dipolaires sont prédominantes 
et l’atténuation linéique en eau de mer converge avec celle de l’eau douce pour atteindre des 
valeurs de l’ordre de 105dB/m, rendant inenvisageable l’utilisation de techniques de 
transmissions électromagnétiques utilisant des antennes classiques. Au-delà de ces fréquences 
(optique), les modes de propagations diffèrent car le modèle de Debye utilisé ici n’est plus 
valide (cf. méthodes optiques introduites au chapitre 2).  

3.2.3.4.2 Analyse de la longueur d’onde 

La partie imaginaire de g, appelée le paramètre de phase, noté å, est donné par la relation 
suivante : 

 ¡=g∆üq\;2 «∆1 + - £güq + üqqüq 1< + 1»
[ <x

 (3.49) 

Ce paramètre permet également de calculer la longueur d’onde A : 

 A= 2f¡ = 2fg | 2ü′\0 }|1 + Ö £gü′ + ü′′ü′Ü
2 + 1~

−1 2_

 (3.50) 

    
 La figure 3-8 représente la longueur d'onde (en mètre) en fonction de la fréquence de 
l'onde émise pour une eau ayant une conductivité de 0.001 S/m (eau douce) et une eau ayant 
une conductivité de 4.5 S/m (eau de mer). Les courbes en bleues sont obtenues avec le modèle 
simple (sans perte diélectrique) et les courbes en rouges avec le modèle de Debye. Les deux 
modèles sont équivalents jusqu'à des fréquences supérieures à 10 GHz. Ensuite les modèles 
divergent.  

Fréquence (MHz) 0,1 1 10 100 1000 

Atténuation (dB/m) en eau de mer 
(	f = 4,56/g) 11,6 36,7 116 367 1160 

Atténuation (dB/m) en eau douce 
(	f = 0,0016/g) 0,14 0,18 0,19 0,58 39,9 
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Figure 3-8. Longueur d’onde J dans l’eau de mer et en eau douce en fonction de la fréquence. Valeurs 

numériques : t= 8,8 x10-12 ; ec= 4,22 ; es =81. Courbes bleues : modèle simple ; courbes rouges : modèle de 
Debye 

 
Pour chaque courbe, pour des fréquences inférieures à 10GHz, il apparaît trois grandes 

zones distinctes. Comme pour le coefficient d’atténuation linéique ces zones se caractérisent 
par des asymptotes ayant des pentes différentes : 

 
a) Lorsque \ ≫ <dY et \ ≫ <dYY, qui correspond au mode de conduction, le paramètre de 

phase peut être approximé comme suit : 

 \	<dY ≫ 1 ≫	 dYYdY ⇒ ¡1≈g|ü′\02 }|m £gü′n2 + 1~
1 2_ ≈g|ü′\02 � £gü′ (3.51) 

 

 ¡[≈¥£g\;2  (3.52) 

 

 çG≈ 2f¡[ = 2f. ∆ 2£g\; = 2f. ∆ 2£. 2f. `. 4f. 10CÅ = ∆ ·Œ. Õ. ·‚CM 					(W)	 (3.53) 

 
Nous constatons que dans cette gamme de fréquence, la longueur d’onde est 

inversement proportionnelle à la racine carrée de la fréquence. 
 
 
 

çG	≈∆ ·Œ. Õ. ·‚CM				 
	çK≈ ‘Õ ¥–I–q  

Eau douce (0,001S/m) 

Eau de mer (4,5S/m) 

	çÖ≈ ‘Õ ¥–I–q  
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b) Lorsque <dY ≫ \ ≫ <dYY, les effets diélectriques et de conduction se combinent : 

 

1 ≫ \	<d′ ≫	d′′d′ ⇒ ¡<≈g∆üq\;2 «∆1 + Å £güqÇ< + 1»
[ <x

 

≈g∆üq\;2 -1 + 12 Å £güqÇ< + 11[ <x 	car	Ü1 + ]<≈1+ 12 ]< + N(])	et	 lim+→;N(]) = 0	 

 

(3.54) 

 

 

 

 

 ¡<≈g∆üq\;2 . -2 + 12 Å £güqÇ<1[ <x ≈	gÜüq\; 

 

(3.55) 

Avec c, la vitesse de la lumière dans le vide et la fréquence ` exprimé en Hz, on obtient : 

 
çK≈ 2f¡< = 2f

2f. `.¥üqü;\;ü; = ‘Õ ¥–I–q 					(W)	 
(3.56) 

Nous constatons que dans cette gamme de fréquence, la longueur d’onde est 
inversement proportionnelle à la fréquence. 
c) Lorsque <dY ≫ <dYY ≫ \ , ce mode où les effets diélectriques sont prédominants, le 

paramètre de phase évolue linéairement avec la fréquence : 

 

1 ≫ d′′d′ ≫ \	<d′ ⇒ ¡n = g∆üq\;2 «∆1 + -üqqüq 1< + 1»
[ <x

 

≈g∆üq\;2 ø1 + 12 Züqqüq[< + 1¿[ <x 	car	Ü1 + ]<≈1+ 12 ]< + N(])	et	 lim+→;N(]) = 0	 

 

 

(3.57) 

 

 

 

 

 ¡n≈g∆üqü;\;2ü; . √2 = g< ∆üqü;		 
 

(3.58) 

 çÖ≈ 2f¡< = 2f. <2f. ` ¥ü;üq = ‘Õ ¥–I–q 					(W) 
 

(3.59) 

Finalement, dans ce dernier cas, la longueur d’onde présente un comportement 
asymptotique identique au cas précédent.  

Le tableau 3.4 représente la longueur d’onde pour quelques fréquences, en eau de mer 
(\ = 4,5)/h), en eau douce (\ = 0,001)/h) et dans l’air. Nous constatons donc que la 
longueur d’onde est bien plus faible en eau de mer que dans l’air à fréquence égale, ce qui 
pourra présenter certains avantages. 

TABLEAU 3–4. LONGUEUR D’ONDE EN EAU DE MER, EN EAU DOUCE ET DANS L’AIR POUR QUELQUES FREQUENCES 

Fréquence (MHz) 0,1 1 10 100 1000 

Longueur d’onde en eau de mer (m) (f = 4,56/g) 4,71 1,49 0,469 0,141 0,030 

Longueur d’onde en eau douce (m) (f = 0,0016/g) 254 33,1 3.33 0,333 0,033 

Longueur d’onde dans l’air (m) (c≈3.108m/s) 3000 300 30 3 0,3 
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3.2.3.5 Influence de la température et de salinité  

3.2.3.5.1 Sur l’atténuation 

L’atténuation linéique varie avec la conductivité qui dépend de la température et de la 
salinité. Les figures 3-9(a) et 3-9(b) représentent l’évolution de l’atténuation linéique 
respectivement en fonction de la température (0-30°C) et de la salinité (20-40ppt) dans une 
plage de fréquence de [1kHz,100MHz]. 

 
Figure 3-9. Atténuation linéique en fonction de la température à S=35ppt (a) et de la salinité à T=15°C (b) dans 

la gamme de fréquence 1kHz-100MHz. 
 

 

 

x : log(%) 

 ⇒ % = 10iij 

z : Atténuation (dB/m) 

z : Atténuation (dB/m) 

y : Salinité (ppt) 

 
(a)  

Température=15°C 

y : Température 
(°C)

1kHz=103Hz 

 
(b)  

Salinité=35ppt 

x : log(%)  ⇒ % = 10iij 
10kHz 

100kHz 
1MHz 

10MHz 
100MHz 

1kHz=103Hz 

10kHz 

100kHz 

1MHz 

10MHz 

100MHz 
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Le tableau 3-5 donne les variations absolues et relatives maximales de l’atténuation dans 
l’eau de mer, pour des variations de 10°C et de 10ppt de salinité, en fonction de la fréquence. 
Nous constatons qu’une variation de 10°C peut engendrer une variation d’atténuation linéique 
d’environ de 12,5% de 100kHz à 10MHz. De la même manière, une variation de salinité de 
l’ordre de 10ppt engendre des variations de plus de 15% d’atténuation sur cette même plage de 
fréquence. Nous concluons donc que l’atténuation est très sensible aux conditions de 
température et de salinité (de l’ordre de 1,2%/ °C et par 1,5%/ppt). 

TABLEAU 3–5. VARIATIONS DE L’ATTENUATION AVEC LA SALINITE ET LA TEMPERATURE 

 

3.2.3.5.2 Sur la longueur d’onde  

Tout comme l’atténuation linéique, la longueur d’onde varie également avec la 
température et la salinité. Les figures 3-10(a) et 3-10(b) représentent l’évolution de la longueur 
d’onde respectivement en fonction de la température (0-30°C) et de la salinité (20-40ppt) dans 
la plage de fréquence [1kHz ;100MHz]. Le tableau 3-6 répertorie les variations absolues et 
relatives maximales de la longueur d’onde dans l’eau de mer, pour des variations de 10°C et de 
salinité de 10ppt en fonction de la fréquence. Nous constatons qu’une variation de 10°C peut 
engendrer une variation de longueur d’onde d’environ 10% sur la plage de fréquence allant de 
100kHz à 10MHz. De la même manière, une variation de salinité de l’ordre de 10ppt engendre 
des variations de plus de 20% de la longueur d’onde sur cette même plage de fréquence. Nous 
concluons donc que la longueur d’onde est très sensible aux conditions de température et de 
salinité (de l’ordre de 1%/ °C et de 2%/ ppt). 

TABLEAU 3–6. VARIATIONS DE LA LONGUEUR D’ONDE AVEC LA SALINITE ET LA TEMPRATURE 

Fréquence (MHz) 0,1 1 10 100 

Variation absolue maximum de l’atténuation pour une 
variation de 10°C (@S=35ppt) 

1,23dB 4,18dB 13,29dB 46dB 

Variation relative maximum de l’atténuation pour une 
variation de 10°C (@S=35ppt) 

12,4% 12,5% 12,6% 14% 

Variation absolue maximum de l’atténuation pour une 
variation de 10ppt (@T=15°C) 

1,6dB 5dB 16,2dB 53,7dB 

Variation relative maximum de l’atténuation pour une 
variation de 10ppt (@T=15°C) 

15,2% 15,2% 15,4% 17% 

Fréquence (MHz) 0,1 1 10 100 

Variation absolue maximum de la longueur d’onde pour 
une variation de 10°C (@S=35ppt) 

0,492m 0,155m 4,6cm 1,34cm 

Variation relative maximum de la longueur d’onde pour 
une variation de 10°C (@S=35ppt) 

10,7% 10,7% 10% 9,7% 

Variation absolue maximum de la longueur d’onde pour 
une variation de 10ppt (@T=15°C) 

0,83m 0,33m 11cm 3,1cm 

Variation relative maximum de la longueur d’onde pour 
une variation de 10ppt (@T=15°C) 

16,1% 20,2% 21% 24% 
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Figure 3-10. Longueur d’onde en fonction de la température à S=35ppt (a) et de la salinité à T=15°C (b) dans la 

gamme de fréquence 1kHz-100MHz. 
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Température=15°C 
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3.2.3.6 Évaluation des pertes associées aux modes de propagation 

3.2.3.6.1 Expression de la puissance perdue par l’onde électromagnétique 

Lors de la progression d’une onde électromagnétique, le champ électrique induit des 
courants associés aux phénomènes de conductions et aux propriétés diélectriques de l’eau de 
mer. Ces déplacements de charges locales fournissent un travail, en partie dissipé par effet joule 
ou engendrent une excitation des dipôles magnétiques des molécules voisines. L’énergie 
associée à ces phénomènes est soustraite à celle contenue dans le champ incident qui s’atténue, 
en progressant dans le milieu. Les variations temporelles de ces énergies sont homogènes à des 
puissances actives et réactives. L’évolution de ces pertes peut être associée au comportement 

fréquentiel du coefficient d'atténuation linéique a, ce qui permet alors de mettre en évidence 
deux modes de propagation distincts : 

• le mode de conduction, pour les fréquences inférieures à 1GHz et dans lequel les 

courants de conduction a"#40WWWWWWWWW⃗ = \VW⃗ , engendrés par les mouvements de charges 
libres sont prédominants. Ces courants de conduction, associés aux radiations 
classiques d’une antenne, décroissent rapidement avec le coefficient F<	;  

• le mode diélectrique, pour les fréquences supérieures à 1GHz, pour lequel les 

courants de déplacement  a0X%CWWWWWWW⃗ = <(dYY + èdY). VW⃗ , deviennent plus importants que 
les courants de conduction décroissent avec le coefficient F;. 

Ainsi, l’un de ces types de courant devient prédominant en fonction de la fréquence. Il 
est possible d’exprimer une puissance apparente ê,c, correspondante à l’énergie dissipée par 
unité de temps dans un volume élémentaire d’eau de mer êq, situé à une distance r de la source 
isotrope : 

 

 
8Ja8≥ = jû"#90~~~~~~~~~⃗ + û0u%X~~~~~~~~⃗ k. }~⃗ ∗ (3.60) 

 

 

8Ja8≥ = j£ + g(üqq + ¢üq)k. }~⃗ . }~⃗ ∗ = (£q + ¢. £qq). „}~⃗ „< 

 8Ja8≥ = (£ + güqq + ¢güq) };<. &C<α$(4. f. ")< = ℜ ∞8Ja8≥ ‰ + ¢. ℑ ∞8Ja8≥ ‰ 
 

 

 

 

(3.61) 

 
Cette puissance apparente est composée : 

• d’une puissance active associée à la partie radiative des effets cumulés de conduction 
et de polarisation. Ces effets induisent un travail lié aux forces de coulomb et de 
Lorentz qui déplacent les porteurs de charges électriques. Cette puissance augmente 
avec la conductivité et la fréquence : 
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 ℜ ∞8Ja8≥ ‰ = 	£q. „}~⃗ „< = (£ + güqq)„}~⃗ „< = (£ + güqq) };<. &C<α$(4. f. ")< ; (3.62) 

• d’une puissance réactive caractérisant la dissipation de l’énergie magnétique 
engendrée par les oscillations de l’orientation des moments dipolaires des molécules 
d’eau sous l’action du champ électrique variable. Cette énergie magnétique, qui 
augmente avec la fréquence, ne fournit aucun travail mais absorbe une partie de la 
puissance transportée par l’onde électromagnétique incidente : 

 ℑ ∞8Ja8≥ ‰ = 	£qq. „}~⃗ „< = (güq)„}~⃗ „< = (güq). };<. &C<α$(4. f. ")<  (3.63) 

 Ces pertes de puissance sont donc attribuables aux modes de conduction et diélectriques 
du phénomène de propagation. 

3.2.3.6.2 Répartition des pertes entre les modes de propagation 

Nous pouvons donc séparer les pertes de puissance associées à chacun de ces modes et 
analyser leurs comportements respectifs en fonction de la fréquence. 

Nous nous intéressons ici aux pertes radiatives caractérisées par les puissance actives. 
Pour se faire, nous exprimons la puissance active perdue par unité de volume élémentaire en 
distinguant les pertes par conduction des pertes diélectriques : 
 

 

ℜ∞8Ja8≥ ‰ = 8J8≥ = (£ + güqq)„}~⃗ „< = 8J-#908≥ +	8J̀ &%X8≥  

Ê 8J-#908≥ = £„}~⃗ „<8J̀ &%X8≥ = güqq„}~⃗ „< 

(3.64) 

 

 

(3.65) 

 

Il est alors possible d’exprimer la puissance radiative relative à chaque source 
indépendamment du volume : 

 

 

8J̀ &%X8J = J̀ &%XJ = güqq£ + güqq 8J-#908J = J-#90J = ££ + güqq 
(3.66) 

 

(3.67) 

 
D’où l’expression de la puissance relative associée à chaque source : 

 ⎩⎨
⎧ JdB(Diel) = 10=IÑ -J̀ &%XJ 1 = 10=IÑ Z güqq£ + güqq[JdB(Cond) = 10=IÑ -J-#90J 1 = 10=IÑ Å ££ + güqqÇ		 

(3.68) 

 

(3.69) 
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La figure 3-11 représente l’évolution de ces puissances relatives ,dB(Diel) et ,dB(Cond) en 

fonction de la fréquence en eau douce et eau de mer dans la plage [100kHz-100MHz]. La 
puissance relative associée aux pertes diélectriques augmente avec la fréquence et reste 
négligeable en deçà de 1MHz. Nous constatons également que la contribution de ces pertes 
augmente quand la conductivité diminue. Le média doit donc contenir des molécules polaires 
avec une faible conductivité pour favoriser le comportement diélectrique en augmentant 
d’autant les radiations associées. 

 
Figure 3-11. Puissance relative des pertes radiatives de chaque composante du mode de propagation en fonction 

de la fréquence. 
 

En reprenant l’expression de l’atténuation linéique de l’onde, il est possible d’exprimer 
la contribution de chacune de ces pertes à l’atténuation globale de l’onde électromagnétique : 

 

 

⎩⎪⎪
⎨
⎪⎪⎧ i$$0.(`&%X) = 8,86. m|ï|;=8,86.g∆üq\;2 «∆1 + -üqqüq 1< − 1»

[ <x

i$$dB(Cond) = 8,86. m|ñ99|; = 8,86.g∆üq\;2 «∆1 + Å £güqÇ< − 1»
[ <x 	

 

(3.70) 

 

 

 

(3.71) 

Le tableau 3.7, permet de comparer, pour quelques valeurs, les contributions des modes 
de conduction (G$$0.(o&%C) et G$$dB(Cond)) à l’atténuation linéique du champ électrique, en eau 

de mer, dans la gamme de fréquence comprise entre 1Mhz et 10MHz. Ces courbes et valeurs 
particulières sont à comparer avec l’évolution de l’atténuation linéique (cf. figure 3-7) et du 
tableau 3.3. On remarque que dans cette plage de fréquence, les pertes diélectriques sont 
négligeables et que l’essentiel de l’atténuation est engendré par les pertes par conduction, ce 
qui confirme l’analyse précédente. 

kdB(Cond) en eau douce 
(0,001S/m) 

kdB(Diel)	en eau de mer (4,5S/m) 

kdB(Diel) en eau douce 
(0,001S/m) 

kdB(Cond) en eau de mer (4,5S/m) 
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TABLEAU 3–7. COMPARAISON DE L’ATTENUATION LINEIQUE ENGENDREE PAR LES MODES DIELECRIQUES ET DE 

CONDUCTION EN EAU DE MER POUR DIFFERENTES FREQUENCES 

 

3.2.4 Conclusions de l’étude de propagation 

L’étude que nous venons de mener (valable jusqu’à 100GHz), nous permet de noter les 
points suivants : 

• l’atténuation de puissance augmente par dispersion géométrique avec le carré de la 
distance à la source ; 

• l’atténuation augmente également par absorption de manière exponentielle avec la 
distance à la source, pondérée par le paramètre d’atténuation linéique F	; 

• le paramètre d’atténuation linéique augmente avec la conductivité et la fréquence. La 
conductivité augmentant avec la température et la salinité, mais diminuant avec la 
profondeur, elle induit une évolution similaire de l’atténuation pour une fréquence 
donnée ; 

• l’absorption de l’onde par le milieu est engendrée par deux types de pertes distinctes 
auxquels correspondent deux modes de propagation complémentaire : 
o les pertes par conduction (mode de conduction), prédominantes aux basses 

fréquences, qui entrainent une atténuation augmentant avec la racine carrée de la 
fréquence ; 

o les pertes diélectriques (mode diélectrique), prédominantes en hautes fréquences, 
dont l’influence du mode de propagation associé à l’atténuation est négligeable en 
basse fréquence (i.e. <100MHz). 

• la longueur d’onde en eau de mer est très inférieure à celle qu’aurait une onde de même 
fréquence dans l’air. Elle évolue jusqu’à 100MHz avec l’inverse du produit de la racine 
carrée de la fréquence et de la conductivité. 

L’ensemble de ces informations expliquent et caractérisent les comportements et limitations 
abordés dans l’étude de l’état de l’art des techniques électromagnétiques. Au regard de ces 
résultats, il est possible de conclure que pour augmenter la distance de propagation d’une onde 
électromagnétique pour une puissance d’émission limitée, il est nécessaire : 

• soit de favoriser le mode de propagation de type « conduction », ce qui implique 
d’abaisser la fréquence de transmission et donc potentiellement de réduire la bande 
passante et le débit binaire ; 

• soit de favoriser le mode de propagation de type « diélectrique », qui présente des pertes 
plus faibles même à des fréquences plus élevées, mais qui contient intrinsèquement très 
peu de puissance. 

Dans la suite de notre étude, nous avons envisagé ces deux options pour développer un 
système de transmission de données électromagnétiques en champs lointains. 

Fréquence (MHz) 1 5 10 

Atténuation,  !llCond (dB/m) dans l’eau de mer dans le mode de conduction 36,7 82,1 116,1 

Atténuation, !lls_>t (dB/m) dans l’eau de mer dans le mode diélectrique  4.10-5 1.10-3 4.10-3 
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a) En considérant la faible valeur des pertes diélectriques, nous avons décidé, dans un 

premier temps, de tenter de privilégier le mode de propagation favorisant les pertes 
diélectriques dipolaires qui présente trois avantages majeurs : 

• les ondes se propagent sur une plus grande distance en raison de la faible 
atténuation linéique ; 

• les fréquences relativement élevées autorisent des débits de données élevés, 
même avec des techniques de modulation en bande étroite ; 

• dans l’eau de mer, la faible longueur d’onde associée aux fréquences élevées 
(0,5m pour f =10MHz) permet d’envisager des antennes relativement compactes. 

Nous avons donc cherché à concevoir, simuler et expérimenter une antenne permettant 
d’exciter le milieu de manière à privilégier ce mode de propagation. 

 
b) En exploitant le mode de propagation de conduction, nous avons essayé dans un second 

temps de trouver un compromis entre : 

• la bande de fréquence compatible avec l’atténuation correspondante à ce mode 
de propagation ; 

• les caractéristiques d’une antenne optimum compatibles avec les contraintes de 
déploiement; 

• les circuits d’adaptation et de commande de l’antenne ; 

• une technique de modulation adaptée aux contraintes de bande passante. 

Quel que soit le mode de propagation utilisé, le transducteur (l’antenne) est l’élément clef 
qui permettra d’optimiser la propagation soit dans un mode diélectrique, soit dans un mode de 
conduction.  
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3.3 Antennes pour mode de propagation de type diélectrique  

3.3.1 État de l’art 

Dans les années 70, Bogie et al., rapportait dans une étude de synthèse [167] que des 
transmissions électromagnétiques sur des distances de 460m à 76m de profondeur à la 
fréquence de 7MHz avaient été réalisées dans la baie de San-Francisco. Sur la base de ces 
informations et de résultats de projets Européens (EMCOMMS), J.Lucas et C.K.Yip publièrent 
en 2007 une étude visant à expérimenter, expliquer et modéliser de tels phénomènes de 
propagation en eau de mer sur la plage de fréquence [1MHz ; 10MHz] [168]. Ils réalisèrent la 
transmission d’un signal, sur une distance de 90m, entre deux antennes boucles. Ils observèrent 
que les résultats étaient en apparence indépendants de la profondeur d’immersion de l’émetteur 
et du récepteur dans la plage qu’ils avaient pu expérimenter (0-6m) et ce, pour des fréquences 
allant de 1MHz à 60MHz. Ils en conclurent qu’il était possible d’obtenir une propagation 
d’ondes électromagnétiques sur une distance de l’ordre d’une centaine de mètres à 10 MHz, en 
excitant un mode de propagation favorisant les pertes diélectriques. 

 
En 2008, s’appuyant sur leurs résultats antérieurs [168], C.K. Yip et al. conçurent une 

structure d’antenne expérimentale utilisant une enveloppe isolante (plastique) contenant de 
l’eau distillée et le dipôle actif de l’antenne [128]. Après avoir immergé l’ensemble de ce 
dispositif étanche dans l’eau de mer, ils observèrent que la puissance du champ 
électromagnétique émis, à la fréquence de 10MHz, devenait quasiment constante sur une 
distance de 2m. L’application sous-marine, en condition réelle, utilisant cette technique fut 
envisagée, mais n’a pas été réalisée, elle devait permettre une transmission de données sur une 
distance de l’ordre de 100m. 
 

Des travaux antérieurs (2006) menés par Shaw et al. [124], rapportaient également le 
succès d’essais de transmissions sur une distance de 90m dans le port de Liverpool. Bien que 
les résultats de ces expériences aient été probablement notoirement favorisés par la partie des 
ondes se propageant en surface. Les mesures mettaient également en évidence une limitation 
de l’atténuation linéique en champs lointains dont la valeur était estimée à environ 0,1dB/m 
entre 80 et 90m. 

 
En 2009 C.Uribe et W.Grote [169], proposèrent un modèle visant à caractériser de tels 

comportements de l’atténuation avec des dispositifs immergées (jusqu’à 10 fois la longueur 
d’onde) utilisant des dipôles magnétiques (antennes boucles) rayonnantes parallèlement à la 
surface. Ils confrontèrent leur modèle à des résultats expérimentaux mettant en évidence une 
stabilisation de l’atténuation au voisinage 100dB pour une centaine de mètres, à la fréquence 
de 5MHz. Dans cette étude, les auteurs attribuaient ce comportement aux conditions de 
transition des champs proches aux champs lointains. D’après leur analyse, les conditions 
d’établissement de l’onde en champs proches semblaient favoriser la propagation du champ 
électrique et limiter son atténuation. Ils conclurent que leur modèle permettait de dimensionner 
des systèmes de transmission EM, capables de communiquer sur une distance de 200m. 
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En 2013, Yoshida et al. [170], en s’appuyant sur le succès des précédents travaux  [128], 

proposèrent une antenne de type dipôle l/2 fonctionnant à la fréquence de résonance de 14 
MHz (dans une eau à faible conductivité). La structure rayonnante fut placée dans un cylindre 
rempli d'eau douce afin d'exciter au mieux le mode diélectrique (cf. figure 3-12). Des essais de 
transmission furent réalisés avec succès dans la mer, entre un émetteur de 10 W et un analyseur 
de spectre. 

 
 

 
Figure 3-12. Antenne dipôle plongée dans de l’eau distillée dans une enveloppe PVC [170] 

 
L'originalité, de l’antenne, également décrite en 2013 par Kelley et al. [171]  était d'avoir 

recouvert la boucle d'une peinture en Dioxyde de Titane (TIO2) qui présente une constante 
diélectrique de 85, permettant ainsi, d’après les auteurs, d’améliorer l'adaptation d'impédance 
avec l'eau de mer. Dans cette étude l'antenne était constituée d'une boucle adaptée par un balun 
de type bazooka.  L'antenne ainsi réalisée présentait un coefficient de réflexion à 5MHz 
inférieur à -12dB et une bande passante de l'ordre de 1 MHz (soit 20% de la fréquence centrale). 

 
L'antenne utilisée dans l’article publié en 2015 par Yoshida et al. [172] reprenait leur 

idée de 2013 avec cette fois-ci une antenne boucle lpqr = λ/10 accordée par une capacité mise 
en série dans la boucle (cf. figure 3-13). La structure rayonnante fut, quant à elle, placée dans 
un cylindre rempli d'eau douce. Son principe de fonctionnement s’appuie sur un mode 
d'émission favorisant les pertes diélectriques [168]. La boucle était dimensionnée pour rayonner 
à 10MHz, correspondant à une longueur d'onde de 3,3 m dans de l'eau douce. Elle était 
constituée d'une spire de 10 cm de diamètre (d = λ 10π⁄ ) réalisée dans un fil de cuivre de 1 
mm2 et adaptée par un balun. Des tests de transmission ont été réalisés dans la mer (à 6 m de 
profondeur), entre un générateur émettant 1W et un analyseur de spectre, sur des distances 
variant de 0,5 à 3 m. 

 
(a)                                                                   (b)                        
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Figure 3-13. Principe (a) et réalisation (b) de l’antenne de Yoshida et al. [172] 

 
L’analyse de tous ces résultats antérieurs nous ont incités à considérer l’idée que les 

conditions d’établissement des ondes électromagnétiques en champs proches pouvaient 
influencer significativement sur le comportement de leur propagation en champs lointains. Pour 
explorer cette option, nous avons d’abord reporté les atténuations observées en champs lointains 
relatées dans diverses expériences sur la reproduction de la courbe de l’atténuation linéique en 
eau douce et en eau de mer (cf. figure 3-14). Nous constatons que l’ensemble de ces points de 
fonctionnement, compris dans une plage de fréquence allant de 1MHz à 30MHz, bien qu’ayant 
été obtenus en eau de mer, se regroupent dans une petite zone située sous la courbe d’atténuation 
en eau douce. 

 
 

 
Figure 3-14. Atténuation du champ électrique dans l’eau de mer et en eau douce avec (en trait continu) et sans 
les pertes diélectriques (pointillés). Les points reportés correspondent aux atténuations mesurées [128] [168], 

(jaune), [124] (vert) et [169] (rouge) 
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En analysant le comportement de l’atténuation linéique en eau douce et en eau de mer 
au voisinage de ces points, nous avons observé les points suivants : 

• une zone où l’atténuation est quasi-constante dans l’eau douce sur la plage de fréquence 
[1MHz-10MHz]. En effet, cette asymptote horizontale présente un coefficient 

d’atténuation Gsv 	≈4,343.\�tw
ux

, indépendant de la fréquence mais proportionnel à la 

conductivité \	; 
• le prolongement du comportement asymptotique de l’atténuation linéique engendrée par 

le mode diélectrique, donné par Gsu(cf. éq. 3.45), conduit à une très faible atténuation. 

Notons également que la pente de cette asymptote est identique en eau douce et en eau 
salée (donc indépendante de la conductivité). 

 
Normalement, dans cette même plage de fréquence, l’atténuation en eau de mer croît avec 

la racine carrée du produit de la fréquence et de la conductivité avec le coefficient Gsy 	≈17,3.ã@. \, caractérisant la prédominance des pertes de conduction. En analysant l’étude 

de Yip et al.  [128], il semblerait donc que le mode de propagation diélectrique soit conservé 
lorsque l’onde transite d’un milieu contenant de l’eau distillée au milieu sous-marin.  Ce 
comportement bien que différent de celui expérimenté par Shaw et al. [124], semble également 
satisfaire aux prédictions du modèle d’atténuation proposé par C. Uribe et W. Grote [169].  
 

Nous avons donc choisi de concevoir une antenne expérimentale en s’inspirant des travaux 
de Yoshida et al. [172] et C.K. Yip et al. [128], destinée à favoriser ce phénomène de 
conservation du mode de propagation diélectrique de l’onde électromagnétique, en vue de 
confirmer cette analyse et le cas échéant, de l’exploiter dans un nouveau type de système de 
transmission. 

 

3.3.2 Conception d’une antenne à saut de permittivité complexe 

En s’inspirant des résultats décrits précédemment, nous avons décidé d’utiliser une 
approche similaire pour concevoir notre structure d’antenne. Ainsi, nous avons considéré que 
les champs proches, engendrés par une antenne boucle présentant un comportement diélectrique 
dominant dans l’eau pure, se propagerait en favorisant ce même mode après leur transition dans 
l’eau de mer. Dans ce contexte, notre démarche pour concevoir un tel type d’antenne fut de : 

1. fixer la puissance d’émission maximale que nous souhaitons mettre en œuvre en 
tenant compte des contraintes de déploiement nous ayant amené à choisir la méthode 
de transmission électromagnétique (dimensions, puissance maximum…) ; 

2. estimer l’atténuation maximale à l’aide d’un bilan de liaison tenant compte de la 
puissance d’émission et de la sensibilité du récepteur envisageable au regard du bruit 
ambiant ; 

3. choisir la fréquence nominale de l’antenne ; 
4. définir sa structure et choisir ses matériaux. 



3 - Systèmes de transmissions numériques radioélectriques  

 

 
 

  
Page 111 sur 238 

 

 

3.3.2.1 Choix de la fréquence  

Les expériences de Yoshida et al. [170], à l’instar de nombreuses autres, mettaient en 
œuvre des émetteurs et des antennes permettant d’obtenir des puissances rayonnées comprises 
entre 1W et 10W pour obtenir des distances de transmissions d’une dizaine de mètres. Nous 
avons donc envisagé d’utiliser la même puissance, de l’ordre de 10dB, devant nous permettre 
de satisfaire les objectifs et les contraintes de déploiement décrites dans le chapitre 2.  

 
Nous avons estimé la puissance (Pb) du bruit ambiant en milieu sous-marin, pour des 

fréquences supérieures à 1MHz, à environ -130dBm (-160dB) pour une profondeur supérieure 
à 5m. En supposant que la sensibilité du récepteur (Sr) permette d’exploiter des signaux 
présentant une puissance de 10dB supérieure à celle du bruit ambiant, nous disposons donc 
d’une marge de puissance (Patt) d’environ 160dB d’atténuation totale pour espérer transmettre 
nos données : 

 

 J6$$ = J& − F" = +10 − (−160 + 10) = 160 (3.72) 

 
 Si l’antenne que nous cherchons à construire permet effectivement d’émettre des ondes 
électromagnétiques dans le mode de propagation souhaité, alors le modèle de C.Uribe et 
W.Grote [169], peut être utilisé. Dans leur modèle, l’expression du facteur d’atténuation 
linéique est affectée d’un coefficient correcteur permettant de tenir compte de cette 
décroissance de l’atténuation (i$$0.(0&6')) en champs lointains : 

 ´i$$0.(0&6') = m. - ";" + ";1"; ≈ h  (3.73) 

avec ">, la distance de transition approximative des champs proches aux champs lointains et r, 
la distance à l’antenne. La figure 3-15 représente les courbes correspondantes à ce modèle pour 
les fréquences allant de 1kHz à 10MHz et sur des distances allant de 0 à 100m. Nous constatons 
que pour une distance de 100m et une fréquence de 5MHz, les auteurs estimaient une 
atténuation totale d’environ 79dB. Soit une atténuation linéique de 0,79dB/m. Mais la non-
linéarité introduite par le coefficient correcteur induit une diminution de l’atténuation linéique 
quand la distance r augmente. Ainsi sur le dernier mètre parcouru, l’onde n’est atténuée que de 
0,01dB/m.  
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Figure 3-15. Atténuation linéique de puissance d’après le modèle de comportement de C.Uribe et W.Grote [169] 
 

Au regard des travaux étudiés, il semblerait que le mode de propagation favorisant les 
pertes diélectriques soit exploitable dans la plage de fréquence allant de 1MHz à 30MHz. Il 
semble donc judicieux de dimensionner notre prototype pour fonctionner dans cette plage de 
fréquence. Au regard de la réglementation, nous avons choisi la fréquence appartenant à la 
bande ISM de 6,78MHz. 

3.3.2.2 Structure et dimensionnement 

La figure 3-16 représente le schéma de principe de notre structure d’antenne. Cette 
architecture permet de mettre en œuvre plusieurs configurations expérimentales. L’élément 
actif de l’antenne est une boucle constituée de plusieurs spires enroulées de manières 
concentrique, réalisées en matériau conducteur (cuivre, aluminium…). Cet ensemble est 
maintenu à mi-hauteur d’un compartiment étanche, pouvant accueillir plusieurs types de 
liquides aux propriétés diélectriques différentes (eau distillée, eau douce, huile…). 
L’immersion directe de conducteurs soumis à une différence de potentiel provoquerait 
immanquablement un phénomène de conduction ionique engendrant un champ rayonné de 
faible puissance. Ainsi, une simple antenne conductrice non gainée, ne peut exciter 
correctement le média pour privilégier le mode de propagation diélectrique. Nous avons donc 
choisi de gainer le conducteur par un isolant de permittivité d=. 

 
 

f(MHz) 

Distance (m) 

Atténuation (dB) 
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Figure 3-16. Structure de l’antenne à saut de permittivité complexe 

 
On distingue sur ce schéma un compartiment central, qui est normalement ouvert. 

Refermé, il devient étanche et peut accueillir des liquides ou matériaux diélectriques différents 
permettant ainsi de modifier éventuellement les propriétés électromagnétiques du noyau central 
de la boucle. On associe au contenu de ce boitier central une permittivité d<. 
 

Le matériau de l’enveloppe de l’ensemble est réalisé avec un isolant étanche, présentant 
une résistance mécanique suffisante pour transporter ce dispositif et supporter les contraintes 
sous-marines. Nous avons choisi de la réaliser en plexiglass d’une épaisseur de 10mm en raison 
de ses propriétés isolantes et mécaniques.  Cette enveloppe crée une interface entre le liquide 
qu’elle contient et le milieu extérieur, elle peut être prise en compte dans les modèles de 
simulation par une permittivité d;. 

 
L’eau douce et l’eau de mer se différencient essentiellement par leur conductivité. 

Lorsque cette conductivité est prise en compte dans l’expression de la permittivité d%U (cf. éq. 

3.14), nous pouvons remarquer que sa partie imaginaire varie. Ainsi, la structure de notre 
antenne induit une variation de la partie imaginaire de la permittivité équivalente rencontrée 
par l’onde émise lors de sa propagation. Ce saut de permittivité complexe (d\  vers dv ) 
caractérise donc ce dispositif d’où le nom d’antenne à saut de permittivité complexe. 

 
 Les longueurs d’ondes dans l’eau de mer et dans l’eau douce diffèrent en raison de la 
variation du paramètre de phase (å) du coefficient de propagation. Ainsi, les dimensions de 
l’antenne boucle devront-être ajustées en fonction des propriétés diélectriques du matériau qui 
l’entoure. 
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(ü<) 
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Pour mener nos expériences, nous avons imaginé deux configurations possibles : 

• l’enveloppe est remplie d’eau de mer. La boucle est plongée dans de l’eau de mer 
avec le compartiment central ouvert. L’antenne est alors immergée dans le milieu 
sous-marin naturel. Avec cette configuration, des essais du comportement des 
modes combinés de conduction et diélectriques peuvent être réalisés ; 

• l’enveloppe est remplie d’un liquide différent de l’eau de mer. Le compartiment 
central est alors utilisé pour ajuster les propriétés du noyau central de l’antenne. 
Cette configuration est dédiée aux expériences favorisant l’excitation du mode 
d’électrique. 

Afin de faciliter le déploiement de notre antenne lors de nos expériences, nous avons 
choisi de limiter son volume à 0,5m3 maximum. En effet, étant remplie d’eau distillée dans 
certaines configurations expérimentales, sa masse devenait rapidement importante même pour 
de faibles volumes (environ 500kg) ce qui rendait potentiellement très difficile son transport et 
sa manutention. 

Une fois la structure définie, nous avons pu la dimensionner pour notre fréquence de 
fonctionnement nominal de 6,78MHz. La première étape a consisté à calculer les longueurs 
d’ondes en eau douce et en eau de mer pour dimensionner la longueur du conducteur et les 
dimensions de la boucle. 

En eau de mer nous obtenons : 

 

Aóòôöóõóú≈∆ 1£. `. 10CÅ 		≈0,585		(W)	(L = 15°!	, F = 3599$ ⇒ 	£ = 4,3F/W	) 

Et en eau douce : AóòôöùUûùüüéó		≈ <̀ ¥ü;üq 	≈4.943				(W)									(£ = 0,001F/W) 

(3.74) 

 

 
 

(3.75) 

Compte tenu des problématiques de logistiques, nous avons choisi, a l’instar de Yoshida 
et al. [170] [172] dont la boucle rayonnante n’était entourée que de quelques centimètres d’eau 
pure, de réduire la zone de champs proches en la limitant à la zone radiative. Au regard de la 
longueur d’onde en eau de mer, la zone radiative s’étend sur une distance d’environ 10cm : 

 
Aóòôöóõóú2. f ≈	0,0931	W (3.76) 

Il s’agissait, dans un premier temps, de dimensionner la boucle active pour l’adapter 
facilement à la longueur d’onde dans l’eau douce (Awpxyz{rz||éw) et dans l’eau de mer (Aóòôöóõóú). 
Nous avons donc cherché un compromis intéressant entre le rayon et le nombre de spires de la 
boucle circulaire pour ajuster la longueur de conducteur de l’antenne en remarquant que : 

 4. Aóòôöóõóú≈AóòôöùUûùüüéó2 	≈2,4≈2.(2.f. NX##1) ⇒ NX##1≈0,19	m (3.77) 

Ainsi, avec un rayon de la boucle circulaire NX##1	de l’ordre de 19cm avec 2 spires, nous 

obtenons une antenne de longueur environ égale à la demi-onde en eau distillée et d’environ 4 
fois la longueur d’onde en eau de mer. L’erreur absolue sur la longueur d’onde nominale étant 
d’environ 17 cm pour l’eau distillée (soit 0,34% d’erreur relative) et de 1,5cm pour l’eau de 
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mer (soit 2,5% d’erreur relative). Nous avons considéré ces erreurs comme acceptables compte 
tenu de la variabilité de la conductivité des deux milieux elle-même induite par variations de 
températures ou de salinité. Les caractéristiques complètes de notre antenne sont répertoriées 
dans le tableau 3.8. Avec ces dimensions, la zone de champs proches est réduite à la zone 
radiative au voisinage de toutes les spires de la boucle, assurant ainsi, le compromis désiré entre 
volume minimal nécessaire à l’établissement de l’onde en champs proches et les contraintes de 
manutention. 

TABLEAU 3–8. DIMENSIONNEMENT DE L’ANTENNE A SAUT DE PERMITTIVITE COMPLEXE 

Paramètre Valeur 

Matériau du conducteur de la boucle active Cuivre 

Section du conducteur 1,5 mm2 
Conductivité nominale du cuivre à 300°K 59,6.106 S.m-1  

 Matière de la gaine isolante du conducteur Polyéthylène 
Épaisseur de l’isolant 1 mm 

Permittivité de l’isolant  e[ ≈ 2,25. e\ 

Longueur d’onde nominale en eau de mer λz{|}z~z� = 0,585	m 
Longueur d’onde nominale en eau douce λz{|}ÄÅÇÄÉÉéz = 4.943	m 

Rayon de la boucle active 0,19 m 
Nombre de spires N 2 

Matière contenue dans l’enveloppe principale Eau distillée 
Conductivité nominale de cette matière à 6,78MHz 0,001 S/m 

Hauteur de la structure (enveloppe) 0,2 m 
Rayon externe de la structure 0,3 m 

Rayon du compartiment central 0,1 m 
Matériau de la structure Plexiglass 

Épaisseur de du matériau de structure 10 mm 
Permittivité du matériau de la structure eY ≈ 3,3. e\ 

 
 

3.3.3 Simulation de l’antenne à saut de permittivité complexe 

3.3.3.1 Justification de la simulation et choix du logiciel  

L’architecture de notre antenne fait intervenir plusieurs matériaux, ayant des valeurs de 
permittivité différentes, séparés par des cloisons étanches. Chaque interface de la structure 
introduit des phénomènes locaux de diffusion et de réflexion pour l’onde électromagnétique 
incidente. L’onde électromagnétique s’établit dans la zone où se trouve l’eau distillée 
enveloppant la boucle. Ainsi les champs proches, qui sont particulièrement complexes à 
évaluer, sont prédominants dans toute l’enveloppe de l’antenne .  De plus, le calcul de la 
répartition des courants d’excitation dans les conducteurs de la boucle principale fait intervenir 
des équations dont les solutions analytiques sont complexes et s’expriment à l’aide de séries de 
fonctions de Bessel. Le calcul de ces courants est indispensable à l’évaluation de la répartition 
spatiale et au comportement des champs électromagnétiques dans les zones réactives et de 
Rayleigh. Ils interviennent également dans le calcul des impédances électriques de l’antenne. 
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Étant donné la complexité de cette structure, l’analyse du comportement des champs rayonnés, 
des impédances électriques et autres coefficients de transmissions, nécessite l’utilisation de 
logiciels de simulations. 

 
Nos simulations ont pour objectif de fournir les informations nécessaires à l’évaluation 

de la pertinence de la solution envisagée et le cas échéant de concevoir les circuits d’adaptation 
et de commande de l’antenne. Parmi les logiciels de simulation les plus populaires, susceptibles 
de modéliser les comportements électriques et électromagnétique de notre antenne, nous avions 
la possibilité d’utiliser CST Studio Suite©® (Dassault Systèmes) et FEKO©® (Altaïr). Lors 
de son travail de développement d’antenne sous-marine, A. Garcia [144] a réalisé une 
comparaison des résultats fournis par ces deux logiciels. Nous avons choisi de travailler avec 
la version 14 de FEKO©® pour la partie simulation électromagnétique qui incluait quelques 
fonctionnalités supplémentaires, facilitant l’étude des champs dans des milieux à pertes. 
Malheureusement, après avoir contacté l’éditeur de ce dernier logiciel, il semblerait qu’aucun 
logiciel du marché n’était alors parfaitement adapté à l’étude de propagations d’ondes 
électromagnétiques en eau de mer. 

3.3.3.2 Modèle de simulation 

Nous avons configuré le modèle de simulation de manière à analyser les champs proches 
en étendant les résultats aux champs lointains dans un rayon de 5m autour de l’antenne. Nous 
avons excité le port d’entrée du modèle dans un premier temps avec un générateur de tension. 
Ce port d’entrée est placé sur le conducteur de boucle ayant été paramétré avec les 
caractéristiques matérielles mentionnées dans le tableau 3.8 et isolé de manière également 
conforme à ce même tableau. La structure de l’enveloppe a été modélisée en considérant les 
matériaux, épaisseurs et dimensions respectives de chacune des parties comme représenté sur 
les figures 3-17(a). 
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Figure 3-17. (a) vue de la structure maillée et (b) de la boucle active centrée dans le boitier du modèle de 

simulation de l’antenne à saut de permittivité complexe dans le logiciel FEKO©® 

  
Chaque volume a été modélisé de manière à tenir compte de son comportement 

diélectrique en utilisant la tangente de son angle de perte (s) caractérisé par : 

 tan q = güqq + £güq 	 (3.78) 

La dépendance en fréquence de cet angle de perte est approximée par interpolation dans 
le logiciel FEKO® à partir de l’édition d’un tableau destiné à répertorier les points 
caractéristiques de l’évolution de cette tangente. La précision obtenue par cette technique 

 
 

Boucle active centrée 
dans son enveloppe 

étanche en plexiglass 

(a) 

(b) 
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dépend donc du nombre de points utilisés pour réaliser cette approximation. Nous avons utilisé 
10 points caractéristiques sur toute la plage de fréquence de simulation pour l’eau distillée et 
l’eau de mer. De plus, nous avons considéré que la précision des permittivités relatives du 
plexiglass et du polyéthylène prédéfinies dans le logiciel étaient suffisantes pour notre 
application. 

 
Le choix du maillage est une étape cruciale de la configuration d’une simulation. Il 

nécessite de trouver un compromis entre les dimensions des mailles, le temps de calcul et la 
précision attendue. Nous avons réalisé deux maillages distincts : 

• l’un, linéaire, spécifique au conducteur de la boucle active, destiné à évaluer la 
réparation spatiale en fonction de la fréquence des courants d’excitation. Ce 
maillage relativement fin est déterminant pour évaluer les champs proches ;  

• l’autre, volumétrique, permettant d’évaluer les champs électromagnétiques. Ce 
maillage de l’espace est de taille variable, plus fin près de la boucle, pour évaluer 
précisément les champs proches, et plus large en champs lointains. 

  La figure 3-17(b) représente le modèle du solénoïde du conducteur maillé de la boucle 
centré dans son enveloppe faisant quant à elle l’objet d’un maillage volumétrique différent. 

3.3.3.3 Résultats de la simulation 

Ce modèle a été simulé afin d’évaluer l’évolution de l’impédance électrique de la boucle 
rayonnante dans le milieu et du coefficient de réflexion (S11). Les simulations ont été réalisées 
sur une plage de fréquences allant de 1MHz à 10MHz avec un pas de 10kHz. Elles prenaient 
en compte l’évaluation des champs proches étendus dans une sphère de 5 mètres autour du 
centre géométrique du plan médian de la boucle. En raison de l’approximation du modèle de 
perte et des limitations intrinsèques des méthodes moments [166] utilisées par FEKO® dans 
les milieux à pertes, nous ne nous attendions pas à des résultats très précis. 

L’interprétation des valeurs d’une simulation du coefficient de réflexion (S11) nécessite 
à minima la connaissance d’une valeur de référence de puissance. Elle peut être déduite des 
tensions ou courants émis sur la charge apparente de l’antenne boucle pour une fréquence 
connue. Cette remarque nous a conduit à procéder en deux étapes pour réaliser cette simulation : 
 

• la première étape consistait à évaluer l’impédance électrique de la boucle vue par la 
source. Elle a été évaluée à 18+j.230 à la fréquence de 6,78MHz. Cette première 
évaluation nous a permis de calculer et d’insérer entre le modèle du générateur et celui 
de la boucle un quadripôle d’adaptation d’impédance (modélisé par sa matrice 
impédance). Cette adaptation visait à maximiser le courant fournis par le générateur de 
tension, en le chargeant par une impédance apparente réelle de 50 Ohms à la fréquence 
nominale ; 
 

• une fois l’adaptation réalisée, nous avons pu simuler le coefficient de réflexion (S11).  
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Figure 3-18. Simulation du coefficient de réflexion en dB de l’antenne à saut de permittivité complexe plongée 
dans l’eau de mer (adaptation d’impédance électrique du générateur de tension de 10V : 50 Ohms à 6,78MHz) 

 
Les résultats de cette seconde étape de simulation sont présentés sur la figure 3-18, où l’on 

peut observer le coefficient de réflexion. Nous observons bien un unique minimum (à -36dB) 
à la fréquence centrale de 6,78MHz. La largeur de la bande passante de l’antenne  ∆@<>0. est 
d’environ 1MHz soit 14% de bande passante relative. Cette bande passante chute à 300kHz, 
soit 4,4% de bande passante relative, si l’on prend comme critère un coefficient de réflexion 
inférieur à -20dB. Nous supposons donc, qu’au voisinage de cette fréquence centrale de 
6,78MHz, l’antenne rayonne potentiellement une partie non nulle de l’énergie électrique qu’on 
lui fournit. Nous considérons alors que la bande passante de cette antenne est définie en deçà 
de -10dB du coefficient de réflexion conformément à la règle d’usage, exposée dans l’ouvrage 
de Bansal et al. [173] (p.259). Ainsi, les performances de transmission sont d’autant meilleures 
que la valeur de ce coefficient est faible. L’ensemble de ces indications permettent d’envisager 
l’utilisation d’une technique de modulation autorisant un débit de données suffisant pour notre 
application. En effet, puisque nous disposons d’une plage de fréquence de 300kHz, un schéma 
de modulation s’appuyant sur des méthodes classiques (OOK, FSK ou PSK), ayant une 
efficacité spectrale supérieure à 0,3b/s/Hz permet d’obtenir les 80kbps souhaités.  

 
Au regard des résultats prometteurs de cette première étape de conception et de simulation, 

nous avons donc décidé de réaliser le prototype d’antenne à saut de permittivité complexe afin 
d’effectuer les essais préalables à son utilisation dans un système de transmission sous-marin. 

 

  

∆)U8./ ≈ q,,rst 
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3.3.4 Réalisation et mesure des caractéristiques de l’antenne  

3.3.4.1 Réalisation de l’antenne à 6,78MHz  

Le prototype de l’antenne que nous avons réalisée est représenté sur la figure 3-19. Elle 
correspond aux modèles des figures 3-16 et 3-17 et est conforme aux spécifications du tableau 
3.8. De nombreux essais ont été nécessaires afin de courber et coller les parois en plexiglass. 
L’antenne boucle est maintenue centrée à mi-hauteur de l’enveloppe par des plots en PVC. 
L’étanchéité de l’assemblage a été assurée par collage et adjonction de joints en silicone. Une 
fois l’enveloppe remplie d’eau distillée, le couvercle est maintenu par des vis et un joint souple. 
L’ensemble a une masse d’environ 50kg. Les deux conducteurs de l’antenne boucle sont 
accessibles depuis un connecteur situé dans un boitier PVC solidaire de l’enveloppe permettant 
d’assurer la protection mécanique et l’étanchéité des raccordements. Ce volume est également 
suffisant pour accueillir une éventuelle électronique d’adaptation ou celle d’un futur MODEM. 
L’antenne remplie d’eau douce n’a pas besoin d’être lestée pour couler et est maintenue par une 
sangle pour les expérimentations en eau de mer. 

 
Figure 3-19. Prototype de notre antenne à saut de permittivité complexe 
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3.3.4.2 Mesures des caractéristiques de l’antenne  

3.3.4.2.1 Mesures des caractéristiques de l’antenne dans l’air 

Nous avons d’abord choisi de réaliser des mesures de l’antenne dans l’air, afin de 
configurer nos appareils de mesure et d’obtenir des caractéristiques de référence pour observer 
l’influence du milieu sous-marin sur ses propriétés. Nous avons utilisé un analyseur réseau, 
calibré pour l’impédance apparente de l’antenne, afin de mesurer ses caractéristiques. La courbe 
de la figure 3-20 représente le coefficient de réflexion de cette antenne dans l’air. 

 

 
Figure 3-20. Mesure du coefficient de réflexion (S11) de l’antenne à saut de permittivité dans l’air. 

 
Nous constatons que l’antenne semble adaptée de manière optimale à une fréquence 

voisine de 5,5MHz avec une bande passante d’environ 200kHz (S11=-10dB). Le coefficient de 
réflexion à cette fréquence est de -27dB, ce qui permet d’envisager la transmission d’une onde 
électromagnétique si l’antenne rayonne une partie de l’énergie électrique qui lui est fournie. 
Cette fréquence ne correspond pourtant pas à la fréquence centrale souhaitée de 6,78MHz, ce 
qui semblait à priori normal car nous avions dimensionné et simulé l’antenne immergée dans 
l’eau de mer. 
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3.3.4.2.2 Mesures des caractéristiques de l’antenne dans l’eau de mer 

Nous avons ensuite immergé notre prototype dans l’eau de mer après avoir connecté 
notre analyseur réseau à un câble coaxial suffisamment long. Les mesures réalisées dans la 
plage de fréquence [1MHz,10MHz] sur l’antenne immergée en eau de mer (cf. figure 3-21), 
font apparaître plusieurs informations : 

• le module du coefficient de réflexion (courbe bleue) présente un minimum de -5,34dB 
à la fréquence de 4,942MHz (repéré par le marqueur 1) ; 

• le lieu des impédances, présenté par l’antenne sur le diagramme de Smith (courbe 
jaune), montre une impédance caractéristique de valeur Z=15,74 - j.11,47 à la 
fréquence de 4,942MHz. Cette valeur correspond à une impédance capacitive de 
module 19,47 Ohms (R=15,7 Ohms et C=2,806nF) ; 

• la partie imaginaire de l’impédance s’annule au voisinage de 6,8MHz pour une valeur 
résistive d’environ 6 Ohms.   

 
Figure 3-21. Mesure du coefficient de réflexion (courbe bleue) et de l’impédance (courbe jaune) de l’antenne 

immergée dans l’eau de mer dans la plage de fréquence [1MHz-10MHz]. 
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3.3.4.3 Analyse et critique des résultats de mesure  

La figure 3-22 présente la superposition des mesures du coefficient de réflexion de 
l’antenne immergée en eau mer et dans l’air. Nous constatons que le comportement de l’antenne 
varie bien avec la permittivité et la conductivité du milieu dans lequel elle est immergée. Nous 
observons un décalage de fréquence du minimum de réflexion en eau de mer d’environ 560kHz, 
soit plus de 10% de décalage relatif par rapport au minimum obtenu dans l’air. L’écart entre la 
fréquence du minimum de réflexion mesuré et celle que nous souhaitons (6,78MHz) est de 
1,84MHz, soit plus de 27% d’écart. Le prototype d’antenne que nous avons réalisée, ne 
correspond donc ni à nos attentes ni aux résultats de la simulation : 

• le minimum du coefficient de réflexion n’est que de -5,3dB (cf. figure 3.21 : Mkr 1) 
lorsque l’antenne est immergée en eau de mer, alors que nous attendions au plus -30dB ; 

• Ce minimum de réflexion se produit à une fréquence de 4,942 MHz alors que nous nous 
attendions à ce qu’il se produise à une fréquence de 6,78MHz ; 

• l’impédance présentée par l’antenne à ce minimum de réflexion possède une partie 
imaginaire non nulle et un comportement capacitif (cf. figure 3.21), alors qu’il devait 
correspondre à une fréquence de résonance de l’antenne caractérisée par une impédance 
non seulement réelle mais également minimale ; 

• la fréquence de résonance électrique se situe au voisinage de 6,8MHz, à cette fréquence, 
l’antenne présente une impédance purement résistive d’environ 6 Ohms. 

 
Figure 3-22. Mesure du coefficient de réflexion (S11) en eau de mer (courbe rouge) et dans l’air (courbe bleue) 

de l’antenne dans la plage de fréquence [4MHz,7MHz]. 
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Le décalage de fréquence observé pour le minimum du coefficient de réflexion par rapport 
à nos attentes ne constitue pas une raison suffisante pour considérer que ce prototype d’antenne 
soit inutilisable. En revanche, la valeur minimale du coefficient de réflexion est trop élevée 
pour envisager l’utilisation de cette antenne dans un système de transmission de données sous-
marin par liaison électromagnétique. 

Aussi, nous avons choisi d’explorer la deuxième option que nous avions envisagée dans 
notre stratégie de développement, qui consiste à trouver une nouvelle technique de transmission 
sous-marine, basée sur un mode de propagation de type conduction, devant satisfaire nos 
contraintes de déploiement, d’atténuation et de bande passante.  

 

3.4 Antennes pour mode de propagation de type conduction. 

Nous avons vu que l’atténuation d’une onde électromagnétique se propageant dans l’eau de 
mer en champs lointains, diminuait avec la fréquence. Nous envisageons donc de choisir un 
type d’antenne permettant de travailler à de faibles fréquences pour atteindre des distances 
d’une dizaine de mètres tout en offrant une bande passante suffisante pour envisager 
l’utilisation d’une technique de modulation autorisant un débit de 80kbps. 
 
3.4.1 État de l’art 

Dans leur travail de synthèse, N. George et al. [120], proposent d’identifier les différents 
types et critères de choix d’antennes adaptées aux transmissions sous-marines. Ils concluent 
leur analyse de l’état de l’art par un tableau qui répertorie les différents types d’antennes 
utilisées en fonction de la fréquence de travail. D’après cette étude, ce sont les antennes boucles 
qui sont les plus utilisées pour les faibles fréquences (<1MHz). Cette analyse converge avec la 
synthèse du tableau 2.4 qui met en concurrence les antennes boucles et les antennes dipôles 
dans la plage de fréquence allant de 1kHz à 1MHz. 

 
L'article de 2016, publié par In’acio et al. [113], décrit le dimensionnement d'une antenne 

boucle et ses performances à l'aide du logiciel de simulation FEKO®©. L'antenne est constituée 
d'une simple boucle de 16 cm de rayon réalisée avec un fil de cuivre de 3mm2 (cf. figure 3-23), 
recouvert d’un isolant de 50 µm d'épaisseur et de constante diélectrique de 3. L'antenne est 
alimentée par un circuit balun en courant. Les auteurs ont analysé l'influence de la conductivité 
de l'eau, sur sa fréquence de résonance et son impédance d'entrée. Les diagrammes de 
rayonnement simulés montrent clairement que la puissance maximale est rayonnée 
perpendiculairement à la surface de la boucle pour une eau à faible conductivité, et dans le plan 
de la boucle pour de l'eau de mer. Ils ont également confronté leurs simulations avec une 
expérimentation réalisée dans de l'eau douce. En eau douce, la fréquence de résonance mesurée 
(de l'ordre de 39 MHz dans une eau à 0.048 S/m) est en parfait accord avec celle obtenue par 
simulation.  Cependant cette fréquence est légèrement différente de celle qui aurait pu être 
déterminée par la relation @ = E 2>"√d$⁄ ~33	òYD. 
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Figure 3-23. Antennes de In’acio et al. [113] 

 
Dès 2004, Al. Shamma’a et al. [174], ont effectué des essais de transmissions autonomes 

utilisant des antennes boucles (cf. figure 3-24(a)) dans un réservoir rempli d’eau de mer, sur la 
plage de fréquence de 1MHz à 60MHz. Ils remarquèrent que les antennes boucles présentaient 
de meilleures performances que les antennes dipôles à la fréquence de 1MHz. Ils 
expérimentèrent ensuite leurs antennes dans le port de Liverpool, en les immergeant à une 
profondeur de 6m. Des tests en transmissions à des distances supérieures à 10m furent effectués. 

Les niveaux de tensions reçus par l’antenne réceptrice étaient d’environ 10µV à 10m pour une 
puissance d’émission de 4,75W. Ils conclurent leur étude en affirmant qu’en champs proches, 
les courants de conduction étaient plus importants qu’en champs lointains, où le mode de 
propagation diélectrique semblait prédominant. 

 
Figure 3-24. Systèmes expérimentaux de transmissions autonomes à boucles 1MHz-60MHz [174] (a) et 10kHz-

100kHz [127] (b) 

               

                        

(a) (b) 
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En 2016, Jiménez et al. [127] ont proposé une expérience destinée à analyser la 
propagation des ondes électromagnétiques à des fréquences de 10kHz à 100kHz. Ils montrèrent 
que l’atténuation entre des antennes boucles (de 10 spires) reposant sur le fond marin était plus 
faible que pour des antennes en suspension dans l’eau (cf. figure 3-24(b)). Cette différence se 
justifiait par la permittivité relative plus faible du sol sous-marin (voisine de 3,5). Ils mirent 
également en évidence que l’atténuation passait toujours par un minimum à une fréquence 
(située entre 20kHz et 100kHz) fonction de la distance séparant les boucles (cf. figure 3-26). 
Ce modèle de simulation fut confronté à leurs relevés expérimentaux (cf. figure 3-25), montrant 
que l’atténuation estimée par le modèle théorique est conforme aux mesures en champs 
lointains (environ 25dB/m d’atténuation à 400kHz). Tandis que le maximum de transmission 
observé à basse fréquence était engendré par le couplage magnéto-inductif entre les antennes 
(cf. figure 3-26). En effet, comme nous le verrons dans le chapitre suivant, le déplacement vers 
les basses fréquences du minimum d’atténuation lorsque la distance augmente est une 
conséquence caractéristique de la mise en résonance des deux boucles. Nous constatons que ce 
décalage du maximum évolue avec la longueur d’onde qui est supérieure à 4m pour les 
fréquences inférieures à 100kHz pour atteindre environ 15m à 10kHz (cf. figure 3-26). 

 
 

 
Figure 3-25. Mesure Vs. Simulation des atténuations d’antennes boucles posées sur le fond marin [127] 

(s=4,5S/m) 
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Figure 3-26. Simulation de l’atténuation entre deux antennes boucles immergées en suspension et posées sur le 

fond marin 10kHz-1MHz [127] (s=4,5S/m).  
 

 
Les résultats expérimentaux de Al. Shamma’a et al. [174] ne sont pas en adéquation 

avec les résultats théoriques indiquant que lorsqu’une onde se propage en champs lointains (en 
régime de conduction), son atténuation augmente avec la fréquence conformément à 

l’approximation Gsy 	≈17,3.ã@. \	 (éq. 3.39). Cet écart peut s’expliquer par le fait que les 

auteurs aient négligé l’influence de la diversité des chemins possibles (cf. §2.5.2.3). En effet, 
nous remarquons qu’au regard de la proximité de la surface (<6m) rapportée à la longueur 
d’onde (environ 1,6m à 1MHz), l’onde n’a que peu de chemin à parcourir pour atteindre la 
surface où son atténuation (dans l’air) est bien plus faible. Il est donc probable que les 
atténuations mesurées soient fortement minorées du fait qu’une partie non négligeable de la 
puissance transmise soit véhiculée par l’onde rayonnée dans l’air. Toutefois, cette expérience 
confirme une nouvelle fois l’efficacité des antennes boucles à faible nombre de spires pour 
réaliser une transmission sous-marine en basses et moyennes fréquences. 

 
Malheureusement aucune des études sur les antennes que nous avons recensées 

([94][114][125][126][127][170][171][172][174]), ne permettent d’évaluer la largeur de la 
bande passante de  l’antenne boucle en eau de mer pour des fréquences inférieures au MHz. 
Cette information est pourtant nécessaire pour choisir la technique de modulation permettant 
d’atteindre le débit souhaité. Nous avons donc choisi de concevoir une antenne en nous 
inspirant des travaux de Jiménez et al. [127] et ceux de Shamma’a et al. [174]. Comme dans 
notre étude précédente, notre démarche pour concevoir un système de transmission s’appuiera 
sur les mêmes étapes de conception.  

 
 
 
 

 

Atténuation linéique  

≈ 2Ö+ 	≈17,3.v). w	 ≈23dB/m à 400kHz 

Décalage du point du 
minimum d’atténuation 
avec la distance en 
accord avec la longueur 
d’onde 

(Effet de la contribution 
du couplage magnéto-
inductif) 
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3.4.2 Conception d’une antenne boucle 

3.4.2.1 Choix de la fréquence   

L’expérience de Jiménez et al. [127], utilisait en guise d’émetteur un générateur à 
300kHz émettant 23dBm (-7dB, soit 200mW) pour réaliser une transmission sur une distance 
de 4m. Compte tenu des distances que nous souhaitons atteindre et les contraintes de 
déploiement envisagées lors de l’étude préalable décrite dans le chapitre 2, nous avons donc 
choisi de limiter la puissance d’émission effectivement rayonnée (Pe) (par des antennes 
présentant une excellente efficacité) à environ 10W (10dB). Nous avons estimé la puissance 
(Pb) du bruit ambiant en milieu sous-marin, pour des fréquences inférieures à 1MHz, à environ 
-120dBm (-150dB) pour une profondeur supérieure à 5m. En supposant que la sensibilité du 
récepteur permette d’exploiter des signaux présentant une puissance de 10dB (Sr) supérieure à 
ce bruit ambiant, nous disposons donc d’une marge de puissance (Patt) d’environ 150dB : 

 J6$$ = J& − JA − F" = +10 − (−150 + 10) = 150 (3.79) 

Ces premiers éléments impliquent de réaliser deux compromis pour déterminer la fréquence 
nominale de l’antenne envisagée : 

• le premier doit être trouvé entre portée et bande passante. En effet, pour une même 
largeur de bande passante relative d’une antenne, plus la fréquence est élevée, plus la 
valeur de la largeur de bande passante augmente. Malheureusement, plus la fréquence 
augmente, plus l’atténuation augmente, ce qui induit une restriction de la distance de 
transmission atteignable à puissance finie ;  

• le second est relatif aux contraintes de manutention et déploiement de notre prototype. 
Ainsi, les dimensions de l’antenne diminuant avec sa longueur d’onde nominale, la 
fréquence doit être la plus élevée possible pour faciliter son déploiement. 

Nous nous sommes donc fixés, comme premier objectif, de caractériser la bande passante 
d’une antenne boucle de manière à estimer le débit atteignable, sans tenir compte 
temporairement de notre exigence de portée. Pour notre première expérience, nous avons choisi 
de dimensionner une antenne boucle centrée sur 400kHz. À cette fréquence, l’atténuation 
linéique moyenne dans une eau de conductivité 4,5S/m est d’environ 23dB/m. Ce choix nous 
permettait d’envisager une distance de transmission d’environ 6,5m. 

3.4.2.2 Structure et dimensionnement 

L’antenne que nous cherchons à développer doit-être suffisamment leste pour 
s’immerger naturellement avec les mêmes contraintes de volume que notre premier prototype. 
A l’instar des antennes boucles présentées dans les études précédentes, nous avons choisi 
d’utiliser des boucles à faible nombre de spires réalisées avec du fil électrique gainé afin de 
limiter les pertes locales par conduction. Nous avons choisi d’utiliser du fil de câblage 
électrique standard avec une âme en cuivre monobrin de 2,5mm2 gainé avec du polyéthylène 
de 1mm d’épaisseur. 
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Pour une fréquence de fonctionnement nominal de 400kHz, la longueur d’onde en eau 
de mer est d’environ 2,29m : 

 Aóòôöóõóú≈	∆ 1£. `. 10CÅ 	≈2,3		(W)	(	£ = 4,5F/W	) (3.80) 

 
Nous avons ensuite cherché un compromis entre le rayon et le nombre de spires (N) de 

la boucle circulaire pour fixer la longueur de conducteur de l’antenne égale à sa longueur 
d’onde. Ainsi, en fixant N=2 spires nous obtenons un rayon de la boucle circulaire NX##1	de 

l’ordre de 18,3cm compatible avec nos exigences dimensionnelles : 
 

 Aóòôöóõóú≈2,3≈N.(2.f. NX##1) ⇒ NX##1≈0,183	m (3.81) 

 
Le tableau 3.9 reprend les principales caractéristiques de notre antenne boucle. 

TABLEAU 3–9. DIMENSIONNEMENT DE L’ANTENNE BOUCLE 400KHZ 

Paramètre Valeur 

Matériau du conducteur de la boucle active Cuivre 
Section du conducteur 2,5 mm2 

Conductivité nominale du cuivre à 300°K 59,6.106 S.m-1  
 Matière de la gaine isolante du conducteur Polyéthylène 

Épaisseur de l’isolant 1 mm 
Permittivité de l’isolant  e# ≈ 2,25. e\ 

Longueur d’onde nominale en eau de mer λz{|}z~z� = 2,29	m 
Tangente de l’angle de perte de l’isolant 0,0004 

Rayon de la boucle active 18,3 cm 
Nombre de spires N 2 

 

3.4.3 Simulation de l’antenne boucle 

3.4.3.1 Modèle de simulation 

Nous avons configuré le modèle de simulation dans le logiciel FEKO©® (Altaïr) de 
manière à analyser les champs proches en étendant les résultats aux champs lointains dans un 
rayon de 5m autour de l’antenne. Le port d’entrée du modèle a été excité par un générateur de 
tension. La figure 3-27 représente le modèle du solénoïde du conducteur maillé de la boucle, 
deux maillages ont été effectués : 

• l’un, linéique, divisant le conducteur (paramétré avec les matériaux du tableau 3.9) en 
129 segments identiques, pour modéliser le conducteur de la boucle et estimer la 
répartition des courants d’excitation ; 

• l’autre volumique, autour du conducteur, destiné à évaluer les champs 
électromagnétiques rayonnés, en prenant en compte les angles de pertes de l’isolant de 
la gaine du conducteur et de l’eau de mer. 
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Figure 3-27. Modèle de simulation de l’antenne boucle 400kHz dans le logiciel FEKO©® 

 
 

3.4.3.2 Simulation 

La simulation a été menée en deux étapes. La première, a consisté à évaluer avec 
FEKO©® l’impédance électrique de la boucle vue par la source de tension. L’évolution des 
parties réelles et imaginaires de l’impédance électrique apparente de l’antenne est représentée 
sur la figure 3.28(a). À 400kHz, l’impédance électrique de l’antenne immergée en eau de mer 
(4,5S/m) est égale à 0,5+j.10,7. La valeur de cette impédance nous a alors permis de déterminer 
à l’aide du logiciel ADS Design (cf. figure 3-28(b)) le circuit d’adaptation de l’antenne, visant 
à obtenir une impédance apparente réelle de 50 Ohms à la fréquence de 400kHz. Ce circuit est 
constitué de deux condensateurs l’un monté en série (Cs=4,2nF) et l’autre en parallèle 
(Cp=32,9nF).  
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Figure 3-28. (a) Résultat de simulation des parties réelles et imaginaires de l’impédance électrique de 

l’antenne boucle dans la gamme de fréquence [100kHz,1MHz] (logiciel FEKO©®) (b) Calcul du circuit 
d’adaptation d’impédance série/parallèle de l’antenne boucle à 400kHz (en vert : influence des capacités 

série et parallèle) (logiciel ADS Design ©®). 

La seconde étape a consisté à intégrer dans notre simulation sous FEKO, ce circuit 
d’adaptation (modélisé par sa matrice impédance) entre le générateur et l’antenne boucle. Cette 
adaptation nous a permis de calibrer la simulation pour évaluer le coefficient de réflexion (S11). 
Les résultats de cette simulation sont présentés sur la figure 3-29. Ils sont conformes à nos 
attentes, l’antenne présente un S11 minimum (-28dB) à la fréquence de rayonnement (400kHz). 
Sur cette première courbe nous pouvons également évaluer la bande passante de l’antenne. Pour 
un coefficient de réflexion inférieur à -10dB, la largeur de la bande passante de l’antenne  
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∆@<>0. est d’environ 60kHz (soit 15% de bande passante relative) et pour un coefficient de 
réflexion inférieur à -20dB, la largeur de la bande passante de l’antenne  ∆@=>0. est d’environ 
10kHz (soit 2,5% de bande passante relative). 
  

 
Figure 3-29. Simulation du coefficient de réflexion (S11) en dB de l’antenne boucle plongée dans l’eau de mer 

(adaptation d’impédance électrique du générateur de tension de 10V : 50 Ohms à 400kHz) 

 
L’ensemble de ces indications permettent d’envisager l’utilisation d’une technique de 

modulation autorisant un débit de données suffisant pour notre application. En effet, puisque 
nous disposons d’une plage de fréquence d’environ 60kHz, une modulation ayant une efficacité 
spectrale de l’ordre de 2b/s/Hz (classiquement une Q-PSK) permet d’obtenir les 80kbps 
souhaités [175].  

 
La figure 3-30 représente les diagrammes de rayonnement du champ électrique de 

l’antenne boucle à la fréquence de 400kHz, dans l’un des plans axiaux (symétriques par 
révolution autour de l’axe central de l’antenne) aux distances de 3,25m et 4,75m. Nous 
constatons que le champ électrique est quasiment nul sur l’axe central de l’antenne et maximal 
sur le plan radial passant par le centre de l’antenne. Ce champ diminue d’environ 21dB/m avec 
la distance conformément à la théorie (environ -32dB sur 1,5m (cf. figure 3-29)).  

 
Au regard des résultats prometteurs de cette première étape de conception et de 

simulation, nous avons donc décidé de réaliser un prototype d’antenne boucle afin d’effectuer 
les essais préalables à son utilisation dans un système de transmission sous-marin. 
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Figure 3-30. Diagramme de rayonnement du champ électrique à 3,25m (a) et 4,75m (b) de l’antenne boucle 

400kHz (FEKO©®) 
 

3.4.4 Réalisation et mesure des caractéristiques de l’antenne  

3.4.4.1 Réalisation de l’antenne boucle 400kHz 

Le prototype de l’antenne que nous avons réalisée est représenté sur la figure 3-31. Elle 
correspond au modèle de la figure 3-26 et est conforme aux spécifications du tableau 3.9. Le 
circuit d’adaptation d’impédance a été placé au plus proche de l’antenne dans un boîtier étanche 
auquel est raccordé un câble coaxial d’impédance caractéristique 50 Ohms terminé par un 
connecteur BNC. Pour les besoins de l’expérimentation, nous avons réalisé deux exemplaires 
de cette antenne boucle. 

 
Figure 3-31. Prototype de l’antenne boucle avec son boîtier étanche contenant le circuit balun. 
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Lors de la réalisation et du réglage du circuit d’adaptation d’impédance, nous avons constaté 

que les valeurs des condensateurs ne permettaient pas d’obtenir une impédance idéale dans 
l’eau de mer, pour différentes raisons : 
 

• les valeurs exactes des condensateurs ne sont pas disponibles ; 

• l’humidité fait varier la valeur des condensateurs ; 

• les dimensions et la géométrie de chaque antenne, en apparence similaires, varient 
légèrement ce qui engendre une faible variation de leurs fréquences de résonance. 

Nous avons donc dû ajuster ces valeurs de condensateurs pour chacune des antennes en 
suivant la procédure suivante : 

 

• mesurer des fréquences de résonance et de l’impédance de l’antenne avec un analyseur 
réseau ; 

• calculer avec ADS Design®©, les valeurs exactes des condensateurs ; 

• choisir des condensateurs dans un stock et réaliser des associations série et parallèle de 
différentes combinaisons jusqu’à obtenir le meilleur compromis possible (partie 
imaginaire annulée avec une précision meilleure que 10-1 à la fréquence de résonance). 

 
Soucieux de l’influence du taux d’humidité sur la valeur des condensateurs, nous avons 

choisi de faire une simulation supplémentaire pour évaluer la sensibilité du circuit d’accord aux 
valeurs de ces composants. Les figures 3-32(a) et (b) représentent respectivement l’influence 
des capacités séries et parallèles du circuit d’accord sur le coefficient de réflexion (S11) pour 
l’une des antennes qui résonnait à 400,5kHz. La figure 3-32(c) représente la mesure de 
l’impédance de l’antenne immergée réalisée avec l’analyseur de réseau (mode diagramme de 
Smith).  L’antenne était plongée dans un bac d’eau salée à 35ppm de 60cm de profondeur. Cette 
mesure confirme la validité du calcul du circuit d’adaptation d’impédance réalisé sous ADS, 
montrant une adaptation d’impédance à 50 Ω optimum à 400 KHz. 
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Figure 3-32. Sensibilité à la capacité série (a) et parallèle (b) du coefficient de réflexion de l’antenne accordée. 
(c) Mesure de l’accord à 50 Ohms de l’antenne boucle immergée dans un bac d’eau salée à 35ppm (~400kHz). 
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D’autre part, nous constatons sur ces résultats de simulation que les bandes passantes 
(∆@<>0. et ∆@=>0.) de l’antenne sont très inférieures aux résultats obtenus avec FEKO®.  Cet 
écart peut s’expliquer de deux manières : 

• l’antenne a été modélisée sous ADS Design® comme une charge ayant une 
unique impédance caractéristique à sa fréquence de résonance ; 

• la résolution du pas de fréquence utilisé (~10Hz) sous ADS Design® était bien 
supérieure à celui utilisé dans FEKO®(1kHz). 

3.4.4.2 Mesures des caractéristiques de l’antenne  

3.4.4.2.1 Mesures des caractéristiques de l’antenne dans l’air 

Nous avons d’abord choisi de réaliser des mesures de l’antenne dans l’air, afin de 
calibrer nos appareils de mesure et d’obtenir des caractéristiques de référence pour observer 
l’influence du milieu sous-marin sur ses propriétés. La courbe rouge, de la figure 3-33, 
représente le coefficient de réflexion de cette antenne dans l’air. Nous constatons que l’antenne 
présente, dans l’air, un minimum de réflexion de -8dB pour une fréquence voisine de 396kHz. 
Cette valeur est un peu trop élevée pour envisager l’utilisation de cette antenne dans un système 
de transmission en surface. 

 
 

 
Figure 3-33. Mesure du coefficient de réflexion (S11) de l’antenne boucle dans l’air (courbe rouge) et dans l’eau 

de mer (courbe en pointillés noirs). 
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3.4.4.2.2 Mesures des caractéristiques de l’antenne dans l’eau de mer 

Nous avons ensuite réalisé des mesures de l’antenne dans l’eau de mer, la courbe grise 
de la figure 3-33 représente son coefficient de réflexion. En première analyse nous pouvons 
affirmer que notre antenne est bien adaptée pour fonctionner immergée dans l’eau de mer, avec 
un gain sur le coefficient de réflexion de 22 dB par rapport à un fonctionnement dans l’air. En 
comparant les simulations (cf. fig. 3-32) et les résultats expérimentaux (cf. fig. 3-33), nous 
notons que la fréquence du minimum de réflexion (S11) mesurée est relativement conforme à 
celle de nos simulations. Nous n’observons qu’un écart de 0,5% entre la mesure et la simulation 
(correspondant à 2 kHz d’écart à 400 kHz) dont l’ordre de grandeur a également été observé 
dans certaines études [113]. Il en est de même sur la valeur du coefficient de réflexion qui assez 
proche entre la valeur optimum simulée (– 35 dB, cf. figure 3.32(a)) et celle mesurée (-30 dB, 
cf. fig. 3-33). Ces légers écarts peuvent cependant en partie s’expliquer par la différence entre 
les valeurs théoriques des condensateurs du circuit d’accord et celles câblées physiquement. En 
revanche, les valeurs de la bande passante divergent fortement entre les résultats de simulation 
et les mesures comme l’indique le tableau 3.10, ce qui témoigne des défauts annoncés de 
modélisations des milieux à pertes. Le tableau 3.11 regroupe les caractéristiques finales 
mesurées en eau de mer (T≈15°C / S≈35ppt) de notre prototype d’antenne boucle. 

TABLEAU 3–10. BANDES PASSANTES SIMULEES ET MESUREES DE L’ANTENNE BOUCLE 400KHZ 

Bande passante ∆ÕGIÇÉ de l’antenne (à -10dB de S11) Valeur absolue Valeur relative 

Simulation FEKO 60kHz 15% 
Simulation ADS Design 5kHz 1,25% 

Mesure dans bac d’eau salée (T≈15°C / S≈35ppt) 12,7kHz  3,2% 

 Mesure en eau de mer (T≈ 15°C / S≈35ppt) 14kHz 3,5% 

 

TABLEAU 3–11. MESURES DES CARACTERISTIQUES DE L’ANTENNE BOUCLE 400KHZ 

Bande passante ∆ÕGIÇÉ de l’antenne (à -10dB de S11 ) Valeur 

Fréquence centrale 398kHz 
Coefficient de réflexion S11 minimum -30dB 

Bande passante ∆f#\}Ü de l’antenne (à -10dB de S11) 14kHz  

 

3.4.5 Expérimentation d’un système de transmission à 400kHz 

Au regard des caractéristiques de cette antenne boucle (cf. tableau 3.11), nous nous sommes 
interrogés sur la pertinence de concevoir un modem satisfaisant notre cahier des charges : 
transmettre un signal vidéo à 80kbps sur une distance d’une dizaine de mètres. En effet, pour 
obtenir un tel débit avec une bande passante de 14kHz, il faudrait au minimum utiliser une 
modulation ayant une efficacité spectrale de 5,7bit/s/Hz. Seules les techniques de modulation 
64-QAM ou 64-PSK (ou d’ordre plus élevé) peuvent atteindre une telle efficacité spectrale 
[175]. D’autre part, un signal à 400kHz subit une atténuation théorique de l’ordre de 20 dB/m 
en eau de mer. Transmettre un tel signal sur une distance d’une dizaine de mètres, nécessiterait 
d’émettre au moins 100W et de disposer d’un récepteur très faible bruit (possédant une 
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sensibilité à la limite du bruit thermique, -170 dB). Au regard de cette analyse, nous avons donc 
choisi de poursuivre nos travaux, mais dans un premier temps sans développer un modem qui 
serait relativement complexe pour atteindre nos objectifs. Nous nous sommes donc attelés à la 
conception d’un système de transmission, permettant de valider notre modèle de canal de 
transmission et de transmettre un signal sur quelques mètres. 

3.4.5.1 Essais préliminaires sur site 

Les mesures expérimentales ont été menées sur les pontons du port de plaisance des Minimes 
de La Rochelle. Elles ont été réalisées à marée haute, permettant d’avoir au moins une 
profondeur d’immersion de 6m. 

3.4.5.1.1 Mesure des niveaux de bruits 

Au préalable nous avons mesuré le niveau de bruit reçu par les antennes sur notre site 
d’expérimentation. L’antenne boucle développée précédemment (cf. figure 3-31) a été 
directement connectée avec un câble coaxial de 3m sur l’analyseur de spectre HP 4411B. Le 
bruit de fond moyen se situait aux environs de -120dBm à 1m de profondeur. En revanche, nous 
avons constaté la présence irrégulièrement répartie de raies spectrales (cf. spectre tableau 3.7), 
caractéristiques de bruits d’origine anthropiques dans la plage de fréquence allant de 350kHz à 
450kHz. Le tableau 3-7 donne les niveaux de bruits relevés dans l’air et dans l’eau (à 1m de 
profondeur). Après vérification auprès de l’ANFR, nous avons attribué ces mesures de bruits à 
des bornes de radionavigation, cette bande de fréquence étant en effet réservée aux applications 
de radionavigation aéronautique.  

TABLEAU 3–12. MESURES DES NIVEAUX DE BRUITS SUR LE SITE D’EXPERIMENTATION (PORT DES MINIMES) 

Fréquences Niveau de réception 

dans l'air 

Niveau de réception 

à 1 m sous l'eau 

351,6 kHz -64 dBm -54,5 dBm 

389,6 kHz < - 90 dBm -78 dBm 

393,6 kHz -70 dBm -61 dBm 

395,5 kHz -52 dBm -45 dBm 

400,1 kHz -63 dBm -59,5 dBm 

439,3 kHz -64 dBm -55,3 dBm  

3.4.5.1.2 Essais de transmission sur site 

Nous avons ensuite procédé à des essais préliminaires de transmission sous-marine (1m 
puis 5m sous l'eau) sur une distance de 1 à 7 m (cf. figure 3-34(a)) entre deux antennes boucles. 
Les deux antennes présentaient des fréquences de résonances très légèrement différentes 
(398kHz pour l’une et de 400,5kHz pour l’autre). La première antenne était connectée à un 
générateur émettant un signal sinusoïdal de fréquence 399kHz (fréquence centrale des 
antennes). La seconde antenne était quant à elle connectée directement à l’analyseur de spectre 
(cf. figure 3-34(b)). 
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Figure 3-34. Synoptique (a) et photographie (b) de la chaîne de transmission testée dans un ponton du port de La 

Rochelle. L’antenne réceptrice est reliée directement à l’analyseur de spectre (récepteur) 
 

Nous avons procédé à plusieurs essais à une profondeur de 5m pour des puissances 
d’émissions et différentes distances dont les résultats sont reportés dans le tableau 3.13. Au 
regard de ce tableau, nous remarquons que dans cette configuration, la transmission d'une onde 
EM sur une dizaine de mètres est réalisable aisément. Mais les résultats observés ne sont pas 
conformes au modèle de propagation en milieu isotrope qui prédit que le signal devrait être 
atténué d'au moins 23 dB par mètre. 

TABLEAU 3–13. MESURES DES PUISSANCES REÇUES LORS DES ESSAIS PRELIMINAIRES DES ANTENNES 

Distance horizontale 

entre les antennes 

Puissances reçues 

(Puissance émise 1W (30dBm)) 

Puissances reçues 

(Puissance émise 0,1W (20dBm)) 

1m -19,8dBm -30dBm 

2,5m -20,5dBm -41dBm 

7m -21,5dBm  -42dBm 

 
Le fait de mesurer des amplitudes plus fortes que celles prédites par ce modèle est dû à 

une propagation qui ne s'effectue pas uniquement dans l'eau (des trajets dans l'air et/ou via sol 
ne sont pas à exclure) ; ou au fait qu'une partie du signal est capté par le câble sous-marin qui 
relie l'antenne à l'analyseur de spectre. Ces mesures rappellent celles de A. Shaw et al.  [124] 
qui ont déjà observé ce phénomène et que C. Uribe et W. Grote [169] tentèrent de modéliser 
(cf. figure 3-12). Aussi, afin de s'assurer que l'onde EM ne se propage que dans l'eau, des tests 
de transmission verticale en pleine mer devaient être réalisés (donc sans risque de propagation 
par le sol et/ou par l'air) en immergeant l'émetteur avec son antenne d'émission, afin de 
s'affranchir des câbles de mesure (cf. figure 3-35). Pour mener à bien ces tests nous devions 
concevoir un modem immergeable jusqu’à une dizaine de mètres. 
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Figure 3-35. Synoptique de la chaîne de transmission en pleine mer avec Modem autonome immergé. 

 

3.4.5.2 MODEM sous-marin pour les essais de la bande 400kHz. 

Ce premier prototype de modem réalisé permet la mise en œuvre de différents types de 
modulations FSK sur toute la plage de fréquence 350 - 450 kHz. Une carte de développement 
Arduino (MCU) vient contrôler la boucle à verrouillage de phase de la partie émetteur. L'étage 
de réception est quant à lui constitué d'un filtre passe bande et d'étages d'amplifications de gain 
total 106. Le signal est ensuite démodulé par une boucle à verrouillage de phase pour être 
finalement traité numériquement par le MCU (cf. synoptique de la figure 3-36(a)). L'ensemble 
de ces fonctions est intégré dans une carte mezzanine qui vient se connecter directement sur 
l'Arduino (les schémas électroniques complets sont donnés en annexe 1). La carte et son bloc 
d’alimentation sont montés dans un tube de PVC étanche dont l'un des bouchons contient le 
circuit d’accord et est directement relié à l'antenne (cf. figure 3-36((b)). Le MODEM permet de 
réaliser certaines fonctions complémentaires utiles à l’expérimentations comme l’émission de 
porteuses wobulées en fréquences. Les types et les paramètres de modulations FSK (m-FSK, 
DSS…) sont entièrement programmables. 
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Figure 3-36. Synoptique (a) et photographie du MODEM sous-marin 400kHz et du circuit d’accord de son 

antenne (b) 

3.4.5.3 Essais du système de transmission à 400kHz 

La chaîne de transmission est constituée d'un MODEM immergé, connecté à l'antenne 
d'émission, et d'un analyseur de spectre (jouant le rôle de récepteur) relié à une antenne de 
réception, identique à celle d'émission (cf. figure 3-36(a) et photo figure 3-37). Le MODEM a 
été immergé à des profondeurs allant de 1 à 4 m, grâce à un lest en béton (cf. figure 3-37(b)). 
Le modem est configuré de manière à réaliser une wobulation de fréquence dans la bande 
[380kHz,420kHz] avec un taux de 1kHz/s. L’ensemble des mesures effectuées à 400kHz sont 
répertoriées sur le tableau 3.14. Les puissances reçues mesurées sont conformes aux attentes 
théoriques : le signal est bien atténué d’environ 23 dB/m. De plus, la largeur de bande diminue 
de 10% à la distance la plus éloignée, car les fréquences les plus élevées (>400kHz) sont plus 
atténuées. 

 
Figure 3-37. Photo (a) des dispositifs émetteurs (MODEM et son antenne) et récepteurs (analyseur de spectre 

relié à l’antenne réceptrice) et (b) le MODEM avec son antenne est lesté et immergé. 

  
 

  
 

(a) (b) 

 

MODEM 

Antenne 
réceptrice 
avec son 
circuit 

d’accord 
reliée à 

l’analyseur 
de spectre 

(a) (b) 
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TABLEAU 3–14. MESURES DES PUISSANCES REÇUES LORS DES ESSAIS DE TRANSMISSIONS 

Distance verticale entre 

les antennes 

Puissances reçues à 400kHz 

(Puissance émise 1W (30dBm)) 

0,1m +1,5dBm 

1m -20,5dBm 

2m -44dBm 

3m -66dBm 

4m -89dBm  

 
Les puissances reçues mesurées sont conformes aux attentes théoriques (cf. tableau 

3.14) : le signal est bien atténué d’environ 23 dB/m. De plus, la largeur de bande diminue de 
10% à la distance la plus éloignée, car les fréquences les plus élevées (>400kHz) sont plus 
atténuées. 
 

Nous avons aussi montré, que pour une profondeur de l’ordre de quelques mètres, 
l’atténuation dépendait de la direction de propagation : 

• l’atténuation est très faible pour une direction de propagation horizontale en raison des 
trajets multiples et en particulier du trajet aérien, comme l’ont prédit C. Uribe et W. Grote 
[169]. Des distances de transmissions de plusieurs dizaines de mètres peuvent être 
atteintes avec une puissance d’émission de l’ordre du Watt ; 

• l’atténuation est plus forte pour une direction de propagation verticale et correspond au 
modèle de propagation en champs lointains en milieu isotrope et homogène. 

Les mesures confirment qu’une transmission à 400kHz est possible sur une distance 
d’environ 6m avec une puissance d’environ 10W. Bien que : 

• la largeur de bande mesurée, qui diminue avec la distance, restreigne les possibilités de 
modulation. Seule l’utilisation de modulations à très forte efficacité spectrale (5,7 b/s/Hz, 
tels que des 64-QAM ou 64-PSK) permettrait d’atteindre des débits voisins de 80 kbits/s 
mais au détriment d’un taux d’erreur binaire plus élevé [176] ; 

• la bande de fréquence [325kHz, 405kHz] soit réservée aux applications aéronautiques, ce 
qui condamne bien évidemment l’utilisation éventuelle de cette bande dans les 
applications futures de nos travaux. 

Ces techniques permettraient cependant, en abaissant la fréquence de la porteuse (aux 
alentours de 50 kHz), de réaliser des liaisons à bas débits sur une dizaine de mètres. Elles 
permettent alors de réaliser des capteurs sous-marins à faibles coûts pour des applications de 
télémétries à bas débit, permettant de transférer des mesures environnementales simples telles 
que des valeurs de températures, de pH ou de taux d’oxygènes dissous… 
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3.5 Conclusion  

Dans ce chapitre nous avons tout d’abord exposé un modèle simplifié de propagation d’une 
onde électromagnétique en champs lointains en milieu aquatique valable pour les fréquences 
inférieures à 100GHz. Ce modèle a permis de mettre en évidence les comportements 
asymptotiques, en fonction de la fréquence, de l’atténuation linéique du champ électrique. Nous 
avons aussi identifié l’origine des pertes de puissances de l’onde électromagnétique que nous 
avons associée à des modes de propagation complémentaires que sont les modes de conduction 
et diélectrique. Nous avons montré que le mode de propagation de conduction était prédominant 
en basse fréquence (<10MHz) tandis que le mode diélectrique l’était en haute fréquence. Nous 
avons essayé de mettre en œuvre expérimentalement ces deux modes de conductions afin de 
réaliser une transmission permettant d’atteindre un débit de 80kbps à une distance de 10m. 

 
Dans un premier temps, nous avons choisi de développer une solution visant à privilégier 

le mode de propagation diélectrique, mode qui présente l’avantage, pour des fréquences 
supérieures à 5MHz, d’avoir une large bande passante pour une faible atténuation. En nous 
inspirant de travaux antérieurs, nous avons conçu une antenne permettant d’exciter ce mode de 
propagation en favorisant la propagation de l’onde en champs lointains en maximisant 
l’intensité des champs dans la zone réactive proche de l’antenne. Cette antenne, que nous avons 
nommé « antenne boucle à saut de permittivité complexe », consiste physiquement à immerger 
une antenne boucle dans de l’eau distillée contenue dans une enveloppe étanche. Ce milieu 
intermédiaire, présente une permittivité dont la partie réelle est équivalente à celle de l’eau de 
mer, mais dont la partie imaginaire est réduite en raison de la faible conductivité de l’eau pure. 
Une telle antenne a été simulée puis réalisée pour fonctionner à la fréquence de 6,78MHz. 
Malheureusement les performances mesurées de cette antenne (S11>-6dB) sont bien en deçà 
des valeurs obtenues par simulation et n’ont pas permis de réaliser une transmission sous-
marine.   

 
Au regard de ces résultats infructueux, nous avons décidé d’abandonner cette approche, 

pour nous focaliser sur la mise en œuvre du mode de propagation en conduction et plus 
spécifiquement en cherchant le meilleur compromis débit / distance (ou encore bande 
passante/atténuation). Nous avons alors choisi d’utiliser des antennes boucles et une fréquence 
centrale comprise entre 100kHz et 1MHz. Malheureusement, n’ayant pu trouver dans la 
littérature de mesures de référence nous permettant d’évaluer les comportements radiatifs et 
fréquentiels de telles antennes immergées en milieu sous-marin, nous avons choisi de réaliser 
des prototypes afin de déterminer leur bande passante. Après avoir accordé soigneusement les 
antennes pour rayonner au mieux dans le milieu sous-marin, nous avons fait des mesures du 
coefficient de réflexion qui ont confirmé en partie les modèles de simulations. Nous avons 
ensuite réalisé des essais qui montraient que la transmission était possible sur une distance 
d’environ 6m mais que la bande passante disponible était très réduite (<14kHz). Pour atteindre 
le débit souhaité (>80kbps), il s’est avéré nécessaire d’utiliser des modulations présentant une 
efficacité spectrale importante (6bit/s/Hz) dont le BER est trop élevé au regard de marges de 
bruit dont nous disposions. D’autre part, la bande 425-405 kHz étant réservée à la 
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radionavigation aéronautique, il était inenvisageable de poursuivre nos travaux en émettant, 
même sous l’eau, à de telles fréquences. 

 
Nous concluons qu’une transmission de données en milieu sous-marin homogène et 

isotrope, à une dizaine de mètres et avec un débit de 80kbps, ne peut se faire qu’en basses 

fréquences avec un système disposant d’une grande bande passante relative (60%>Df/f0 > 
20%). Cependant, le fait de baisser la fréquence augmente la longueur d’onde et fait apparaître 
des phénomènes de couplage magnéto-inductifs entre les antennes, phénomènes qui font l’objet 
du chapitre suivant. 
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4 Systèmes de transmissions numériques 

magnéto-inductifs  

« L’imagination est plus importante que la 
connaissance. Car la connaissance est limitée, 
tandis que l’imagination englobe le monde entier, 
stimule le progrès, suscite l’évolution »  

Albert Einstein 

 
 
 
Contributions : 

 

 Dans cette dernière partie, nous proposons un modèle du phénomène de couplage 

magnéto-inductif entre antennes boucles afin d’optimiser la portée et le débit d’une 

transmission sous-marine en basse fréquence. Les caractéristiques des antennes et leur point 

de fonctionnement optimal sont évalués de manière analytique et mettent en évidence que leurs 

bandes passantes sont limitées. Aussi, nous avons proposés et simulés des solutions originales 

permettant d’élargir cette bande par des méthodes d’asservissement, empruntées à des 

domaines très différents de l’électronique et de la théorie du contrôle. Ces techniques de 

compensation permettent l’utilisation de modulations à porteuses multiples dont les 

caractéristiques sont étudiées, adaptées et implémentées pour la première fois dans une 

transmission numérique sous-marine magnéto-inductive. Finalement nous avons développé 

une nouvelle architecture de MODEM sous-marin basse fréquence à bande élargie permettant 

d’atteindre nos objectifs initiaux : une portée supérieure à 10m avec un débit d’au moins 

80kbps. 

 

4.1 Introduction 

Les chapitres précédents et nos différentes expérimentations nous ont conduit à 
considérer que la transmission de données par méthode électromagnétique en milieu sous-marin 
nécessite de satisfaire un compromis entre fréquence, bande passante et portée. Nous avons 
montré que la diminution de la fréquence engendrait une réduction de l’atténuation. Les 
antennes boucles, utilisées pour réaliser ces transmissions, présentent une bande passante 
réduite (définie à -10dB de S11), dont l’ordre de grandeur est d’environ 3,5% de leur fréquence 
centrale. Ainsi, lorsque la fréquence d’émission diminue, la bande passante disponible diminue 
également et donc nécessite l’utilisation de modulations M-aire de très fortes efficacités 
spectrales si on veut conserver un certain débit. Malheureusement l’utilisation de modulations 
M-aire à grand nombre d’états entraine une forte sensibilité aux bruits. 
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Dans ce contexte, nous avons montré (cf. figure 3-9) que pour atteindre des distances 
de transmissions d’une dizaine de mètres avec une puissance d’émission de l’ordre de 10W, il 
est nécessaire d’utiliser des fréquences inférieures à 100kHz, correspondant à une longueur 
d’onde (Aóõ) de l’ordre de 5 m (cf. figure 3-10), soit approximativement la moitié de la distance 
de transmission. Pour émettre à de telles fréquences, une antenne boucle constituée par exemple 
de N=3 spires de rayon R=0,25m (diamètre de l’antenne D ≈ 0,5m), pourrait être adaptée : 

 N = AóõR. 2f ≈	 53.2f ≈0,25		(W)	 (4.1) 

Le calcul des ordres de grandeurs des limites géométriques des champs proches montre 
que l’approximation classique (cf. figure 3-5) mérite d’être critiquée : 

 

ÈI7&	8&	<ℎ6W9	"é6<$#` = Aóõ2f ≈0,8		(W)	 
ÈI7&	8&	N6^=&#Ñℎ = D<2Aóõ ≈	0,2510 ≈0,025		(W) 

ÈI7&	8&	>"&:7&= = 2D<Aóõ ≈	0,55 ≈0,1		(W) 

(4.2) 

 

(4.3) 

 

(4.4) 

Ainsi, la zone de Fresnel, qui inclut normalement la zone de champ réactif, ne pourrait 
ici la contenir. Cette approximation semble donc inadaptée aux longueurs d’ondes apparentes 
en eau de mer pour des fréquences aussi faibles.  

Une autre manière de définir les limites géométriques de la zone de champs proches 
[177] consiste à identifier l’ensemble des points de l’espace situés à la distance de la source 
radiative "}"1 qui satisfont la condition : 

 7. "}"1 	≪ 1 (4.5) 

où 7 = ωãµεw~,  est le nombre d’ondes défini avec les équations harmoniques de propagation 

de Helmholtz (cf. équations 3.19 et 3.20). La figure 4-1, représente les valeurs limites de la 
zone de champs proches d’après l’inégalité (4.5) pour plusieurs valeurs du produit 7. "}"1 dans 

la plage de fréquence [10kHz ; 1MHz]. Nous remarquons que suivant la valeur du produit 7. "}"1, les limites de la zone de champs proches peuvent varier de manière très importante. On 

peut toutefois, d’après cette deuxième définition, estimer que la limite supérieure de la zone de 
champs proches est de l’ordre de grandeur de la longueur d’onde. 
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Figure 4-1. Distance des limites de zone des champs proches (sous les courbes) pour différentes valeurs du 

produit z. #áà= (pour f = 4,56/g) d’après la définition de l’ouvrage C.A. Balanis [177].  
 

Ainsi, aucune de ces deux définitions ne semble définir précisément la zone de champs 
proches. Ce constat conduit à interroger également les limites de validité de l’approximation de 
la propagation en zone de champs lointains pour cette configuration particulière. 

Au regard de l’état de l’art développé dans le chapitre 2, le principe des méthodes 
magnéto-inductives (MI) nous est apparu pertinent dans la mesure où ces méthodes sont bien 
appropriées aux transmissions en champ proche, et d’autre part en raison de l’intérêt nouveau 
qu’elles suscitent ces dernières années pour les transmissions sous-marines et souterraines. Bien 
que dans la littérature les fréquences mises en jeu soient limitées à quelques dizaines de 
kilohertz, il nous semblait judicieux d’explorer cette approche pour l’étendre à notre besoin. En 
effet, si les restrictions de bandes passantes des antennes dans ce mode de transmission étaient 
moins fortes, il deviendrait alors envisageable de réaliser une modulation à porteuses multiples 
pour atteindre le débit souhaité. Nous avons donc choisi de nous intéresser plus particulièrement 
aux phénomènes électromagnétiques qui se produisent dans ces zones voisines de quelques 
multiples de la longueur d’onde autour d’une antenne boucle. Ainsi, si nous parvenions à établir 
une liaison associant les contributions d’un couplage magnéto-inductif avec celles d’une 
transmission en champs lointains avec une bande passante suffisamment large, il serait alors 
possible d’atteindre nos objectifs opérationnels. 

Dans la première partie de ce chapitre, nous nous appuierons sur l’état de l’art, nous 
introduirons et développerons un modèle précis de canal de transmission associé au couplage 
magnéto-inductif. L’application de ce modèle permettra ensuite d’étudier les caractéristiques 
minimales du canal et de sa bande passante nécessaire à la transmission d’un signal numérique 
avec un débit de 80kbps. Dans une deuxième partie, nous utiliserons ces résultats pour 

  

7. "}"1 = 0.1		 7. "}"1 = 0.05 7. "}"1 = 0.01 

"}"1	(h) 

@	(YD) 

Zone de champs 

proches 

Zone de champs 

Lointains 
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dimensionner un prototype d’antenne et rechercher les moyens d’adapter sa bande passante aux 
besoins du canal étudié. Nous développerons les principes de ces techniques de compensation 
et procéderons à leur simulation. Enfin, nous proposerons une architecture de prototype de 
MODEM expérimental permettant de valider les solutions d’élargissement de bande passante 
envisagées pour atteindre les objectifs opérationnels de cette thèse.   

 

4.2 Modélisation d’un couplage magnéto-inductif 

4.2.1 Principe du couplage magnéto-inductif 

De nombreux travaux introduisent le phénomène de couplage magnéto-inductif (MI) 
appliqué aux transmissions sous-marines [141] [143] [178] [179]. Le principe de cette méthode 
repose sur le phénomène d’induction engendrée par les variations du champ d’excitation 

magnétique (YWW⃗ ) décrit par la loi de Maxwell-Ampère (cf. équation 3.3). Selon certains modèles 

[96], ce champ d’induction magnétique (jW⃗ ) pourrait se propager dans l’eau de mer sur des 
distances de plusieurs centaines de mètres pour être détecté par des magnétomètres ayant une 
sensibilité de l’ordre de 0,1nT. Malheureusement, comme nous l’avons remarqué dans la 
section (2.5.2.2.1) du chapitre 2, cette portée décroît rapidement en champs proches avec la 
fréquence. Dans la pratique, la configuration traditionnelle d’une liaison magnéto-inductive 
sous-marine, consiste à immerger deux bobines distantes. L’une d’elle est alimentée par un 
courant modulé qui engendre un champ d’excitation magnétique. Selon la loi de Faraday, ce 
champ magnétique variable induit une force électromotrice (V=>) aux bornes de la bobine 
réceptrice :  

 V<; = − Î }u90~~~~~~~~⃗ . 8=~~~⃗
•:

= − 8Φ8$ , (4.6) 

où VX40WWWWWWWW⃗  est le champ électrique induit, P!  est le périmètre de la surface enveloppée par les 
enroulements de la boucle réceptrice et Φ, le flux magnétique traversant la surface orientée S 
défini par : 

 Φ = Ì 5~⃗ . 8F~~~~⃗
!

	. (4.7) 

 Les courants circulant dans la maille de cette antenne réceptrice chargée par 
l’impédance du récepteur sont alors collectés, amplifiés puis démodulés. 
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4.2.2 Modèle équivalent du transformateur à fortes pertes de couplage 

4.2.2.1 Principe 

Dans la littérature [96] [114] [141], une liaison magnéto-inductive est usuellement 
modélisée par un transformateur équivalent présentant un circuit magnétique dont les pertes 
dépendent de la géométrie et des caractéristiques du milieu séparant les bobines (cf. figure 4-
2).  

 
Figure 4-2. Modèle du transformateur équivalent d’une liaison magnéto-inductive.  

 
Sur la figure 4-2, Vg et Zg sont respectivement le générateur et l’impédance du modèle 

équivalent de Thévenin de l’étage de puissance de l’émetteur, Zp, l’impédance équivalente de 
la bobine émettrice (impédance du circuit primaire), Zs, l’impédance électrique équivalente de 
la bobine réceptrice (impédance du circuit secondaire) et	°�, l’impédance de charge équivalente 
de l’étage d’entrée du récepteur. Le courant primaire (< et le courant secondaire (=, représentent 
respectivement les courants traversant les bobines des antennes boucles émettrices et 
réceptrices. L’enroulement primaire compte Np spires et l’enroulement secondaire Ns spires. 
Ces enroulements correspondent respectivement aux bobines émettrice et réceptrice. Le 
coefficient d’induction mutuelle M, entre ces deux enroulements peut être utilisé pour calculer 
la valeur de la tension induite dans la boucle réceptrice : 

 0<; = −K. 84[($)8$ = − 8Φ8$  (4.8) 

 D’où l’expression de M (en Henry (H)) : 

 K = Φ4[ 						(í) (4.9) 

4.2.2.2 Estimation du coefficient d’inductance mutuelle M 

Le calcul du coefficient d’inductance mutuelle M nécessite l’évaluation du champ 

d’induction magnétique (jW⃗ = k. YWW⃗ ) engendré par le courant d’excitation de la boucle émettrice. 

Une expression du champ d’excitation magnétique YWW⃗ , créé par une boucle de rayon a en un 
point de l’espace, est proposée dans la thèse de D. Gibson [92] et développée dans le chapitre 
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5 de l’ouvrage de C.A. Balanis [177]. En champs proches (i.e. 7. " ≪ 1), il faut faire la 
distinction entre : 

• les petites antennes boucles (les circonférences sont de l’ordre d’un dixième de la longueur 
d’onde), où les courants d’excitations sont considérés comme uniformément répartis le long 
du conducteur, entrainant une simplification des équations des champs magnétiques qu’ils 
engendrent ;  

• les grandes antennes boucles (les circonférences sont de l’ordre de la longueur d’onde), où 
la répartition géométrique des courants est une fonction non linéaire de l’angle formé entre 
son point d’alimentation et un point quelconque de la boucle. Cette fonction est souvent 
approximée au premier ordre par une sinusoïde ou par une série de Fourrier géométrique. 

Les calculs de ces courants sont nécessaires à l’évaluation des champs émis, mais également 
à celle de l’impédance électrique de la boucle (Zp ou Zs) qui reste indispensable au 
dimensionnement des circuits d’adaptation. Dans la pratique, il est d’usage d’utiliser de petites 
antennes ayant des enroulements de petits rayons pour estimer le coefficient d’induction 
mutuelle M de ce modèle de transformateur équivalent [141]. Dans ce cas, en choisissant de 
positionner de manière parallèle et symétrique au plan (O,x,y) (cf. figure 4-3(a)) l’antenne 

émettrice, il est possible d’estimer le champ d’excitation magnétique Y'
WWWW⃗ , par application de la 

loi de Biot et Savart, en un point P de l’espace dans le repère local (P,	"̂⃗,	Ow⃗,	vwW⃗ 	) par :  

 

Y'
WWWW⃗ (", {, Ω)¢

/
= ℎ¶	WWWW⃗ + ℎ	®WWWW⃗ + ℎ©WWWW⃗  

avec ∶
⎩⎪
⎨
⎪⎧ℎ¶	WWWW⃗ ≈ ¢ R9. O. 62. 41. <I:{2. "2 ¨1 + 1¢O. "≠ . &−h™¶. "Æ⃗																																				

ℎ	®WWWW⃗ ≈ − R9. O2. 62. 41. :#7{4. " ¨1 + 1¢O. " − 1(O. ")2≠ . &−h™¶. {wW⃗ 													,
ℎ©WWWW⃗ = 0. ΩØ	WWW⃗ 																																																																																																		´

 

 

(4.10) 

 

 

 

(4.11) 

 

 

 

où 7 = <ãkd%U est le nombre d’onde et	 Np, le nombre de spires de la boucle [92] [177] [180].  

 

En observant cette expression de Y'
WWWW⃗ (", {, Ω), nous remarquons que : 

• en s’éloignant suffisamment de la source, les termes en 
<

:.$
 deviennent négligeables ce 

qui fait apparaitre l’expression du champ d’excitation magnétique en champs lointains 
[177] ; 

• le champ magnétique est plus intense sur l’axe centrale de l’antenne boucle ; 

• le champ magnétique est symétrique par révolution à l’axe centrale de la boucle (car ℎÄ = 0. vwW⃗  ) (cf. figure 4-3(b)). 
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Notons également que le champ électrique V'WWW⃗ (", O, v) est orthogonal en tout point au champ 

magnétique et possède une unique composante selon vwW⃗  qui s’annule sur l’axe central et 
s’approxime comme suit [177] : 

 }'~~~⃗ (", {, Ω) = &¨~~~~⃗ ≈ −¢	Ó R9. O<. 6<. 4[. :#7{4. " ÿ1 + 1¢O. "Ÿ . &C?7$ . Ωº~⃗ 	, (4.12) 

avec Ó = ¥ ≠
ñ;<, l’impédance d’onde. 

Notons que les expressions des champs magnétiques et électriques peuvent se réécrire 
en considérant qu’un dipôle magnétique de circonférence P! et de moment P!. (>, est équivalent 
à une petite boucle électrique de rayon a, traversée par un courant électrique (< (dualité entre le 
moment magnétique et le champ magnétique produit par un dipôle électrique infiniment petit) 
tel que : 

 w!. 4; = ¢. F. g. 4[ = ¢. f. 6<. g. 4[ (4.13) 

 
Figure 4-3. Modélisation et système de coordonnées utilisé pour évaluer le champ d’excitation magnétique en un 

point P de l’espace (a). Lignes de champs magnétiques traversant la surface de la boucle réceptrice (b). 
  

 
 
 

  
 

 
(a) (b) 
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En admettant que : 

• les bobines émettrices et réceptrices sont circulaires de même rayon a et suffisamment 
petites et éloignées l’une de l’autre (r>>a), 

• les Ns enroulements de la boucle réceptrice sont coplanaires, de même rayon a et 
concentriques (de centre Pc(	"" , {Æ, ΩÆ)), 

• les vecteurs des champs magnétiques, qui traversent la surface S offerte par la boucle 

réceptrice, sont équivalents à un vecteur de référence 〈Y'
WWWW⃗ 〉 = Y'

WWWW⃗ (	"" , {Æ, ΩÆ), évalué au point 

central de cette boucle. 

Alors, le flux total traversant la surface orientée (vecteur normal ≥W⃗ ) de la bobine réceptrice, 
(cf. figure 4-3(b)) peut s’approximer ainsi [113] [141] : 

 Φ = Ì\. í'~~~~⃗ . 8F~~~~⃗ ≈ f. 6<. R:. \. 〈í'~~~~⃗ 〉. 7~⃗
!

 (4.14) 

Le coefficient d’induction mutuelle M du modèle de transformateur équivalent s’écrit alors : 

K ≈ f. 6<. R:. \. 〈í'~~~~⃗ 〉. 7~⃗4[  

≈ T. IZ. U|. U}. V. ~� z. LÄ|Åà2#à[ . Ç1 + 1
�z. #àÉ . #̂⃗à −

z[. |ÖÜÅà4. #à . Ç1 + 1
�z. #à −

1
(z. #à)[É . Åáàaaa⃗ à . âXâQ.'3 . Üa⃗  

(4.15) 

Dans la zone de champs proches (7. "" ≪ 1), cette expression devient : 

lim$=→;
K ≈ f. 6l. R:. R9. \2""n -<I:{" . "⃗̂" + :#7{"2 . {º"~~~⃗ 1 . 7~⃗  (4.16) 

Dans la zone de champs lointains (7. "" ≫ 1), cette expression devient : 

lim$=→p
K ≈ − f. 6l. R:. R9. \4"" . O<. :#7{" . &C?7.$= . {º"~~~⃗ . 7~⃗  (4.17) 

Ainsi, nous remarquons que le coefficient de couplage M : 

• est nul si la surface S offerte par les enroulements de la boucle réceptrice est parallèle aux 

lignes de champs magnétiques (≥W⃗  perpendiculaire à 〈Y'
WWWW⃗ 〉	) ; 

• augmente avec le rayon des boucles et leur nombre de spires ; 

• diminue avec l’inverse du cube de la distance entre les boucles en zone de champ proche ; 

• est maximal en zone de champs proches lorsque la surface S est orthogonale aux lignes de 
champs magnétiques et coaxiale à la bobine émettrice ; 

• est maximal en zone de champs lointains lorsque la surface S de la boucle réceptrice est 
orthogonale au ligne de champ (ou parallèle et coaxiale à la surface de la boucle émettrice). 

Dans le cas idéal où les boucles émettrices et réceptrices sont coaxiales et parallèles, 
l’expression de M en champ proche se simplifie [114] : 

K ≈ f. 6l. R:. R9. \2""n  (4.18) 
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4.2.2.3 Estimation des impédances du modèle de transformateur équivalent 

Afin d’évaluer le signal fourni à la charge 	°� , les circuits d’adaptations et le gain de 
transmission, il est nécessaire d’évaluer l’ensemble des impédances du modèle du 
transformateur équivalent d’une liaison magnéto-inductive. Ces impédances équivalentes Zp et 
Zs modélisent non seulement les caractéristiques électriques intrinsèques des enroulements des 
boucles émettrices et réceptrices, mais également les principaux phénomènes radiatifs 
intervenants et leurs pertes respectives dans le milieu. Ces impédances (°& = NØ∞Æ±≤≥≤ + ¢w¥≤g) 

regroupent une partie réelle, constituée de résistances équivalentes et une partie imaginaire pour 
caractériser les effets inductifs des enroulements primaires (i=p) et secondaires (i=s). 

4.2.2.3.1 Inductances équivalentes des enroulements 

Les inductances (w6&), prédominantes sont celles des boucles émettrices et réceptrices. 
Dans l’approximation des petites boucles, elles peuvent être évaluées pour chaque boucle par 
[177] : 

w6& = R<\. 6. ÿ=7 -8. 66X 1 − 2Ÿ, (4.19) 

avec I, Le nombre de spires de la boucle, a, son rayon et KC, le rayon du conducteur actif. 
   

Remarque : Nous avons vu dans le chapitre précédent que les pertes diélectriques réactives 

sont très faibles pour des fréquences inférieures à 1MHz (¢güq„}~⃗ „< ≈ 0), utilisées pour des 

liaisons magnéto-inductives. Ainsi, ces pertes sont négligées et il n’est pas nécessaire 

d’insérer de réactances équivalentes dans les circuits primaires et secondaires pour les 

modéliser. 

4.2.2.3.2 Résistances équivalentes  

 La résistance équivalente J%U"#&C&  de ces boucles radiatives peut être décomposée en 

trois termes [98] [181] : 

N%s"#&X& = Nµ&$%& + N$*0 + Nï$=	, (4.20) 

où JÅ&$%& modélise la résistance du conducteur utilisé pour réaliser la boucle tandis que J$*0 
est une résistance équivalente qui dissipe la puissance radiative contenue dans l’onde 
électromagnétique émise. Le dernier terme, JÇ$É, permet de prendre en compte la contribution 

des pertes de puissances engendrées par les courants de Foucault induits par le champ 
magnétique variable au voisinage de l’antenne. 
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a) Résistances équivalentes des enroulements 

 Y. Morag et al. [181] ont proposé une expression de JÅ&$%& , maintenant couramment 
utilisée [98] qui tient compte de l’effet de peau et de l’effet de proximité des autres conducteurs 
du bobinage de la boucle : 

⎩⎪⎨
⎪⎧Nµ&$%& = f. \. `. R. 6	6XqX + &C	*>∂> − 1 . j1 + (1k

qX = 1Üf. \. £µ&$% . `																											 	, (4.21) 

où, T1, représente le coefficient de bobinage qui permet de modéliser l’effet de proximité des 

conducteurs (qui dépend de l’écartement et du nombre de spires). La valeur adaptée aux 
antennes de magnéto-induction est usuellement voisine de 0,5 [98]. L’épaisseur de peau, 
exprimée par sC , dépend de la fréquence des courants d’excitation et de la conductivité du 
matériau du conducteur σÑzÖw		(59,6. 10Ü	S/m pour le cuivre). Ainsi, plus la section et la 
conductivité du conducteur actif sont élevées, plus cette résistance diminue, réduisant d’autant 
les pertes par effet joules associées. 
 

b) Résistances radiatives équivalentes  

L’évaluation de J$*0 	 est détaillée dans l’ouvrage de  C.A. Balanis [177](p.237). 
L’auteur estime l’énergie contenue dans le champ électromagnétique en régime harmonique en 
intégrant la moyenne temporelle de la densité surfacique de puissance apparente décrite par le 

vecteur de Poynting (Π~~⃗ ), sur la surface d’une sphère englobant l’antenne boucle : 

F$*0 = Ì Π~~⃗2 . 8F!1Z%$%
!:?@;A;

= 12 Ì }'~~~⃗ (", {, Ω) ∧ í'~~~~⃗ ∗(", {, Ω). 8F!1Z%$%
!:?@;A;

 (4.22) 

 En ne conservant que la composante radiale du produit vectoriel utile à l’intégration sur 
la surface de la sphère (en prenant r=1m), il vient : 

F$*0 = Ó (R)<6lOl32 . |4[|<. Ú Ú ÿ1 + ¢ 1(O. ")nŸ :#7n {. 8{A

;

<A

;
. 8Ω (4.23) 

 D’où, après intégration : F$*0 = 	Ó f(R)<6lOl12 . |4[|<. ÿ1 + ¢ 1(O. ")nŸ (4.24) 

 
Dans cette expression, nous remarquons que dans la zone des champs très proches 

(k.r<<1), le terme imaginaire 
<

(:.$)u
 devient prédominant. La puissance est alors essentiellement 

réactive ce qui est caractéristique de cette zone.  
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Lorsque la distance augmente, la partie réelle de cette intégrale permet d’évaluer la 
puissance active ,$*0 	: J$*0 = 	ℜ{Ó} f(R)<6lOl12 . |4[|< (4.25) 

 Qui peut se réécrire ainsi : 

⎩⎪⎪
⎨
⎪⎪⎧N$*0& ≈ ℜ{Ó}. 83 . fn -R Fh<1< ≈(6&	=∑[3Z∏)ℜ{Ó}. 83 . fk. R<. 6l

Z¥ 1£. `. 10CÅ	[l
	Ó = ∆ \ü%s 																		

	, (4.26) 

où, S est la surface de la boucle et ∑ l’impédance d’onde dans l’eau de mer. Nous constatons 
que la quantité d’énergie transférée est élevée et croît avec la valeur de cette résistance 
équivalente, qu’il s’agit donc de maximiser en augmentant : le nombre de spires, la surface de 
la boucle et la fréquence. Pour le modèle de la boucle réceptrice, il a été montré [113] [141] 
que cette résistance radiative peut être négligée ( J$*09 ≪ JÅ&$%9 ) pour les fréquences 
inférieures à 1MHz en raison de la faible intensité des courants induits par les champs incidents. 

 
c) Résistances équivalentes des pertes par courants de Foucault 

En raison de sa conductivité, les champs magnétiques variables induisent, dans l’eau de 
mer, des courants de Foucault, dont l’intensité dépend de la fréquence [143] [181]. Il est 
intéressant d’intégrer dans le modèle du transformateur équivalent, une résistance fictive 
destinée à prendre en compte la puissance perdue correspondante à ce phénomène. Les pertes 
par courant de Foucault décroissent fortement avec la distance. Certaines études [98] estiment 
que l’essentiel de ces courants est contenu dans un cylindre concentrique et enveloppant 
l’antenne de rayon n.a. (cf. figure 4-3(a)). L’estimation de ces pertes (dans ce volume) nécessite 
d’utiliser le champ électrique induit, qui s’exprime grâce à la loi de Faraday appliquée à chaque 
élément de section circulaire élémentaire (ê)"%) orienté suivant l’axe vertical (D⃗) de ce cylindre.  

Î }~⃗ . 8=~~~⃗ = 2. f. "q. }("q)~~~~~~~~~~⃗ . _⃗ = − 8Φ8$ = − 88$ Ì \. í'~~~~⃗ . _⃗. 8F"%
!=;-%

= \. g. í'~~~~⃗ . _⃗. f. "′< 

										⇒ Vj"′k~~~~~~~~~~~⃗ . D~⃗ = \. g. í'~~~~⃗ . _⃗. "q2  

(4.27) 

 
D’où, l’expression de la puissance totale de ces pertes ,Ç$É  sur tout le volume du 

cylindre : 

Jï$= ≈ £. Ú Ú Ú Z\. g. í'~~~~⃗ . _⃗. "q2 [< . "q. 8"q. 8Ω. 8_p

Cp

<A

;

9.*

;
 (4.28) 
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Qui s’approxime par [98] : 

Jï$= ≈ £(\. g. f. R)<. 6n18 . 4[< = Nï$= . 4[< (4.29) 

 Ainsi : 

Nï$= ≈ £(\. g. f. R)<. 6n18 = £(\. 4. f<. R)<. 6n18 `< = £. (, . `< 

6≥&< ∶ 	(,| (\;. 4. f<. R)<. 6n18  

(4.30) 

 

 

Remarques :  

• Le calcul précédent aurait pu être mené en utilisant l’expression du champ électrique V'WWW⃗ (", O, v), dont seule la partie imaginaire de la composante &ÄWWWW⃗  ne s’annule pas avec 

le produit scalaire par le vecteur de base _⃗. 

• Ces pertes sont proportionnelles au carré de la fréquence, ce qui encourage l’utilisation 

des basses fréquences pour réaliser un couplage magnéto-inductif. 

• Les courants induits dans la boucle réceptrice étant très faibles, la résistance Nï$= peut 

donc être également négligée dans le modèle de l’enroulement secondaire.  

• Le calcul d’une résistance équivalente complémentaire prenant en compte la 

contribution des pertes diélectriques peut être mené de la même manière en remplaçant 

dans le calcul précédent la conductivité \ par le produit <dYY. Comme nous l’avons vu 

au chapitre précédent, ces pertes étant très faibles pour les fréquences <1MHz, cette 

résistance est donc négligée dans notre modèle.   

Compte tenu des évaluations précédentes, il est possible d’exprimer l’ensemble des impédances 
de notre modèle : 

⎩⎨
⎧È/ = Nµ&$%1 + N$*0 + Nï$= + ¢. L61. gÈ! = Nµ&$%6 + ¢. L66. g																													ÈÑ = 	NÑ − ¢!Ñ. g																																						 (4.31) 

Le modèle équivalent de Thévenin de l’étage de puissance de l’émetteur est un 
générateur de tension (Vg) alimentant la boucle primaire qui comporte une impédance interne 
(Zg) qui regroupe une résistance (Rg) en série avec une capacité de couplage (Cg). Soit 
l’équation de couplage du transformateur équivalent en régime harmonique : 

0<; = −K. 84[($)8$ = −¢. K. g. 4[ (4.32) 
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En accord avec ce modèle de couplage MI, les courants primaires (4[) et secondaires 
(4<), ainsi que les puissances actives absorbées par l’enroulement primaire (,8á) et reçues par 
l’enroulement secondaire (,2á) s’expriment par : 

 

	

⎩⎪⎪
⎪⎪⎨
⎪⎪⎪
⎪⎧4[ = 0Ñ + ¢. K. g. 4<ÈÑ + 	È1 = 0Ñ(È: + 	È•)jÈÑ + 	È1k(È: + 	È•) + (K. g)<																																																											⇒ 4[ ≈ 0ÑÈÑ + 	È1 (si		4< ≪	4[	et	K. g < 1)																																																																							

4< = −¢. K. g. 4[È: + 	È• = −¢. K. g. 0Ñ(È: + 	È•). jÈÑ + 	È1k + (K. g)<																																																																	J4v = ℜˆ	È1˜. |4[|< = jNµ&$%1 + N$*0 + Nï$=k. |4[|<																																																																		J5v = ℜ{È: + 	È•}. |4<|< = (Nµ&$%6 + ℜ{	È•}). |4<|< = (Nµ&$%6 + ℜ{	È•}). G−¢. K. g. 4[È: + 	È• G<
 (4.33) 

D’où le rapport de puissance actives : 

J5vJ4v = ℜ{È: + 	È•}. (K. g)<ℜˆ	È1˜. |È: + 	È•|<  (4.34) 

Duquel nous déduisons le gain en puissance du couplage magnéto-inductif (en dB) : 

"̄1 = 10. =IÑ Z (Nµ&$%6 + ℜ{	È•}). (K. 2f`)<jNµ&$%1 + N$*0 + Nï$=k. |È: + 	È•|<[ (4.35) 

 Cette écriture du gain de transmission fait apparaitre la charge, mais pas l’impédance 
équivalente du générateur, ni celle des parties imaginaires du circuit primaire. Pourtant, ces 
impédances jouent un rôle important pour le calcul de la puissance apparente et donc du 
rendement de couplage. Il est donc nécessaire de réaliser une adaptation d’impédance et/ou de 
la fréquence pour rechercher un point de fonctionnement optimal. 

 

4.2.3 Recherche d’un point de fonctionnement optimal 

Pour une puissance apparente d’émission donnée, il s’agit de maximiser la puissance 
active reçue par le circuit récepteur (d’impédance 	È•). Il est alors nécessaire de : 

• maximiser le gain de transmission ∏"1 ; 

• minimiser les puissances réactives (inexploitables) absorbées par les réactances 
du modèle. 

Cette démarche conduit donc à déterminer un point de fonctionnement pour lequel la 
transmission soit optimale en : 

• réalisant une adaptation d’impédance pour réduire les puissances réactives ; 

• déterminant les fréquences de travail optimales ; 

• maximisant les conditions et paramètres de couplage.  
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Enfin, pour ce point caractéristique, nous estimerons les performances du couplage 
magnéto-inductif que nous comparerons à celles de la méthode favorisant le champ électrique 
développée dans le chapitre précédent. 

4.2.3.1 Évaluation des fréquences de résonance et adaptation d’impédance  

Les puissances réactives notées π8á  et π2á , respectivement dissipées dans les 
enroulements primaires et secondaires s’écrivent : 

																								
⎩⎪⎨
⎪⎧˘5v = ℑ{È: + 	È•}. |4<|< = (L66. g + ℑ{	È•}). |4<|<																																																																																																																								˘4v = ℑˆ	È1 + 	Èπ˜. |4[|< = -L61. g − 1!Ñ. g1 . |4[|<		 (4.36) 

Pour annuler ces puissances, il faut donc que : 

Ê	L66. g = −ℑ{	È•}																						L61. g = 1!Ñ. g	  (4.37) 

Dans ce cas, les courants primaires et secondaires ayant même pulsation, la fréquence 
de résonance doit être identique pour les deux enroulements ce qui impose les conditions 
d’accord suivantes : 

⎩⎨
⎧	ℑ{	È•} = −L66. g5																						g5 = 1Ü!Ñ. L61	 ⇒ ℑ{	È•} = − L66Ü!Ñ. L61 = −1	!• . g5

⇒ 	!• = Ü!Ñ. L61L66. g5
= !Ñ. L61L66 	, (4.38) 

où <2  est la pulsation de résonance et 	!�  le condensateur de charge série de la boucle 
réceptrice. Ainsi, il est possible de choisir la fréquence d’accord de l’antenne à l’aide des seuls 
condensateurs séries Cg et !�. Cette adaptation d’impédance permet de maximiser les courants 
d’excitations au voisinage de la fréquence de résonance et donc la puissance utile de l’onde 
électromagnétique rayonnée par J$*0. 

4.2.3.2 Condition de gain maximum  

L’enroulement secondaire reçoit une faible partie de la puissance émise. Cette puissance 
reçue est répartie entre les différentes impédances équivalentes de la boucle réceptrice. La 
puissance active fournie à l’étage d’entrée du récepteur doit donc être maximisée et dépend de 
la partie réelle de son impédance 	°�	: J•J4v = J5vJ4v . J•J5v = ℜ{È: + 	È•}. (K. g)<ℜˆ	È1˜. |È: + 	È•|< . ℜ{	È•}ℜ{È: + 	È•} = ℜ{	È•}. (K. g)<ℜˆ	È1˜. |È: + 	È•|< (4.39) 
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Cette dernière expression met en évidence le fait que pour maximiser la puissance reçue, il 
faut : 

• maximiser M en augmentant le nombre de spires des boucles et/ou leurs rayons ; 

• minimiser ℜª	°1º = QJÅ&$%1 + J$*0 + JÇ$ÉR , en remarquant que minimiser J$*0 , 

revient à réduire l’intensité du champ électromagnétique irradié et donc également le 
coefficient de couplage M ;  

• augmenter la fréquence @ (ce qui serait un pis aller comme nous le verrons dans la suite). 

En dérivant cette expression, pour la fréquence d’accord  @ = @2 = Aä
=.^

 , nous obtenons la 

valeur de ℜ{	°�} qui maximise cette puissance : 

88ℜ{	È•} - J•J4v (g5)1 = (K. g5)<ℜˆ	È1˜ ℜ{	È6}< − ℜ{	È•}<(ℜ{	È6}< + ℜ{	È•}<)< = 0 ⇒ ´ ℜ{	È•} → ∞I;ℜ{	È•} = ±ℜ{È:} (4.40) 

Ainsi si ℜ{	°�} = ℜ{°r} ≈ JÅ&$%9, alors la puissance reçue par le récepteur est maximale :  

J•J4v (g5) = (K. g5)<ℜˆ	È1˜. 2. Nµ&$%6 (4.41) 

4.2.3.3 Compromis entre nombre de spires et puissances 

Le coefficient d’inductance mutuelle M, dépend du nombre de spires des boucles 
émettrices et réceptrices, plus il est élevé, meilleur est le couplage. Toutefois, augmenter le 
nombre de spires engendre également une augmentation des inductances L9& et des résistances JÅ&$% et JÇ$É. En supposant que les deux boucles aient le même nombre de spires (système 

symétrique), l’optimum R9 = R: = R, peut être déterminé par maximisation de l’expression de 
/B
/CD ( 5̀) : 

Ki∏ Z J•J4v ( 5̀)[˝
ℜ{	ºB}|ℜ{º6}

= Ki∏ Z i. R<2Bj(5 + !)R + Bk[˝
ℜ{	ºB}|ℜ{º6}

⇒ R → ∞ 

Avec : 

i = (K. g5)<Rl = Zf. 6l. \2""n [< . 4f<. 5̀<				; 	5 = N$*0R< ≈ ℜ{Ó}. 83 . fk. 6l
Z¥ 1£. 5̀ . 10CÅ	[l

	;	 
! = JàâäR< = £(\. 4. f<)<. 6n18 5̀<										; 	B = JãåâVç/èI = f. \. 5̀ . 6	6XqX + &C	*>∂> − 1 . j1 + (1k	

(4.42) 
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Ainsi, pour la fréquence de résonance, le nombre de spire optimal serait infini ! En effet, il 
apparaît que plus le nombre N de spires des boucles est élevé, plus la puissance transmise au 
récepteur est élevée. Cependant il est important de remarquer que cette hypothèse induit un 
paradoxe physique et une limite technologique : 

• l’inductance de boucle P91, ainsi que l’ensemble des résistances de la boucle émettrice, 

augmentent avec I	ce qui implique que le courant d’émission (<  diminue avec la 

résistance ℜª	°1º , et donc réduirait le champ magnétique et le couplage entre les 

boucles.  

• dans le cas limite d’un nombre de spires infini, l’étage de sortie de l’émetteur doit avoir 
une puissance également infinie. 

Il faut donc évaluer le nombre de spires en fonction de la puissance active d’émission maximale 
que peut fournir l’émetteur J4v3*+( 5̀) = 0Ñ. 4[( 5̀) : 

J4v3*+( 5̀) = ℜˆ	È1˜. |4[|< ≈ jNµ&$%1 + N$*0 + Nï$=k ˝ 0ÑNµ&$%1 + N$*0 + Nï$= + NÑ˝< (4.43) 

Si la résistance équivalente de l’étage de puissance est négligeable (Ju ≪ ℜª	Èæº), le 

nombre de spires maximum R/)*+ permettant de satisfaire cette condition s’obtient donc en 
résolvant l’équation suivante : 

(5 + !)R/)*+< + BR/)*+ − |0Ñ|<J4v3*+( 5̀) ≈ 0 ⇒ 

R/)*+ ≈
⎣⎢
⎢⎢
⎢⎢−B + ∆B< + 4(5 + !) |0Ñ|<J4v3*+( 5̀)2(5 + !)

⎦⎥
⎥⎥
⎥⎥	 (4.44) 

La figure 4-4 représente le nombre (N) de spires optimal selon l’équation (4.44) en 
fonction du rayon (a) des boucles et de la fréquence de résonance (@2), pour une puissance 
d’émission (,8á) de 1W avec les paramètres du tableau 4.1. Nous constatons que ce nombre de 
spires optimal des bobines émettrices et réceptrices augmente quand leur rayon ou la fréquence 
des courants d’excitation diminuent. En effet, pour une bobine de rayon 5cm, alimentée par une 
tension sinusoïdale d’amplitude de 1V à 100kHz, il faudrait 36 spires pour être excitée par 
courant d’environ 1A, tandis qu’il serait nécessaire d’enrouler 252 spires à 10kHz pour obtenir 
le même courant. Nous remarquons également que plus le rayon de la bobine augmente, plus 
la variation du nombre optimal de spires diminue entre les fréquences extrêmes (pour un rayon 
de 25cm il faut 16 spires à 10kHz et seulement 1 spire à 100kHz). 
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Figure 4-4. Nombre optimal de spires N en fonction du rayon a des boucles et de la fréquence de résonance %N 

pour une puissance d’émission de 1W.  
 

TABLEAU 4–1. PARAMETRES POUR L’EVALUATION DU NOMBRE DE SPIRES DES BOUCLES D’UNE LIAISON MI 

Paramètre Valeur 

Puissance d’émission kHãGåi(%N) 1W 

Tension d’alimentation äã(%N) 1V 

Section du conducteur actif  6gg[ 

Rayon du conducteur actif It 1,4gg 

Conductivité du matériau conducteur (cuivre) fçO'>		 59,6. 10é	6/g 

Coefficient de bobinage ç= 0,5 

Distance entre boucle émettrice et réceptrice r 10m 

Conductivité de l’eau de mer		σ 4,5	6/g 

 
Pour ces mêmes conditions (cf. tableau 4.1), le gain de transmission ∏"1(@2)	 optimal 

(adaptation des sources et charge idéale) est représenté sur la figure 4-5 en fonction du rayon 
(a) des boucles ayant le nombre optimal de spires et de la fréquence de résonance @2 choisie. 

 

x :fréquence de 

résonance %N (×10kHz) 

y : Rayon des boucles  a (m) 

z : Nombre de spires R/)*+ 

100kHz 

10kHz 

50kHz 
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Figure 4-5. Gain de puissance transmise dans le cas de configurations optimums (UMèåi) et d’adaptions idéales 

pour différentes fréquences de résonances (%N) et rayons de boucles.  

  
Cette figure 4-5, met en évidence que pour une puissance donnée, le gain de 

transmission diminue quand le rayon ou la fréquence de résonance des bobines diminuent. 
Ainsi, des antennes de 5cm de rayon, optimisées pour fonctionner à 100kHz, ne permettront 
pas d’obtenir un gain de transmission en puissance supérieur à environ -96dB. Tandis que pour 
la même fréquence, une antenne de rayon de 25cm permet d’atteindre un gain supérieur, de 
l’ordre de -88dB. Par ailleurs, pour une fréquence de 10kHz, des antennes ayant les mêmes 
rayons autorisent des gains d’environ 10dB supérieurs. 

Cependant, l’exactitude des valeurs utilisées dans cette analyse est conditionnée à la 
validité de l’hypothèse d’approximation des petites boucles. Ainsi, le rayon a des antennes doit 
rester petit devant la longueur d’onde pour satisfaire la condition d’approximation des petites 
boucles. Or, nous constatons sur les figures 4-4 et 4-5 que plus le rayon de la boucle est petit, 
plus le nombre de spires et l’atténuation optimale augmentent. Malheureusement, plus le rayon 
de la boucle augmente, moins les résultats dépendant de l’approximation des petites boucles 
sont corrects. Il faut donc satisfaire un compromis entre le rayon des boucles et la fréquence de 
résonance pour être certain de maximiser le gain de transmission. Pour satisfaire la condition 
d’approximation de petite antenne boucle devant la longueur d’onde, nous considérerons que 
sa circonférence doit être inférieure à A/10  [177]. Ainsi, pour des fréquences de travail 
d’environ 50kHz (A ≈ 10h ), des antennes ayant un rayon d’environ 16cm (A/(10.2>) ) 
constituent donc un bon compromis. Nous choisirons finalement de raisonner avec des antennes 

 

x :fréquence de 

résonance %N (×10kHz) 

y : Rayon des boucles  a (m) 

z : ∏"1(@2) 

100kHz 

10kHz 

50kHz 
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de rayon de 15,5cm, optimisées pour une fréquence de 65kHz. Ce choix sera justifié dans la 
suite de cet exposé. 

4.2.3.4 Estimation de la bande passante disponible  

Nous considérons, pour une configuration matérielle donnée, que la bande passante 
(j,R<>0.) au voisinage de la fréquence de résonance, est définie par la gamme de fréquence 
engendrant une atténuation de puissance supplémentaire n’excédant pas 10dB : ` ∈ 5JC[;0. ∶ "̄1(`) > "̄1( 5̀) − 1085 (4.45) 

  La figure 4-6 représente l’évolution du gain de puissance transmise ∏"1(@) pour des 

antennes éloignées de 10m, de rayon 15,5cm, optimisées (I/)*+  spires) et accordées à la 
fréquence de résonance (@2)  variant entre 10kHz et 100kHz. Sur cette figure, nous avons relevé 
les bandes passantes disponibles au voisinage de certaines fréquences. Par exemple, pour une 
antenne optimale accordée à 10kHz, la bande passante n’est que de 300Hz, alors qu’elle peut 
atteindre 4kHz pour une antenne optimisée et accordée à 100kHz. Nous constatons donc que la 
bande passante d’ une antenne boucle accordée est extrêmement réduite (<4% de @2)  et diminue 
avec la fréquence de résonance [175]. 

 
Figure 4-6. Gain de puissance transmise pour le nombre de spires (UMèåi)  et le circuit d’accord (êê et êë) 

adaptés aux fréquences de résonance (%N) pour différentes fréquences de courants d’excitations.  

  

 

z :ëà=(%, %#) 

y : fréquence d’accord des boucles (x10kHz) v x : fréquence (x10kHz) 

10kHz 

100kHz 

1kHz 

XíX58./|@4í58Lìî ≈ q,,st 

XíX58./|@4íïALìî ≈ =, +rst 

XíX58./|@4í588Lìî ≈ +rst 

200kHz 

100kHz 

XíX58./|@4íCALìî ≈ 4, 8rst 
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4.2.4 Conclusions de l’étude théorique 

Nous avons défini le modèle électrique équivalent d’un couplage magnéto-inductif en eau de 
mer pouvant supporter la transmission d’un signal entre deux antennes boucles pour une 
fréquence de résonance fixée par adaptation d’impédance. D’après nos analyses, une telle 
liaison présente alors les performances suivantes. 

• Un gain en puissance compris entre -70dB (à 10kHz) et -90dB (100kHz) à 10m en 
utilisant des boucles coplanaires et coaxiales, de rayon variant de 10 à 25cm et dont le 
nombre de spires est adapté pour une puissance émise de 1W. D’après nos simulations, 
les performances optimales d’une liaison magnéto-inductive améliorent de 26dB le gain 
de transmission (cf. figures 4-5 et 4-6) par rapport aux prédictions du modèle de 
propagation en champs lointains développé dans le chapitre précédent (atténuation 
d’environ 116dB à 100kHz - cf. tableau 3.3 et figure 3-9). 

• Une bande passante relative inférieure à 4% pour une antenne optimisée et accordée par 
un circuit d’adaptation passif. En effet, nous avons vu que le gain d’une transmission 
magnéto-inductive dépend de l’intensité du champ magnétique engendré par les courants 
circulant dans les boucles émettrice et réceptrices en fonction de la fréquence. Le 
phénomène d’induction mutuelle atteint un maximum lorsque l’impédance apparente de 
l’antenne présente un minimum correspondant à l’annulation de sa partie imaginaire, pour 
une fréquence de résonance fixée par le circuit d’accord passif. Malheureusement cet 
accord par des circuits d’adaptation passifs induit une importante sélectivité en fréquence. 
Les valeurs relatives de bandes passantes sont comparables à celles obtenues dans notre 
étude du chapitre 2.  

• Un débit maximal de l’ordre de 12kbps à la fréquence de 100kHz pourrait être obtenu 
avec des méthodes de modulations en bande étroite d’efficacité spectrale de l’ordre 3 
bit/s/Hz (8-PSK). Certaines simulations ont conforté ces résultats en prédisant des débits 
binaires de l’ordre de 8kbps pour des transmissions magnéto-inductives présentant un 
rapport signal sur bruit supérieur à 31dB à la fréquence d’accord de 22,5kHz[182]. 

 Cette technique de transmission permettrait donc d’atteindre la distance souhaitée mais 
avec une bande passante restreinte n’autorisant qu’un faible débit binaire, environ 8 fois 
inférieur aux besoins opérationnels de notre application. Cette limitation est essentiellement 
liée à la technique d’adaptation d’impédance, mettant en œuvre des circuits passifs qui 
permettent de maximiser le couplage au voisinage de la fréquence de résonance. Cependant, la 
capacité maximum théorique du canal d’une liaison magnéto-inductive a été estimée à environ 
100kbps pour des fréquences inférieures à 100kHz [183], il serait donc théoriquement 
également possible d’atteindre le débit opérationnel souhaité. Pour augmenter le débit binaire, 
il faut donc rechercher un moyen d’élargir la bande passante de la liaison magnéto-inductive 
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afin de mettre en œuvre des méthodes de modulation plus performantes, telles que les 
techniques de modulations à porteuses multiples (MCM34 et OFDM) [10] [59] [175] [184].  

 
Bien que certaines études et simulations mettent en évidence les avantages de cette 

possibilité de modulation [185], les moyens envisagés pour adapter la bande passante restent 
très théoriques et n’ont, à notre connaissance, fait l’objet d’aucune description détaillée dans ce 
contexte particulier. Cependant, plusieurs options, dont certaines ont déjà été mises en œuvre 
dans d’autres types d’applications, peuvent être adaptées à notre cas particulier pour 
implémenter ce multiplexage fréquentiel. 

• Utiliser la propriété de superposition des champs magnétiques dans l’eau de mer qui 
offre les conditions de linéarité appropriées. Cette approche consiste à former un champ 
magnétostatique résultant de la composition vectorielle des composantes de champs 
modulées.  Pour ce faire, elle utilise un réseau d’antennes (MIMO) respectivement 
accordées et dédiées à chaque sous-porteuse  [126][186]. Cette technique symétrique 
nécessite donc autant d’antennes, de circuits d’adaptation du côté émetteur et récepteur 
que de sous-porteuses utilisées dans le schéma de modulation. En outre, cette 
configuration figée et encombrante induit de nombreux réglages très précis. 

• Superposer sur les courants d’excitations relatifs à chaque sous-porteuse du signal 
modulé. Une implémentation de cette technique consiste à dimensionner un réseau 
parallèle de filtres passifs sélectifs centrés sur chacune des fréquences de modulation 
pour alimenter une unique antenne émettrice [187][188]. Ces adaptations d’impédances 
doivent également être réalisées du côté du récepteur. Cette solution implique donc le 
dimensionnement de réseaux de filtres et de nombreux réglages, difficiles à obtenir avec 
des composants passifs dont la sensibilité aux conditions extérieures est relativement 
élevée (humidité, températures…). De plus, comme pour l’approche précédente, les 
valeurs figées des composants de ces filtres rendent difficile une évolution ou une 
adaptation du schéma de modulation. 

• Alimenter l’antenne émettrice avec un étage de puissance adaptatif, capable d’égaliser 
et de contrôler l’intensité des courants d’excitations sur toute la plage de fréquence utile. 
Côté récepteur, concevoir un circuit d’adaptation large bande à éléments actifs, 
permettant de compenser la partie imaginaire de l’impédance de boucle. Ce circuit 
regrouperait un ensemble de techniques très variées, telles que l’utilisation de circuits 
d’adaptation d’impédances actifs de puissance [189][190] ou autres techniques 
d’asservissement en courant. Il présenterait l’avantage de limiter les réglages relatifs à 
chaque sous-porteuse, en étudiant un système de compensation adapté à une large bande 
de fréquence dans laquelle différentes stratégies de modulation pourraient être 
envisagées. 

 
 
 
34 MCM : Multiple Carrier Modulation 
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Par souci d’optimisation de déploiement, de limitation des réglages et d’intégration, nous 
avons choisi d’explorer cette dernière possibilité. Il est important de remarquer que pour obtenir 
un système fonctionnel, l’effort d’élargissement de bande passante doit être porté sur le circuit 
émetteur mais également sur le circuit récepteur. Malheureusement, nous verrons que les 
moyens techniques à mettre en œuvre pour obtenir cette symétrie sont très différents de part et 
d’autre du dispositif de transmission, du fait des grandes différences d’intensités de champs et 
de courants circulant dans les antennes émettrices et réceptrices.  
 
4.3 Système de transmission MI, moyenne portée et large bande 

 
4.3.1 Conception des antennes 

Nous devons définir la bande de fréquence qui nous permettra d’atteindre un débit de 
80 kbps sur une distance d’au moins 10 m. Afin de conserver la validité de l’approximation de 
champ proche définie précédemment, pour des antennes n’excédant pas 50cm de diamètre, tout 
en limitant l’atténuation, nous choisissons de ne pas utiliser de porteuses de fréquences 
inférieures à 30kHz (A ≈ 8,5h ). D’autre part, pour ne pas dépasser une atténuation optimale 
de 90dB, il est nécessaire de limiter la fréquence maximale à 100kHz (cf. fig.4-6). Ces deux 
fréquences extrêmes, nous permettent de fixer la bande de fréquence maximale à 70kHz. Pour 
atteindre un débit binaire de 100kbps, sur une telle bande de fréquence, cela nécessite d’avoir 
une efficacité spectrale globale d’environ 100/70 ≈ 1,43 bit/s/Hz. Cette valeur est compatible 
avec la capacité estimée du canal et les performances classiques d’une modulation OFDM 
utilisant des sous porteuses modulées en QPSK [10] [175] [183]. Des tests de transmission 
magnéto-inductive ont déjà été réalisés, par Y. Wang et al. [182] dans un bassin d’eau de mer 
de 12m (avec une puissance d’émission de 0,5W) avec une modulation QPSK mono-porteuse 
centrée à 22,5kHz Ces résultats nous confortent dans notre choix d’utiliser une modulation 
OFMD/QPSK qui a une efficacité spectrale de 2bit/s/Hz par sous-porteuse. 

 
La fréquence nominale des antennes est centrée sur le milieu de la bande passante soit 

65kHz (30+70/2). Pour cette fréquence, la longueur d’onde (AÜv: ) est de l’ordre de 5,8m pour 
une conductivité de 4,5 S/m. Pour satisfaire la condition d’approximation de petite antenne, il 
faut que la circonférence soit inférieure à A/10 [177]. Dans la mesure où cette condition doit 
également être assurée pour la fréquence de modulation la plus élevée, qui est de l’ordre de 
100kHz, nous avons donc envisagé, dans un premier temps, de dimensionner le rayon a de notre 
antenne boucle par rapport à la longueur d’onde la plus petite, A<>>: ≈ 4,7h : 

2f. 6 < h[;;710 ⟹ 6 < 7,5<W (4.46) 

 
 



4 - Systèmes de transmissions numériques magnéto-inductifs  

 

 
 

  
Page 167 sur 238 

 

 

Malheureusement cette première estimation du rayon de la boucle de 7,5cm engendrait 
trois problématiques : 

• un tel rayon d’antenne, optimisée pour une fréquence centrale de 65kHz (N= 26 spires 
pour une section de conducteur de 6mm2), limite le gain maximal à -100dB (équation 
4.43) ; 

• le nombre de spires optimal (cf. figure 4-4) varie d’un facteur 3, de 17 spires pour 
100kHz, à 53 spires pour 30kHz. Cette sensibilité élevée du nombre de spires optimal 
avec la fréquence, engendre une atténuation supplémentaire vis-à-vis des différentes 
sous-porteuses du schéma de modulation OFDM. 

• un enroulement de 26 spires, constitué d’un fil de section 6mm2 protégé par une gaine 
isolante de 1mm, conduirait à une bobine de 8cm de hauteur. Une telle dimension 
implique une directivité importante des lignes de champs magnétiques et réduit donc la 
section active. 

Afin de limiter ces effets indésirables, nous avons donc choisi de doubler le rayon de la 

boucle (a≈ 15Eh = Bywwg
;>

) afin d’augmenter significativement sa surface et par conséquent 

favoriser le couplage magnéto-inductif (cf. équation 4.18). Dans cette configuration, le nombre 
de spires optimal pour un rayon a de 15cm est de 7 spires ou de 6 spires pour un rayon de 
15,5cm avec une fréquence centrale de 65kHz. Afin de réduire l’inductance apparente de 
l’antenne, nous choisissons finalement de fixer le rayon des boucles à 15,5cm car leur réactance 
augmente avec N (cf. équation 4.19) et devra être compensée comme nous le verrons par la 
suite. Le nombre de spires adapté au maximum de puissance varie alors entre 4 spires pour 
100kHz et 14 spires pour 30kHz. Cette inadaptation du nombre de spires entraîne une distorsion 
du courant dans la boucle en fonction de la fréquence. Cette distorsion devra donc être 
compensée pour utiliser cette boucle sur une large bande.  

 
Bien que ce compromis ne soit pas idéal, le gain en transmission théorique, lié à 

l’augmentation de la surface active de la boucle, est augmenté d’environ 4dB pour la fréquence 
centrale de 65kHz. Nous notons que pour un couplage MI utilisant de telles antennes, 
l’expression (4.18) du coefficient de mutuelle induction maximale (M) s’approxime par 
\,<.<>eñ

$u
Y, soit pour une distance de transmission de r=10m, environ 4,1. 10R<<Y (41¿Y). Les 

caractéristiques dimensionnelles de l’antenne boucle sont récapitulées dans le tableau 4.2 et des 
photographies des prototypes réalisés sont visibles figure 4-7. 
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TABLEAU 4–2. CARACTERISTIQUES DE L’ANTENNE BOUCLE MI 65KHZ  

Paramètre Valeur 

Section du conducteur actif  6	mm[ 

Rayon du conducteur actif It 1,4	mm 

Conductivité du matériau conducteur (cuivre) fçO'>		 à 300°K 59,6.106 S.m-1  

 Matière de la gaine isolante du conducteur Polyéthylène 
Épaisseur de l’isolant 1 mm 

Coefficient de bobinage ç= 0,5 

Rayon de la boucle a 15,5 cm 

Fréquence nominale 65	kHz 
Nombre de spires optimal pour la fréquence centrale UMèåi (@kèåi ≈1W) 6 spires 

Longueur d’onde JéWQ nominale en eau de mer (f = 4,56/g) ≈5,84 m 

Puissance optimale d’émission à 65kHz ≈1,3W (Vg≈1V / I1≈1,3A ) 

Inductance de l’antenne boucle ]PO ≈ 33. 10Xéi 

 
 
 
 
 

 
Figure 4-7. Prototypes des antennes boucles de transmission par magnéto-induction à 65kHz (cf. Tableau 4.2). 

 

  

Ø31cm
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Les courbes de la figure 4-8 illustrent la sélectivité en fréquence des courants traversant 
ces boucles émettrices et réceptrices accordées à 65kHz par un condensateur série (Cg). Les 
courants dans les boucles présentent un maximum à la fréquence de résonance et diminuent très 
rapidement. La boucle réceptrice, est le siège d’un courant de l’ordre de 130kA (,2á7*+ ≈2,9≥¡) lorsqu’elle se situe à une distance de 10m de l’antenne émettrice excitée par un courant 
d’environ 1,3A (,8á7*+ ≈ 1,3¡) à 65kHz.  
 

 
Figure 4-8. Courants et puissances dans les boucles émettrices et réceptrices (antennes du tableau 4.2 à 10m) 

 

 
Afin d’élargir la bande passante d’émission, il est donc nécessaire de contrôler ou fixer 

les courants d’excitation par des circuits actifs ou passifs, soit en adaptant l’impédance des 
boucles, soit en compensant dynamiquement les effets de leurs impédances intrinsèques. Ceci 
impose donc au préalable d’étudier l’évolution de ces impédances en fonction de la fréquence. 

 
 
Les expressions des impédances des enroulements primaires (Zp) et secondaires (Zs) 

(cf. équations 4.31) montrent que leurs parties réelles et imaginaires augmentent avec la 
fréquence (cf. figure 4-9). Nous constatons que la réactance de la boucle engendrée par son 

 

 
Fréquence (x10kHz) 

I1(A), J4v (W) 

I2(A), J5v (W) 
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inductance P9& est prédominante devant la résistance équivalente de l’antenne, qui reste très 
faible. Pour l’étage de puissance, l’antenne boucle constitue donc une charge fortement 
inductive qui doit-être compensée uniformément sur l’ensemble de la bande de fréquence 
utilisée pour réaliser la modulation OFDM. L’impédance de l’antenne réceptrice présente 
quasiment les mêmes valeurs que celle de l’antenne émettrice et doit être chargée de manière à 
compenser cette même réactance, pour présenter une charge résistive très faible (voisine de 
celle de l’enroulement Jr = JÅ&$%9) sur la même plage de fréquence que l’antenne émettrice 
pour maximiser la puissance reçue. Il s’agit donc d’étudier les techniques de compensations 
actives de ces impédances de manière à augmenter la bande passante exploitable de ces 
antennes boucles. 

 
 

 
Figure 4-9. Partie réelles, imaginaires, module et phase de l’impédance Zp de la boucle émettrice (tableau 4.2) 
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4.3.2 Techniques d’adaptations actives à large bande  

Les circuits d’accord passifs classiques sont composés d’inductances et de 
condensateurs qui permettent d’annuler la partie imaginaire de l’impédance des boucles 
émettrices et réceptrices. Un réseau de réactances, composé d’éléments passifs, se caractérise 
par une alternance de pôles et de zéros de la partie imaginaire de son impédance équivalente. 
Ce comportement a été mis en évidence et démontré en 1924 par R.M. Foster [191] qui donna 
son nom au théorème qui prédit cette distribution alternative de pôles et de zéros. On déduit de 
ce théorème les limites de bandes passantes d’antennes modélisées par des circuits LC [192]. 
Par conséquent, un réseau passif, réactif, d’adaptation d’impédance ne peut pas permettre 
l’élargissement de la bande passante d’une antenne, que par distribution de pôles et de zéros au 
voisinage desquels l’atténuation (et le coefficient de réflexion) est minimum. Ainsi, le gain dans 
la bande passante élargie, par l’usage de ces techniques, ne peut donc être constant ni même 
linéaire [188] [193] [194] [195] [196]. Idéalement, les minima d’atténuation devraient alors être 
obtenus aux fréquences centrales des différentes sous-porteuses. Cette technique est délicate à 
mettre en œuvre, nécessite de nombreux réglages de précision et rend difficile l’évolution du 
système. L’élargissement de la bande passante de manière uniforme nécessite donc 
obligatoirement l’utilisation d’un système de compensation actif tant pour la boucle émettrice, 
que pour la boucle réceptrice. 

4.3.2.1 Élargissement de la bande passante du circuit émetteur 

4.3.2.1.1 Principes de fonctionnement 

L’émetteur est composé d’un modulateur délivrant un signal modulé ((6,o7 ou '6,o7), 
d’un amplificateur de puissance et d’un circuit d’adaptation d’impédance. L’élargissement de 
la bande passante consiste donc ici à maximiser et égaliser les courants d’excitations dans toute 
la plage de fréquence utile en utilisant un dispositif actif qui peut agir sur deux grandeurs 
distinctes. 

• Sur la tension d’alimentation de la boucle (0ø), délivrée par l’étage d’amplification de 
puissance (i) qui devra alors être piloté par une chaîne de régulation à commande en 
courant (cf. figure 4-10). Dans ce cas, l’image du signal modulé ((6,o7) est comparée 
soit à la mesure du courant d’alimentation de la boucle (4•22/), soit à un modèle de son 
comportement. La loi de commande, implémentée dans le correcteur, doit permettre de 
limiter les distorsions engendrées par les non linéarités éventuelles des étages 
d’amplification et de couplage de la charge. 

 
Figure 4-10. Principe d’élargissement de la bande passante de l’antenne émettrice par contrôle de courant. 
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• Sur l’impédance apparente de la boucle (È8 ), en introduisant en sortie de l’étage 
d’amplification de puissance (A) un dispositif de compensation de la réactance de 
l’antenne. Dans l’idéal, cette charge active de compensation devrait également permettre 
de compenser les variations de la résistance équivalente (ℜˆ	È1 = 	È•22/˜ = 	N1) de la 

boucle émettrice (cf. figure 4-11). L’élément d’adaptation d’impédance actif peut être 
modélisé à l’aide d’un quadripôle dont certains termes de la matrice impédance [È&?] se 

caractérisent par des parties imaginaires ou réelles négatives. 

 
Figure 4-11. Schéma de principe d’élargissement de la bande passante de l’antenne émettrice par adaptation 

active de l’impédance de la boucle. 

 
Ces deux méthodes peuvent être utilisées de manière indépendante ou combinée. 

Cependant, ces techniques doivent satisfaire certains critères inhérents aux contraintes de 
fonctionnement de la modulation OFDM employée. En effet, dans la mesure où les sous-
porteuses sont modulées par une technique M-aire, les dispositifs de compensations doivent 
présenter une fonction de transfert faiblement perturbatrice pour chacune d’elles. Ainsi, les 
variations de gain et de phase de ces transmittances doivent être négligeables sur toute la plage 
de fréquence occupée par chaque sous-porteuse modulée. 

4.3.2.1.2 Choix et caractérisation d’un modèle 

Dans la configuration idéale (boucles parfaitement alignées), les simulations montrent 
que la transmission est envisageable pour un courant d’excitation de l’antenne voisin de 1,3A 
correspondant à une puissance émise de l’ordre de 1,3W. Dans ce cas, le dispositif actif 
d’adaptation de puissance doit permettre de satisfaire la relation suivante : 

´ 	4•22/ = 	42,`3ou			i. 02,`3 = 0ø = 	Nµ&$%1. 	4•22/ 												∀` ∈ (30Oí_ − 100Oí_), (4.47) 

avec 	(�66/ , le courant circulant dans l’antenne boucle et 	(6,o7 = 		c.íóòôö
	2õúhùû

	 , le courant 

proportionnel à la tension modulée ('6,o7) délivrée par le modulateur OFDM.  
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Ainsi, si nous choisissions d’utiliser le couplage par un quadripôle actif de 
l’amplificateur de puissance (2nd solution), sa matrice impédance devrait donc satisfaire : 

⎩⎪⎪
⎪⎨
⎪⎪⎪
⎧

	
ÿÈ[[ È[<È<[ È<<Ÿ . ÿ 4ø−4•22/Ÿ = ÿÈ[[ È[<È<[ È<<Ÿ . ÿ 4ø−42,`3Ÿ = ÿ 0ø0•22/Ÿ = ÿ 		i. 02,`3−È1. 42,`3Ÿ

4•22/ = 0•22/(È• + È!)È1(È• + È!) + (Kg)<	
Zavec	M ≈ 4,1. 10C¿"n í	et	ω < 10m	"68/: ⟹ (Mω)< ≪ Z¡. 2Nµ&$%6[
⟹ 4•22/ ≈ 0•22/È1 = 0•22/Nµ&$%1 + N$*0 + Nï$= + ¢. L61. g = 		i. 02,`3	Nµ&$%1

 (4.48) 

 En choisissant	È<[ = −È[< = Nø et È[[ = È<< = 0, nous obtenons : 

⎩⎪⎪
⎨⎪
⎪⎧		i. 02,`3	Nµ&$%1 ÿ 0 −NøNø 0 Ÿ . )− È1Nø−1 * = 		i. 02,`3 + 1−È1	Nµ&$%1,Si ∶(ì = È1−Nø (îïñó = − È1Nø 		G. 'îïñó	JãåâVç

 

(4.49) 

 

 

 

(4.50) 

 Or, la matrice impédance ¨ 0 −JòJò 0 ≠ correspond à celle d’un gyrateur [197] inséré 

entre l’amplificateur et l’antenne (cf. figure 4-12).  

 
Figure 4-12. Adaptation active d’impédance à gyrateur. 

 
En fixant la résistance de gyration Jò = 	JÅ&$%1 et en considérant que l’amplificateur 

de puissance est chargé par l’impédance d’entrée du gyrateur (°3 = 2ü
v

ôû
), alors l’adaptation 

d’impédance peut être réalisée. Sur la plage de fréquence utile, °1 = JÅ&$%1 + J$*0 + JÇ$É +è. L9&1. < ≈ è. L9&1. < (cf. figure 3-7), la charge de l’étage de puissance devient capacitive et 

peut être assimilée à : 

È8 = Nø<È1	 = Nø<Nµ&$%1 + N$*0 + Nï$= + ¢. L61. g	 ≈ Nø<¢. L61. g	 (4.51) 
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Le courant absorbé par l’étage d’entrée du gyrateur sera alors : 

48 = 0øÈ8 	 = 	i. 02,`3 Nµ&$%1 + N$*0 + Nï$= + ¢. L61. gNø<	 = −4ø ≈ 	42,`3 . ¢. L61. g	Nµ&$%1	 (4.52) 

 Nous constatons que le courant de charge de l’amplificateur de puissance ((ò) satisfait 
bien à la condition de l’équation 4.50 mais est déphasé de 180°, ce qui n’affecte en rien la 
validité de ce circuit d’adaptation d’impédance, ni la qualité de la transmission. Le courant dans 
l’antenne est donc bien proportionnel au signal modulé 		'6,o7 et le gyrateur compense son 
caractère inductif.  
 
 Bien que séduisante, en raison du faible nombre de réglages nécessaires, cette première 
solution, requiert l’utilisation d’amplificateurs linéaires de puissance supplémentaires 
[198][199][200][201]. Nous pouvons toutefois remarquer que : 

• il est possible, par un raisonnement similaire, de positionner le gyrateur en amont de 
l’amplificateur de puissance de manière à introduire une distorsion au préalable du 
signal modulé '6,o7 	; 

• la très faible valeur de la résistance de gyration (Jò = 	JÅ&$%1 ≈ 0,78	Ω	à	657YD)  

nécessite une très grande précision des valeurs des composants et peut rendre le 
système difficile à réaliser et très sensible aux conditions ambiantes (température, 
humidité, bruits divers, etc…) ; 

• quelle que soit la position du circuit actif d’adaptation impédance, la linéarité de 
l’ensemble de la structure, ainsi que sa sensibilité aux perturbations, constituent une 
limite importante.  

Une seconde approche consiste à utiliser un système de contrôle du courant circulant dans 
la boucle ((�66/) (cf. figure 4-10). Un tel dispositif fait intervenir une boucle de rétroaction qui 
permet alors d’asservir ce courant d’excitation au signal modulé ((6,o7) (cf. équation 4.47). 
Dans cette solution, le correcteur et le dispositif de mesure de la grandeur asservie doivent être 
soigneusement étudiés et dimensionnés. Bien qu’une grande diversité de solutions soient 
envisageables pour implémenter un tel dispositif, certaines contraintes de fonctionnement et de 
mise au point permettent de favoriser le choix de certaines techniques : 

• de par la dynamique du signal modulé, la linéarité nécessaire aux modulations et la 
puissance mise en jeu, une solution analogique est privilégiée car elle limite les 
distorsions induites par un dispositif de commande ou de puissance discret 
(harmoniques de découpage, temps de commutation, délais d’échantillonnage...) ; 

• le système doit limiter le nombre de réglages et d’organes de puissances afin de limiter 
les coûts et la mise au point ; 

• le système doit être robuste, compact et pouvoir fonctionner en boucle fermée ou en 
boucle ouverte. 
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Pour nos expérimentations, nous avons opté pour la conception d’une solution hybride, 
utilisant un unique amplificateur de puissance et un correcteur linéaire à compensation de pôles 
qui autorise un fonctionnement dégradé en boucle ouverte du dispositif de contrôle. Le signal 
de tension modulé ('6,o7) délivré par le modulateur est pré-amplifié, puis converti en une 
image en courant ((6,o7) qui est traitée par le correcteur à compensation de pôle qui fournit à 
l’amplificateur linéaire de puissance le signal de tension adéquate. La loi de commande est donc 
réalisée en insérant un circuit de compensation du modèle équivalent de l’impédance de boucle 
(°C##1) incluant une capacité de couplage série. L’ensemble satisfait à l’équation harmonique 

suivante, qui correspond à celle d’un amplificateur de transimpédance de facteur [5: 

4•22/(¢g) = 02,`3(¢g)N = 0•22/(È• + È!)ÈX##1(¢g). (È• + È!) + (Kg)< 	avec	È• + È! = 2Nµ&$%6 
 ⇒ 02¬4(¢g) = ((¢g). 02,`3(¢g), (4.53) 

où T(è<) représente la fonction de transfert du correcteur linéaire à compensation de pôle. La 
tension  '6ö8 délivrée par la sortie de l’amplificateur de puissance alimente la boucle. Le terme 
R représente une résistance de charge équivalente qui permet de fixer l’amplitude du courant 
d’excitation (I•22/(¢g)). L’impédance de la boucle, avec sa capacité de couplage série (Cò), 
s’exprime sous la forme d’un circuit RLC série : 

ÈX##1(¢g) = N%s"#&X(¢g) + ¢. w61. g + 1¢. !ø . g = 1 − w6& . !ø . g< + ¢. N%s"#&X . w61. g¢. !ø . g , (4.54) 

avec J%U"#&C(è<) = ℜª	Èæº , le modèle équivalent de la résistance intrinsèque de la boucle 

émettrice. Le schéma de principe correspondant à cette structure est donné sur la figure 4-13, 
duquel on déduit l’expression du correcteur T(è<) : 

((¢g) = - N<-. N. N[1 . 1 + w%s . !ø . g< + ¢. N%s"#&X . w61. g¢. !ø . g ≈ - N<-. N. N[1 . ÈX##1(¢g) 

en	posant	w%s = w61 − K<2Nµ&$%6. !ø ≈ w61	si		 K<2Nµ&$%6. !ø ≪ w61 

 

(4.55) 

Qui permet d’obtenir l’expression souhaitée de 4•22/(¢g) si ≈ = R= R<⁄  (cf. équation 4.53). 

 
Figure 4-13. Schéma simplifié d’une structure permettant de synthétiser la fonction de transfert ç(�ñ) qui 

regroupe le correcteur à compensation de pôle et l’amplificateur de puissance de l’émetteur. 
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 Un tel correcteur nécessite donc une connaissance précise des valeurs des impédances 
de boucles qui peuvent varier avec les conditions externes. Cette structure peut être insérée dans 
un asservissement (cf. figure 4-14). Les modèles du correcteur complémentaire (!(¢g)) et du 
capteur de mesure du courant de boucle (K(¢g))	seront étudiés dans les sections suivantes. 

 
Figure 4-14. Schéma simplifié du modèle d’asservissement de courant de la boucle émettrice. 

4.3.2.1.3 Dimensionnement 

Afin de quantifier les tolérances des composants, la dynamique et la sensibilité de nos 
solutions, nous avons utilisé un modèle de simulation implémenté sous MATLAB-SIMULINK 
(cf. figure 4.15) permettant d’introduire une erreur dans les impédances de compensation du 
correcteur (((¢g)).  

 
Figure 4-15. Schéma de simulation du circuit émetteur asservi en courant par compensation de pôles. 

 
 Dans ce modèle de simulation, nous avons tout d’abord approximé, par une forme 
quadratique, le comportement en fréquence de ℜˆ	È1˜, en s’inspirant de son évolution (cf. figure 

4-7) (compensé par une résistance fixe de 0,7Ω) : ℜˆ	È1˜ ≈ 	N/; + 	N/[. g< = 0,2 + 1,54f< . 10C[;. g< 

⇒ ÈX##1(¢g) ≈ 1 − w6&1. !ø . g< + ¢. 	N/;. w61. g + ¢	N/[. w61. gn¢. !ø . g  

(4.56) 

Ensuite, nous avons réalisé l’adaptation d’impédance à 65kHz grâce au condensateur !ò  
déterminé par l’équation : 1¢. !ø . g = w61. g ≈ 33. 10Cm. (2f. 65. 10n) ⇒ !ø ≈ 1807>. (4.57) 

 

 

5B2:† 
5B0°E 

5¢BB2 
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Avec cette valeur, nous avons vérifié que l’approximation de l’équation 4.55 est bien 
satisfaite : 

w%s = w61 − K<2Nµ&$%6. !ø ≈ 33. 10Cm − (4,1. 10C¿)<"m. 2.0,2.180. 10Co ≈ w61 ≈ 33. 10Cmí. 
 
Nous avons aussi considéré que des erreurs de compensation de l’ordre de ±10%, pour 

chacun des composants de ÈX##1 , étaient représentatives des cas les plus défavorables.  

Nous avons finalement simulé la réponse en fréquence du dispositif en boucle ouverte 

(-8.6(è<) = @£óó§
@ó§•¶

(è<), cf. figure 4-16) puis en boucle fermée (-8.,(è<) = @£óó§
@óòôö

(è<), cf. 

figure 4-17). Pour la simulation en boucle fermée, nous avons modélisé le correcteur 
complémentaire (!(¢g)) comme un simple amplificateur (de gain 100). Le dispositif de mesure 
du courant a été considéré comme une chaîne de retour unitaire perturbée par un bruit blanc 
gaussien (0,01W répartis sur 100kHz) dont la source a été ramenée en sortie de l’étage de 
puissance. Le comportement fréquentiel de tous les amplificateurs intégrés et de puissances a 
été modélisé en les approximant par un modèle de filtre passe bas d’ordre 1 (bandes passantes 
à -3dB égal aux gains nominaux, pente du gain dans la bande coupée de -20dB/décade). 
 

Figure 4-16. Diagrammes de Bode des résultats de simulation en boucle ouverte du correcteur à compensation de 
pôles présentant une mauvaise compensation (+10% d’erreur sur chaque valeur de composants) 
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Figure 4-17. Diagrammes de Bode des résultats de simulation en boucle fermée à correction par compensation 
de pôles (+10% d’erreur sur chaque valeur de composants) 

  
Comme attendu, nous constatons que le système asservi (stable et précis) améliore les 

performances du dispositif de compensation de pôles sur toute la plage de fréquence utile. En 
effet, lorsque le système est asservi, le gain varie de moins de 1dB, tandis que la phase du 
courant de boucle reste négligeable (<2°) sur toute la plage de fréquence [10kHz-100kHz] (cf. 
figure 4.17). Ces résultats permettent d’envisager l’utilisation d’une modulation QPSK pour 
moduler les sous-porteuses OFDM. Nous remarquons que même sans boucle d’asservissement 
(boucle ouverte, cf. figure 4-16), l’atténuation reste acceptable (de -8 à 10dB). Cependant, la 
variation importante de phase ( ≈ 70° ), impose l’utilisation d’un grand nombre de sous-
porteuses pour la rendre acceptable au voisinage de chacune d’elles. 
 La dynamique de sortie en tension des amplificateurs de puissance doit permettre de 

fournir un courant (¢(C##17*+(è<)¢) d’environ 1,5A sur une charge dont l’impédance maximale 

(¢°C##17*+(è<)¢) est d’environ 24	Ω à 30kHz et de 13Ω  à 100kHz (cf. figure 4-18). Son slew-

rate en tension doit donc être supérieur à 1,3V/µs sur une plage maximale de 36V ('6ö87*+ =¢°C##17*+(è<)¢. ¢(C##17*+(è<)¢). On constate sur la figure 4-18 que le module de l’impédance ¢°C##17*+(è<)¢ de la boucle passe par un minimum à la fréquence de résonance de 65kHz pour 

laquelle la tension d’excitation associée à une éventuelle sous-porteuse devra être minimale. 
C’est donc cette courbe d’impédance qui caractérise et explique la différence des formes d’onde 
entre les signaux de courant asservi (C##1 et de tension en sortie de l’amplificateur.  
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De plus, sur la plage de fréquence utile allant de 30kHz à 100kHz, l’impédance ¢°C##17*+(è<)¢  moyenne est d’environ 10,4 	Ω . Ceci nous permet d’approximer la valeur 

efficace de la tension en sortie de l’amplificateur à environ 16V (pour ¢(C##1¢%ÉÉ ≈ 1,5A). 

 

Figure 4-18. Évolution de l’impédance de boucle óòtßß=(�ñ))	ó incluant le condensateur de couplage ê® 
 
 Avec un tel dispositif, nous avons montré qu’il était donc possible d’élargir et d’égaliser 
la bande de fréquence utile du circuit émetteur d’un système de transmission magnéto-inductif. 
Pour que l’ensemble du système soit fonctionnel, il est indispensable d’étendre symétriquement 
la bande passante côté récepteur. 

4.3.2.2 Élargissement de la bande passante du circuit récepteur 

4.3.2.2.1 Principes de fonctionnement 

Pour le récepteur, l’augmentation de bande passante consiste essentiellement à 
maximiser et égaliser les courants induits dans la boucle réceptrice dont l’intensité reste 
extrêmement faible (< 100kA) sur toute la plage de fréquence utile. Le récepteur est composé 
d’un étage d’adaptation d’impédance, d’un circuit d’amplification et d’un démodulateur. Cette 
amplification égalisée peut être réalisée en agissant sur trois éléments du système de réception. 

• Sur l’impédance apparente de la boucle, vue de l’étage d’amplification du récepteur, 
en introduisant en série un dispositif de compensation de la réactance intrinsèque de 
l’antenne. Dans l’idéal, cette charge active de compensation devrait également 
permettre de compenser les variations de la résistance équivalente (ℜˆ	È1˜ = 	N1) de la 

boucle émettrice (cf. figure 4-19). L’élément d’adaptation d’impédance actif peut être 
modélisé à l’aide d’un quadripôle dont certains termes de la matrice impédance [Z] se 

 Fréquence (x10kHz) 

Impédance óòtßß=(�ñ))	ó 
Ohms 

Valeur moyenne de óòtßß=(�ñ))	ó	 (sur la plage de 30kHz à 100kHz) ≈ 10,4Ω 
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caractérisent par des parties imaginaires ou réelles négatives. Un tel dispositif de 
compensation doit être parfaitement adapté à l’impédance de l’antenne qui peut 
malheureusement varier avec les conditions extérieures. 

 
Figure 4-19. Schéma de principe d’élargissement de la bande passante de l’antenne réceptrice par compensation 

active de l’impédance intrinsèque de la boucle. 
 

• Sur les gains de l’étage de pré-amplification, pour chacune des fréquences (fk) des 
sous-porteuses, en introduisant pour chacune d’elles un système de contrôle 
automatique de gain (CAG) (cf. figure 4.20). Le contrôle du gain peut être réalisé par 
une boucle d’asservissement locale, utilisant l’enveloppe de chaque sous-porteuse en 
guise de signal de contre-réaction. Ainsi, chacune des sous-porteuses se voit alors 
amplifiée de manière adaptée puis additionnée pour obtenir un signal égalisé sur 
l’ensemble de la bande passante. Toutefois, cette seconde méthode, qui reste 
complexe, est souvent intégrée dans des circuits dédiés à un type d’application. Elle 
suppose que la sensibilité du système d’amplification soit suffisante au regard du 
rapport signal sur bruit pour filtrer le signal utile modulé de chaque sous-porteuse ; et 
que la dynamique du système de contrôle permette d’ajuster le gain sans introduire de 
distorsion importante au voisinage de fk. 

 
Figure 4-20. Schéma de principe d’égalisation de la bande de fréquence de l’antenne réceptrice en utilisant 

un réseau de pré-amplification à contrôle automatique de gain. 
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• Sur la distorsion engendrée par le coefficient d’inductance mutuelle. Cette 

distorsion peut être introduite en analysant la sensibilité de la fonction de transfert en 
courant par rapport à la variation de fréquence dans la boucle réceptrice : 

FQR6(?Q)RE(?Q) = ∂∂g 4<(¢g)4[(¢g) = ∂∂g 0<;(¢g)jÈ•(¢g) + È/(¢g)k. 4[(¢g) 

= ∂∂g ¢K. g. 	4[(¢g)(È•(¢g) + È/(¢g)). 4[(¢g)) = ∂∂g ¢K. g(È•(¢g) + È/(¢g)) 

(4.58) 

Si la compensation est correctement réalisée dans toute la plage de fréquence (i.e. la 
partie imaginaire des impédances °�(è<)  et celle de °/(è<)  sont parfaitement 
compensées), cette expression devient : 

FQR6(?Q)RE(?Q) = ∂∂g ¢K. g(N• + N/(g)) = − ¢K(N• + N/(g))< ∂N/(g)∂g  (4.59) 

Dans les applications de transmissions MI classique [94] [202], la bande de fréquence 
du signal modulée est très étroite car voisine de la fréquence de résonance pour laquelle 
les antennes sont accordées. En outre, au voisinage de cette fréquence de résonance, la 
résistance équivalente des enroulements varie très peu (Rõ(ω) ≈ Rõ). La sensibilité de 
la fonction de transfert en courant par rapport à la variation de fréquence dans la boucle 
réceptrice au voisinage de cette fréquence centrale est quasiment nulle : 

FQR6(?Q)RE(?Q)/
Q≈QF

≈ ∂∂g ¢K. g;(N• + N/) ≈ 0 (4.60) 

Ceci explique que les auteurs de ces travaux aient négligé la distorsion introduite par 
cette réactance de mutuelle induction dans leur modèle de transmission. Ils ont 
considéré que le gain de la fonction de transfert était indépendant de la fréquence dans 
la bande utilisée par la modulation. Cependant, lorsque la plage de fréquence utilisée 
est élargie, cette sensibilité de la fonction de transfert n’est plus négligeable. Ainsi les 
sous-porteuses de la modulation OFDM que nous souhaitons utiliser subissent une 
distorsion en fonction de leur fréquence. Ce comportement inductif doit donc être 
compensé par un dispositif ayant un comportement intégrateur. 

 
Ces trois techniques peuvent être utilisées de manières complémentaires. Compte tenu des 

valeurs extrêmement faibles des courants induits, les circuits actifs d’adaptation d’impédance 
et de pré-amplification doivent présenter des niveaux de bruits extrêmement faibles. De plus, 
les distorsions d’amplitudes et de phases des transmittances des étages d’entrée doivent être 
suffisamment faibles au voisinage de chaque sous-porteuse, pour ne pas impacter les taux 
d’erreur binaire. 
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4.3.2.2.2 Caractérisation d’un modèle de compensation 

Pour atteindre nos objectifs, nous avons choisi de combiner les 3 solutions précédentes 
en adaptant l’impédance et en annulant la distorsion de couplage. Les contributions de ces deux 
dispositifs analogiques sont complétées par la mise en œuvre de techniques d’égalisation 
intégrées dans un circuit programmable dédié à la modulation/démodulation OFDM (cf. partie 
4.3.3). 

Pour réaliser l’adaptation active d’impédance, la boucle réceptrice doit être chargée par 
une impédance très faible, afin de maximiser la puissance reçue. L’utilisation d’un étage 
d’entrée de forte impédance est donc inappropriée pour mesurer le signal induit. Une solution 
consiste alors à utiliser un amplificateur à transimpédance (TIA35), destiné à collecter et 
convertir les courants d’induction en une tension exploitable par les étages d’amplification et 
de démodulation. Les TIA sont des amplificateurs sensibles qui se caractérisent par une 
impédance d’entrée extrêmement faible, ce qui en fait des dispositifs très bien adaptés à la 
mesure des très faibles courants (<100	¿G)  [203]. Intégrés, de tels amplificateurs présentent 

également des niveaux de bruits très faibles (<10¿G/√YD), de larges bandes passantes (>1GHz) 
et sont fréquemment utilisés dans des  systèmes de transmission à haut débit [204]. Leur 
caractéristique de transfert peut se mettre sous la forme : 

ÿÈRƒ(¢g) È2R(¢g)ÈR2(¢g) È2¬4(¢g)Ÿ . ÿ4%4Ra(¢g)464Ra(¢g)Ÿ + ÿ7%(¢g)76(¢g)Ÿ = ÿ084Ra(¢g)0!4Ra(¢g)Ÿ	, (4.61) 

où °@6(è<) est la transimpédance de l’amplificateur TIA, ≥%(è<) et ≥9(è<) ses bruits d’entrée 
et de sortie intrinsèques caractérisés par leurs densités spectrales de puissance et (%8@c(è<) et (98@c(è<)  les courants d’entrée et de sortie. Idéalement les impédances d’entrée °@ú(è<), de 
couplage inverse °6@(è<) et de sortie °6ö8(è<) doivent être nulles. 

Si un circuit d’adaptation d’impédance de l’antenne est utilisé, il doit être inséré en série 
avec cet amplificateur. Cette charge série peut alors élargir la plage de fréquence si la partie 
imaginaire de son impédance s’oppose au comportement de celle de l’antenne. La littérature 
décrit de tels dispositifs, désignés par le terme « impédance non-Foster»36, pour réaliser des 
circuits adaptations actives d’impédances [189] [190]. Un réseau d’adaptation « non-Foster » 
présente une réactance c(<)  et une susceptance »(<)  qui varient négativement avec la 
fréquence : 

∂∏(g)∂g < 0	et	 ∂0(g)∂g < 0 (4.62) 

 
 
 
35 TIA : Transimpedance Amplifier 
36 Traduit de l’anglais « non-Foster impedance » 
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 Ce comportement indique que ces dispositifs produisent de l’énergie réactive 
contrairement aux composants passifs (inductance et condensateurs). Pour réaliser de tels 
dispositifs, il est possible d’utiliser des convertisseurs d’impédance (NIV37)  ou des gyrateurs. 
La matrice impédance du quadripôle équivalent d’un NIV chargé par une charge (È•ƒR≈) est 
donnée par [205] : 

⎩⎪⎪
⎪⎨
⎪⎪⎪
⎧

	
:#	 ÿÈ[[ È[<È<[ È<<Ÿ . ÿ484! Ÿ = ÿ080!Ÿ 	&$	0! = −È•ƒR≈ . 4!

Lqimpédance	dqentrée	souhaitée	sqécrit:
		Z∆ = 0848 = È[[. È•ƒR≈ + È[<È<[. È•ƒR≈ + È<< = −¯È•ƒR≈⇒ ÿÈ[[ È[<È<[ È<<Ÿ = ÿ 0 −∏. È<[È<[ 0 Ÿ

 (4.63) 

 Dans cette configuration, les impédances d’entrée des quadripôles sont mises en série 
avec celles de la boucle réceptrice (cf. figure 4-21). La tension délivrée par le TIA (Vùûü†) doit 
idéalement annuler la distorsion introduite par le coefficient d’inductance mutuelle M dans la 
plage de fréquence utilisée. Cette opération peut être effectuée par un étage intégrateur 
supplémentaire permettant de compenser l’effet de cette réactance équivalente. 
 

 
Figure 4-21. Association des quadripôles équivalents des TIA et NIV du circuit d’adaptation récepteur.  

 

 
 
 
37 NIV : Negative Impedance Inverter 
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4.3.2.2.3 Dimensionnement 

Pour la bande de fréquence de travail choisie, une charge présentant une impédance non-
Foster a été implémentée à l’aide d’un NIV (cf. figure 4-22). Dans cette structure, l’impédance 
de charge °�ú@í est le condensateur C, tandis que le coefficient G est fixé par le rapport J\/J;. 
Ainsi l’impédance équivalente à ce circuit s’écrit : 

∏(g) = Z∆ = −¢. Nl. !. gNn  (4.64) 

 

 
Figure 4-22. Schéma de principe de l’étage d’entrée du récepteur utilisant un convertisseur d’impédance 

négative et un amplificateur de transimpédance. 

Le courant (=	dans le circuit d’entrée récepteur s’exprime alors : 

⎩⎪⎨
⎪⎧4<(¢g) = 0<;(¢g) − 7%s(¢g)Nµ&$%6 + ¢. w66. g + ∏(g) + ÈRƒ(¢g) = 0<;(¢g) − 7%s(¢g)2. Nµ&$%6∏(g) = −¢. w66. g ⇒ Nl. !Nn = w66																																																																 	, (4.65) 

 

(4.66) 

où '=>(è<) est la tension aux bornes de la boucle à vide. Le bruit ≥%U(è<) est équivalent à la 

somme des bruits de tension induits dans cette maille d’entrée (en orange sur la figure 4.22) : 

7%s(¢g) =7%(¢g) + 73R(¢g) + 7ƒR≈(¢g) (4.67) 

où ≥7@(è<) est le bruit induit dans la boucle réceptrice dans la liaison magnéto-inductive et ≥ú@í(è<) est le bruit dû au circuit de conversion d’impédance NIV.   

 

ä[\(�ñ)− ÜG_(�ñ) 

Ü>(�ñ) 

Ü,_©(�ñ) 
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 Pour maximiser la puissance reçue, l’impédance d’entrée °@ú(è<) = J@ú  doit être 
normalement égale à JÅ&$%9  (cf. équation 4.40), ici considérée constante (~0,1Ω à 65kHz). 
Dans cette configuration, le comportement inductif de la boucle réceptrice est compensé par le 
NIV. Le courant collecté par le TIA, bien que bruité, peut être amplifié en tension pour délivrer 
le signal ('$) qui devra alors être démodulé. En exprimant 0<;(¢g) en fonction de 	4•22/ et en 
négligeant °6@(è<) et °6ö8(è<), il vient : 

⎩⎨
⎧0$(¢g) = − ¢. K. g. 	4•22/ + 7%s(¢g) + 76(¢g)Nµ&$%6 + ¢. w66. g + ∏(g) + NRƒ . ÈR2(¢g). ÈÅNm&$ ∶ÈR2(¢g) = Nk 	 (4.68) 

En considérant que 	(�66/ = 	íóòôö
2

 (cf. équation 4.53) et que l’impédance de contre-

réaction °S est un condensateur de valeur !2, nous obtenons : 

⎩⎪⎪
⎨
⎪⎪⎧0$(¢g) = (5	. 'îïñó + ¢ (5 . 7(¢g)K. g6≥&< ∶(5 = −Nk. KNm.!°. 2. N. Nµ&$%6&$7(¢g) = 7%s(¢g) + 76(¢g)

	 (4.69) 

 
Un tel dispositif peut donc effectivement élargir la bande de fréquence du signal reçu, à 

condition que le circuit de compensation soit idéalement réglé. Ainsi, le condensateur C et les 
résistances J@ú , J; et J\ doivent être très précisément choisis. Pour déterminer les tolérances 
des composants et leur impact sur la bande passante, il importe donc d’évaluer la sensibilité de 
la tension délivrée par ce dispositif aux valeurs des différents composants : 

F-,5G,5H,5IJ≈A = Fv≈A . jF-v + F5Gv + F5Hv k + F5IJ≈A = H0$H∏ -H∏H! + H∏HNn + H∏HNl1 + H0$NRƒ	 (4.70) 

Avec : 

⎩⎪⎪
⎪⎨
⎪⎪⎪
⎧Fv≈A = H0$H∏ = F5IJ≈A = H0$HNRƒ = −0$(¢g)Nµ&$%6 + ¢. w6&6. g + ∏(g) + NRƒF-≈A = H∏H! = −¢. Nl. gNn 																																																																										

F5G≈A = H∏HNn = +¢. Nl. !. gNn< 																																																																			
F5H≈A = H0$HNl = −¢. !. gNn 																																																																																																																														

	 (4.71) 

Il vient : 

F-,5G,5H≈A =	 −0$(¢g)Nµ&$%6 + ¢. w6&6. g + ∏(g) + NRƒ ÿ1 + ¢. gNn -−Nl + Nl. !Nn 	− !1Ÿ (4.72) 
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Finalement, si la condition de l’équation 4.66 est vérifiée, alors la variation relative de 

la tension de sortie de l’étage d’entrée du récepteur (ici indépendante de 	'6,o7  et des bruits) 
en fonction des variations de valeur des composants de compensation s’approxime par : 

⎩⎪⎨
⎪⎧H0$|(	¢™´¨≠=1,9(?Q)|; ) = (!. HNRƒ + ¢. g. (! Z− NlNn H! + Nl. !Nn< . HNn 	− !Nn . HNl[

(! = (52. Nµ&$%6
 (4.73) 

Nous distinguons dans cette expression de la sensibilité i) une partie réelle, liée à 
l’adaptation de la résistance de boucle induite par la résistance équivalente d’entrée de 
l’amplificateur de transimpédance, et ii) une partie imaginaire liée au circuit de compensation 
de l’inductance de boucle. Nous remarquons que l’influence d’une erreur d’adaptation de cette 
réactance varie proportionnellement avec : 

• la fréquence ; 

• l’écart avec valeurs idéales respectives des composants de c(<)	; 
• l’inverse de la valeur nominale de la résistance J;. 

Cette variation introduit un déphasage dans le signal présenté au démodulateur : 

,-.(0) + 20)) = ,-4567
⎝
⎜⎛
;<−>*>+ 2? + >*. ?>+, . 2>+ 	− ?>+ . 2>*A2>-.)/0 + 2>12 ⎠

⎟⎞	 (4.74) 

Le gain T2 a été fixé à une valeur d’environ 100mV/V. Les équations 4.66, 4.73 et 4.74 
nous ont permis de satisfaire un compromis entre les valeurs et les tolérances des composants 

visant à limiter … §íh
«K.íóòôö à	10% et ,-.(0) + 20)) à 10° sur toute la plage de fréquence.  

 
L’étage de démodulation du récepteur, que nous avons conçu et réalisé, utilise un circuit 

programmable dédié à la modulation/démodulation OFDM. Ce composant intègre également 
un préamplificateur d’égalisation dont le principe a été décrit précédemment (cf. figure 4-20). 
Il a été configuré de manière à compenser les imperfections de notre circuit d’adaptation 
d’impédance (par le réglage des fréquences des sous-porteuses et des filtres d’enveloppe et en 
insérant 3 sous-porteuses pilotes).  
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4.3.2.3 Simulation de la liaison MI large bande 

Les dispositifs d’élargissement de bande passante que nous avons étudiés sont destinés 
à établir une liaison MI sur une distance d’environ 10m dans une plage de fréquence utile (pour 
la modulation OFDM) située entre 30kHz et 100kHz. Ainsi, la fonction de transfert 
caractérisant ce couplage devrait présenter des variations de gain et de phase suffisamment 
faibles et un rapport signal sur bruit suffisamment élevé pour supporter une modulation large 
bande susceptible d’atteindre un débit de l’ordre 80kbps. Dans un premier temps, la démarche 
de validation de nos travaux a consisté à réaliser une simulation du couplage magnéto-inductif 
en incluant les circuits d’adaptation actifs de l’émetteur et du récepteur. L’objectif de cette 
première étape de simulation était d’analyser : 

• le comportement fréquentiel de la fonction de transfert de couplage en incluant les 
caractéristiques du canal MI sous-marin ; 

• le rapport signal sur bruit de la liaison ; 

• la sensibilité globale du couplage aux imperfections de compensation du circuit 
émetteur et du circuit récepteur. 

Nous avons donc construit un modèle de simulation paramétré en intégrant l’ensemble des 
éléments de la liaison MI à large bande sous forme de code MATLAB correspondant au 
synoptique de la figure 4-23. Dans ce modèle nous avons considéré : 

• une conductivité de l’eau de mer de 4,5 S/m ; 

• le modèle de permittivité présenté au chapitre 3 (cf. équation 3.12) ; 

• le modèle de gain en puissance de la liaison magnéto-inductive définie par l’équation 
4.35 ; 

• les dispositifs émetteurs (cf. figure 4.15) et récepteurs (cf. figure 5.22) étudiés 
précédemment en considérant i) d’une part que le circuit émetteur asservi délivre un 
courant sinusoïdal d’amplitude constante 1,5A sur toute la plage de fréquence et d’autre 
part, ii) une erreur d’adaptation du circuit récepteur d’abord nulle puis avec une erreur 

majorée à 10% de la valeur de l’inductance de la boucle  réceptrice m2Æ.-
2u

= P99 ±
10%n 	; 

• que l’expression de la tension '$ = 2Ø
•2∞-äA

. (= nous permettait de choisir les valeurs des 

composants ( !2 ≈ 39¿-,  Jv = 100Ω	 et JÜ = 100Ω ) de manière à ramener 
l’amplification de l’ensemble du circuit récepteur à une valeur suffisante pour 
compenser le coefficient d’induction mutuelle M (41¿Y	à	" = 10h). 
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Figure 4-23. Schéma du modèle de simulation de la liaison MI à large bande 

Le bruit dans le canal de transmission a été modélisé par des bruits blancs gaussiens 
[206] (cf. chapitre 2) comme décrits dans la littérature [92] [98] [183].  Nous avons ajouté à ces 
contributions de bruit, un bruit blanc gaussien modélisant l’ensemble des bruits électroniques 
introduits par les composants. La DSP équivalente de ces sources (U),3C ) a été évaluée à 
environ 0,1fW/Hz à l’aide des documentations constructeurs. Ce bruit équivalent correspond à 
la somme quadratique majorée des puissances des densités de bruits en tension ou courant 

(<10≥'/√Hz	 ou <10pA/√Hz	 38) [204] des différents étages du récepteur (étage de réception 
TIA, NIV, amplificateurs, ...). Les bruits ambiants anthropogéniques non gaussiens ont été 
négligés dans cette analyse car ils sont très dépendants du site d’installation et difficiles à 
quantifier à priori. Avec toutes ces considérations, le rapport signal sur bruit s’exprime 
finalement par : 

⎩⎪⎪
⎪⎨
⎪⎪⎪
⎧FRN = 10. =IÑ

⎝
⎛ J•7¥J9a')#< +	J94Z<+J98X<⎠

⎞		
J94Z = (W . L;. 5µ9																									J9a')# = (W . L* . 5µ9 = J94Z . L*L;J98X = BFJ8X . 5µ9																									

	, (4.75) 

 
 
 
38 Exemple de composants utilisés dans le circuit récepteur : OPA1S2384, INA116, … 
(https://www.ti.com/lit/ds/symlink/opa1s2384.pdf?ts=1591798115448&ref_url=https://www.ti.com/product/OPA1S2384) 
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où ,48¶  est la puissance du bruit thermique engendrée par les résistances intrinsèques de 
l’antenne réceptrice et la résistance équivalente de la charge à température ambiante (Œ> 
=290K) ; ,4c')#  la puissance du bruit atmosphérique, exprimée  grâce à la température 
équivalente de bruit Œ*, qui est de l’ordre de 80dB à 5m de profondeur en eau de mer (nous 
nous sommes basés sur la valeur à 100kHz des recommandations du CCIR/ITU en zones rurales 
Européennes [181], que nous avons majorée) ; ,43C  la puissance équivalente des bruits 
engendrés par l’électronique du récepteur ; 	T?  et 	5µ9  respectivement la constante de 
Boltzmann et la bande passante utilisée par le signal utile. 
 

Remarquons que dans le cas d’une modulation OFDM, il est judicieux de considérer le 
rapport signal à bruit relatif à chaque sous-porteuse. En effet, chacune d’elles, modulée en 
bande étroite, transporte un fragment de l’information globale pour lequel un BER peut être 
évalué. Ce BER est estimé à l’aide du rapport signal à bruit relatif à la plage de fréquence 
occupée par la sous-porteuse considérée. Ainsi, dans l’équation (4.75), la bande passante utile (jÅ4) n’est plus la plage de fréquence globale, mais uniquement celle utile à la sous-porteuse 
considérée. La puissance ,�: est alors la puissance reçue par le récepteur relatif à cette sous-
porteuse et est égale à la puissance totale reçue par la charge (,� ) dans toute la plage de 

fréquence, divisée par le nombre de sous-porteuses œ,�: ≈ /£
ú±û

–. Nous verrons par la suite que 

la modulation OFDM/QPSK cohérente offre un compromis optimal pour notre application avec 
une largeur de bande de jÅ4 =3kHz et 36 sous-porteuses (I91 = 36). Cette configuration nous 

permet alors d’améliorer considérablement le SNR obtenu. Les courbes de la figure 4-24 et 4-
25 représentent les résultats de simulation. Elles nous permettent d’évaluer et de comparer 
différents paramètres de transmission en considérant i) la charge du circuit récepteur 
parfaitement adaptée (cf. figure 4-24), puis ii) avec une erreur d’adaptation de 10% 	(cf. figure 
4-25). Ces courbes font apparaître : 

• le gain de transmission en puissance globale Ö∏"1(@) = 10—“u m/ä≤
/≥≤

nÜ 	; 
• le gain de transmission en puissance sur la charge Ö∏"�(@) = 10—“u m /£

/≥≤
nÜ 	; 

• le gain de transmission en courant Ö∏@(@) = 20—“u m@v
@y
nÜ 	; 

• le gain de transmission en tension Ö∏í(@) = 20—“u m íh
íóòôö

nÜ 	; 
• le rapport signal sur bruit SNR pour chaque fréquence sur une bande utile de 3kHz ; 

• le gain de transmission Q∏3(@)R,  du modèle de propagation du champ électrique décrit 

dans le chapitre 3, afin de  comparer la transmission MI avec la transmission EM. 
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Lorsque les réactances des circuits émetteurs et récepteurs sont idéalement compensées 
dans la plage de fréquence (cf. figure 4-24), nous remarquons que : 

• le gain de transmission en puissance sur la charge (∏"� ) de l’ordre de -90dB  est 
quasiment constant sur la plage de fréquence 30 kHz – 100 kHz. On note juste une 
légère variation de - 0,03dB/kHz. (-93dB à 10kHz et -90dB à 100kHz) ; 

• le gain de transmission de puissance globale (∏"1) est aussi quasiment constant sur la 

plage de fréquence (minimum de -87,52dB à 30kHz , maximum de -87,12dB à 100kHz 
). Il est supérieur de 3dB au gain ∏"�, ce qui est normal car la résistance de charge a été 
adaptée et choisie égale à la résistance d’entrée (J@ú ≈ JÅ&$%9) ; 

• le gain en courant (∏@) varie de -86dB à 30kHz à -77,6dB à 100kHz soit une variation 
moyenne de 0,12dB/kHz ; 

• le gain en tension (∏í) décroît légèrement avec la fréquence en passant de -3,7dB à 
30kHz à -5,4dB à 100kHz, soit une décroissance moyenne de -0,024dB/kHz ; 

• le rapport signal sur bruit (SNR) augmente de manière quasi-linéaire avec la fréquence, 
pour passer de 6,8dB à 10kHz à 24,1dB à 100kHz, soit une variation moyenne de 
0,19dB/kHz. Sur la plage de fréquence de 30kHz à 100kHz, ce rapport reste supérieur 
à 17,5dB ;  

• le gain du modèle de propagation du champ électrique (∏3) développé dans le chapitre 

précédent est supérieur à celui du modèle magnéto-inductif (∏"1 ), pour toutes les 

fréquences inférieures à 56kHz. Il semble donc plus avantageux d’utiliser une technique 
favorisant l’utilisation du champ électrique pour les faibles fréquences. 

Le déphasage (non représenté sur la figure 4-24) entre la tension reçue ('$) et la tension 
d’alimentation de la boucle émettrice ('6,o7) est alors constant et nul car '$ est délivrée par 
un intégrateur qui compense le déphasage entre les courants ( (= et (< ) qui vaut 90°. Notons 
que nous avons ici négligé le bruit de phase introduit par l’équation 4.69, une simulation 
spécifique à l’étude de ce bruit est présentée dans la suite (cf. figure 4.29).  
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Figure 4-24. Diagrammes de gains de la liaison magnéto-inductive intégrant les dispositifs d’élargissement de 
bande émetteur et récepteur idéalement adaptés (distance r=10m). 

 
  

 

∆ö< ≈ 8WX 
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Pour la bande de fréquences allant de 30kHz à 100kHz, nous constatons donc que pour une 
compensation parfaite des inductances, les conditions semblent réunies pour utiliser une 
modulation OFDM.  Dans le cas où l’inductance de la bobine n’est pas idéalement compensée m2Æ.-
2u

= P99 ± 10%n  (cf. figure 4-25), sur la plage utile, nous remarquons que : 

• l’ensemble des gains est inférieur de 10dB minimum par rapport à une adaptation idéale 
et un déphasage apparaît entre les courants primaires et secondaires ; 

• le gain de transmission de puissance globale (∏"1) varie de -0,12dB/kHz (maximum à -

96dB à 10kHz et minimum -107,8dB à 100kHz) ; 

• le gain de transmission en puissance sur la charge ( ∏"� ) varie de -0,14dB/kHz 
(maximum à -97dB à 10kHz et minimum -110dB à 100kHz) ; 

• Le gain en courant (∏@) varie également négativement en passant de -99dB à 10kHz à -
104dB à 100kHz, soit une variation moyenne de -0,05dB/kHz ; 

• le gain en tension (∏í ) présente une atténuation bien supérieure par rapport à une 
adaptation idéale en passant de -7,7dB à 10kHz à -28dB à 100kHz, soit une variation à 
un taux moyen de -0,22dB/kHz ; 

• la variation du déphasage (sans bruit) entre les tensions '$ et '6,o7 est d’environ 20° 
sur la plage 30kHz à 100kHz. Cette variation est identique pour les courants qui restent 
déphasés de 90° l’un par rapport à l’autre ; 

• Le rapport signal sur bruit en amplitude se dégrade de manière importante avec une 
perte de presque 15dB sur la bande de fréquences de 30kHz à 100kHz. Il s’agit d’étudier 
soigneusement l’influence de ce bruit sur le schéma de modulation envisagée. 

Notons que dans ce cas-là, la variation du gain en tension du signal (∏í) reste inférieure à 
13 dB sur la plage de 30kHz à 100kHz (cf. figure 4.25) avec un niveau de tension variant de 10R<v/=> ≈ 0,177'à 30kHz à 10R=ß/=> ≈ 39,8h'  à 100kHz. Cette variation d’amplitude 
nécessite une égalisation adaptative complémentaire pour les différentes fréquences des sous-
porteuses d’un signal OFDM. Nous remarquons également que l’avantage de l’utilisation de la 
technique MI par rapport à la technique EM favorisant l’utilisation du champ électrique décroît 
dans cette configuration. En effet, nous constatons que le point d’intersection des gains 
respectifs de ces méthodes (∏3  vs ∏"1) se décale vers les hautes fréquences (au voisinage de 

90kHz). Sur cette même plage de fréquence, la variation du déphasage de 20° engendre un bruit 
de phase supplémentaire au voisinage de chaque sous-porteuses du signal reçu. Il nous faut 
quantifier précisément ce bruit de phase afin d’étudier son influence sur le rapport signal à bruit 
pour choisir la modulation M-aire la plus adaptée. 
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Figure 4-25. Diagramme de Bode de la liaison magnéto-inductive intégrant les dispositifs d’élargissement de 

bande émetteur et récepteur, présentant une erreur d’adaptation de 10% de la partie imaginaire (distance r=10m). 
 
  

 

∆” ≈ ‘`°  

∆÷® ≈ _◊ÿŸ  
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La figure 4.26 représente l’évolution du gain en courant (∏@) en fonction de la distance et 
de la fréquence pour la même qualité d’adaptation d’impédance. Ce gain semble relativement 
constant sur toute la plage de fréquence et quelle que soit la distance. D’autre part, sa variation 
diminue avec la distance entre les antennes (-20dB entre 5m et 10m et -10dB entre 10m et 15m). 
Nous remarquons que même à des distances de 15m, ce gain laisse envisager une portée de 
transmission plus importante. Cette hypothèse doit être confrontée à l’étude du bruit.  

Figure 4-26. Gain en courant (ë_) en fonction de la distance et de la fréquence avec une charge présentant une 
erreur d’adaptation de 10% de la partie imaginaire. 

 
Les niveaux de bruits varient également considérablement avec la distance de transmission. 

La figure 4-27, représente l’évolution du rapport signal sur bruit en puissance en fonction de la 
distance (entre 1m et 15m) et de la fréquence. Nous constatons que le SNR en puissance décroît 
avec la distance pour passer des valeurs voisines de 60dB à une distance de transmission de 1m 
à des valeurs négatives (~-7dB) pour des distances de transmission de 15m. Notons toutefois 
que ces rapports signal à bruit sont ici calculés en considérant les puissances de bruits (,43C) 
engendrés par les circuits électroniques qui dépendent fortement de la technologie des 
composants envisagés. Ainsi, dans les mêmes conditions d’adaptation, le SNR peut être 
considérablement augmenté (> 20dB) si ces bruits d’origines électroniques étaient idéalement 
supprimés, comme le montrent les résultats de simulation de la figure 4-28, réalisée pour des 
distances de 5m, 10m et 15m en considérant ,43C = 0	¡/YD. 

 

 

X : distance r (m
) 

Y : fréquence (x10kHz)  

Z : Gain en courant (dB)  
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Figure 4-27. Simulation du SNR en puissance en fonction de la distance et de la fréquence sur charge mal 
adaptée (10% d’erreur de Lss) (õç¥=3kHz). 

 
 
 

Figure 4-28. Simulation du SNR sans sources électroniques (k¥`t = 0) sur charge mal adaptée (10% d’erreur de 
Lss) en fonction à différentes distances. 

 
  

 

 

X : distance r (m
) 

Y : fréquence (x10kHz)  

Z : SNR (dB)  
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Nous avons également étudié et simulé le rapport signal sur bruit de phase. Le bruit de phase 
s’évalue en prenant en compte d’une part, la variation de phase engendrée par une désadaptation 
d’impédance, et d’autre part en considérant la relation 4.69 qui relie la tension d’entrée du 
récepteur ('2) à la tension de consigne de modulation ('6,o7) et aux différents bruits engendrés 
par le système.  

• Le premier terme, relatif à l’imperfection de l’adaptation d’impédance, s’évalue en 
s’appuyant sur les résultats de simulation précédents. Nous maximiserons ce terme, en 
prenant une valeur d’environ 1,5°/kHz qui correspond à la variation de déphasage au 
voisinage du point où la désadaptation est la plus forte (10kHz). 
 

• le second terme est relatif à l’ensemble des bruits de transmission et induits par les 
circuits électroniques au niveau du récepteur. Ils sont contenus dans la partie imaginaire 
de la tension '$(è<)  (cf. équation 4.69). Le niveau de bruit de phase s’obtient en 
évaluant l’argument de cette tension : 

⎩⎪⎪
⎪⎪⎨
⎪⎪⎪
⎪⎧ 76≈$(¢g) = i"<$67 Z 7(¢g)K. g	. 02,`3[avec ∶7(¢g) = 7%s(¢g) + 76(¢g)où ∶7%s(¢g) = 09a')# + 094Z09a')# ≈ Ü4. (W . L* . 5µ9. N$*0094Z ≈ Ü4. (W . L;. 5µ9. N'et ∶	76(¢g) ≈ 10070√í_ ≈ 100. 10CoÜ5µ9

	 (4.76) 

Les termes '4c')#  et '48¶  représentent les sources équivalentes de bruits en tension 
atmosphériques et thermiques induits dans les enroulements de l’antenne réceptrice. 
Bien que la résistance équivalente radiative de cette bobine réceptrice soit usuellement 
négligée du fait de la très faible influence du courant induit dans le modèle du 
transformateur, elle constitue ici un élément générateur permettant de collecter et de 
convertir en tension les bruits atmosphériques ambiants. Le terme ≥9(è<) permet de 
prendre en compte les bruits en tension produits par les différents composants 
électroniques (cf. data sheet des constructeurs). Comme précédemment nous ne 
considérerons le bruit que dans la bande de fréquence utile à la transmission de chaque 
sous-porteuse (jÅ4=3000Hz). 
 
Le résultat de simulation du bruit de phase est donné figure 4-29 toujours dans le cas 

d’une charge mal adaptée (10% d’erreur de Lss). Nous constatons que le bruit de phase 
décroît quand la fréquence augmente et n’excède pas 76≈$ =	6° sur toute la plage de 
fréquence utile [30kHz-100kHz]. Nous remarquons aussi que le bruit de phase au voisinage 
de chaque sous-porteuse augmente avec la distance pour passer de 4,5° (@1m et 100kHz) 
à 6° (@15m et 100kHz). 



4 - Systèmes de transmissions numériques magnéto-inductifs  

 

 
 

  
Page 197 sur 238 

 

 

 

Figure 4-29. Simulation du bruit de phase au voisinage de chaque sous-porteuse du signal ä' pour des distances 
de transmission r variant entre 1m et 15m (õç¥=3kHz et äDIsG = 1ä). 

  
Pour un schéma de modulation des sous-porteuses de type m-PSK, la distance séparant 

deux états de phases successifs de la constellation est ∆⁄) = =^

)
. Le bruit de phase que nous 

obtenons nous permet donc d’envisager une modulation dont le nombre de points est limité par 
la marge de bruit : 

Y∆6))*+ = 360W)*+
> 2. 76≈$ = 12°⇒ W)*+ < 30  (4.77) 

 Une modulation 16-PSK serait envisageable si l’on ne tenait compte que de cette marge 
de phase. Ceci conduirait donc à une efficacité spectrale voisine de 4b/s/Hz, permettant 
d’obtenir un débit théorique maximal de l’ordre de 270kbps avec une modulation OFDM de 45 
sous-porteuses sur la bande de fréquences [30kHz, 100kHz]. Cette analyse, nous permet donc 
d’envisager sereinement l’utilisation d’une modulation OFDM à 36 sous-porteuses modulées 
en QPSK, afin d’atteindre le débit escompté de 80kbps. Toutefois les niveaux de bruits en 
amplitude constituent une limite importante qui impliqueront une conception soigneuse du 
récepteur et du choix des composants pour réaliser une telle liaison magnéto-inductive. 
 
 

 

 
y : Fréquence (x10kHz) 

x : Distance (m) 

z : Phase (°) 
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4.3.3 Réalisation d’un MODEM magnéto-inductif à haut débit 

Pour établir une liaison magnéto-inductive à haut débit, il est nécessaire d’intégrer les 
fonctions d’émission/réception étudiées précédemment dans un MODEM. Nous avons donc 
recherché et développé l’architecture d’un tel système permettant de réaliser des essais destinés 
à valider une partie significative de nos travaux.  

4.3.3.1 Fonctionnalités et architecture système 

Le système de transmission MI que nous avons conçu est destiné à transmettre des flux 
vidéo sous-marins. Il doit être autonome en énergie. En outre, notre approche consistait à créer 
un dispositif permettant d’explorer plusieurs configurations de tests, pour choisir une structure 
et des réglages optimaux. Nous avons donc opté pour la conception d’un prototype de MODEM 
polyvalent dont la configuration est modulable et permet de modifier les gains, les schémas de 
modulations OFDM et les bandes de fréquences (dans la gamme de 1kHz à 100kHz). Notre 
prototype intègre les fonctions suivantes : 

• un émetteur asservi en courant et implémentant le correcteur à compensation de pôle 
pouvant émettre avec une grande puissance (jusqu’à 100W crête), une dynamique de 
36V avec un slewrate de 4V/kr . La charge, couplée par deux condensateurs série 
(180nF/2000V), est connectée sur un pont en H configurable en demi-pont, dont chaque 
bras est une sortie d’amplificateur linéaire de classe AB conçu spécialement pour cette 
application. Le courant de charge est prélevé par une résistance de shunt de haute 
précision (0,01%) et d’un circuit amplificateur très faible bruit associé à un filtre à 
double cellule de Butterworth d’ordre 4 limitant la bande utile entre 1kHz et 100kHz ; 

• deux étages de réception. Le premier, construit autour d’un étage haute impédance, 
destiné à mettre en œuvre une liaison par champ électrique en bande étroite. Le 
second, destiné à mettre en œuvre une liaison magnéto-inductive, construit autour d’un 
circuit de réception en courant à très faible impédance de charge (calibrée par résistance 
de précision) avec une compensation d’impédance de boucle et utilisant un 
amplificateur de transimpédance (cf. figure 4-22). Ces deux étages d’entrée utilisent des 
composants très faibles bruits optimisés sur la bande utile ;  

• un étage d’amplification à gain programmable (PGA), piloté par le circuit 
modulateur/démodulateur numérique OFDM, qui permet d’adapter l’amplitude les 
signaux reçus ; 

• un modulateur/démodulateur numérique OFDM programmable, ayant une entrée/sortie 
de modulation analogique différentielle et intégrant un circuit d’égalisation. Ce circuit 
intègre deux cœurs ARM-CORTEX-M4 disposant des fonctionnalités de DSP 39 

 
 
 
39 DSP : « Digital Signal Processor », les fonctions de Fetching permettent d’optimiser les calculs de sommes de 
produits de facteurs 
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(fetching). L’un des cœurs étant disponible pour l’implémentation d’une pile de 
protocole réseau entièrement configurable ; 

• un bus de communication vers le processeur d’application externe au MODEM ( 
USART - liaison série 230kbps). 

L’architecture du MODEM est donnée figure 4-30, il est réalisé sur carte mère de dimension 
Lxlxh=10x8x3cm3. Nous avons routé ce design sur un PCB40 à 6 couches (cf. annexe 2). Une 
face est dédiée aux composants de puissances et organes de réglages (cf. photographie 4.31(a)) 
tandis que l’autre face (cf. photographie 4.31(b)) est réservée aux circuits de traitement du 
signal (Modulateurs, amplificateurs du récepteur, préamplificateurs…). La carte communique 
avec une carte externe d’application (de type Raspberry Pi, Arduino ou autres systèmes 
industriels propriétaires) via une interface série (USART). Les antennes se connectent sur des 
borniers capables de supporter 8A crêtes. L’ensemble est intégré dans un boitier étanche et 
alimenté par 6 batteries rechargeables de 7,2V. 

 

Figure 4-30. Architecture globale du MODEM Large Bande polyvalent 
 
 

 

 
 
 
40 PCB : « Printed Circuit Board » (circuit imprimé) 
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Figure 4-31. Photographies du prototype du MODEM EM/MI large bande polyvalent (a) vue de dessus 
(puissance) (b) et vue de dessous (traitement du signal). 

 

(a) (b) 

(a) 

(b) 

(b) 
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4.3.3.2 Paramètres de modulation OFDM 

Nous avons estimé qu’une technique de modulation à porteuses multiples (OFDM) 
pouvait permettre d’obtenir le débit souhaité de 80kbps dans la plage de fréquence envisagée 
[30kHz-100kHz]. La technique de modulation OFDM permet de compenser partiellement les 
irrégularités, de la fonction de transfert et de bruit, du canal de transmission, en considérant 
qu’au voisinage d’une sous-porteuse la phase et le gain varient faiblement. Ainsi, plus la 
technique de modulation d’une sous-porteuse présente une bande étroite, plus cette 
approximation devient valide.  Malheureusement, plus la bande est étroite, plus l’efficacité 
spectrale est élevée, à débit constant, et plus le rapport signal à bruit diminue entraînant des 
risques d’erreur accrus [207][208][209]. D’après ces mêmes travaux, le schéma de modulation 
OFDM / QPSK est l’un des plus robustes lorsque le canal est bruité. Nous avons donc opté pour 
ce type de modulation. Reste à déterminer le nombre (R61) de sous-porteuses nécessaires et 

l’efficacité spectrale envisageable (en fonction du rapport signal à bruit) nous permettant 
d’obtenir le débit binaire souhaité. 

 
En supposant que chaque sous-porteuse soit modulée en QPSK (efficacité spectrale de 

2b/s/Hz) avec un rythme binaire Œ? ≈ 330kr, un débit d’environ 3kbps [210] peut être atteint. 
Cependant, afin de limiter les risques d’interférences entre sous porteuses, il est d’usage de 
disposer d’un intervalle de temps entre chaque symbole à transmettre. Cet intervalle de garde 
(ou préfixe cyclique), noté Œ© , doit permettre de s’affranchir des perturbations liées à 

l’étalement des temps de propagation engendrés par les divers échos ou chemins multiples. En 
utilisant l’équation 3.26, le temps mis par le champ EM pour parcourir une distance de 1000m 
en eau de mer (\ = 4,5r/h) est d’environ 30kr, nous avons fixé un intervalle de garde à 60kr. 
Ainsi, en insérant ce préfixe cyclique suivi de 2 bits successifs de durée Œ? = 300kr, nous 
obtenons la durée de transmission totale d’un symbole (660	kr). La fréquence de transmission 

d’un symbole (@9 = 1
»…L+…M) est donc de 1515Hz. A cette fréquence de transmission, chaque 

sous-porteuse présente alors un lobe principal de largeur j,: = 2@9 = 2/(≥Œ? + Œ©)  soit 

environ 3030YD  [210] qui permet donc d’obtenir le débit binaire souhaité de 3kbps. En 
considérant notre plage de fréquences utilisable [30kHz, 100kHz], nous disposons donc d’un 
canal de largeur de bande totale de 70kHz, dans lequel nous pouvons équirépartir de 
nombreuses sous-porteuses [210]. Nous avons finalement disposé 36 sous-porteuses espacées 
de 1515Hz modulées en QPSK, sur une plage de fréquences allant de 35kHz à 90kHz pour 
atteindre un débit effectif maximum d’environ 108kbps (36×3kbps). 

Le circuit de modulation/démodulation que nous avons utilisé41 a été configuré pour 
numériser les signaux analogiques et les traiter (Filtrage numérique, FFT/IFFT42…) à une 
fréquence de 400ksps avec une résolution de 16bits. Chaque sous-porteuse reçue est filtrée de 

 
 
 
41 Référence du constructeur : MAX79356-ZENO (MAXIM Integrated) 
42 FFT/IFFT : Fast Fourrier Transform / Inverse FFT 
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manière à limiter les effets perturbateurs des lobes secondaires et à amplifier l’énergie contenue 
dans le lobe principal. En outre, l’amplificateur d’entrée dispose d’une fonction d’égalisation à 
CAG qui utilise d’une part, la détection d’enveloppe et d’autre part, un algorithme intégré 
d’estimation de sélection en fréquence du canal. Cette dernière technique nécessite de dédier 
quelques sous-porteuses à la transmission de signaux de références destinées à réaliser cette 
égalisation (par interpolation). Notons que ces porteuses pilotes permettent également de 
réaliser la synchronisation de phase (à l’aide de PLL 43 ) nécessaire à une démodulation 
cohérente et de limiter les effets de « Jitter » ou CFO44 qui altèrent le taux d’erreur [211]. Nous 
avons choisi d’équirépartir 3 sous-porteuses pilotes sur toute la plage de fréquences utilisée 
(48,75kHz, 62,5kHz et 76,25kHz) avec un symbole de référence de durée 2.Œ? (valant 	(10)=). 
Sur les 36 porteuses, il ne nous en reste donc que 33 pour la transmission des données utiles, 
limitant alors le débit effectif maximum à environ 99kbps.  

 
Afin d’évaluer les performances d’une telle modulation OFDM, il faut déterminer son 

BER. Plusieurs modèles de simulation [207][208][212][213] permettent d’évaluer le BER d’un 
signal modulé avec un schéma OFDM m-PSK en fonction du rapport signal à bruit par bit 
(V?/I>)dB. Ce rapport, exprimé en décibels, peut être évalué en estimant l’énergie nécessaire à 
la transmission d’un bit (V?) par rapport à la densité spectrale de bruit (I>) contenue dans le 
lobe principal d’une sous-porteuse [213]: 

⎩⎪
⎪⎪
⎨
⎪⎪
⎪⎧ }W ≈ J•7 . LWR; ≈ JW$ &'5J7JW$ &' = ¥J9a')#< +	J94Z<+J98X<

J•7 ≈ J•R61⇒ }WR; ≈ J•7JW$ &' LW . 5J7 ≈ J•R61. JW$ &' LW . 5J7
	, 

⇒ ZV™I0
[
¨≠

≈ 10=IÑ -}WR;1 ≈ FRN + 10 log(LW . 5J7) ≈ FRN + 10 log(3. 10Cl. 3.10n) 

⇒ ZV™I0
[
¨≠

≈ 	FRN − 0,4685 

(4.78) 

où ,�:  est la puissance transportée par chaque sous-porteuse reçue ; ,?$Æ&'  la puissance 
cumulée de toute les sources de bruit sur la bande de fréquences utile (limitée au lobe principal 
d’une sous-porteuse jÅ4 = j,: dans l’équation 4.75) ; et )IJ le rapport signal à bruit simulé 

 
 
 
43 PLL : « Phase Locked Loop » : Boucle à verrouillage de phase 
44 CFO : “residual Carrier Frequency Offset” : Caractéristique des erreurs de synchronisations de fréquences. 
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précédemment. Dans le cas d’une adaptation d’impédance idéale du récepteur, nous avons 
estimé que le SNR était supérieur à 17,5dB sur toute la plage de fréquences utile allant de 30kHz 
à 100kHz. Dans ces conditions le rapport signal à bruit par bit sera toujours supérieur à 17dB 
(≈17,5dB-0,46dB). D’après les différents modèles d’évaluation du BER d’une modulation 
OFDM-QPSK cohérente, un tel S/B permet d’atteindre un BER extrêmement faible, inférieur 
à 10-7  [213] [214]. Au regard de cette analyse, nous avons estimé qu’il serait envisageable 
d’utiliser un schéma de modulation 8-PSK ou 16-PSK afin d’augmenter le débit jusqu’à 
atteindre les 200kbps, sans trop dégrader le BER. Lorsque la condition d’adaptation 
d’impédance du circuit récepteur n’est plus satisfaite, le SNR peut devenir très faible (<4dB), 
et engendrer un taux d’erreur élevé (de l’ordre de 0,05) [213] [214]. Le taux d’erreur se dégrade 
aussi fortement lorsque la distance augmente (r>15m) même lorsque l’adaptation d’impédance 
est idéalement réalisée. 
 

Les caractéristiques de la modulation OFDM sont regroupées dans le tableau 4.3. 
Compte tenu de la précision du synthétiseur de fréquence du circuit de modulation OFDM qui 
intègre une PLL à diviseur numérique, les sous-porteuses ont une largeur de 1519Hz (et non 
1515 Hz) et le temps de transmission d’un symbole est d’environ 658	kr (et non 660	kr). 

 
 

 

TABLEAU 4–3. CARACTERISTIQUES DE LA MODULATION OFDM  

Paramètre Valeur 

Bande de fréquence 35,9375kHz − 90,625kHz 
Nombre de sous-porteuses 36 

Espacement entre sous-porteuses 1519Hz 

Schéma de modulation des sous-porteuses QPSK Cohérente 

Nombre de sous-porteuses pilotes 
3 

(49,6kHz, 63,28kHz et 76,95kHz) 
Symbole pilote en code binaire 10 

Préfixe cyclique (intervalle de garde) úê 58	V| 

Rythme binaire úµ 300	V| 

Temps d’émission d’un symbole (2. úµ+úê) 658	V| 

Amplitude maximale du bruit de phase ≈12° 

Rapport signal à bruit efficace à 10m et avec mauvaise 
adaptation (erreur 10%) 

≈ 3ùõ 

Puissance optimale d’émission à 65kHz ≈1,5W 
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4.3.4 Essais et mesures 

4.3.4.1 Configuration expérimentale 

Après avoir conçu et assemblé les premiers prototypes, nous avons ensuite procédé à un 
long travail de mise au point (cf. annexe 2) et de programmation qui nous a conduit à réaliser 
les essais fonctionnels en mer. La campagne d’essais de transmission visait à valider le modèle 
de simulation présenté dans la section précédente 4.3.3. L’objectif était de vérifier que le signal 
modulé en OFDM susceptible de supporter un débit de 80kbps pouvait être transmis dans des 
conditions en adéquation avec nos prédictions sur une distance d’au moins 10m. En particulier, 
nous souhaitions valider avec ces essais d’une part, la bonne mise en œuvre de la modulation 
OFDM : que le signal reçu en sortie de l’étage d’adaptation d’impédance présentait bien les 
caractéristiques spectrales d’une modulation OFDM-QPSK sur toute la bande de fréquences 
utile [30 kHz,100 kHz], et que le signal en sortie du préamplificateur avait un rapport signal à 
bruit suffisant. Et d’autre part, que nous transmettions bien le signal sur la plage de fréquences 
élargie, conformément à notre modélisation (cf. 4.3.2.3) et avec un rapport signal à bruit 
suffisant pour atteindre notre objectif. 

Pour vérifier ces différents points nous avons mis en œuvre la chaîne de transmission 
représentée sur le schéma de la figure 4.32. Cette expérience a été menée dans la baie de Golfe-
Juan où la profondeur utilisable était de l’ordre de 15m. Le MODEM a été intégré dans un 
boitier étanche (cf. photo 4.33(a) et (b)) avec une pack batterie lui fournissant une tension 
d’alimentation de 42V, et connecté par son port série à une carte « Raspberry Pi zero ». Ce 
Raspberry Pi permettait d’envoyer des commandes de tests spécifiques pour relever le spectre 
de modulation OFDM émis et évaluer le niveau des signaux reçus. Pour ce faire, le MODEM a 
été configuré pour émettre en mode continu (mode de test) des séquences binaires de Bernoulli 
sur toutes les sous-porteuses avec une équiprobabilité de 1 et de 0 (excepté pour les sous-
porteuses pilotes). Cette configuration permet d’occuper au mieux l’ensemble du spectre de 
modulation OFDM. L’amplificateur de transconductance asservi de l’émetteur a été réglé avec 

un facteur 
íóòôö
@£óó§

≈ <

2
≈ 0,66, pour émettre un courant d’environ 1,5A lorsque '6,o7 = 1'. Le 

dispositif a été activé en émission permanente, lesté puis immergé à l’aide d’une corde graduée 
à une profondeur de 10m. 
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Figure 4-32. Schéma de principe de l’installation de l’expérience de validation du système de transmission MI 
large bande. 

 
L’antenne réceptrice, quant à elle, fut plongée dans la mer (cf. photo 4.33(b)) en position 

horizontale et connectée à la partie réceptrice du MODEM, qui se situait hors de l’eau (cf. photo 
4.33(d)). Le signal de mesure ('$)	fut prélevé en sortie d’un premier étage de pré-amplification 
à intégrateur qui suit immédiatement le TIA (cf. photos 4.33(e)). Ce signal est donc 
proportionnel à l’intégral du courant de boucle : 

 0$($) ≈ ()%6. ∫ 4•22/ ($)8$ ⇒ Ê0$(¢g) ≈ ?YN;O.RBPPQ(?Q)
Q + 7)%6(¢g)6≥&< ∶()%6 = 5R
5S.Ø∂.<.5TUA;O

, (4.79) 

 
où T)%9 est le gain de transimpédance du circuit d’adaptation actif incluant le TIA et le NIV 
de l’étage d’entrée. Pour les besoins de l’expérience, nous avons fixé les valeurs des 
composants avec les valeurs de la simulation de manière à optimiser les mesures pour une 
distance de 10m. Les mesures ont été réalisées avec l’oscilloscope USB PCSU1000 (60MHz-
8bits) et avec le logiciel Windows PCLab2000LT® pour l’analyse spectrale.  
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Figure 4-33. Photographie de la configuration expérimentale : du MODEM dans son boîtier(a), des antennes de 
réception et du modem sur site(b), immersion du MODEM (c), dispositif de mesure connecté à son antenne 
réceptrice immergée (d), positionnement des sondes sur le MODEM utilisé en réception (e). 

4.3.4.2 Analyse des résultats 

La figure 4.34(a) représente le spectre mesuré lors d’une transmission entre le MODEM, 
muni de son antenne émettrice, immergé à 10,5 m et l’antenne réceptrice située à 50cm sous la 
surface de l’eau. Cette configuration permet de faire un test de transmission sur une distance 
totale de 10 m (r=10m). 

 
Sur ce premier relevé spectral, la sonde de mesure de la voie 1 était réglée avec un 

facteur de division de 10V/V (x10). L’analyse spectrale a été réalisée avec une fenêtre de 
Hamming sur une largeur de 120kHz. L’axe des abscisses est gradué en kHz (6kHz/div) et l’axe 
des ordonnées en décibels (10dBv/div). Nous relevons que la bande de fréquence occupée par 
la modulation OFDM s’étend bien de 36kHz à 91kHz et comprend effectivement 36 sous-
porteuses. Nous mesurons que la première porteuse est centrée sur approximativement 35,9kHz 
(f1), et est atténuée d’environ 4dBv ce qui est conforme à nos attentes (cf. tableau 4.4). Nous 
remarquons que la variation moyenne de l’atténuation (∆€∞, représentée en pointillé noir) de 
toutes les sous-porteuses est d’environ 8dBv, ce qui est une valeur encadrée par les résultats de 
simulations. Le rapport signal sur bruit est graphiquement évalué à environ 12dBv, ce qui 
suffisant pour réaliser une démodulation avec un BER de l’ordre de 10-7. Ces essais sur une 
distance de 10 mètres montrent que les mesures sont bien encadrées par les résultats simulations 
et semblent satisfaire aux conditions de transmissions numériques souhaitées. 

 

(a) (b) (c) 

(d) (e) 
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Figure 4-34. Spectre du signal reçu ä'(%) à r=10m 
 

TABLEAU 4–4. COMPARAISON ENTRE SIMULATION ET MESURES D’UNE TRANSMISSION MI SOUS-MARINE A 10M 

Paramètre 

Valeur simulée avec 

adaptation idéale 

(cf. figure 4.24) 

Valeur simulée avec 

erreur d’adaptation 

(10% de Lss) 

(cf. figure 4.25) 

Mesures 

Atténuation de la première sous-
porteuse (fréquence 

f1=35,9375kHz) 
−3,5dB −17,5dB -4dB 

Atténuation de la sous-porteuse 
la plus proche de la fréquence 

centrale (fréquence f19=64,8kHz) 
−4,8dB −22,4dB -8dB 

Atténuation de la dernière sous-
porteuse (fréquence 

f36=90,625kHz) 
−5,5dB −25dB -4dB 

Rapport signal à bruit 17,5dB 3,2dB 12dB 

Variation du gain avec la 

fréquence 
∆∏5
∆@

 
−5,5dB −13dB −8dB 

BER estimé [212][213] <10-7 10-1 10-7 

 
 
Nous avons ensuite réalisé des mesures à des profondeurs différentes pour les mêmes 

conditions d’émission. La figure 4.35 représente le spectre reçu à environ 15m de profondeur 
(r=15m) (graduation 10kHz/div en abscisse et 10dB/div en ordonnée).  

36 sous-porteuses équiréparties 
91kHz 35,9kHz 

≈1,5kHz 

∆†π ≈ MWX∏ 

†πE∫ª − †;E∫ª ≈ 4=WX∏ 

4,WX∏ 

,WX∏ 

6kHz 

†π()5) ≈ −+WX∏ 

4=WX∏ 

†π()5º) ≈ −MWX∏ 

†π()Cï) ≈ −+WX∏ 
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Figure 4-35. Spectre du signal reçu ä'(%) r=15m 
 

Nous remarquons que les signaux reçus sont caractéristiques d’une modulation OFDM et 
présentent une atténuation d’environ 10dB supérieur aux mesures précédentes à 10m. Ceci est 
également conforme à nos attentes au regard de la valeur du gain en courant à 15m qui est 
d’environ 10dB inférieur à sa valeur à 10m (cf. figure 4 .26). La comparaison entre mesures et 
simulation est présentée dans le tableau 4.5. Au regard de ces mesures, il semble qu’une 
transmission de données à 15m soit envisageable. Mais il est probable que le débit soit 
fortement réduit compte tenu du fait que le niveau de bruit n’est pas constant et que des 
perturbations significatives présentent des amplitudes comparables à celles des signaux utiles.  

TABLEAU 4–5. COMPARAISON ENTRE SIMULATION ET MESURES D’UNE TRANSMISSION MI SOUS-MARINE A 15M 

Paramètre 

Valeur simulée avec 

adaptation idéale 

(estimée en retirant 

10dB aux gains à 

10m) 

Valeur simulée avec 

erreur d’adaptation 

(10% de Lss) 

(estimée à l’aide du 

gain en courant 

figure 4.26) 

Mesures 

Atténuation de la première sous-
porteuse (fréquence 

f1=35,9375kHz) 
−14dB −27,5dB -18dB 

Atténuation de la sous-porteuse 
la plus proche de la fréquence 

centrale (fréquence f19=64,8kHz) 
−15dB −32,4dB -22dB 

Atténuation de la dernière sous-
porteuse (fréquence 

f36=90,625kHz) 
−16dB −35dB -10dB 

Rapport signal à bruit ≈ 7,5dB -7dB (cf. figure 4.27) ≈ 6dB 
Variation du gain avec la 

fréquence 
∆∏5
∆@

 
−5,5dB −13dB −6dB 

BER estimé [212][213] <10-3 1 10-3 

 

36 sous-porteuses équiréparties 
91kHz 36kHz 

∆†π ≈ QWX∏ 

4,WX∏ 

,WX∏ 

10kHz 

†π()5) ≈ −4MWX∏ 

QWX∏ 

†π()5º) ≈ −==WX∏ †π()Cï) ≈ −4,WX∏ 

MWX∏ 
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L’ensemble des résultats de ces mesures permettent de conclure que : 

• les modèles de simulation des dispositifs d’élargissement de bande avec adaptation 
d’impédance, idéalement puis partiellement réalisée, encadrent correctement nos 
mesures ; 

• La bande élargie de 70kHz permet de réaliser une liaison sur laquelle un signal OFDM 
peut transiter. Une communication de données à une distance de 10m est donc 
possible car le spectre du signal OFDM est correctement transmis avec une marge de 
bruit d’environ 12dB. 

Cependant, nous n’avons pas pu, dans ces expériences, mesurer le comportement de la 
phase des sous-porteuses modulées en QPSK pour les confronter à nos simulations. Ces 
mesures nécessitent un autre protocole expérimental ne se basant pas uniquement sur une 
analyse spectrale. 

 
4.4 Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons démontré qu’une liaison magnéto-inductive sous-marine 
pouvait permettre de réaliser une transmission de données sur une distance d’au moins 10m à 
un débit voisin de 80kbps.  

Dans une première partie nous avons caractérisé les propriétés de la liaison magnéto-
inductive. Nous avons tout d’abord considéré les limites de validité des notions de champ 
proche et de champ lointain afin de choisir et de caractériser un modèle équivalent de liaison 
magnéto-inductive. Le modèle retenu de transformateur électrique équivalent est représentatif 
de la configuration d’une liaison magnéto-inductive en milieu sous-marin. Son circuit primaire 
modélise la bobine émettrice et le secondaire, la bobine réceptrice. Le couplage entre ces 
bobines, supposées petites devant la longueur d’onde, a été modélisé par un coefficient 
d’induction mutuelle qui dépend des flux magnétiques émis par l’antenne émettrice et collectés 
par l’antenne réceptrice. Les différents éléments de ce modèle ont ensuite été évalués en prenant 
en compte les phénomènes d’induction, de rayonnement et de pertes par courant de Foucault. 
L’étude du transfert de puissance électrique d’une bobine émettrice vers une bobine réceptrice 
a permis d’exprimer le gain de puissance en fonction des paramètres du modèle de 
transformateur équivalent. Nous avons ensuite recherché les conditions d’optimisation de ce 
transfert de puissance pour déterminer les caractéristiques de l’impédance d’entrée du récepteur 
qui constitue la charge de l’antenne réceptrice.  

Une méthode originale a été proposée pour optimiser le dimensionnement des composants 
physiques permettant de réaliser un couplage magnéto-inductif sous-marin. En particulier, nous 
avons montré que le choix du nombre d’enroulements des bobines pouvait être optimisé pour 
maximiser la puissance transmise à la fréquence de résonance. Un compromis a été trouvé pour 
dimensionner des antennes adaptées pour une fréquence de 65kHz. Avec ces caractéristiques 
un modèle de simulation a permis d’évaluer le gain, pour une distance de transmission de 10m, 
ainsi que la bande passante du système en utilisant une structure d’adaptation passive. 
L’atténuation à 10m présentait une amélioration de 26dB par rapport à la méthode EM 
développée dans le chapitre précédent, nous confortant dans l’idée que cette technique pouvait 
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permettre d’atteindre la portée souhaitée avec une puissance d’émission inférieure à 10W. En 
revanche la bande passante était encore très faible, de l’ordre de 4% de la fréquence de 
résonance des boucles, elle devait être élargie pour atteindre le débit escompté. 

Dans une seconde partie nous avons étudié différentes options pour élargir la bande 
passante d’un système de transmission magnéto-inductif. Nous avons finalement opté pour une 
méthode utilisant des circuits d’adaptation actifs  

Pour l’émetteur, nous avons envisagé plusieurs options pour finalement choisir un système 
d’asservissement en courant. Le correcteur de la boucle est de type PID implémenté avec un 
circuit RLC série similaire au modèle électrique de la bobine de manière à réaliser une 
compensation de pôles dominants. Nous avons simulé cet asservissement dont les résultats 
d’analyse en boucle ouverte et fermée permettaient d’obtenir une bande élargie suffisante pour 
permettre une modulation large bande à forte efficacité spectrale (OFDM). La consigne étant 
une tension modulée, l’ensemble de l’étage de puissance de l’émetteur que nous avons réalisé 
a pu être assimilé à un amplificateur de transconductance asservi en gain. Pour atteindre une 
portée d’au moins 10 m, l’étage de sortie doit avoir une dynamique en tension de 36V sous 
1,5A. Pour le récepteur, un circuit d’adaptation d’impédance actif « non-Foster » utilisant un 
convertisseur d’impédance a été dimensionné pour fonctionner sur la plage de fréquences 
[30kHz-100kHz]. Afin de conserver une faible impédance de charge optimale, i.e. voisine de 
la résistance intrinsèque de l’antenne, un amplificateur de transimpédance a été utilisé. Enfin, 
pour compenser le comportement dérivateur du couplage magnéto-inductif, un préamplificateur 
à intégrateur faible bruit a été utilisé. Cet ensemble, couplé à un amplificateur à gain 
programmable est piloté par le circuit numérique de démodulation qui intègre également un 
étage de pré-amplification, d’égalisation et de numérisation. Nous avons ensuite déterminé la 
sensibilité de l’adaptation d’impédance aux valeurs des principaux composants afin d’évaluer 
l’influence d’une désadaptation dans nos modèles de simulation. Finalement, nous avons 
intégré les effets des bruits d’origines électroniques et de transmissions dans notre modèle pour 
estimer les rapports signal à bruit dans plusieurs configurations d’adaptation. 

Dans la troisième partie nous avons mené une expérience sur site maritime, destinée à 
valider en partie notre approche et nos résultats de simulations. Cette dernière étape a d’abord 
consisté à réaliser et mettre au point un prototype intégré de MODEM sous-marin utilisant un 
composant dédié pour la modulation OFDM et un ordinateur mono carte Raspberry-pi® pour 
sa configuration. L’ensemble a été intégré dans un boitier étanche pour être immergé. Nous 
avons implémenté une modulation OFDM composée de 36 sous-porteuses modulées en QPSK, 
en prenant soin de disposer des sous-porteuses pilotes et des intervalles de gardes destinés à 
limiter le BER. Les résultats de ces essais ont été comparés aux simulations et se sont avérés 
conformes à nos attentes. En effet, les valeurs simulées, qui correspondent aux cas d’adaptation 
d’impédance idéale puis de moyenne qualité (10% d’erreur), encadrent parfaitement nos 
mesures qui présentent à 10m : une bande élargie de 70kHz avec une variation de gain de 8dB ; 
une marge de bruit de 12dB et un débit envisageable de 100kbps pour un BER estimé d’environ 
10-7. L’analyse de ces premières mesures nous ont permis de conclure qu’une liaison magnéto-
inductive sous-marine pouvait permettre de réaliser une transmission de données sur une 
distance d’au moins 10m à un débit voisin de 80kbps. 
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5 Conclusion et perspectives 

L’Université de La Rochelle reconnue pour ses travaux dans le domaine de la biologie 
marine implique ses laboratoires comme le L3i pour rechercher et développer des systèmes 
d’exploration et de transmission de données en milieu maritime (drones, transmissions à haut 
débit de surface…). Les applications de ces travaux intéressent particulièrement certains acteurs 
scientifiques à l’instar de l’Institut Océanographique de Monaco, ou économiques tels que les 
professionnels de l’aquaculture et de la conchyliculture, pour lesquels de petites zones 
géographiques (<1 km2), doivent faire l’objet d’observations temps réel régulières. Cette 
surveillance permanente nécessite la mise en œuvre de capteurs autonomes qui peuvent 
nécessiter des débits binaires importants pour la transmission de flux vidéo. Les technologies 
actuelles de transmissions numériques sous-marines sans-fil présentent des performances 
complémentaires qui sont rarement évaluées de manière transversale permettant de prendre en 
compte leurs impacts sur l’environnement. Ce constat constitue le point de départ de nos 
travaux de thèse qui ont débuté par la définition des besoins opérationnels des transmissions 
sans-fil sous-marines pour la surveillance environnementale, pour in fine proposer un système 
de transmission de données sous-marines sans-fil respectueux de l’environnement. 

 
Après avoir présenté le contexte et la problématique de cette thèse, le chapitre 2 s’attèle 

à définir une méthode de comparaison objective des différentes techniques de transmissions 
sans-fil sous-marines, en identifiant les critères de performances prenant en compte l’impact 
environnemental, les coûts de déploiements, les débits et les portées. Les informations 
scientifiques nécessaires à la quantification de l’impact environnemental ont nécessité un 
travail conséquent de bibliographie afin d’estimer et de renseigner de manière objective ce 
critère composite pour chacune des techniques de transmissions. Ensuite sont présentées les 
différentes techniques de transmissions (acoustiques, optiques et électromagnétiques), en 
détaillant leur principe de fonctionnement ainsi que les caractéristiques essentielles du canal de 
transmission sous-marin limitant leurs performances. L’état de l’art des solutions 
technologiques d’implémentations de chaque méthode nous a permis d’estimer les coûts de 
déploiement ainsi que les performances en termes de débits et de portées. Cette étude a permis 
de déterminer, pour chaque technique, un point de fonctionnement optimum satisfaisant un 
compromis technologique entre portée et débit, permettant de se rapprocher au mieux des 
objectifs opérationnels. Cette analyse a été complétée par un tableau récapitulatif des points de 
fonctionnement et un graphe comparatif des critères de performances des différents dispositifs 
actuellement disponibles. Cette démarche a permis d’identifier les verrous technologiques 
propres à chacune des techniques tout en mettant en évidence leurs complémentarités. Grâce à 
cette réflexion, nous avons pu identifier et choisir la technique la plus appropriée aux 
contraintes de notre application : la méthode électromagnétique. En effet, elle présente le 
meilleur compromis en termes de compatibilité environnementale et de coût de déploiement. 
Cependant, au regard de l’état de l’art, elle ne permet pas d’atteindre le débit souhaité (80kbps) 
sur la distance de transmissions espérée (10m). Les travaux de recherche présentés dans la suite 
de cette thèse sont destinés à dépasser ces limites fonctionnelles.  
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Le troisième chapitre propose un modèle simplifié de propagation des ondes 

électromagnétiques en milieu sous-marin. L’écriture des équations de Maxwell dans ce milieu 
a mis en évidence le besoin de caractériser les propriétés de conductivité et de permittivité de 
l’eau de mer qui s’avère être un milieu partiellement conducteur. En s’appuyant sur des travaux 
d’estimation de ces paramètres, nous avons choisi un modèle permettant d’évaluer efficacement 
la conductivité en fonction de la salinité et de la température. La permittivité, quant à elle, a été 
décrite par le modèle de Debye permettant de rendre compte du comportement diélectrique de 
l’eau pour des fréquences inférieures à la centaine de GHz. L’étude de la composition chimique 
de ce milieu a mis en évidence la présence de différents composés ioniques principalement 
associés à des types de sels distincts. Il est apparu que ces ions engendrent, lorsqu’ils sont 
soumis à un rayonnement électromagnétique, des phénomènes de conduction et de polarisation 
qui induisent des courants locaux absorbant une partie de l’énergie de l’onde. L’ensemble de 
ces phénomènes physiques (permittivité, conductivité, polarisation) ont été pris en compte afin 
de modéliser la propagation d’une onde électromagnétique en milieu sous-marin. L’étude de la 
constante de propagation a d’abord permis de montrer que l’onde est bien plus atténuée dans 
l’eau que dans l’air. Cette étude a ensuite mis en évidence deux modes de propagation, associés 
respectivement aux pertes par conductions et aux pertes relatives au comportement diélectrique 
de l’eau de mer. En confrontant ce constat à la littérature, nous avons constaté que certaines 
expériences semblaient montrer la possibilité d’exciter le milieu pour favoriser l’un ou l’autre 
des modes de propagation. Lors de l’analyse des résultats de ces travaux, il est apparu que le 
mode de propagation diélectrique présentait une atténuation suffisamment faible pour atteindre 
des distances de transmissions de plusieurs centaines de mètres et ce, pour des fréquences 
voisines de 10MHz. Nous avons alors choisi d’explorer cette possibilité en concevant une 
antenne susceptible de favoriser ce mode de propagation. Des simulations nous ont permis de 
dimensionner une antenne « à saut d’indice de permittivité complexe », constituée d’une 
antenne boucle entourée d’eau douce ayant une faible conductivité. Cette configuration devait 
permettre de faciliter l’adaptation de l’impédance d’onde au milieu sous-marin. Après avoir 
réalisé un prototype, nous nous sommes aperçus que nos mesures du coefficient de réflexion 
(S11) divergeaient de manière très importante par rapport à nos résultats de simulations. Nous 
avons donc choisi d’abandonner cette première approche afin d’étudier une solution favorisant 
le mode de propagation de conduction en basse fréquence. Dans ce régime, la longueur d’onde 
est bien plus faible que dans l’air (facteur 100), et à l’examen des solutions usuellement mises 
en œuvre, les antennes boucles présentaient également des propriétés intéressantes en termes 
de dimensions et de simplicité de déploiement. Nous avons donc conçu et simulé une antenne 
à 2 spires, rayonnant à 400kHz, afin d’analyser son coefficient de réflexion et sa bande passante. 
Les résultats de simulations étaient différents suivant le logiciel utilisé. L’un, plus adapté à la 
simulation de circuits électriques prédisait une bande passante d’environ 6kHz tandis que 
l’autre, dédié à l’évaluation des champs électromagnétiques, l’estimait à environ 60kHz. Cette 
dernière valeur permettait d’envisager une transmission à 80kbps, sur une distance d’environ 
7m (à 10 W de puissance, en utilisant une modulation M-Aire (QPSK) d’efficacité spectrale de 
2bit/s/Hz. Deux prototypes d’antennes ont été réalisés. Les premières mesures ont montré que 
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la bande passante à -10dB était finalement d’environ 14kHz ce qui conduisait à envisager une 
modulation avec une efficacité spectrale très élevée (>6bit/s/Hz), mais nécessitant 
obligatoirement un très bon S/B pour obtenir un BER correct. Une première campagne de 
mesures dans le port de la Rochelle nous ont permis de conclure que la disposition des câbles, 
de nos appareils de mesure et de nos antennes, devait-être revue car les résultats expérimentaux 
ne corroboraient pas nos modèles (atténuation linéique mesurée de 1,7dB/m incohérente avec 
les prédictions théoriques de 23dB/m). Nous avons donc conçu un premier prototype de 
MODEM destiné à supprimer les câbles de l’émetteur et de son antenne. Cette nouvelle 
disposition nous a permis de valider notre étude, en confirmant nos prédictions théoriques 
d’atténuation linéique. Cependant la bande passante réduite (14kHz) et le bilan de liaison ont 
montré qu’une transmission numérique ne pouvait être réalisée à un débit de 80kbps à une 
distance de 10m en utilisant cette technologie (fréquence porteuse de 400kHz avec adaptation 
passive de l’antenne). Nous avons donc envisagé de réduire la fréquence de travail pour réduire 
l’atténuation. Cette réflexion nous a conduit à interroger l’hypothèse de propagation en champ 
lointain qui devenait critiquable en raison des phénomènes de couplages magnétiques entre 
antennes que nous ne pouvions plus négliger. 

 
Le dernier chapitre de ce mémoire est consacré à l’étude et la mise en œuvre d’une liaison 

magnéto-inductive. Cette technique utilise des antennes boucles à plusieurs spires (ou bobines) 
pour réaliser un couplage entre elles à l’aide d’un champ magnétique quasi-stationnaire. En 
étudiant les définitions classiques permettant d’identifier les zones de champ proche et de 
champ lointain, nous nous sommes aperçus qu’il était difficile, en basse fréquence et en milieu 
sous-marin, de caractériser précisément les limites géométriques de ces zones. Aussi, nous 
avons abordé la modélisation de cette liaison en nous appuyant sur un modèle classique de 
transformateur électrique équivalent. Les éléments constitutifs de ce transformateur ont été 
estimés en considérant les puissances actives et réactives rayonnées par les enroulements 
primaires et secondaires, respectivement associés aux bobines émettrices et réceptrices d’une 
liaison magnéto-inductive. L’étude des transferts de puissance a permis de caractériser la charge 
optimale de l’antenne réceptrice et ses conditions d’adaptation d’impédance électrique, ce qui 
nous a permis de montrer que le choix du nombre de spires des boucles pouvait être optimisé 
en déterminant le maximum du gain de transfert en puissance à la fréquence de résonance. 
Cependant, ce nombre de spires optimal variait significativement avec la fréquence de 
résonance et le rayon des boucles. L’analyse des valeurs optimales des gains de puissance a 
néanmoins montré que le gain d’une liaison magnéto-inductive pouvait être supérieur de 26dB 
à celui d’une transmission électromagnétique classique, si le choix des antennes était optimal. 
Aussi, pour vérifier ces résultats théoriques, nous avons conçu un prototype de modem afin 
d’évaluer les performances d’une telle liaison sous-marine.  La première étape a consisté à 
concevoir l’antenne, issue d’un compromis entre fréquence de travail, rayon de boucle et 
nombre de spires. Nous avons finalement opté pour une antenne de 15,5cm de rayon, équipée 
de 6 spires rayonnant à la fréquence centrale de 65kHz. La seconde étape a consisté à étudier 
l’adaptation d’impédance de cette antenne. Un modèle de simulation d’une liaison magnéto-
inductive a alors été construit en choisissant d’adapter l’impédance électrique des antennes avec 



5 - Conclusion et perspectives  

 

 
 

  
Page 214 sur 238 

 

 

des circuits passifs. Les résultats de simulation ont mis en évidence que des distances de 
transmission de l’ordre de 10m pouvaient être atteintes avec des puissances d’émission de 
quelques Watts. En revanche, les bandes passantes disponibles, de l’ordre de 4% de la fréquence 
centrale, restaient similaires à celles observées pour des transmissions électromagnétiques 
classiques. La conclusion fut qu’il était inenvisageable d’obtenir une liaison à 80kps sur 10m 
de distance avec des méthodes d’adaptation d’impédance passives classiques. La troisième 
étape a donc consisté à trouver une technique d’adaptation électrique qui permettait d’exploiter 
l’antenne tout en élargissant la bande passante utilisable. Parmi les solutions possibles, nous 
avons choisi d’adapter des méthodes de compensation actives des parties imaginaires des 
impédances d’antennes, avec la contrainte que cette compensation devait être réalisée de 
manière symétrique sur le circuit de l’antenne émettrice et sur celui du récepteur. Pour 
l’émetteur nous avons étudié la possibilité séduisante d’utiliser un gyrateur de puissance qui 
permettait de compenser le comportement inductif de l’antenne en présentant à sa source 
d’alimentation un comportement équivalent de charge capacitive. Mais la difficulté 
d’implémentation et de réglages nous a conduit à étudier une approche originale 
d’asservissement du courant d’excitation de la bobine émettrice s’appuyant sur un amplificateur 
de transconductance asservi. Ce dispositif permet d’obtenir un courant dans l’antenne 
proportionnel à la tension délivrée par le modulateur pour une bande de fréquence élargie. Nous 
avons donc simulé avec succès le comportement d’un tel dispositif utilisant un régulateur à 
compensation de pôle pour estimer les caractéristiques fréquentielles du contrôle du courant 
d’excitation ainsi que la dynamique et le dimensionnement des étages de puissance. Pour le 
récepteur, un circuit actif d’adaptation d’impédance à très faible résistance équivalente d’entrée 
devait être utilisé pour charger l’antenne réceptrice. Une telle impédance au comportement dit 
« non-Foster » a pu être réalisée d’une part à l’aide de l’association d’un convertisseur 
d’impédance (NIV), d’un amplificateur de transimpédance (TIA) suivi d’un amplificateur 
intégrateur inséré de manière originale et destiné à compenser l’effet dérivateur de l’inductance 
mutuelle. Un dernier amplificateur à gain programmable (PGA) adapte la tension image 
intégrée du courant collecté pour fournir un signal pré-amplifié prêt à être égalisé puis 
démodulé. L’étude de la sensibilité de ce dispositif à la valeur des composants a permis 
d’estimer l’influence de la désadaptation sur les gains et les niveaux de bruits (d’amplitude et 
de phase). L’association des dispositifs émetteurs et récepteurs d’élargissement de bande nous 
permettait désormais de disposer d’une plage de fréquence de 70kHz s’étalant de 30kHz à 
100kHz suffisante pour positionner une modulation OFDM. L’examen de l’efficacité spectrale 
nécessaire, de la sensibilité au bruit et de la littérature, nous a conduit à implémenter un schéma 
de modulation OFDM utilisant 36 sous-porteuses modulées en QPSK permettant d’atteindre un 
débit d’environ 100kbps. Finalement, nous avons conçu et développé un prototype de MODEM 
destiné à valider expérimentalement notre modèle de liaison magnéto-inductive en bande 
élargie. Les premiers tests expérimentaux se sont avérés conforme à nos simulations, montrant 
qu’une telle transmission sous-marine présentant un débit minimum de 80kbps sur une distance 
de 10 m pouvait être obtenue avec un BER de l’ordre de 10-7. 
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Ce travail de recherche a donc permis d’identifier et quantifier les besoins d’une 
application spécifique de surveillance environnementale et trouvé une solution technique 
susceptible de satisfaire des exigences opérationnelles qui ouvrent de nouvelles perspectives. 
Nous avons contribué à établir une couche physique de transmission de données susceptible de 
supporter un flux vidéo QCIF en temps réel à un débit de 10 images par seconde. Cette première 
application reste à être implémentée. Le prototype de MODEM sous-marin que nous avons 
développé fait actuellement l’objet d’une procédure de dépôt de brevet et permet de lui associer 
des fonctionnalités avancées nécessaires à la réalisation de capteurs. En particulier, l’intégration 
d’un système d’acquisition vidéo a été anticipée en disposant sur les premiers prototypes de 
MODEM une interface standard (UART) avec les cartes Raspberry-pi qui intègrent nativement 
des interfaces et connecteurs (MIPI-CSI) dédiés à la connexion de caméras vidéo pour 
l’acquisition d’images. Une première application permettrait ainsi de transférer de manière 
unidirectionnelle des flux vidéo sous-marins vers la surface. Une deuxième amélioration 
consisterait à réaliser une liaison half-duplex, puis full-duplex entre deux MODEMS sous-
marins. Une première liaison bidirectionnelle pourrait permettre de réaliser une communication 
sous-marine entre deux terminaux immergés pour valider la capacité d’échanger des données 
dans un réseau minimaliste de capteurs magnéto-inductifs sous-marins. Une troisième 
évolution consisterait enfin à implémenter des couches logicielles du modèle de communication 
ISO/OSI permettant de réaliser des fonctions d’adressage et de routage. Ceci pourra être réalisé 
par l’utilisation des piles de protocole de routage IPV6 déjà partiellement implémentées dans 
le circuit que nous avons choisi pour réaliser la modulation/démodulation OFDM (MAX79356 
– ZENO MODEM). Cette étape permettrait de réaliser des réseaux de capteurs sous-marins 
utilisant un protocole routable. Une telle configuration nécessite des investissements 
supplémentaires pour financer ces travaux complémentaires visant à expérimenter et valider 
dans une application réelle les fonctionnalités et les performances d’un tel réseau de capteurs 
sous-marins sans-fil utilisant le couplage magnéto-inductif. 
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Annexes 2 :  

Routage (6 couches) du MODEM Magnéto-Inductif  
(Conception, réalisation et mise au point (matériel et logicielle) : Thierry DESCHAMPS de PAILLETTE) 

Vue de dessous : 

 
Vue de dessus : 
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Couches 2,3,4 et 5 (intégrant systématiquement des plans de masses alternés +/- pour limiter les 

couplages et autres phénomènes d’interférences ou de bruits) 
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Placement optimisé côté CMS tenant compte de la CEM en isolant les parties puissances 

(alimentations, mesures de courants…) des étages de mesures des petits signaux. 

  
Une mise au point difficile pour tester indépendamment chaque fonction en raison du niveau 

d’intégration (nécessaire pour optimiser la CEM) 

  
 

 



 

 

Transmissions numériques sans-fil pour la surveillance 

environnementale en milieu sous-marin. 
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Résumé : 

 
La surveillance de l’environnement sous-marin nécessite le déploiement de capteurs et d’infrastructures dédiées 
dont le coût et l’impact sur la faune et la flore doivent être réduits. L’application cible vise des zones géographiques 
inférieures à 1km2 dans lesquelles les transmissions de flux vidéo et de mesures, prélevés par des capteurs 
immergés, doivent être réalisées sans-fil sur des distances supérieures à 10m avec un débit minimum de 80kbps 
pour des puissances d’émission d’une dizaine de Watts. Une étude comparative des méthodes de communication 
acoustiques, optiques et électromagnétiques en eau de mer est présentée.  Cette analyse est introduite en définissant 
un ensemble de critères de performances destinés à évaluer et sélectionner la technique la mieux adaptée aux 
besoins applicatifs. Les méthodes électromagnétiques, dont les coûts de déploiements et l’impact environnemental 
sont minimaux, présentent toutefois des limitations de portée pour le débit de données souhaité. La suite de cette 
thèse présente les travaux de recherche qui ont été menés pour lever ces verrous technologiques. Un premier 
modèle simplifié de propagation des champs électromagnétiques en milieu subaquatique a été développé pour 
différencier les modes de propagation favorisant les pertes par conduction de celles engendrées par les propriétés 
diélectriques de l’eau de mer. Des prototypes d’antennes ont été développés pour tenter d’exciter le milieu en 
favorisant l’un ou l’autre mode. Finalement, l’étude détaillée d’un modèle de couplage magnéto-inductif a permis 
de réaliser et d’évaluer les performances d’une telle liaison en utilisant des techniques originales d’élargissement 
de bande passante qui ont été implémentées avec succès dans un prototype de MODEM sous-marin. 
 

 


