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Résumé

Afin de répondre aux besoins croissants d’équipements de communication pour
les applications spatiales, il est important de réduire, le plus possible, la taille et
la masse de l’équipement des satellites. Cela conduit à une réduction des coûts de
lancement des satellites sur leur orbite ou laisse la possibilité d’ajouter des équipe-
ments supplémentaires sur le satellite. Nous cherchons ici à réduire les dimensions
des composants radioélectriques, à savoir, les guides d’onde et antennes cornets, sans
pour autant détériorer leurs performances en rayonnement (directivité, polarisation
croisée, bande monomode, etc.). Il est possible de contrôler la propagation des ondes
électromagnétiques dans les antennes cornets et les guides d’onde à l’aide de surfaces
anisotropes (corrugations, métamatériaux). Ainsi, les performances des structures
à parois anisotropes peuvent se révéler meilleures que celles des structures guidées
métalliques classiques : pour le guide d’onde, réduction de la fréquence de coupure ;
pour l’antenne cornet, amélioration de la directivité ou réduction du niveau des lobes
secondaires.

Si il a été démontré dans la littérature scientifique que ces structures permettent
d’obtenir des résultats très prometteurs en simulation et en mesure, le dimension-
nement de la structure des métamatériaux est sujet à optimisation, donc gourmand
en ressources informatiques.

L’apport principal de cette thèse a été de développer une nouvelle méthodologie
de conception s’appuyant sur une Théorie Modale Élargie (TME) analytique pour
des guides d’onde à parois anisotropes. Elle permet de dimensionner très rapidement
des surfaces à métamatériaux les plus adaptées aux applications requises. Un proto-
type de guide d’onde et un prototype d’antenne ont été conçus, fabriqués et mesurés
grâce à cette méthodologie. Les résultats obtenus démontrent l’intérêt, l’efficacité
et le caractère général de la méthode proposée pour la conception de dispositifs
hyperfréquences guidés à parois anisotropes.
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Abstract

In space applications, one of the biggest challenges is to reduce the size and mass
of equipment, in order to reduce the costs of the rocket launch or to add supplemen-
tary equipment on the satellite. For RF components, this has to be done without
lowering RF performance (directivity, cross-polarization, single-mode bandwidth,
etc.). The challenge is all the more problematic in the case of used horn antennas
and waveguides because of their relatively large size. It has been shown that the
use of anisotropic surfaces (i.e. corrugations and metamaterials) on the inside walls
of guided RF structures makes it possible to influence and control the way electro-
magnetic waves travel, enabling new devices with radically different and improved
performances : for waveguides, reduction of the cut-off frequency ; for horn antennas,
improvement of the directivity or a reduction of the side lobes.

A state of the art of previous work done on metamaterial horn antennas pointed
out that, even if the obtained and presented results seem very promising, the pro-
cedure to obtain the optimized RF structure is very time-consuming and requires
considerable computer resources.

The main contribution of this PhD work was to develop a new methodology
based on the analytical Modal Expansion Theory for waveguides with anisotropic
walls. This methodology makes it possible to optimize very rapidly the dimensions
of the metamaterial surfaces adjusted to the required application. A metamaterial
waveguide and antenna prototype have been designed, realized and measured thanks
to this methodology. The results obtained demonstrate the usefulness, effectiveness
and general applicability of the method developed for the design of RF structures
with anisotropic walls.
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Introduction générale

Contexte
Les antennes cornets permettent d’assurer une transition entre des ondes guidées

et les ondes rayonnées en espace libre. Pour des applications de télécommunication de
hautes performances, comme par exemple les applications spatiales, pour lesquelles
des communications doivent être effectuées entre deux points éloignés de milliers
de kilomètres, les antennes cornets se sont montrées très appropriées. Les cornets
servent souvent de source de réflecteurs, typiquement sur les satellites, dans les sta-
tions terrestres de télécommunication ou dans des installations de radio-astronomie.

L’inconvénient majeur des antennes cornets est qu’elles sont grandes par rapport
aux autres types d’antennes. La performance de l’antenne est proportionnelle à sa
taille. Comme dans d’autres domaines, ceci génère un surcoût important pour les
applications spatiales. Parmi les solutions possibles, l’utilisation de métamatériaux
sur les parois des antennes permettrait de réduire leur taille et leur masse.

Les métamateriaux sont des matériaux artificiels avec des propriétés ÉlectroMa-
gnétique (EM)s qui ne peuvent être trouvées dans la nature. En général, ce sont des
matériaux de très petites dimensions (épaisseur ≈ λ/10) arrangés périodiquement.
Leurs propriétés découlent de leur structuration plutôt que de leur composition. Les
métamatériaux sont donc des matériaux très prometteurs comme en attestent les
nombreuses publications dans des revues scientifiques depuis quelques années.

Tout d’abord, définissons la signification des propriétés EM. Elles sont l’effet
d’un matériau sur les champs électriques et magnétiques d’une onde. Elles sont
généralement régies par la permittivité ε et la perméabilité µ du matériau. Les quatre
combinaisons de permittivité et perméabilité possibles sont illustrées sur la figure 1.
Les matériaux se trouvant dans les quadrants I, II et IV existent dans la nature. Des
matériaux apparaissant naturellement avec des ε et µ négatifs, les métamatériaux
gauchers (Left Handed Metamterials ou LHM), n’ont jusqu’à ce jour pas encore été
découverts.
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Figure 1 – Diagramme ε− µ [1]

En 1967, Victor Veselago fut le premier à spéculer sur la possibilité de créer ar-
tificiellement des matériaux doublement négatifs. Il débattit du phénomène unique
des LHM sur une onde EM. Entre autre, il mentionna le trièdre inverse, le renver-
sement de la loi de Snell (n = √εrµr qui devient n = −√εrµr, où n est l’indice
de réfraction), l’effet Doppler et la dispersion fréquentielle dans ces matériaux dou-
blement négatifs [1]. Il analysa également le phénomène d’inversement des vitesses
de phase et de groupe. Ainsi, la propagation dans les métamatériaux doublement
négatifs est en contradiction avec le flux d’énergie décrit par le vecteur Poynting.

En 2000, David R. Smith et al. fabriquèrent pour la première fois une structure
de LHM EM fonctionnant avec un résonateur en forme de bague à fente (split-ring
resonator ou SRR) arrangé horizontalement et périodiquement avec des structures
de fils fins [2]. Des croquis de cette structure du métamatériaux en 3D sont re-
présentés sur la figure 2. Le fil fin produit une permittivité négative, du fait que
les électrons se comportent comme un plasma dans des métaux en-dessous de la
résonance plasmonique. Le résonateur en forme de bague à fente produit un mo-
ment dipolaire magnétique ainsi qu’une perméabilité négative, ceci sur une bande
de fréquence étroite.
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Figure 2 – LHM à base de SRR ; le fil métallique fourni le ε négatif et le SRR
fourni le µ négatif. (a) Cellule élémentaire. (b) SRR-LHM en 3D. [2]

D. R. Smith présenta ensuite en 2006 avec Sir Jon Pendry une nouvelle applica-
tion des métamatériaux afin de rendre un objet invisible, aussi connu sous le nom
de cape d’invisibilité, qui stimula ensuite un grand nombre de travaux sur les méta-
matériaux dans le domaine EM [3].

Pour revenir aux antennes cornets, de nombreuses études ont été effectuées par
Erik Lier et al. en utilisant les surfaces à métamatériaux (métasurfaces) afin d’amé-
liorer la performance des antennes cornets. Il s’avère que les inconvénients majeurs
des métamatériaux dans d’autres applications (bande de fréquence étroite, fortes
pertes essentiellement dûes aux matériaux) jouent un moins grand rôle ici. Ces tra-
vaux seront expliqués plus en détails dans l’état de l’art de ce manuscrit.

Motivation de l’étude
Des résultats très intéressants ont donc été mis en évidence pour les antennes

cornets à métamatériaux. Par contre, la méthodologie de conception de ces dispositifs
peut être fortement améliorée en ce qui concerne la détermination des métasurfaces.
Une étude rigoureuse pour une application spécifique (cahier des charges) n’existe
pas à ce jour. La condition hybride équilibrée utilisée dans la conception des antennes
cornets restreint la recherche de la métasurface sur une seule condition d’impédances
de surface, alors que rien ne prédit qu’elle soit forcément la seule condition possible.
De plus, après avoir trouvé une métasurface satisfaisant cette condition, elle doit
ensuite être testée dans le guide d’onde ou l’antenne cornet, et être optimisée afin
d’être adaptée à l’environnement (transition guide-antenne, l’ouverture de l’antenne,
etc.), ce qui est très gourmand en ressources informatiques.

Objectifs de la thèse
D’un point de vue général, cette thèse devra permettre d’acquérir des nouvelles

connaissances théoriques sur la réflexion d’ondes EMs sur des surfaces anisotropes.
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Dans ce cadre, un outil numérique sera développé. Il permettra d’analyser rapide-
ment les caractéristiques des guides d’onde et des antennes cornets à métamatériaux,
afin de réaliser les structures guidées, les mieux adaptées aux besoins de l’utilisa-
teur. Une réduction importante du temps de calcul devra être obtenue en utilisant
les impédances de surface des métasurfaces au lieu de faire une analyse complète de
la structure réelle, tout en restant aussi précise sur les résultats obtenus.

La méthodologie mise en place sera méticuleusement explicitée. Elle permettra
de concevoir des guides d’onde et des antennes à métamatériaux répondant au cahier
des charges requis. Pour cela, les outils numériques développés pour la caractérisa-
tion de guides d’onde et d’antennes à parois anisotropes seront utilisés.

Un autre objectif de la thèse sera de réaliser des prototypes afin de démontrer
l’efficacité de la méthodologie présentée. Les prototypes seront adaptés au cahier des
charges, dans le but de réduire la fréquence de coupure du mode fondamental et/ou
de réduire la section de la structure guidée.

En récapitulatif, les objectifs de cette thèse peuvent être résumés en trois points :

– Maitrise de la théorie de la propagation des ondes s sur des surfaces anisotropes
et leur intégration dans des guides d’onde.

– Mise en place d’une nouvelle méthodologie de conception de guides d’onde ou
d’antennes cornets avec des parois en métamatériaux.

– Réalisation de prototypes (un guide d’onde et une antenne à métamatériaux)
répondant à un cahier des charges.

Plan du manuscrit
Dans un premier chapitre, un état de l’art sur les structures guidées à métamaté-

riaux est présenté. Les travaux sur les guides d’onde à parois anisotropes font l’objet
d’une première partie. Des formulations théoriques pour certains guides d’onde à
parois anisotropes sont présentées. Leur discrimination par rapport aux développe-
ments menés dans le chapitre 2 est explicitée. Dans une seconde partie de ce premier
chapitre, les travaux sur les antennes cornets à parois anisotropes, et plus spécifi-
quement à métamatériaux, sont listés.

Dans un deuxième chapitre, la résolution analytique de guides d’onde à parois
anisotropes théoriques est formulée. Pour cela, une Théorie Modale Élargie (TME)
est explicitée. Elle inclue les modes hybrides, qui apparaissent lorsque des parois ani-
sotropes sont présentes. Les équations ont été développées pour des guides d’onde
cylindriques et rectangulaires et validées avec les logiciels commerciaux EMs High
Frequency Structural Simulator (HFSS) de Ansys et COMSOL. Ces équations sont
reprises au chapitre 3 pour des guides d’onde rectangulaires à surfaces anisotropes
réelles.
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Dans le chapitre 4, la nouvelle méthodologie est proposée pour la conception de
guides et d’antennes cornets à parois en métamatériaux. Les outils présentés dans
les chapitres précédents sont directement impliqués dans cette méthodologie. Les
résultats de deux cas utilisant cette méthodologie sont présentés dans le chapitre 5 :
l’un vise à réduire la fréquence de coupure du mode fondamental d’un guide, l’autre
à réduire la section d’une antenne guide ouverte en assurant des performances d’apo-
disation du champ électrique.

Une conclusion et des perspectives de ces travaux sont ensuite proposés dans une
dernière partie.
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Introduction
Les antennes cornets peuvent être vues comme des guides d’onde dont le diamètre

s’élargit constamment jusqu’à l’ouverture, à laquelle elles commencent à rayonner.
Il paraît donc intéressant de s’intéresser, tout d’abord, de plus près aux propriétés
des guides d’onde avant la structure rayonnante.

Les travaux présentés dans ce chapitre, comme dans la suite du manuscrit, por-
teront donc dans un premier temps sur les guides d’onde, comme dans la section 1.1,
puis sur les antennes cornets, en sections 1.2 et 1.3, tous deux à parois anisotropes.
Dans la section 1.2, les différents types d’antennes cornets à mode hybride sont clas-
sés en cornets Soft et Hard. On verra que cette classification dépend des impédances
de surfaces anisotropes. Puis, les antennes cornets à surfaces à métamatériaux, qui
sont des antennes à mode hybride particulières, sont étudiées.

1.1 Guides d’onde à parois anisotropes
D’après nos connaissances, les premiers travaux d’importance publiés sur la pro-

pagation d’ondes EMs dans des structures guidées à parois anisotropes datent de
1955 [1]. Dans cet article, l’hypothèse est d’avoir une petite perturbation δ au niveau
de la paroi par rapport au conducteur électrique parfait (Perfect Electric Conduc-
tor (PEC)). Les parois imparfaites de guides d’onde rectangulaires et circulaires
sont décrites avec l’aide d’impédances de surface. Ces impédances de surface quel-
conques peuvent être de petites valeurs et sont définies par les équations décrites
sur la figure 1.1 pour les guides rectangulaires et circulaires. Des définitions équi-
valentes peuvent être utilisées pour les impédances de surface à la hauteur x = 0
et y = 0. Ces équations ont été développées à partir de la définition ZS = 1

2
~E2

S×~n
avec S le vecteur Poynting et ~n la normale à la surface et orientée vers la surface
anisotrope. Ces équations des impédances de surface sont utilisées dans d’autres
travaux sur les guides d’onde à parois anisotropes [2], [3]. Cependant dans [2], la
relation ZS(x̄, z)ZS(y, z̄)−ZS(x, z̄)ZS(y, z̄)+ZS(x, z̄)ZS(ȳ, z) = 0 doit être respectée
entre les impédances de surface des différentes parois du guide rectangulaire, afin
qu’une solution modale analytique puisse être obtenue. Cela implique qu’une solu-
tion modale obtenue avec les expressions décrites dans cet article peut seulement
être atteinte pour certaines combinaisons d’impédances de surface.
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Figure 1.1 – Définitions des impédances de surface pour un guide d’onde rectan-
gulaire et circulaire à parois anisotropes [1].

En 1965, des équations intégrales ont été développées pour résoudre des phé-
nomènes de dispersion dans des guides circulaires à parois anisotropes [4]. Cette
méthode peut être appliquée quelle que soit la forme de la section transverse avec
toute sorte d’impédances de surface sur les parois.

En 1978, une équation de dispersion a été déterminée pour les modes d’ordre 1
dans les guides cylindriques à parois anisotropes idéales [3] :[

uaJm(ua)
ka

]2
Xξ

Xz

+ uaJm(ua)J ′m(ua)
ka

[
Xξ −

1
Xz

]

+
[
mJm(ua
ua

]2 [
1−

(
ua
ka

)2
]
− [J ′m(ua)]2 = 0,

(1.1)

avec ua = kpa, kp la constante de coupure et a le rayon de la surface cylindrique.Xξ et
Xz sont respectivement les réactances de surface perpendiculaire et dans la direction
de propagation. Les autres types de modes n’ont pas été analysés probablement du
fait de l’absence d’outils de calcul efficaces à cette époque. L’équation permet de
calculer les courbes de dispersion des modes de types Transverse Electric (TE),
Transverse Magnetic (TM) ou hybride. Des combinaisons d’impédances de surface,
et les diagrammes de dispersion déduits à l’aide de cette équation sont illustrés dans
le tableau de la figure 1.2 pour différentes combinaisons des réactances Xξ et Xz,
avec :

Xz = jEz(ua)
Z0Hξ(ua)

, Xξ = −jEξ(ua)

Z0Hz(ua)
, (1.2)
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avec Z0 l’impédance du vide. Hz, Ez sont respectivement les champs magnétique et
électrique dans la direction de propagation le long de la surface et Hξ, Eξ les champs
magnétique et électrique dans la direction perpendiculaire à la propagation, mais
toujours parallèle à la surface. Dans les diagrammes de dispersion de ce tableau, le
rapport des constantes de propagation βz/k est représenté avec βz la constante de
propagation (γz) = jβz) en z et k = 2πf/c la constante de propagation dans le vide
en fonction de ka, avec a le rayon du cylindre.

Figure 1.2 – Diagrammes de dispersion de guides d’onde circulaires à parois ani-
sotropes pour les modes d’indice m = 1 [3].

Une explication plus détaillée du diagramme de dispersion peut être trouvée
dans la partie 2.1.2. D’après cet article [3], il existe dans les guides cylindriques,
pour chaque combinaison d’impédances de surface Xξ, Xz, un dual avec X ′ξ = −Xξ,
X ′z = −Xz. Alors que les champs E et H sont inversés, les diagrammes de dispersion
des duals sont identiques. Les modes se propageant dans des guides à parois aniso-
tropes sont en général des modes hybrides HE1n et EH1n.

Il existe plusieurs façons de réaliser les métamatériaux en vu d’une utilisation
sur les parois d’un guide d’onde. Une première approche est de décrire les métama-
tériaux, comme représentés sur la figure 1.3, par les impédances de surface définies
à l’aide des champs tangents à la surface, ~E = ZS( ~H × ~n), avec ~n le vecteur normal
orienté vers la surface à métamatériaux, donc en −~y. Les impédances de surface
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peuvent être définies à l’aide des coefficients de réflexion ΓTE et ΓTM [5] :

ZTE =Zt = Ex
Hz

= ηTE
1 + ΓTE
1− ΓTE

ZTM =Zz = −Ez
Hx

= ηTM
1 + ΓTM
1− ΓTM

(1.3)

avec ηTE = η0
cos θ et ηTM = η0 · cos θ, les impédances des ondes planes TE et TM en

incidence sous un angle θ [6]. Une optimisation des impédances de surface peut ainsi
être effectuée afin d’obtenir les caractéristiques de la métasurface requises. Cette
approche est décrite dans la section 1.3, dans laquelle les travaux sur les antennes
cornets à métasurfaces sont présentés.

Figure 1.3 – Réflexion d’une onde plane sur une surface anisotrope [5].

Une deuxième approche est de décrire les métamatériaux avec leurs permittivité
et perméabilité : En 2013, des premiers travaux sur des guides d’onde cylindriques
avec des métamatériaux insérés sur les parois ont été publiés [7]. Des modes hybrides
du type HE dans de tels guides peuvent être excités à des fréquences plus basses
que celles du mode fondamental du guide métallique de même section. En [7], la
théorie modale a été développée pour un guide cylindrique à métamatériaux avec
des perméabilité et permittivité relatives anisotropes décrites par des tenseurs (ε̄ =
(ερ, εφ, εz) et µ̄ = (µρ, µφ, µz)µ0)). Une étude de la variation de la permittivité sur la
propagation des modes HE11 et HE21 a ensuite été effectuée, c.f. figure 1.4 a). Pour
cela, un guide de rayon b = 15 mm avec une couche d’une épaisseur b− a = 1 mm
sur les bords, faite d’un matériau à permittivité uniaxiale εt2 (µ = 1) ont été choisis.
Le groupe de chercheurs en a conclu que ces modes hybrides peuvent être excités
à des fréquences bien plus basses que le mode fondamental du guide métallique
de même section en utilisant un matériau avec des valeurs de permittivité εr → 0−,
connu sous le nom de ENNZ (Epsilon-Negative-Near-Zero). En théorie, avec de telles
permittivités, il serait ainsi possible de réduire la taille de la section du guide jusqu’à
75%. L’apparition et la propagation de modes gauchers ont également été mises en
évidence avec ce type de métasurfaces. Grâce à cette étude, pour εr2 = −0.09, seul
le mode HE11 se propage. Le diagramme de dispersion de ce guide (lined α/k0,
β/k0) est comparé à celui d’un guide métallique de même section (unlined α/k0,
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β/k0) sur la figure 1.4 b). Avec cette couche fine de métamatériaux homogénéisée,
la fréquence de coupure du guide métallique de 5.958 GHz est réduite à 3.381 GHz,
ce qui représente une réduction de 43%. Ces résultats ont été simulés sous le logiciel
HFSS.

a) b)

Figure 1.4 – a) Etude de la fréquence du coupure du mode HE11 et HE21 en fonc-
tion de la permittivité de la couche métamatériaux, b) comparaison des diagrammes
de dispersion d’un guide à métamatériaux (lined) et d’un guide métallique de même
section (unlined) [7].

En 2016, un métamatériau, possédant des propriétés cohérentes avec les carac-
téristiques de la surface anisotrope homogène de l’étude théorique, a été réalisé [8].
La cellule élémentaire de ce métamatériau est illustré sur la figure 1.5 a). L’anneau
est fait d’un substrat diélectrique chargé d’éléments localisés inductifs et capacitifs.
Les 11 anneaux ont été insérés à l’intérieur d’un guide cylindrique. Pour l’excitation,
deux sources ont été utilisées sur les parties extérieures du guide. La structure est
illustrée sur la figure 1.5 b).

a) b)

Figure 1.5 – a) Cellule élémentaire de la métasurface et b) le guide d’onde à
métamatériaux [8].

Les résultats de mesure recueillis correspondent bien à ceux obtenus par simu-
lation et se rapprochent beaucoup des résultats de simulation obtenus pour des
couches anisotropes homogènes. Sur la figure 1.6 sont représentés les paramètres
de transmission (a) et de réflexion (b) simulés et mesurés. En mesure, le guide à
métamatériaux transmet le signal avec des pertes importantes dans la bande alors
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que le guide métallique de même section est sous coupure.

a) b)

Figure 1.6 – Coefficients de transmission (a) et de réflexion (b) simulés et mesurés
du guide d’onde à métamatériaux représentés sur la figure 1.5 b) [8].

Suite à ces travaux, un guide d’onde tronqué de longueur L1 avec les mêmes
dimensions et propriétés des métamatériaux est analysé, afin d’observer ses perfor-
mances en rayonnement [9], [10] (même si cette structure est une antenne, elle est
analysée ici, afin de conserver une suite chronologique des travaux). L’antenne est
illustrée sur la figure 1.7 a) et les résultats obtenus en simulation et en mesure sont
représentés sur la figure 1.7 b). L’antenne à métamatériaux opère à plus de 37 %
en-dessous de sa fréquence de coupure naturelle.

a) b)

Figure 1.7 – a) Le guide d’onde tronqué et b) ses diagrammes de rayonnemnt
normalisés dans le plan E (gauche) et H (droite) simulés (courbes bleues pointillées)
et mesurés (courbes vertes) [10].

Les études sur les guides d’onde à parois anisotropes conduisent naturellement
aux études sur les antennes cornets, comme vu dans [8] et [10]. Ainsi, les travaux
sur les antennes cornets à parois anisotropes sont présentés dans les deux sections
suivantes. La liste des publications est bien plus vaste pour les antennes que pour
les guides d’onde.
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1.2 Antennes cornets à mode hybride - les cornets
Soft et Hard

En 1988, l’utilisation du concept des surfaces artificielles Soft et Hard a été in-
troduite pour la première fois dans le domaine des micro-ondes par P.-S. Kildal [11].
Cette même année, un article en collaboration avec E. Lier présente une analyse de
ces surfaces Soft et Hard dans des antennes cornets [12]. Cette définition des sur-
faces Soft et Hard a été établie par analogie avec les surfaces correspondantes dans
le domaine de l’acoustique.

En acoustique, la densité du flux d’énergie est nulle tout au long d’une surface
Soft. Pour cette raison, la surface Soft a été reprise pour des ondes EMs en définis-
sant les surfaces pour lesquelles la densité de flux d’énergie est nulle tout au long de
la surface pour toute polarisation du champ électrique. Les surfaces Hard dans le
domaine de l’acoustique ont un maximum de densité du flux d’énergie tout au long
de la surface. Pour les ondes EMs, les surfaces avec de telles propriétés sont ainsi
également appelées des surfaces Hard.

En appliquant ces propriétés sur les parois de l’antenne, il est possible d’obtenir
des modes hybrides et ainsi de changer les propriétés de l’antenne [13]. Une antenne
cornet Soft présente une annulation du champ électrique près des surfaces, donc, une
distribution du champ apodisée et avec ceci une réduction des lobes secondaires par
rapport à un cornet classique. Une antenne cornet Hard présente une distribution
du champ électrique uniforme dans la section transverse du cornet et conduit donc
à une amélioration de la directivité. Par contre, les lobes secondaires peuvent être
ici plus importants, comme on peut l’observer sur le diagramme de rayonnement de
la figure 1.8.

Les surfaces Soft et Hard sont définies à l’aide des impédances de surface ZTE

et ZTM [14]. Ces impédances sont définies comme un rapport entre les champs EMs
tangents à la surface anisotrope.
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Figure 1.8 – Caractéristiques d’antennes cornets Soft et Hard [12].

L’impédance de surface vue par le mode TE est :

ZTE = Zt = Et
Hz

, (1.4)

avec Hz le champ magnétique dans la direction de propagation le long de la surface
et Et le champ électrique dans la direction perpendiculaire à la propagation, mais
toujours parallèle à la surface. L’impédance de surface vue par le mode TM est
définie par :

ZTM = Zz = −Ez
Ht

, (1.5)

avec Ez le champ électrique suivant z et Ht le champ magnétique dans la direction
perpendiculaire à la propagation, mais toujours parallèle à la surface.

Une surface Soft optimale devrait avoir un ZTE nul et un ZTM infiniment grand.
En revanche, une surface Hard doit présenter une impédance ZTE très grande et un
ZTM nul. Ceci est représenté sur le tableau 1.1.

Table 1.1 – Impédances de surface caractérisant des surfaces Soft et Hard [13].
ZTE [Ω] ZTM [Ω]

Surface SOFT 0 j∞
Surface HARD j∞ 0

En 2010, Lier a synthétisé les principaux travaux réalisés sur les antennes à
modes hybrides [13]. Le tableau résumant ces propriétés est illustré sur la figure 1.9,
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sous une illustration, le nom et les performances (Soft ou Hard) de l’antenne y sont
indiqués en plus de son année d’invention, et des références majeures la caractérisant.
Certaines de ces antennes, considérées comme essentielles, sont détaillées ci-dessous.

Figure 1.9 – Classification d’antennes cornets à mode hybride existantes en 2010
[13].

Parmi les surfaces Soft et Hard, on peut citer les corrugations qui sont les plus
connues. Elles sont déjà beaucoup utilisées dans des antennes cornets, notamment
en tant que source primaire de paraboles sur satellite. Deux exemples de telles sur-
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faces anisotropes sont illustrés plus en détail sur la figure 1.10. Les corrugations
sont alignées dans la direction de propagation dans l’antenne cornet, c.f. figure 1.10
à gauche, afin d’obtenir une surface Soft et ainsi un ZTE nul et un ZTM très grand.
Ces antennes sont employées comme alimentations d’antennes réflecteurs grâce à leur
faisceau bien symmétrique et leur polarisation croisée faible [15]. Les corrugations
peuvent également être alignées perpendiculairement à la direction de propagation
des ondes EMs, c.f. figure 1.10 à droite. Ainsi, en remplissant les vides entre les
corrugations avec du diélectrique, les valeurs des impédances de cette surface se
rapprochent de celles d’une surface Hard. Ces antennes sont utilisées comme élé-
ments de réseau de cornets pour l’alimentation de réflecteur. Grâce à sa distribution
du champ uniforme à l’ouverture et ainsi sa directivité importante, l’effet spillover
peut être réduit par rapport aux antennes réflecteurs alimentées par des cornets
classiques [16].

En général, la hauteur des corrugations peut être exprimée approximativement
par [13] :

tcorr = λ0,max

4 (1.6)

avec λ0,max la longueur d’onde dans le vide maximale de la bande de fréquence.

Figure 1.10 – Un exemple de surfaces Soft et Hard et les impédances de surface
associées [14].

Une autre solution pour créer une antenne Soft peut être de remplir l’intérieur de
l’antenne avec un cône diélectrique. Entre le cœur diélectrique et la paroi métallique,
il est nécessaire de laisser un espace pour une couche fine d’air. Ceci permet d’avoir
une couche à la hauteur des parois d’un εr plus petit que le cœur de l’antenne et
ainsi de créer une surface Soft. Les inconvénients de cette classe d’antennes sont le
poids du cône diélectrique, qui sera toujours plus lourd que le vide, mais aussi les
fortes pertes EMs dues à la présence du diélectrique.

Avec l’aide des métamatériaux, des surfaces Soft et Hard peuvent également être
créées [13]. Au lieu de remplir l’intérieur de l’antenne avec un diélectrique pour
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avoir un εr plus élevé que l’air, la structure présente un cœur vide et des surfaces à
métamatériaux (εr plus petit que l’air) sur les bords de l’antenne. Le but est d’avoir
des métasurfaces possédant des permittivités εr < 1, dites ENZ (Epsilon-Near-Zero).
En fin de compte, l’effet est le même que pour les antennes au coeur diélectrique ;
la permittivité des métamatériaux est plus petite que celle de l’air à l’intérieur
de l’antenne, ce qui transforme les parois en surfaces Soft et le cornet en antenne
Soft. En plaçant une couche d’un deuxième métamatériaux au-dessus de celui de
l’antenne Soft, cette fois-ci avec une grande permittivité (εr > 2), il est possible
d’obtenir les caractéristiques d’une antenne Hard. Ces antennes à métamatériaux
peuvent s’opposer à des inconvénients rencontrés avec les autres antennes cornets
à mode hybride (pertes diélectriques et/ou taille encombrante et/ou poids lourd,
etc.). Un résumé des travaux réalisés par Lier et al. sur ces antennes cornets à
métamatériaux et les résultats obtenus sont présentés dans le chapitre suivant.

1.3 Antennes cornets à métasurfaces
Suite à la proposition de 2006 d’utiliser un coeur vide et des parois à métamaté-

riaux, le norvégien Lier (Lockheed Martins) a commencé à travailler intensivement
en collaboration avec un groupe de chercheurs de la Penn State University sur ce
type d’antennes. En juillet 2010, plusieurs articles sont présentés simultanément à la
conférence APS/URSI à Toronto sur ces antennes cornets à métasurfaces [17] - [21].
Pour concevoir des métamatériaux présentant des performances adéquates, des tech-
niques d’optimisation sont utilisées et présentées dans la section 1.3.1. L’intégration
des métamatériaux dans les antennes est détaillée en section 1.3.2.

1.3.1 Optimisation de la métasurface - la condition hybride
équilibrée

La condition avec laquelle les surfaces à métamatériaux sont optimisées est la
condition hybride équilibrée [5], [21]. Elle est définie par

ZTE · ZTM = η2
0, (1.7)

avec η0 l’impédance du vide. Cette condition apparait pour la première fois en [22].
Dans cet article, les guides circulaires vérifiant cette condition aux limites générent
des modes hybrides HE1n avec des lignes de champs parfaitement droites et iden-
tiques pour les deux polarisations linéaires. Ainsi, l’antenne génère des diagrammes
de rayonnement à polarisation circulaire identiques pour les deux polarisations, avec
une polarisation croisée très peu importante [13].

Pour rappel, la caractérisation de ZTE et ZTM se fait selon (1.3), elles sont défi-
nies en cartésien comme sur la figure 1.3. L’optimisation pour obtenir la condition
hybride équilibrée (1.7) est donc appliquée sur (1.3) en modifiant des paramètres du
métamatériaux.
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Plusieurs structures de métasurfaces ont été optimisées avec cette approche. L’op-
timisation est obtenue avec un algorithme génétique (AG) [5], afin de satisfaire la
condition hybride équilibrée sur une certaine bande de fréquence. La fonction de
coût utilisée en [5] est :

coût =
∑
f

(
|ZTE · ZTM − η2

0|
)
, (1.8)

f étant la bande de fréquences pour laquelle l’AG cherche les solutions.

Exemple 1 : Structure pixelisée

Une première cellule élémentaire est illustrée sur la figure 1.11. Cette cellule élé-
mentaire (a) est inspirée de structures naturelles. Elle est conçue avec une géométrie
pixelisée, pour laquelle un bit dans le chromosome de l’algorithme génétique binaire
contrôle la présence d’un pixel métallique. Les autres paramètres de la cellule pé-
riodique (épaisseur du diélectrique, via, etc.) sont également optimisés avec cette
approche.

Les impédances de surface normalisées obtenues (b), sont comparées avec la
condition hybride équilibrée. On peut voir que cette condition est parfaitement rem-
plie sur une large bande de fréquence (11 GHz − 17 GHz).

a) b)

Figure 1.11 – a) Cellule élémentaire pixelisée et b) ses impédances de surface [17].

Sur la figure 1.12, les cartographies du champ électrique vectoriel (flèches) et
en amplitude (échelle de couleurs) à l’ouverture de l’antenne conique classique (a)
et d’une antenne équivalente avec des parois à métamatériaux (b) sont présentées.
Elles sont obtenues par simulation sous HFSS. La surface à métamatériaux est ici
représentée par un matériau aux caractéristiques effectives (impédance, indice de
réfraction). Pour le cornet à métamatériaux, l’amplitude du champ électrique est
bien apodisée avec une forte concentration au centre de l’ouverture. Les vecteurs du
champ électrique sont parfaitement alignés en-dehors de la couche fine de métama-
tériaux.
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Figure 1.12 – Le champ électrique à l’ouverture d’une antenne conique (a), puis
avec la métasurface (b), créée à l’aide de la cellule de la figure 1.11 [17].

Comme attendu, cette condition hybride équilibrée a permis d’améliorer le rayon-
nement : les diagrammes de rayonnement sont quasiment identiques pour les deux
polarisations, les polarisations croisées sont peu importantes. Sur la figure 1.13 les
polarisations principale et croisée de l’antenne conique avec (liner) et sans métama-
tériaux (no liner) sont illustrées à deux fréquences de la bande pour l’angle azimuth
φ = 45%, pour lequel la polarisation croisée est la plus importante.

Figure 1.13 – Co-polarisation (courbes solides) et polarisation croisée (courbes
pointillées) du gain du cornet conique pour lequel les champs sont illustrés sur la
figure 1.12 avec (liner) et sans (no liner) métamatériaux pour un φ = 45◦ aux
fréquences 10 GHz (a) et 18 GHz (b).
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Exemple 2 : Les fils croisés

La deuxième métasurface, implémentée sur les parois horizontales d’une antenne
cornet pyramidale, est illustrée sur la figure 1.14 a) avec des impédances de surface
décrites sur la figure 1.14 (b). Les fils croisés métalliques sont fixés aux parois de
l’antenne par des vias métalliques. En observant les courbes des impédances de
surface, on constate qu’elles satisfont la condition hybride équilibrée moins bien que
la surface pixelisée. Néanmoins, la structure est très simple et donc facile à concevoir
ce qui la rend plus intéressante.

a) b)

Figure 1.14 – a) Illustration d’une antenne cornet rectangulaire à métasurface
composée de fils croisés et b) les impédances de surface des fils croisés [18].

Les résultats en rayonnement de l’antenne sont également significatifs, comme
en atteste la figure 1.15 à la fréquence de 6.475 GHz. En comparant le champ élec-
trique à l’ouverture d’un cornet rectangulaire classique et celui de l’antenne avec
des métasurfaces sur les parois horizontales (a), le champ s’annule sur les métasur-
faces, ce qui produit un champ apodisé. Comme évoqué dans la section 1.2, cette
répartition du champ réduit significativement les lobes secondaires de l’antenne. Le
gain des antennes cornets avec et sans métamatériaux est similaire, mais les lobes
secondaires sont réduits de 30 dB (figure 1.15).

a) b)

Figure 1.15 – a) Distribution du champ électrique à l’ouverture d’une antenne
sans (à gauche) et avec des métasurfaces composées de fils croisés (à droite) et b)
une comparaison du gain entre ces deux antennes [18].
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Exemple 3 : La structure T

D’autres structures de cellules élémentaires ont été étudiées de 2011 à 2013, afin
d’améliorer encore les performances des antennes cornets [23] - [25]. En utilisant le
même algorithme génétique que pour la métasurface de la figure 1.11 et en optimisant
et en simplifiant la structure pour des facilités d’usinage, une structure patch en
forme de T a finalement été conçue [25]. Ce patch métallique est gravé sur un
diélectrique et est connecté aux parois de l’antenne par un via métallique (c.f. figure
1.16 a)). Les impédances de surface ZTE et ZTM satisfont la condition hybride
équilibrée sur toute la bande de fréquence Ku (∆f = 11 GHz − 18 GHz) et au
delà. Tout comme l’antenne aux fils croisés, un prototype de l’antenne avec cette
métasurface "T" a été réalisé (figure en-haut à droite).

a) b)

Figure 1.16 – Métasurface T et ses impédances de surface [25].

Les résultats de simulations et de mesures sont illustrés sur la figure 1.17 à trois
fréquences dans la bande. La distribution du champ électrique à l’ouverture est bien
apodisée sur la bande Ku et une forte réduction des lobes secondaires (−20 dB)
sur presque toute la bande est obtenue et confirmée par les mesures. En utilisant
des métasurfaces fabriqués de diélectrique, comme dans [25] en se basant sur la
technologie des circuits imprimés, les pertes diélectriques peuvent poser problème.
Les auteurs de [25] se défendent en démontrant que la partie imaginaire (pertes) de
l’indice de réfraction effectif reste négligeablement petite (−1.4× 10−3 à 11 GHz et
−1.8× 10−4 à 19 GHz).
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a) b)

Figure 1.17 – Performance de l’antenne à métaparois de la figure 1.16 : a) distri-
bution du champ électrique pour de différentes fréquences et b) lobes secondaires en
simulation et mesure ; son équivalent sans métasurfaces ("Unlined Horn" et "Conven-
tional Horn") est donné à titre de référence [25].

Avec ces différentes métasurfaces, des méthodes d’optimisation ont été appli-
quées aux des antennes cornets (alimentation) pour avoir encore de meilleures per-
formances.

1.3.2 Optimisation de l’antenne cornet à métamatériaux
Afin d’améliorer l’adaptation entre le guide d’onde classique et l’antenne cornet

à métamatériaux, un cône diélectrique [25] peut être utilisé, voir figure 1.18 a). En
choisissant une forme conique et en optimisant les dimensions, il est ainsi possible
de réduire encore la polarisation croisée. Une comparaison de la polarisation croisée
est faite entre l’antenne cornet à métamatériaux "T" avec et sans cône diélectrique,
visible sur la figure 1.18 b). Deux exemples de cône diélectrique sont testés, celui
d’origine et celui optimisé (dimension lb plus large). On peut y voir une polarisation
croisée réduite, surtout aux fréquences supérieures, à l’aide de cette adaptation au
moyen du cône diélectrique.
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Figure 1.18 – Cône d’adaptation implanté dans l’antenne de la figure 1.16 et
polarisation croisée de cette antenne [25].

Une amélioration de l’adaptation peut également être obtenue en modifiant la
structure de la métasurface tout au long du cornet (c.f. figure 1.19) [26], [27]. Ici,
la cellule élémentaire de la métasurface à l’entrée de l’antenne est un patch carré
connecté à la paroi par un via, qui est bien connue sous le nom de "Sievenpiper mush-
room". En réduisant peu à peu la largeur du patch, tout en gardant une connection
entre les patchs arrangés verticalement à la direction de la propagation, la méta-
surface se transforme en surface aux fils croisés à l’ouverture de l’antenne, comme
représenté sur la figure figure 1.19.

Figure 1.19 – Antenne conique à métasurface inhomogène [26], [27].

Ainsi, l’onde propagative peut s’adapter progressivement jusqu’à l’ouverture. Le
diagramme de rayonnement obtenu a des lobes secondaires bien plus faibles que pour
une antenne conventionnelle. La polarisation croisée est en-dessous de −30 dB sur
une large bande de fréquence (10 GHz−20 GHz). Sur la figure 1.20 c), on peut voir
que le champ électrique à l’ouverture de l’antenne à métamatériaux est bien apodisé
pour toute cette bande de fréquence. Dans le cas du cornet classique (d), c’est le
mode fondamental TE11 et sa distribution non-apodisée du champ électrique dans
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le plan E de l’antenne qui créent des lobes secondaires significatifs. Par ailleurs, les
lignes de champ courbées augmentent la polarisation croisée.

a) b)

c) d)

Figure 1.20 – Résultats obtenus avec l’antenne de la figure 1.19 : lobes secon-
daires de l’antenne conique à métamatériaux inhomogène ("Inhomogeneous Liner")
et métallique (Conventional Conical Horn) (a), la polarisation croisée de l’antenne à
métamatériaux inhomogène et corruguée (b) et le module du champ électrique dans
la section à l’ouverture de l’antenne à métamatériaux inhomogène (c) et métallique
(d) à 10 et 20 GHz [26], [27].

.

D’autres travaux sur des antennes cornets à métamatériaux ont été publiés [28]
- [37]. Dans la plupart des cas, des métamatériaux légers et peu encombrants sont
utilisés comme lentille dans la section de l’antenne. La recherche et l’optimisation
des métamatériaux est strictement empirique.

Conclusion
Dans ce chapitre, un récapitulatif des travaux les plus significatifs sur les struc-

tures guidées (antennes cornets et guides d’onde) à parois anisotropes a été présenté.
Puis, les travaux sur ces structures à métamatériaux, qui s’étendent sur une période
de 6 ans environ, ont été exposés. La condition hybride équilibrée est majoritaire-
ment utilisée pour l’optimisation des métasurfaces. Les antennes obtenues avec cette
condition sont effectivement très intéressantes. Néanmoins, la conception par opti-
misation est gourmande en ressources informatiques d’autant plus que les méthodes
employées sont basées sur des maillages volumiques. De plus, aucune démonstra-
tion n’a été faite pour montrer que cette condition hybride équilibrée est la seule
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possible, ce qui ouvrirait la porte à de nouvelles conceptions potentiellement aussi
intéressantes.
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Chapitre 2

Résolution analytique des
propriétés de guides d’onde à
parois anisotropes avec l’aide de la
TME
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Introduction
Dans ce chapitre, une résolution analytique des équations de propagation dans

des guides d’onde à parois anisotropes (impédances de surface constantes en fré-
quence) est présentée. Les caractéristiques des guides d’onde classiques sont tout
d’abord rappelées (c.f. section 2.1) pour ensuite montrer les particularités des pro-
priétés des guides d’onde avec des impédances de surface anisotropes (c.f. section
2.2). Afin d’illustrer ces propriétés, un code Matlab a été développé, il permet de
tracer la cartographie des champs et le diagramme de dispersion des guides d’onde
à parois anisotropes. On peut remarquer que, dans ce chapitre, les impédances de
surface restent constantes sur toute la bande de fréquence et sont donc strictement
théoriques. La justesse de l’approche est validée en comparant les résultats à ceux
obtenus sous des logiciels EMs commerciaux (c.f. section 2.3). Enfin, la matrice im-
pédance est explicitée pour tous les modes se propageant dans toute sorte de guides
(à parois anisotropes notamment).

2.1 Les guides d’onde classiques
Dans cette partie, une description analytique traduisant la propagation des ondes

ElectroMagnétiques (EMs) dans des guides d’onde est expliquée en terme de vecteurs
propres (les modes) et valeurs propres (leurs constantes de coupure). Les lois fonda-
mentales de l’électromagnétisme (équations de Maxwell) sont tout d’abord rappelées
rapidement. L’équation de dispersion est ensuite déterminée pour les guides d’onde
métalliques. Les différents types de modes de propagation et leurs impédances sont
finalement redémontrés.

2.1.1 Équations de Maxwell
Les champs EMs sont régis par les équations de Maxwell. Elles ont été dévelop-

pées par le physicien écossais James Clark Maxwell dans les années 1861 - 1864.
Il y a plusieurs écritures pour ces équations. En (2.1), la forme différentielle est
présentée.

∇× ~H = ∂ ~D

∂t
+ ~Je

∇× ~E = −∂
~B

∂t

∇ · ~B = 0
∇ · ~D = ρc

(2.1)

où ~H est le champ magnétique, ~E le champ électrique, ~B l’induction magnétique,
~D l’induction électrique, ~Je la densité de courant électrique et ρc la densité de la
charge. Ces équations traduisent, sous forme locale, différents théorèmes qui régis-
saient l’électromagnétisme avant que Maxwell ne les réunisse sous forme d’équations
intégrales. Elles portent respectivement les noms de Théorème d’Ampère, la Loi de
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Faraday, l’"addition de Maxwell" (le courant électrique de déplacement) et le Théo-
rème de Gauss.

En supposant une perméabilité relative µr = 1, ainsi qu’un milieu homogène (per-
mittivité ε et perméabilité µ constantes), isotrope (même ε et µ dans toutes les
directions) et invariant dans le temps, on obtient :

~D = ε0εr ~E,

~B = µ0 ~H,
(2.2)

avec ε0 et µ0 respectivement la permittivité et la perméabilité dans le vide, εr la
permittivité relative du milieu. De plus, si on considère un milieu sans source, on a :

ρc = 0,
~Je = ~0,

(2.3)

ce qui conduit à :

∇× ~H = ε0εr
∂ ~E

∂t
,

∇× ~E = −µ0
∂ ~H

∂t
,

∇ · ~H = 0,
∇ · ~E = 0.

(2.4)

Elles peuvent également être écrites en régime harmonique (en utilisant la convention
des champs EMs variant en ejωt) :

∇× ~H = jωε0εr ~E,

∇× ~E = −jωµ0 ~H,

∇ · ~H = 0,
∇ · ~E = 0.

(2.5)

avec ω la pulsation.

Dans ce qui suit, les guides d’onde sont considérés invariants suivant l’axe z. Les
champs électriques et magnétiques peuvent ainsi être décrits par

~E = ~Ae−jωtejkzz, (2.6)
~H = ~Be−jωtejkzz, (2.7)

avec ~A et ~B des vecteurs qui varient uniquement en fonction des variables d’espace
du plan transverse ; kz le nombre d’onde suivant z. Les champs électriques et ma-
gnétiques ont donc une dépendance en ejkzz = eγzz, pour laquelle γz est la constante
de propagation suivant z.
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Ainsi :
a) pour le guide rectangulaire, on résout en coordonnées cartésiennes, les champs
EMs sont de la forme :

~E(x, y, z) = ~A(x, y)e−jωtejkzz,
~H(x, y, z) = ~B(x, y)e−jωtejkzz,

b) Pour le guide circulaire, on résout en coordonnées cylindriques, les champs EMs
sont de la forme :

~E(r, ρ, z) = ~A(r, ρ)e−jωtejkzz,
~H(r, ρ, z) = ~B(r, ρ)e−jωtejkzz,

2.1.2 Équation de dispersion
Afin de déterminer les expressions des composantes du champ EM, il est néces-

saire de déterminer l’équation différentielle dont elles sont solutions. A partir des
deux premières équations de (2.5) et du développement mathématique∇×(∇× ~F ) =
∇∇ · ~F −∇2 ~F , on obtient :

∇× (∇× ~E) = ∇∇ · ~E −∇2 ~E = −∇2 ~E

= ∇× (−jωµ0 ~H)
= ω2µ0ε0εr ~E

Puis, en introduisant le nombre d’onde dans le vide (k0 = ω
√
µ0ε0), la relation (2.8)

est déduite.
(∇2 + k2

0εr) ~E = ~0. (2.8)
De la même façon, il est possible de démontrer que ~H satisfait cette équation dif-
férentielle. Cette équation différentielle est appelée l’équation de propagation, ce
qui s’explique par le fait qu’elle lie les constantes de propagation en l’appliquant à
l’expression de ~E. Elle conduit à l’équation de dispersion −k2

c + γ2
z + k2

0εr = 0. γz
peut ainsi être calculée en connaissant la constante de coupure fc du mode du guide
considéré :

γz =
√
k2
c − k2

0εr =

√√√√(2πfc
c

)2

− k2
0εr, (2.9)

avec kc = 2πfc
c

la constante de coupure du mode du guide considéré.

a) Cas rectangulaire métallique :
Pour un guide d’onde métallique rectangulaire de section transverse a×b, l’équation
de dispersion est la suivante :

γz =

√√√√(nπ
a

)2

+
(
mπ

b

)2

− k2
0εr, (2.10)
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avec a la largeur et b la hauteur du guide, n,m ∈ N les indices du mode. Il existe
autant de γz que de combinaisons n, m et on peut ainsi écrire γz = γz,mn.

b) Cas cylindrique métallique :
Pour un guide métallique cylindrique de rayon r, l’équation de dispersion s’écrit :

γTMz =

√√√√(χnm
r

)2

− k2
0εr et γTEz =

√√√√(χ′nm
r

)2

− k2
0εr, (2.11)

avec χnm les zéros de la fonction de Bessel Jn(x) et χ′nm les zéros de J ′n(x), dérivée
de Jn(x) par rapport à x.

Le diagramme de dispersion est une représentation de la constante de propagation
γz = αz + jβz en fonction de la fréquence [1]. Il illustre les solutions de l’équation
de dispersion. Par cette représentation, il est possible de trouver des informations
sur les différents modes se propageant en fonction de la fréquence, par exemple leur
fréquence de coupure fc, la bande de fréquence monomode, la vitesse de groupe vg,
la vitesse de phase vφ, identifier si le mode concerné est gaucher ou droitier... Ces
propriétés sont illustrées sur un exemple de diagramme de dispersion sur la figure
2.1. Dans ce cas, (γz/k0)2 et la fréquence f sont utilisés comme axes. Un mode pro-
page de l’énergie à l’intérieur du guide d’onde au-dessus de la fréquence de coupure
fc (lorsque γz = jβz), en-dessous de cette fréquence, le mode est évanescent (lorsque
γz = αz). Sur la figure, deux modes droitiers (vitesses de groupe positives) sont
représentés avec respectivement leurs fréquences de coupure fc1 et fc2. La vitesse de
phase peut facilement être calculée avec vφ = ω/βz. La vitesse de groupe est déduite
de la pente de la courbe du mode (vg = ∂ω/∂βz). La bande monomode est la bande
de fréquence entre les deux fréquences de coupure, donc fc2 − fc1.

f

Bande 

monomode

Région modes 
propagatifs

Région modes 
évanescents 

(non-propagatifs)

Bande 
monomode

z

z

Figure 2.1 – Diagramme de dispersion
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2.1.3 Calcul des champs électromagnétiques
Les champs EM, ainsi que l’opérateur ∇ (du fait de l’invariance en z), peuvent

être séparés en une partie transverse (notée T ) et une partie longitudinale (notée z)
selon :

~E = ~ET + Ez~z

~H = ~HT +Hz~z

∇ =∇T + ∂z~z

=∇T − γz~z, car on a un guide invariant en z.

(2.12)

Avec (2.12) et les deux premières équations de Maxwell (2.5), les composantes des
champs transverses peuvent être décrites à l’aide des champs longitudinaux, selon :

~ET = 1
k2
c

(−γz∇TEz − jωµ0∇THz × ~z) , (2.13)

~HT = 1
k2
c

(jωε∇TEz × ~z − γz∇THz) , (2.14)

avec kc = 2πfc
c

=
√
γ2
z + k2

0εr la constante de coupure.

2.1.4 Modes de propagation
Un mode est une solution de l’équation de dispersion (également nommée équa-

tion de dispersion). Comme on peut le voir dans les équations (2.10) et (2.11), un
nombre infini de modes peut se propager dans un guide. En observant les cartogra-
phies des champs pour chaque mode, on peut les classer en :

– Modes TE (Transverses Electriques, Ez = 0)
– Modes TM (Transverses Magnétiques, Hz = 0)
– Modes TEM (Transverses Electromagnétiques, Ez = Hz = 0)
– Modes hybrides (Ez 6= 0 et Hz 6= 0)

Ces notations seront employées par la suite dans ce manuscrit, même si d’autres
notations sont parfois utilisées pour décrire ces modes, telles que les modes H (équi-
valents aux modes TE) et les modes E (équivalents aux modes TM).
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Modes TE :

Un mode TE a des champs Ez = 0 et Hz 6= 0 (cf. figure 2.2). En conséquence,
toutes les composantes du champ ~E sont transverses à la direction de propagation.

Champ 
magnétique

Champ 
électriqueMode TE

z

Direction 
de propagation

Figure 2.2 – Distribution du champ ~E et ~H d’un mode TE dans un guide rectan-
gulaire

Modes TM :

Un mode TM a des champs Hz = 0 et Ez 6= 0 (cf. figure 2.3). En conséquence,
toutes les composantes du champ ~H sont transverses à la direction de propagation.

Champ 
magnétique

Mode TM

z

Direction 
de propagation

Champ 
électrique

Figure 2.3 – Distribution du champ ~E et ~H d’un mode TM dans un guide rectan-
gulaire

La constante de coupure vérifie kc 6= 0 dans les deux cas (TE et TM), d’après
(2.13) et (2.14).
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Modes TEM :

Si les composantes longitudinales sont simultanément nulles (Ez = Hz = 0) et
qu’en même temps les composantes transverses ne le sont pas, on doit avoir kc = 0,
d’après (2.13) et (2.14). Pour ce mode, la constante de propagation est γz = jk0

√
εr.

Ce mode se propage dès la fréquence nulle. C’est le mode fondamental quand il existe.
En général, le mode Transverse ElectroMagnetic (TEM) n’apparait que si une dif-
férence de potentiel φ est présente dans le guide. Ainsi, ce mode TEM n’existe que
si le guide d’onde se compose d’au moins deux conducteurs disjoints.

Modes hybrides :

Les modes hybrides ont des champs électriques et magnétiques différents de zéro
dans la direction de propagation (Hz 6= 0 et Ez 6= 0). Afin d’obtenir des modes hy-
brides dans des structures guidées comme les antennes cornets ou les guides d’onde,
il a été démontré [2]-[4] que ces structures doivent présenter des surfaces anisotropes.

2.1.5 Impédance de mode
L’admittance d’un mode particulier Y M peut être calculée à l’aide des champs

EM transverses :
Y M ~ET = ~HT × ~z.

On peut également écrire
~ET = ZM( ~HT × ~z), (2.15)

avec ZM l’impédance de mode :

ZM = 1
Y M

,

comme illustré sur la figure 2.4.

Figure 2.4 – Représentation de l’admittance de mode.

En utilisant les expressions des champs, les impédances de mode TE, TM et
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TEM sont les suivantes pour des guides d’onde creux (εr = 1) :

ZM,TE = jωµ0

γz

ZM,TM = γz
jωε0

ZM,TEM =
√
µ0

ε0

(2.16)

Pour un mode propagatif (γz = jβz), l’impédance est résistive. Dans le cas d’un mode
évanescent (γz = αz), l’impédance est capacitive pour les modes TM (Z = 1

jωC
) et

inductive pour les modes TE (Z = jωL). L’impédance du mode TEM est toujours
réelle (résistive), car ce mode est toujours propagatif.

Le développement plus général des équations de l’impédance de modes, modes hy-
brides inclus, est expliqué plus en détail dans la section 2.4.

2.2 Les guides d’onde à parois anisotropes
Comme dans la partie 2.1, les expressions des champs EMs, ainsi que l’équation

de dispersion sont développés dans cette partie pour un guide cylindrique à parois
anisotropes, puis pour un guide rectangulaire à parois anisotropes. L’impédance de
mode est explicitée séparément dans la section 2.4, car elle est indépendante de la
forme du guide. Elle n’est pas spécifique au guide cylindrique ou rectangulaire.

Dans ce qui suit, les impédances de surfaces anisotropes sont supposées constantes
pour tous les angles d’incidence de l’onde à l’intérieur du guide et toutes les fré-
quences.

2.2.1 Guides d’onde cylindriques
Pour les guides cylindriques, représentés sur la figure 2.5, le mode TEM n’existe

pas, car deux conducteurs disjoints ne sont pas présents.
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PEC cylinder

Anisotropic walls

a

r

θ

z

Parois anisotropes

Cylindre PEC

Figure 2.5 – Guide cylindrique à parois anisotropes

Conditions aux limites :

Les conditions aux limites sont définies par une impédance de surface ZS positionnée
en r = a. L’impédance de surface lie les composantes des champs EM en prenant le
vecteur normal ~n rentrant dans le volume comme convention dans la définition de
ZS ( ~E = ZS( ~H × ~n)), selon :

~E = ZS( ~H ×−~r)EρEθ
Ez

 = ZS

Hρ

Hθ

Hz

×
−1

0
0



= ZS

 0
−Hz

Hθ


(2.17)

avec ~r le vecteur unitaire du repère cylindrique. Pour le guide à parois anisotropes,
elles sont exprimées sur le bord interne du cylindre (r = a) avec des impédances de
surface anisotropes Zt et Zz constantes :

Zt = −Eθ
Hz

∣∣∣∣
r=a

, Zz = Ez
Hθ

∣∣∣∣
r=a

. (2.18)

Zt et Zz sont complexes car les pertes peuvent être incluses, même si les exemples
donnés ci-dessous sont développés dans des cas sans pertes (Zt et Zz sont imaginaires
purs). Par rapport à la définition (1.3) de l’état de l’art, Zt et Zz sont multipliées
par −1. Cette différence vient de la définition du vecteur normal ~n. Il montre sur la
surface dans l’état de l’art, alors qu’il est orienté dans le volume vide du guide dans
notre cas.

Définition des modes hybrides :

Ez et Hz sont solutions de l’équation de Helmholtz (équation de propagation (2.8)) :

Ez = ΓmJm(u)
{

sin(mθ)
cos (mθ) , (2.19)
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Hz = ΨmJm(u)
{

cos(mθ)
sin (mθ) , (2.20)

avec u = kcr, Jm la fonction de Bessel d’ordrem,m étant un numéro entier positif et
Γm et Ψm des constantes. Pour exprimer les modes hybrides, les coefficients de cou-
plage α et β sont introduits. Ils couplent Γm et Ψm, et ainsi les champs longitudinaux
Ez et Hz :

Ψm = αΓm, Γm = βΨm. (2.21)

α existe sauf pour les modes TE ; β existe sauf pour les modes TM. Finalement,
le mode est directement déduit des observations de α ou β. D’après les équations
(2.19)-(2.21), α = 0 indique que le mode est TM et β = 0 indique que le mode
est TE ; sinon le mode est hybride (puisqu’en cylindrique on ne peut pas avoir le
TEM). En considérant [3], α = −γz/k0. Dans les mêmes conditions, si α > 0, le
mode hybride est de type EH ; si α < 0, le mode est de type HE. Cette hypothèse
est correcte sauf pour le cas m = 0, pour lequel α n’a pas de signification, ce cas
sera traité ci-dessous.

Formulation des champs électromagnétiques

Les composantes des champs transverses sont explicitées ci-dessous pour un sys-
tème de coordonnées cylindriques à partir de (2.19) et (2.20) insérées dans (2.13) et
(2.14) :

Eρ =
[
jZ0k0m

kcu
ΨmJm(u)− γz

kc
ΓmJ ′m(u)

]{
sin(mθ)
cos (mθ) , (2.22)

Eθ =
[
jk0Z0

kc
ΨmJ

′
m(u)− γzm

kcu
ΓmJm(u)

]{
cos(mθ)
sin (mθ) , (2.23)

Hρ =
[
jk0m

kcuZ0
ΓmJm(u)− γz

kc
ΨmJ

′
m(u)

]{
cos(mθ)
sin (mθ) , (2.24)

Hθ =
[
γzm

kcu
ΨmJm(u)− jk0

kcZ0
ΓmJ ′m(u)

]{
sin(mθ)
cos (mθ) , (2.25)

avec Z0 l’impédance dans le vide, k0 le nombre d’onde dans le vide.

Équation de dispersion

Les conditions aux limites (2.18) sont insérées dans les équations (2.19), (2.20),
(2.23) et (2.25), afin d’obtenir une expression de α :

α =
j
Zz
Z0

m

ua

k0γz
k2
c

J ′m(ua)
Jm(ua)

Zz

(
γzm

uakc

)2
−
[
jZ0

k0

kc

J ′m(ua)
Jm(ua)

+ Zt

] = 1
β
, (2.26)

avec ua = kca et a le rayon du guide cylindrique. Finalement, en utilisant cette
équation de α dans Ψm = αΓm et en réécrivant les équations (2.19) à (2.25) avant
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de les insérer dans les conditions aux limites (2.18), l’équation de dispersion (2.27)
est déduite.

Zz
Z0

[J ′m(ua)]2 −
Zt
Z0

[
kcJm(ua)

k0

]2

+
(
ZzZt
Z2

0
+ 1

)
kcJm(ua)J ′m(ua)

jk0

+ Zz
Z0

(kc
k0

)2

− 1
 [mJm(ua)

ua

]2

= 0

(2.27)

On retrouve ainsi l’équation de la publication [3], voir Annexe B.2. Des exemples de
validation de cette équation sont développés dans la section 2.3.1.

Cas spécifique m=0 :

Dans ce cas particulier, α n’existe pas, car si m = 0, d’après les équations (2.19)
et (2.20), Ez et Hz ne coexistent pas. Ainsi, les modes ne peuvent pas être identi-
fiés avec ce paramètre. En conséquence, l’équation de dispersion doit être redéfinie.
Deux cas différents apparaissent en prenant en considération les équations (2.19) et
(2.20). Le premier cas est obtenu pour Ez = 0 et Hz = Φ0J0(kcr). Ce sont des modes
TE. Les équations (2.22) à (2.25) deviennent :

Eρ = 0, (2.28)

Eθ = j
ωµ0

kc
Φ0J

′
0(kcr), (2.29)

Hρ = −γz
kc

Φ0J
′
0(kcr), (2.30)

Hθ = 0. (2.31)

Concernant les conditions aux limites (2.18), Ez|r=a = ZzHθ|r=a est toujours satisfait
pour Ez = Hθ = 0 indépendamment de Zz. L’équation Eθ|r=a = −ZtHz|r=a doit
être satisfaite, ce qui mène à :

jωµ0

kc
Φ0J

′
0(kca) = −ZtΦ0J0(kca), (2.32)

jωµ0J
′
0(kca) + ZtkcJ0(kca) = 0. (2.33)

L’équation (2.32) est simplifiée dans l’équation (2.33), qui est indépendante de α
comme annoncé précédemment.

Le deuxième cas est obtenu pour Ez = Γ0J0(kca) et Hz = 0. Ce sont des modes
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TM. Les équations (2.22) à (2.25) deviennent :

Eρ = −γzΓ0

kc
J ′0(kcr), (2.34)

Eθ = 0, (2.35)
Hρ = 0, (2.36)

Hθ = −j ωε0J
′
0(kcr)
kc

Γ0. (2.37)

Pour ce cas, Eθ|r=a = −ZtHz|r=a est toujours satisfait pour Eθ = Hz = 0 indé-
pendamment de Zt. L’équation Ez|r=a = ZzHθ|r=a doit être satisfaite, ce qui mène
à :

Γ0J0(kca) = −Zz
jωε0
kc

J ′0(kca)Γ0, (2.38)

Zzjωε0J
′
0(kca) + kcJ0(kca) = 0. (2.39)

L’équation (2.38) est simplifiée dans l’équation (2.39), qui est également indépen-
dante de α : si l’équation (2.33) est satisfaite, le mode est de type TE ; si l’équation
(2.39) est satisfaite, le mode est de type TM. L’équation de dispersion globale pour
m = 0 est donnée par le produit des équations (2.33) et (2.39) :

[jωµ0J
′
0(kca) + ZtkcJ0(kca)]

[Zzjωε0J ′0(kca) + kcJ0(kca)] = 0,
(2.40)

ce qui correspond après développement du produit à :

Zz
Z0

[J ′0(kca)]2 − Zt
Z0

[
kcJ0(kca)

k0

]2

+
(
ZtZz
Z2

0
+ 1

)
kcJ0(kca)J ′0(kca)

jk0
= 0.

(2.41)

Il convient de noter que cette dernière équation est strictement identique à l’équa-
tion (2.27) avec m = 0.

Vérification pour des guides d’onde métalliques et magnétiques :

L’équation de dispersion (2.27) d’un guide métallique (Zz = Zt = 0 Ω) ou d’un
guide magnétique (Zz = Zt =∞ Ω) devient, dans les deux cas :

Jm(ua)J ′m(ua) = 0, (2.42)

ce qui correspond exactement à la définition de la constante de coupure des modes
TE et TM dans des guides d’onde métalliques et magnétiques. Ceci valide donc
l’expression de l’équation de dispersion pour ces deux cas.
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Détermination des champs électromagnétiques

En prenant la condition aux limites sur Zt en r = a de (2.18) et en remplaçant
Hz par l’équation (2.20) et Eθ par (2.23), on obtient :

− ZtΨmJm(kca) = jk0Z0

kc
ΨmJ

′
m(kca)− γzm

k2
ca

ΓmJm(kca). (2.43)

De la même façon, en prenant la condition aux limites sur Zz en r = a de (2.18) et
en remplaçant Ez par l’équation (2.19) et Hθ par (2.25), on obtient :

Zz

[
γzm

k2
ca

ΨmJm(kca)− jk0

kcZ0
ΓmJ ′m(kca)

]
= ΓmJm(kca) (2.44)

On peut mettre les équations (2.43) et (2.44) sous forme matricielle selon :(
−γzm

a
Jm(kca) jk0kcZ0J

′
m(kca) + k2

cZtJm(kca)
k2
cJm(kca) + jk0kc

Z0
ZzJ

′
m(kca) −γzm

a
ZzJm(kca)

)(
Γm
Ψm

)
=
(

0
0

)
(2.45)

Cette équation est de la forme MV = 0. On cherche donc le vecteur propre V =
(Γm, Ψm)T qui correspond à la valeur propre associée λ nulle de l’équation linéaire
suivante :

MV − λV = 0. (2.46)

Après avoir résolu l’équation (2.46) et trouvé V , les champs EMs (2.19) - (2.25)
peuvent être déterminés. Des exemples de validation de champs calculés ainsi sont
illustrés dans la section 2.3.2.

2.2.2 Guides d’onde rectangulaires
Dans ce qui suit, le système de coordonnées cartésien, cf. figure 2.6, est considéré.

Dans les plans horizontaux (y = 0 et y = b), les parois sont des conducteurs parfaits
(PEC), tandis que dans les plans verticaux (x = 0 et x = a), des impédances de
surface anisotropes constantes mais égales ZS|x=0 = ZS|x=a sont insérées. Comme
les conditions aux limites peuvent être différentes sur les parois dans les plans (zy)
et (zx), le mode TEM peut aussi exister (deux conducteurs disjoints). Ce mode sera
qualifié séparément à la fin de cette partie.
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Figure 2.6 – Guide rectangulaire à surfaces anisotropes sur les parois verticales

Conditions aux limites :

Elles sont exprimées aux limites du guide d’onde (x = 0, x = a, y = 0 et y = b)
selon la formule

~E =ZS( ~H × ~−n)

=ZS

Hx

Hy

Hz

×
1

0
0



=ZS

 0
Hz

−Hy


(2.47)

avec ~n le vecteur normal à la parois considérée, orientée vers l’intérieur du guide.
Ainsi sur :
- les parois verticales, on a la condition d’impédance de surface anisotrope :

Zt = Ey
Hz

∣∣∣∣
x=0

= − Ey
Hz

∣∣∣∣
x=a

, (2.48)

Zz =− Ez
Hy

∣∣∣∣∣
x=0

= Ez
Hy

∣∣∣∣∣
x=a

, (2.49)

Zt et Zz sont complexes puisque des pertes peuvent être présentes. Comme pour
le cas cylindrique, les exemples traités dans ce manuscrit sont développés dans des
cas sans pertes. La différence entre la définition des impédances de surface (1.3) de
l’état de l’art et ici, provient du vecteur normal ~n qui est orienté dans le sens opposé
dans les deux cas.
- les parois horizontales, on a la condition métallique :

0 = Ez|y=0 = Ez|y=b , (2.50)

0 = ∂Hz

∂y

∣∣∣∣∣
y=0

= ∂Hz

∂y

∣∣∣∣∣
y=b

. (2.51)
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Définition des modes hybrides :

Pour un guide rectangulaire, les champs Ez et Hz, notés ci-dessous, sont des so-
lutions de l’équation de Helmholtz :

Ez =
(
Γ−ejkxx + Γ+e

−jkxx
)

sin(kyy), (2.52)

Hz =
(
Ψ−ejkxx + Ψ+e

−jkxx
)

cos(kyy), (2.53)

avec kx la constante de propagation suivant x, qui n’est pas connue à priori, ky = mπ
b

la constante de propagation suivant y. En outre, kx et ky sont liées par :

k2
c = k2

x + k2
y. (2.54)

Γ−, Γ+, Ψ− et Ψ+ sont des constantes inconnues.

Formulation des champs électromagnétiques

Les composantes des champs transverses sont déduites pour le système de coor-
données rectangulaires des équations (2.13), (2.14), (2.52) et (2.53) :

Ex =− j
[
γzkx

(
Γ−ejkxx − Γ+e

−jkxx
)

−Z0k0ky
(
Ψ−ejkxx + Ψ+e

−jkxx
)] sin(kyy)

k2
c

, (2.55)

Ey =−
[
γzky

(
Γ−ejkxx + Γ+e

−jkxx
)

+Z0k0kx
(
Ψ−ejkxx −Ψ+e

−jkxx
)] cos(kyy)

k2
c

, (2.56)

Hx =− j
[
−k0ky

(
Γ−ejkxx + Γ+e

−jkxx
)

+Z0γzkx
(
Ψ−ejkxx −Ψ+e

−jkxx
)] cos(kyy)

Z0k2
c

, (2.57)

Hy =
[
k0kx

(
Γ−ejkxx − Γ+e

−jkxx
)

+Z0γzky
(
Ψ−ejkxx + Ψ+e

−jkxx
)] sin(kyy)

Z0k2
c

, (2.58)

Γ+, Γ−, Ψ+ et Ψ− sont des scalaires qui seront définis dans la partie sur la dé-
termination des champs EMs. On doit au préalable déterminer les constantes de
propagation, qui sont solutions de l’équation de dispersion.
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Équation de dispersion

Les composantes des champs définies dans les équations (2.53) et (2.56) sont
insérées dans les équations des conditions aux limites (2.48), afin d’obtenir :

Ztk
2
cΨ−

(
1 + Ψ+

Ψ−

)
=− γzkyΓ−

(
1 + Γ+

Γ−

)

− Z0k0kxΨ−
(

1− Ψ+

Ψ−

)
, (2.59)

−Ztk2
cΨ−

(
1 + Ψ+

Ψ−
X

)
=− γzkyΓ−

(
1 + Γ+

Γ−
X

)

− Z0k0kxΨ−
(

1− Ψ+

Ψ−
X

)
, (2.60)

avec X = e−2jkxa. Une définition de Ψ+
Ψ− est obtenue en posant l’opération (X(2.59)−

(2.60)) :

Ztk
2
cΨ−

[
(1 +X) + Ψ+

Ψ−
2X

]
= γzkyΓ−(1−X)− Z0k0kxΨ−(X − 1),

et donc :

Ψ+

Ψ−
= 1

2XZtk2
c

[
(1−X)(γzky

Γ−
Ψ−

+ Z0k0kx)− Ztk2
c (1 +X)

]
.

En posant Ψ− = αΓ−, on a

Ψ+

Ψ−
= 1
Ztk2

c

1−X
2X

(
γzky
α

+ k0kxZ0

)
− 1 +X

2X . (2.61)

De la même façon, les composantes des champs définies dans les équations (2.52) et
(2.58) sont insérées dans les équations des conditions limites (2.49), afin d’obtenir :

−Z0k
2
cΓ−

(
1 + Γ+

Γ−

)
=γzkyZ0ZzΨ−

(
1 + Ψ+

Ψ−

)

+ k0kxZzΓ−
(

1− Γ+

Γ−

)
, (2.62)

Z0k
2
cΓ−

(
1 + Γ+

Γ−
X

)
=γzkyZ0ZzΨ−

(
1 + Ψ+

Ψ−
X

)

+ k0kxZzΓ−
(

1− Γ+

Γ−
X

)
. (2.63)

Une définition de Γ+
Γ− est obtenue en posant (X(2.62)− (2.63)) :

−Z0k
2
cΓ−

[
(X + 1) + 2XΓ+

Γ−

]
= [γzkyZ0ZzΨ− + k0kxZzΓ−] (X − 1),
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ainsi :

Γ+

Γ−
= − 1

2XZ0k2
cΓ−

[
(γzkyZ0ZzΨ− + k0kxZzΓ−) (X − 1) + Z0k

2
cΓ−(X + 1)

]
,

et donc :
Γ+

Γ−
= Zz
k2
c

(
γzky

Ψ−
Γ−

+ k0kx
Z0

)
1−X

2X − 1 +X

2X .

De nouveau, en posant Ψ− = αΓ−, on obtient :

Γ+

Γ−
= Zz
k2
c

1−X
2X

(
γzkyα + k0kx

Z0

)
− 1 +X

2X . (2.64)

Les expressions de (2.61) et de (2.64) sont remplacées dans l’équation (2.59) afin
d’obtenir une première définition de α :

α =
K0xcKzyc

(
Zz
Z0
− Z0

Zt

)
−2(X + 1)

(1−X)K0xcZ0 + Zt − ZzK2
zyc +K2

0xc
Z2

0
Zt

, (2.65)

avec les constantes K0xc = k0kx
k2
c

et Kzyc = γzky
k2
c

. La même opération est faite avec

l’équation (2.60) afin d’obtenir une deuxième définition de α :

α =
1 +K0xc

Zz
Z0

(
K0xc

Zz
Z0
− 2X + 1

1−X

)
−K2

zyc

Zz
Zt

K0xcKzycZz

(
Z0

Zt
− Zz
Z0

) . (2.66)

En égalisant les deux équations de α (2.65) et (2.66), l’équation de dispersion du
guide rectangulaire est obtenue :

0 = 2K2
zyczz

[
−zt + X + 1

1−XK0xc (zzzt + 1)−K2
0xczz

]
+
(
K4
zyc +K4

0xc

)
z2
z − 2K3

0xc
X + 1
1−Xzz (zzzt + 1)

+K2
0xc

[
1 + (zzzt)2 + 4

(
X + 1
1−X

)2
zzzt

]

−2K0xc
X + 1
1−Xzt (1 + zzzt) + z2

t ,

(2.67)

avec zz et zt les impédances de surface normalisées (zz = Zz
Z0

et zt = Zt
Z0

).

Cas spécifique m=0 :

Pour ce cas particulier ky = 0, α n’a pas de signification, car Ez = 0, d’après
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(2.19). Les modes ne peuvent pas être identifiés avec ce paramètre, l’équation de
dispersion doit donc être redéfinie. De plus, d’après l’équation (2.54), kx = kc. Le
mode est donc de type TE ou TEM. A partir des équations (2.55)-(2.58), les champs
EMs sont déduits :

Ex = 0, (2.68)

Ey = −Z0k0

kc

(
Ψ−ejkxx −Ψ+e

−jkxx
)
, (2.69)

Hx = −j γz
kc

(
Ψ−ejkxx −Ψ+e

−jkxx
)
, (2.70)

Hy = 0. (2.71)

On note que Ez = 0 et Hy = 0, l’équation de dispersion est donc indépendante de
Zz. Seule l’équation aux limites (2.48) doit être vérifiée, or :

Ey|x=0 = −Z0
k0

kc
(Ψ− −Ψ+), (2.72)

Hz|x=0 = (Ψ− + Ψ+), (2.73)

Ey|x=a = −Z0
k0

kc
ejkxa(Ψ− −Ψ+X), (2.74)

Hz|x=a = ejkxa(Ψ− + Ψ+X). (2.75)

En introduisant ces équations dans (2.48), on obtient :

(Ψ− + Ψ+)Zt = −Z0
k0

kc
(Ψ− −Ψ+), (2.76)

et
(Ψ− + Ψ+X)Zt = Z0

k0

kc
(Ψ− −Ψ+X). (2.77)

De l’équation (2.76), une première expression de Ψ+
Ψ− est déduite :

Ψ+

Ψ−
= −

zt + k0
kc

zt − k0
kc

. (2.78)

De l’équation (2.77), une deuxième expression de Ψ+
Ψ− est déduite :

Ψ+

Ψ−
= −

zt − k0
kc

X
(
zt + k0

kc

) . (2.79)

Les équations (2.78) et (2.79) sont égalisées afin d’obtenir l’équation de dispersion :

z2
t − 2k0

kc
zt +

(
k0

kc

)2

=
z2

t + 2k0

kc
zt +

(
k0

kc

)2
X. (2.80)

66



En simplifiant (2.80), l’équation de dispersion pour le cas m = 0 est finalement :

z2
t (1−X)− 2k0

kc
zt(1 +X) +

(
k0

kc

)2

(1−X) = 0. (2.81)

Cette équation valable pour m = 0 est bien déduite de l’équation (2.67). On a
Kzyc = 0, car ky = 0 et K0xc = k0

kc
, car kx = kc. En insérant ces valeurs dans

l’équation (2.67) et en multipliant l’équation par (1−X), on obtient donc l’équation
(2.81). Le type de mode peut être déterminé par observation de kx, si kx = 0 le
mode est de type TEM, sinon le mode est de type TE.

Vérification pour le guide métallique et magnétique/métallique :

L’équation de dispersion (2.67) est validée pour un guide d’onde métallique avec
zz = zt = 0, et pour un guide magnétique/métallique avec zz = zt = ∞. Dans ces
deux cas, l’équation se simplifie en :

(1−X)2 = 0, (2.82)

on a donc :
X = 1, avec X = e−j2kxa, (2.83)

et ainsi,
2kxa = 2nπ. (2.84)

Ceci correspond exactement aux modes TE et TM dans des guides métalliques et
magnétiques/métalliques, car kx = nπ

a
.

Mode TEM :

Une attention particulière doit être portée sur le mode TEM, puisque ce mode
ne peut pas être qualifié avec l’aide des équations (2.13)-(2.14). Si le mode TEM
existe, le champ électrique est déduit de l’équation de Poisson. Comme les parois
métalliques sont définies en y = 0 et en y = b, les composantes du champ électrique
sont par conséquent :

Ex = 0, Ey = E0, Ez = 0, (2.85)
avec E0 une constante. Les composantes du champ magnétique sont déduites des
équations de Maxwell :

Hx = − γE0

jωµ0
, Hy = 0, Hz = 0. (2.86)

En considérant les conditions aux limites (2.49), aucune condition est imposée sur
Zz, du fait que Hy = 0 et Ez = 0 sont toujours satisfaits. Comme Hz = 0 et
Ey 6= 0 pour ce mode TEM, la condition aux limites (2.48) n’est satisfaite que pour
Zt = ∞Ω. En conclusion, le mode TEM existe si Zt = ∞Ω. Le mode TEM est
caractérisé par kc = 0 et γz = jk0.
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Détermination des champs électromagnétiques

En insérant dans l’équation (2.48), les expressions des champs (2.53) et (2.56),
on obtient :

Ztk
2
c (Ψ− + Ψ+) = −γzky (Γ− + Γ+)− Z0k0kx (Ψ− −Ψ+) , (2.87)

et :

−Ztk2
c (Ψ− + Ψ+X) =− γzky (Γ− + Γ+X)

− Z0k0kx (Ψ− −Ψ+X) .
(2.88)

Avec la condition aux limites (2.49) et les expressions des champs (2.52) et (2.58),
on obtient :

Zzk0kx (Γ− − Γ+) + ZzγzkyZ0 (Ψ− + Ψ+) = −k2
cZ0 (Γ− + Γ+) , (2.89)

et :

Zzk0kx (Γ− − Γ+X)
+ZzγzkyZ0 (Ψ− + Ψ+X) = k2

cZ0 (Γ− + Γ+X) .
(2.90)

On reprend les équations (2.87) - (2.90) sous forme matricielle :
γzky γzky Ztk

2
c − Z0k0kx Ztk

2
c + Z0k0kx

γzkyX γzky −(Ztk2
c + Z0k0kx)X −Ztk2

c + Z0k0kx
−Zzk0kx + k2

cZ0 Zzk0kx + k2
cZ0 ZzγzkyZ0 ZzγzkyZ0

−(Zzk0kx + k2
cZ0)X Zzk0kx − k2

cZ0 ZzγzkyZ0X ZzγzkyZ0




Γ+
Γ−
Ψ+
Ψ−

 = 0.

(2.91)
ce qui revient à avoirMV = 0. On cherche le vecteur propre V = (Γ+,Γ−,Ψ+,Ψ−)T
qui correspond à la valeur propre associée λ nulle de l’équation linéaire suivante :

MV − λV = 0. (2.92)

Après avoir résolu l’équation (2.92) et trouvé V , les champs EMs (2.52) - (2.58)
peuvent être déterminés. Certains exemples de validation de champs calculés ainsi
sont illustrés dans la section 2.3.2.

2.3 Validation des expressions pour des guides
d’onde à parois anisotropes

A partir de la TME présentée dans la partie 2.2, un code Matlab, permettant
d’illustrer les cartographies des champs et les diagrammes de dispersion de guides
d’onde à surfaces anisotropes, a été développé.

Dans cette partie, des résultats obtenus avec ce code pour des guides cylindriques
et rectangulaires avec différentes impédances de surface sont présentés. Ces résultats
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sont comparés à ceux obtenus sous des logiciels EMs commerciaux (HFSS et COM-
SOL), afin de valider les expressions déterminées dans la section précédente. Dans un
premier temps, les diagrammes de dispersion pour une large gamme d’impédances
de surface sont donnés. Les champs EMs des modes fondamentaux de certains cas
d’impédances de surface sont validés par comparaison avec les résultats obtenus sous
HFSS.

2.3.1 Diagrammes de dispersion
Trois approches différentes ont été utilisées afin de valider les résultats obtenus.

Pour des conducteurs parfaits (Zt = Zz = 0 Ω), les résultats obtenus sont compa-
rés aux solutions analytiques bien connues. En outre, une validation des courbes de
dispersion est obtenue en utilisant deux logiciels commerciaux pour des structures
EMs : ANSYS HFSS et le module RF de COMSOL. Ce dernier, a été utilisé pour
des surfaces anisotropes dans le guide cylindrique, puisque HFSS ne permet pas de
prendre des surfaces anisotropes sur des surfaces courbes.

Sous HFSS, on peut obtenir les courbes de dispersion en utilisant le Eigenmode
solver, car il restitue la fréquence associée à chaque solution. Or, une constante de
propagation est fonction du retard de phase entre deux conditions aux limites pério-
diques distantes de d. En faisant varier le retard de phase entre ces conditions aux
limites périodiques de 0◦ à 180◦, le diagramme de dispersion complet de la structure
guidée peut être obtenu. Calculer ce diagramme de dispersion peut prendre plusieurs
heures en utilisant cette technique. Pour la validation avec HFSS, les diagrammes de
dispersion ont été obtenus pour une section de guide d’onde utilisant ces conditions
aux limites périodiques, comme représenté sur la figure 2.7. Attention : La définition
des impédances de surface dans HFSS est ~E = ZS(~n× ~H) avec ~n le vecteur normal
entrant dans le volume, les impédances sont définies à un signe − près. HFSS est
pris comme référence pour la définition de ZS dans les résultats présentés dans cette
section.
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Conditions limites périodiques

Impédances de surface anisotropes

Surfaces PEC

x

y

z

z

rθ

Conditions limites périodiques

Impédances de surface anisotropes

Figure 2.7 – Représentation du guide cylindrique et du guide rectangulaire avec
des conditions aux limites périodiques pour la simulation sous HFSS.

Sur les diagrammes de dispersion, la permittivité effective εeff = (β/k0)2 est
tracée en fonction de k0a, avec a le rayon du cylindre ou a la largeur du guide
rectangulaire (la hauteur étant fixée).

Cas cylindrique

La validation avec COMSOL a seulement été utilisée pour les cas cylindriques
anisotropes qui ne peuvent pas être calculés par HFSS. Une analyse modale en 2D
a été faite dans un guide d’onde comme représenté sur la figure 2.8.

PEC

, 

, 

Σ

aa+ l

Figure 2.8 – Guide d’onde utilisé sous COMSOL pour l’analyse modale

Le rayon intérieur du cylindre a est celui sur lequel porte la condition d’impé-
dance de surface. Cette condition aux limites anisotrope est atteinte en insérant un
autre cylindre de rayon a + l de perméabilité relative variable et fermée par une
condition parfaitement métallique. La perméabilité est calculée afin d’approximer
l’impédance de surface requise ZS au niveau de l’interface Σ sous une incidence nor-
male, en assumant que de petites variations sont obtenues sous d’autres incidences
du fait que l est choisi très petit. Sous incidence normale, l’impédance de surface
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vue au niveau de l’interface Σ est définie par :

Zs = jZ0itan(k0il), (2.93)

avec Z0i = Z0

√
µri/εri l’impédance du milieu, µri et εri la perméabilité et la permit-

tivité relative du milieu, et k0i = k0
√
µriεri le nombre d’onde dans le milieu. Pour

une petite distance l, k0il peut être considéré très petit, ainsi, un développement au
premier ordre du terme tan(k0il) est utilisé. En conséquence, l’impédance de surface
peut être écrite de la façon suivante :

Zs ' jZ0ik0il, (2.94)

Zs ' jZ0k0lµri. (2.95)
En changeant µri à chaque point de fréquence de la simulation avec εri = 1, l’impé-
dance de surface requise est atteinte sur l’interface Σ et la constante de propagation
est déterminée sous COMSOL (valeurs propres des modes propagatifs). D’après la
définition de la perméabilité, Zt est contrôlé par µz alors que Zz est contrôlé par µx
et µy.

Erreur relative sur Zt (en %)

Erreur relative sur Zz (en %)

Angles d incidence [°]

Figure 2.9 – Erreur relative sur des impédances de surface en fonction des angles
d’incidence.

Une étude des impédances de surface approchées par (2.95) est faite avec une
analyse en mode de Floquet sous HFSS. Ces impédances de surface, Zt et Zz, sont
obtenues par diffraction de la couche magnétique sur un plan d’un conducteur par-
fait à la hauteur l = 100 µm sous plusieurs angles d’incidence (de 0◦ à 90◦). Comme
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illustré sur la figure 2.9, l’erreur relative des impédances de surface TE et TM aug-
mente, comme attendu, avec l’angle d’incidence. Néanmoins, comme la couche est
fine, ces erreurs restent inférieures à 0.002 % et 2 % pour les impédances de surface
TE et TM, respectivement. Cette analyse justifie l’hypothèse sur l’angle d’incidence
pour l’évaluation de la valeur de la perméabilité relative, et conduit à une valeur
d’impédance de surface proche de celle requise quel que soit l’angle d’incidence.

Sur la figure 2.10, les diagrammes de dispersion obtenus avec le code pour un
guide cylindrique de rayon a = 30 mm sont illustrés pour différentes impédances
de surface anisotropes (points bleus). Ces diagrammes ont été calculés à l’aide de
l’équation de dispersion (2.27). Pour les impédances de surface isotropes, les dia-
grammes de dispersion obtenus analytiquement (étoiles rouges) ou en utilisant le
Eigenmode solver de HFSS (cercles noirs) sont superposées. Comme HFSS ne per-
met pas de définir des impédances de surface anisotropes sur les parois courbes, le
module RF de COMSOL est utilisé (voir paragraphe précédent) avec l = 100 µm.
Les résultats obtenus (triangles verts) sont ajoutés à ceux obtenus avec le code.

Figure 2.10 – Diagrammes de dispersion d’un guide cylindrique pour différentes im-
pédances de surface (Zt ;Zz). Les courbes en points bleus sont obtenues avec le code
développé, celles avec les cercles noirs avec HFSS, les triangles verts avec COMSOL,
les étoiles rouges sont les résultats analytiques.

Nos résultats et ceux obtenus avec les trois autres méthodes sont en très bon
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accord. Les écarts obtenus entre les résultats du code et ceux issus de COMSOL
sont probablement dûs au fait que la couche magnétique n’est pas infiniment fine
(avec des écarts plus importants pour les angles d’incidence loin de la normale, ce
qui correspond aux asymptotes aux fréquences élevées). On peut noter que, plus ce
domaine est fin, plus les résultats des deux méthodes se rapprochent.

On peut s’apercevoir, que pour des cas spécifiques, comme par exemple (Zt, Zz) =
(jZ0, jZ0), la fréquence de coupure du premier mode EH11 (k0a = 0.87) est divisée
par 2.16 comparée à la fréquence de coupure du mode fondamental classique TE11
(k0a = 1.88) du guide métallique. Certaines régions de combinaisons d’impédances
de surface, comme par exemple la région de Zz appartenant à [0 Ω, jZ0

2 ] et Zt ap-
partenant à [ jZ0

2 , 2jZ0], donnent des diagrammes de dispersion avec des fréquences
de coupure du mode fondamental bien plus basses que celle du guide métallique de
même section, tout en maintenant une bande monomode équivalente.

La méthode de résolution analytique permet également l’utilisation d’impédances
de surface négatives, comme sur la figure 2.11 par exemple. Ce qui peut conduire à
de nouveaux guides avec de nouvelles propriétés intéressantes.

0 1 2 3
0

0.5

1

1.5

2

k
0
a

 e
ff

Figure 2.11 – Diagramme de dispersion d’un guide cylindrique avec des impé-
dances de surface isotropes négatives (Zt, Zz) = (−jZ0,−jZ0), obtenu avec le code
développé (points bleus) et validé par HFSS (cercles noirs).

La combinaison (Zt, Zz) = (−jZ0,−jZ0) est appliquée sur les parois d’un guide
d’onde de même rayon que précédemment. Les diagrammes de dispersion obtenus
avec le code ont été superposés avec ceux issus de HFSS. On constate que les
courbes de dispersion sont similaires à celles obtenues avec la combinaison (Zt, Zz) =
(jZ0, jZ0), ce qui est en conformité avec la dualité des modes proposée dans [3].
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Cas cartésien

Sur la figure 2.12, les diagrammes de dispersion obtenus avec le code pour un
guide rectangulaire de dimensions a = 22.86 mm et b = 10.16 mm sont représentés
pour différentes impédances de surface anisotropes sur les parois verticales (points
bleus). Ces diagrammes ont été calculés avec l’équation de dispersion (2.67).

Figure 2.12 – Diagrammes de dispersion d’un guide rectangulaire pour de diffé-
rentes impédances de surface (Zt ;Zz). Les courbes illustrées avec l’aide des points
bleus sont obtenus avec le code, le cercles noirs avec HFSS, les triangles verts avec
COMSOL et les étoiles rouges sont les points des courbes de dispersion analytiques.

Contrairement au cas cylindrique, il est possible dans ce cas de valider tous
les cas, incluant les surfaces anisotropes, avec HFSS. Ici encore, on peut constater
une excellente concordance entre nos résultats et ceux obtenus analytiquement ou
avec HFSS. On peut constater également que, pour des cas spécifiques, par exemple
(Zt, Zz) = (jZ0, jZ0), la fréquence de coupure du premier mode TE10 (k0a = 1.58)
est divisée par 1.99 en comparaison avec la fréquence de coupure du premier mode
classique TE10 (k0a = 3.15) du guide métallique.

Comme pour le cas cylindrique, un exemple de diagramme de dispersion d’un
guide rectangulaire, de même dimension que précédemment, avec des impédances
de surface négatives est représenté sur la figure 2.13. La combinaison (Zt, Zz) =
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(−jZ0,−jZ0) est appliquée sur les parois du guide, les résultats obtenus avec le
code (points bleus) et avec HFSS (cercles noirs) sont en bon accord. Sur la figure
2.13, on peut s’apercevoir que le mode fondamental est un mode gaucher.

0 2 4 60

1

2

3

4

5

k0a

¡ ef
f

Figure 2.13 – Diagramme de dispersion d’un guide rectangulaire avec des impé-
dances de surface négatives (Zt, Zz) = (−jZ0,−jZ0) sur les parois verticales, obtenu
par le code (points bleus) et validé par HFSS (cercles noirs).

La propagation de modes gauchers a déjà été observée auparavant dans les guides
d’onde de Clarricoats-Waldron présentés dans [5] et [6]. Ces guides présentent un
coeur diélectrique, ils sont donc un exemple de développement technologique permet-
tant de satisfaire ces conditions, mais introduisent des pertes. Ce ne sont probable-
ment pas les seules solutions technologiques possibles. Pour les guides rectangulaires
et cylindriques avec des impédances de surface anisotropes, les résultats obtenus
montrent qu’en choisissant une combinaison adéquate d’impedances de surface, il
est possible de réduire la fréquence de coupure du mode fondamental, mais aussi
d’obtenir une propagation de modes gauchers qui permettront la conception dépha-
seurs positifs ou des lignes de transmission CLRH (Composite Right/Left-Handed)
[7].

2.3.2 Cartographies des champs
Les champs calculés avec les équations (2.45) pour le guide cylindrique et (2.91)

pour le guide rectangulaire sont validés par comparaison avec les champs calcu-
lés avec HFSS en cartésien et COMSOL en cylindrique. Pour cela, deux exemples
d’impédances de surface ont été choisis : des parois métalliques et des surfaces aniso-
tropes. Seul le premier mode de chaque exemple est représenté et validé ici. Cepen-
dant, lorsque la constante de propagation γz a été calculée à une fréquence donnée
(c.f. paragraphe précédent), les champs sont déduits par les mêmes équations (2.45)
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et (2.91) indépendamment du type de mode. Afin de pouvoir comparer les résultats
avec ceux calculés sous HFSS, le module du champ total normalisé est présenté.

Cas cylindrique

Pour le guide cylindrique, les équations des champs (2.19) - (2.25) sont utilisées
avec l’approche de la section 2.2.1.

Guide d’onde cylindrique métallique :

Le premier mode du guide métallique (Zt = 0 Ω et Zz = 0 Ω), le mode TE11,
est affiché pour un rayon a de 30 mm à la fréquence de f = 3.5 GHz (dans la bande
monomode) sur la figure 2.14 (champ électrique) et 2.15 (champ magnétique). Les
modules des champs calculés avec le code développé (TME) et ceux calculés avec
COMSOL sont présentés.

COMSOL

a) b)

Code TME

Amplitude du champ E

Figure 2.14 – Module du champ électrique normalisé du mode TE11 dans un guide
métallique, calculé à f = 3.5 GHz avec a) TME et b) COMSOL.
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COMSOL

a) b)

Code TME

Amplitude du champ H

Figure 2.15 – Module du champ magnétique normalisé du mode TE11 dans un
guide métallique, calculé à f = 3.5 GHz avec a) TME et b) COMSOL.

Guide d’onde cylindrique à parois anisotropes :

La même démarche est adoptée en mettant des impédances de surface anisotropes
(Zt = −jZ0, Zz = jZ0) sur les parois. Les modules des champs électriques et magné-
tiques du mode EH11 dans ce guide sont représentés respectivement sur les figures
2.16 et 2.17 à la fréquence de f = 1.5 GHz (dans la bande monomode).

COMSOL

a) b)

Code TME

Amplitude du champ E

Figure 2.16 – Module du champ électrique normalisé du mode EH11 dans un guide
à surfaces anisotropes, calculé à f = 1.5 GHz avec a) TME et b) COMSOL.
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COMSOL

a) b)

Code TME

Amplitude du champ H

Figure 2.17 – Module du champ magnétique normalisé du mode EH11 dans un
guide à surfaces anisotropes, calculé à f = 3.5 GHz avec a) TME et b) COMSOL.

Cas rectangulaire

Pour le guide rectangulaire, les équations des champs (2.52) - (2.58) sont utilisées
avec l’approche de la section 2.2.2.

Guide d’onde rectangulaire métallique :

Le premier mode (TE10) du guide rectangulaire métallique (Zt = 0 Ω et Zz = 0 Ω)
est étudié. Les modules des champs électrique (a) et magnétique (b) pour un guide
de section a = 58.1 7mm et b = 29.21 mm (WR229) à la fréquence de f = 4.5 GHz
(dans la bande monomode) sont respectivement représentés sur les figures 2.18 et
2.19. Les distributions des champs sont comparées à celles obtenues avec HFSS. Les
différences absolues entre les résultats obtenus sous HFSS ainsi que le code TME
sont également représentées (c).
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HFSSTME

Différence absolue 
(|HFSS-TME|)

a) b)

c)

Amplitude du champ E

Figure 2.18 – Module du champ électrique normalisé du mode TE10 dans un guide
WR229, calculé à f = 4.5 GHz avec a) la TME et b) HFSS, et c) la différence
absolue entre les deux b) - a).

HFSSTME

Différence absolue 
(|HFSS-TME|)

a) b)

c)

Amplitude du champ H

Figure 2.19 – Module du champ magnétique normalisé du mode TE10 dans un
guide WR229, calculé à f = 4.5 GHz avec a) TME et b) HFSS, et c) la différence
absolue entre les deux b) - a).
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Les cartographies des champs calculés avec le code TME coïncident bien avec
celles obtenues avec HFSS. Les différences absolues maximales entre les champs
normalisés sont de 5 × 10−3 pour le champ électrique et 1.5 × 10−2 pour le champ
magnétique.

Guide d’onde rectangulaire à parois anisotropes :

On remplace les parois verticales du guide WR229 précédent par des impédances
anisotropes, Zt = −jZ0, Zz = jZ0. Les modules du champ électrique et magnétique
de ce guide à la fréquence de f = 1 GHz, sont illustrés respectivement sur les figures
2.20 et 2.21. Les différences absolues entre HFSS et le code TME sont également
représentées.

HFSSTME

Différence absolue 
(|HFSS-TME|)

a) b)

c)

Amplitude du champ E

Figure 2.20 – Module du champ électrique normalisé dans un guide d’onde à sur-
faces anisotropes sur les parois verticales, calculé à f = 1 GHz avec a) la TME et
b) HFSS, et c) la différence absolue entre a) et b).
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HFSSTME

Différence absolue 
(|HFSS-TME|)

a) b)

c)

Amplitude du champ H

Figure 2.21 – Module du champ magnétique normalisé dans un guide d’onde à
surfaces anisotropes sur les parois verticales, calculé à f = 1 GHz avec a) TME et
b) HFSS, et c) la différence absolue entre a) et b).

Comme pour le guide classique, les champs coïncident bien entre les deux simu-
lations (code TME et HFSS). Les différences absolues maximales entre les champs
normalisés sont ici de 2× 10−2 pour le champ électrique et 3× 10−2 pour le champ
magnétique.
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2.4 Impédance de mode pour les modes hybrides
Dans cette section, l’impédance de mode est développée pour des modes hybrides.

L’impédance de mode est définie comme la relation entre les champs électriques
transverses ~ET de l’équation (2.13) et les champs magnétiques transverses ~HT de
l’équation (2.14), selon l’équation (2.15). Pour les modes hybrides, la composante
Hz peut être décrite par Hz = αEz ainsi que la composante Ez par Ez = βHz. Si
α = 0 ou β = 0, les modes ne sont plus de types hybrides, mais de type TM et TE,
respectivement. En considérant les équations (2.13) et (2.14) et le lien entre Ez et
Hz, on peut écrire :

~ET =− γz
k2
c

∇TEz −
jωµ0

k2
c

α(∇TEz × ~z), (2.96)

~HT × ~z =−γ
k2
c

(∇TEz × ~z)− jωµ0

k2
c

α[(∇TEz × ~z)× ~z], (2.97)

=−γ
k2
c

(∇TEz × ~z) + jωµ0

k2
c

α[~z × (∇TEz × ~z)]. (2.98)

Avec la relation ~A× ( ~B× ~C) = ( ~A · ~C) ~B− ( ~A · ~B)~C, l’équation (2.98) s’écrit comme

~HT × ~z = jωµ0

k2
c

α∇TEz −
γ

k2
c

∇TEz × ~z. (2.99)

Pour tous les guides d’onde, si on pose :

∇TEz =
(
U1
U2

)
, on a ∇TEz × ~z =

(
U2
−U1

)
, (2.100)

et en conséquence :

~ET =
(
−γz
k2
c
− jωµ0α

k2
c

jωµ0α
k2
c

−γz
k2
c

)(
U1
U2

)
= M1

(
U1
U2

)
(2.101)

~HT × ~z =
( jωµ0α

k2
c

−γz
k2
c

γz
k2
c

jωµ0α
k2
c

)(
U1
U2

)
= M2

(
U1
U2

)
. (2.102)

D’après (2.15) et les équations (2.101), (2.102), l’impédance de mode est

ZM = M1M
−1
2 , (2.103)

avec :
M−1

2 = k2
c

γ2
zα

2 − ω2ε20

(
−jωε0 γzα
−γzα −jωε0.

)
(2.104)

L’impédance de mode pour tout mode est donc une matrice définie par :

ZM = 1
γ2
z − ω2ε20

(
jωγz(ε0 + µ0α

2) −α(γ2
z + ωε0µ0)

α(γ2
z + ωε0µ0) jωγz(ε0 + µ0α

2)

)
, (2.105)

= 1
γ2
z − ω2ε20

(
jωγz(ε0 + µ0α

2) −k2
cα

k2
cα jωγz(ε0 + µ0α

2).

)
(2.106)
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Comme mentionné auparavant, les modes TE et TM peuvent être obtenus pour
certaines valeurs de α et β. Pour le mode TE, la constante β = 0 (et α = ∞) et
l’impédance du mode TE est donc :

ZM,TE =
(
j ωµ0
γz

0
0 j ωµ0

γz

)
= jωµ0

γz
II2. (2.107)

Pour le mode TM, la constante α = 0 (et β =∞) et l’impédance du mode TM est
donc :

ZM,TM =
(
−j γz

ωε
0

0 −j γz
ωε
.

)
= γz
jωε

II2 (2.108)

Les équations (2.107) et (2.108) correspondent bien aux équations (2.16) des guides
d’onde pour les modes TE et TM.

Conclusion
Dans ce chapitre, les équations de Maxwell, l’équation de dispersion, les expres-

sions des modes de propagation et de leurs impédances de mode ont été revus pour
des guides métalliques cylindriques et rectangulaires. A partir de cette base théo-
rique, une analyse similaire a été développée pour les guides à parois anisotropes
cylindriques et rectangulaires. Les propriétés observées ont été validées par compa-
raison avec les cartographies des champs et les diagrammes de dispersion obtenus
avec des logiciels EMs commerciaux (HFSS et COMSOL). Ces résultats ont été
publié dans [8] et [9].
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Chapitre 3

Caractérisation de métamatériaux
par des impédances de surface
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Introduction
Les surfaces anisotropes réelles sont généralement volumiques, comme par exemple

les métamatériaux. Elles montrent des propriétés dispersives et donc dépendantes
de la fréquence. Pour caractériser le guide, il faut caractériser ses impédances de
surface en fonction de la fréquence et de l’angle d’incidence. Cette connaissance
est ensuite corrélée avec le calcul des constantes de propagation des modes dans le
guide, vu au chapitre 2. Pour cette étude, seul le guide rectangulaire, comme illustré
dans la figure 3.1, est utilisé. Par manque de temps, la même résolution dans le cas
cylindrique n’a pu être menée durant la période de ces travaux de thèse.

hh

a

bSZSZ
y

x
z

'tZ

'zZ

'tZ

'zZ

Figure 3.1 – Coupe transversale d’un guide d’onde rectangulaire à parois aniso-
tropes volumiques (représentées en rouge).

Dans la première partie de ce chapitre, en section 3.1, le calcul des impédances de
surface à une hauteur h est expliqué dans le cas analytique (quand ZS est isotrope
et plan). Les équations utilisées sont validées par comparaison avec HFSS. Dans la
section 3.2, les impédances de surface sont calculées avec la méthode des éléments
finis (cas plus général mais 2D) et validées par comparaison avec HFSS.

3.1 Calcul analytique des impédances de surface
L’objectif de cette section est de pouvoir calculer analytiquement les impédances

de surface à n’importe quelle hauteur au-dessus d’une surface scalaire ZS plane. Le
calcul analytique est développé ici pour servir de référence au calcul obtenu par les
éléments finis. Le calcul des impédances de surface est effectué à une hauteur h. La
surface d’intérêt caractérisée par l’impédance ZS homogène anisotrope est caracté-
risée à la hauteur h par des impédances de surface Z ′t et Z ′z scalaires, dépendantes
de la fréquence et de l’incidence.

Dans les sections 3.1.1 et 3.1.2, le développement des impédances de surface des
modes TE et TM à une hauteur h (plan Ω′) est présenté. Dans la suite, ces équations
sont validées par comparaison avec les impédances calculées avec le logiciel HFSS
(section 3.1.3). Les résultats présentés ici sont en 2D.
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3.1.1 Mode TE
On considère sur la figure 3.2, une onde EM TE en 2D en incidence oblique

(angle θ) sur le plan Ω d’impédance de surface ZS. ~Ei et ~Hi sont respectivement les
champs électriques et magnétiques incidents. ~Er et ~Hr sont les champs électriques et
magnétiques réfléchis. L’impédance de surface Z ′t vue par le mode TE dans le plan
Ω′ est calculée ci-dessous.

iH

SZ

h
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z

θ 

iE
rH

rE

y
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 0k



Plan Ω 

Plan Ω

'tZ

Figure 3.2 – Illustration de la réflexion d’une onde plane 2D d’un mode TE sur
une surface d’impédance ZS dans le plan Ω.

D’après [1], l’onde plane en incidence du mode TE est définie par :
Eiy = Ee−jk0 sin θzejk0 cos θx,

Hix = −H sin θe−jk0 sin θzejk0 cos θx,

Hiz = −H cos θe−jk0 sin θzejk0 cos θx,

(3.1)

avec E l’amplitude du champ électrique incident et H l’amplitude du champ ma-
gnétique incident. Les champs réfléchis sont définis comme suit :

Ery = −E ′e−jk0 sin θze−jk0 cos θx,

Hrx = H ′ sin θe−jk0 sin θze−jk0 cos θx,

Hrz = −H ′ cos θe−jk0 sin θze−jk0 cos θx,

(3.2)

avec E ′ l’amplitude du champ électrique réfléchi et H ′ l’amplitude du champ magné-
tique réfléchi. L’impédance de surface Z ′t dans le plan Ω′ est déduite de la relation
entre le champ électrique ~E et le champ magnétique ~H en utilisant l’équation sui-
vante :

~E
∣∣∣
Ω′

= Z ′S( ~H
∣∣∣
Ω′
× ~n), (3.3)

avec ~n la normale à la surface, soit dans le cas de la figure 3.2, ~n = ~x. Sous forme
vectorielle, cette dernière équation devient : 0

Ey|Ω′
0

 = Z ′S

 Hx|Ω′
0

Hz|Ω′

×
 1

0
0

 =

 0
Z ′S Hz|Ω′

0

 . (3.4)
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L’impédance de surface vue par le mode TE sur la surface x = 0 est ZS, soit :

ZS = Ey
Hz

∣∣∣∣
x=0

= Eiy + Ery
Hiz +Hrz

∣∣∣∣
x=0

= −E + E ′

E cos θ
Z0

+ E ′ cos θ
Z0

= −E + E ′

E + E ′
Z0

cos θ . (3.5)

car les amplitudes des champs électrique et magnétique sont liées pour chaque onde
plane par Z0 (E/H et E ′/H ′). L’équation (3.5) donne une valeur de l’amplitude du
champ réfléchi

E ′ =
1 + ZS cos θ

Z0

1− ZS cos θ
Z0

E = Γ1E. (3.6)

L’impédance de surface Z ′t vue à une hauteur h peut ensuite être définie par :

Z ′t = Ey
Hz

∣∣∣∣
x=h

= −Eejk0 cos θh + Γ1Ee
−jk0 cos θh

E cos θ
Z0

ejk0 cos θh + Γ1
E cos θ
Z0

e−jk0 cos θh , (3.7)

et donc par :

Z ′t = Z0

cos θ
Γ1e

−jk0 cos θh − ejk0 cos θh

Γ1e−jk0 cos θh + ejk0 cos θh , (3.8)

avec Γ1 = Z0+ZS cos θ
Z0−ZS cos θ .

3.1.2 Mode TM
L’impédance de surface Z ′z vue par le mode TM dans le plan Ω′ est développée

dans ce paragraphe. On considère sur la figure 3.3 une onde EM TM en 2D en
incidence oblique sur le plan Ω d’impédance de surface ZS. Les notations pour les
champs sont les mêmes que dans la partie précédente.
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Figure 3.3 – Illustration de la réflexion d’une onde plane 2D d’un mode TM sur
une surface d’impédance ZS dans le plan Ω.

D’après [1], les champs incidents sont définis par :

Hiy = Hejk0 cos θxe−jk0 sin θz,

Eix = E sin θejk0 cos θxe−jk0 sin θz,

Eiz = E cos θejk0 cos θxe−jk0 sin θz.

(3.9)

Les champs réfléchis sont définis par :

Hry = H ′e−jk0 cos θxe−jk0 sin θz,

Erx = E ′ sin θe−jk0 cos θxe−jk0 sin θz,

Erz = −E ′ cos θe−jk0 cos θxe−jk0 sin θz.

(3.10)

En reprenant la définition (3.3), on obtient sur le plan Ω′ : Ex
0
Ez

 = Z ′z

 0
Hy

0

×
 1

0
0

 =

 0
0

−Z ′SHy

 (3.11)

L’impédance de surface vue par le mode TM à la hauteur x = 0 est ZS, soit :

ZS = −Ez
Hy

∣∣∣∣∣
x=0

= −Eiz + Erz
Hiy +Hry

∣∣∣∣∣
x=0

= −H +H ′

H +H ′
Z0 cos θ. (3.12)

On déduit alors :

H ′ =
1 + ZS

Z0 cos θ

1− ZS
Z0 cos θ

H = Γ2H. (3.13)

L’impédance Z ′z vue à une hauteur h est définie par :

Z ′z = −Ez
Hy

∣∣∣∣∣
x=h

= Z0 cos θ(Γ2e
−jk0 cos θh − ejk0 cos θh)

Γ2e−jk0 cos θh + ejk0 cos θh (3.14)
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et donc par :

Z ′z = Z0 cos θΓ2e
−jk0 cos θh − ejk0 cos θh

Γ2e−jk0 cos θh + ejk0 cos θh , (3.15)

avec Γ2 = Z0 cos θ+ZS
Z0 cos θ−ZS .

3.1.3 Validation
Afin de valider les équations analytiques des impédances de surface Z ′t et Z ′z à

une hauteur h, ces résultats analytiques sont comparés aux résultats de la même
structure calculés avec l’aide des ports Floquets sous le logiciel HFSS [2]. Pour cela,
une cellule élémentaire avec des conditions périodiques sur les parois latérales est
utilisée, comme représenté sur la figure 3.4. Cela permet de restreindre l’étude d’une
surface infinie à l’étude d’une cellule excitée par les deux premiers modes (TE et
TM) d’un port avec mode de Floquet. Les impédances de surface sont calculées de
la façon suivante sous HFSS [3] :

Z ′HFSSt = Z0

cos θ
1 + S11

1− S11
, (3.16)

Z ′HFSSz = Z0 cos θ1 + S22

1− S22
. (3.17)

Aussi longtemps que les pertes restent faibles, la partie réelle des impédances de
surfaces peut être négligée, elles sont donc imaginaires pures.

h

SZ

Port Floquet

Mur 
périodique

Mur 
périodique

'tZ 'zZ, (Ω )
x

z
y

(Ω)

Figure 3.4 – Cellule élémentaire utilisée sous HFSS.

Avant de développer les équations de Z ′HFSSt et Z ′HFSSz , les définitions des vec-
teurs normaux fixés par HFSS [4] et utilisés dans le calcul analytique de la TME
sont comparés, afin de pouvoir comparer les résultats des impédances de surface.
Les impédances de surface sont définies de la façon suivante par HFSS et le code
TME :

~ET = ZHFSS
S (~n× ~HT ) avec ~n entrant dans le volume,
~ET = Zanalytique

S ( ~HT × ~n) = −Zanalytique
S (~n× ~HT )

(3.18)
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avec ~n la normale à la surface Ω orientée vers le volume (~x), ~ET et ~HT les champs
tangents à cette surface. Ainsi, les impédances sont définies à un signe près entre
HFSS et le calcul. HFSS est pris comme référence par la suite, un signe moins est
appliqué à nos impédances.

Pour la validation des équations analytiques, des surfaces parfaitement métal-
lique et magnétique, ainsi que d’impédance jZ0 (pour HFSS) sont utilisées dans un
premier temps. Les impédances de surface Z

′analytique
t et Z ′analytiquez sont calculées à

la hauteur h (plan Ω′) avec l’aide des équations (3.8) et (3.15) et comparées aux ré-
sultats obtenus sous HFSS (une représentation de la cellule élémentaire, telle qu’elle
a été conçue sous HFSS, est représentée sur la figure 3.4). Le calcul des impédances
est fait à la hauteur du plan Ω′ en utilisant la fonction Deembedding de HFSS. Les
dimensions de la cellule élémentaire utilisées sont (x, y, z) = 14mm× 1mm× 1mm
et la hauteur à laquelle les impédances de surface sont calculées est h = 2mm.

Les résultats obtenus avec le calcul analytique et sous HFSS pour trois angles
d’incidence ainsi sont donnés pour une surface métallique PEC (ZS = 0Ω) sur la
figure 3.5. On constate que toutes les courbes coïncident parfaitement quelle que
soit l’angle d’incidence.

Figure 3.5 – Courbes des impédances de surface Z
′analytique
t et Z ′analytiquez calculées

à la hauteur h = 2mm au-dessus d’une surface parfaitement métallique (PEC),
obtenues avec les équations analytiques et HFSS.

Les équations sont testées dans les mêmes conditions pour une surface magné-
tique Perfect Magnetic Conductor (PMC) (ZS = ∞Ω). Les résultats sont illustrés
sur la figure 3.6. Là encore, on constate une très bonne concordance des résultats
quelle que soit la fréquence et l’angle d’incidence.
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Figure 3.6 – Courbes des impédances de surface Z ′t et Z ′z calculées à la hauteur
h = 2mm au-dessus d’une surface parfaitement magnétique (PMC), obtenues avec
les équations analytiques et HFSS.

Enfin, la même chose est effectuée pour une surface d’impédance ZS = jZ0
(pour HFSS, donc ZS = −jZ0 pour le code), illustré sur la figure 3.7. Une bonne
concordance est trouvée, ce qui certifie les équations (3.8) et (3.15) ainsi que les
variables Γ1 et Γ2 pour des surfaces planes analytiques. Rappel : Les impédances
sont définies à un signe − près entre HFSS et notre définition et c’est donc −Z ′z
(3.15) et −Z ′t (3.8) que nous observons pour une impédance de −jZ0 en surface.

Figure 3.7 – Courbes des impédances de surface Z ′t et Z ′z calculées à la hauteur h =
2mm au-dessus d’une surface d’impédance ZS = jZ0, obtenues avec les équations
analytiques et HFSS.

Dans un second temps, les équations analytiques sont testées pour des surfaces
anisotropes réelles d’impédance de surface ZS quelconque. Pour cela, une cellule
élémentaire avec des corrugations est utilisée dans HFSS. La corrugation est arrangée
verticalement à la direction de propagation et a ainsi une invariance suivant y, c.f.
figure 3.8. Une cellule élémentaire 3D entourée de quatre murs périodiques, afin de
créer une surface infinie, est caractérisée sous HFSS. Cette structure est équivalente
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à celle de la cellule élémentaire 2D utilisée dans le code TME à la base de la méthode
des éléments finis, expliqué dans la section 3.2.

PEC

h

Port Floquet
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p z
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M.p.

M.p.M.p.

M.p. : Mur périodique

Figure 3.8 – Cellule élémentaire avec des corrugations. Taille de la cellule élémen-
taire : (x, y, z) = 127.4mm× 5mm× 8mm.

Les dimensions des corrugations sont les suivantes : p = 8mm, q = 5mm, t =
1.6mm, d = 18.2mm. Les impédances de surface Zt et Zz des corrugations dans le
plan Ω (haut des corrugations) sont calculées sous HFSS pour un angle d’incidence
θ, puis, servent comme valeurs d’entrées (ZS) dans les équations analytiques des
impédances des modes TE et TM, (3.8) et (3.15), pour calculer Z ′t (ZS = Zt) et Z ′z
(ZS = Zz) dans la plan Ω′. Les impédances de surface calculées dans le plan Ω′ sont
ensuite comparées aux résultats obtenus sous HFSS dans le même plan. Les courbes
des impédances de surface sont calculées pour les angles d’incidence θ = 0◦, 45◦ et
85◦ à une hauteur h = 2 mm et sont illustrées sur la figure 3.9.
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Figure 3.9 – Courbes des impédances de surface Z ′t et Z ′z calculées à la hauteur
h = 2mm au-dessus d’une surface à corrugation d’impédance Zt et Zz avec le calcul
analytique et HFSS.
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Le calcul analytique coïncide parfaitement avec les résultats obtenus sous le logi-
ciel HFSS quel que soit l’impédance de surface ou l’angle d’incidence. Les équations
peuvent donc être utilisées dans le code TME, afin de calculer les impédances de
surface à une hauteur h quel que soit l’angle d’incidence θ, comme ce sera présenté
dans le chapitre 4.2.

3.2 Calcul avec un code FEM des impédances de
surface

Un code Matlab "maison" basé sur la méthode des éléments finis a été créé, afin
de calculer les impédances de surfaces anisotropes. Il a été développé afin d’être
indépendant de HFSS (par ailleurs le temps de calcul est meilleur) et de pallier cer-
tains défauts des simulateurs commerciaux existants. Ainsi, il est possible d’utiliser
des angles complexes, ce qui est nécessaire dans certaines applications durant la
conception de guides d’onde et d’antennes à métamatériaux, comme expliqué dans
le chapitre 4.2. Le code Finite Element Method (FEM) peut être implémenté dans
le code TME du chapitre 2 et les caractéristiques de guides d’onde à surfaces ani-
sotropes peuvent ainsi être déterminées. Dans ce manuscrit, seules des surfaces en
deux dimensions sont traitées. Pour ce cas, les équations sont développées et validées
dans ce paragraphe.

3.2.1 Formulation faible
Une cellule élémentaire 2D est représentée sur la figure 3.10. On suppose une

onde EM incidente, invariante en ~y et indépendante de y, ce qui fait que ky = 0
(seuls les modes m = 0 seront donc traités).

Mode TE

Pour les modes TE, on définit les variables suivantes :

Eiy = ui,

Ery = ud.
(3.19)

avec Eiy le champ électrique incident (connu, d’après (3.1) avec E = 1) de la forme :

ui = e−jk0 sin θzejk0 cos θx, (3.20)

et Ery le champ électrique réfléchi qui constitue l’inconnue du problème. Ainsi,
u = ui+ud correspond au champ électrique total. Le problème à résoudre est donné
par le système suivant : L’équation de propagation est donnée par l’équation (3.21).
La définition de la condition aux limites est représentée par l’équation (3.22), celle
de l’impédance de surface par l’équation (3.23). Enfin, l’équation (3.24) présente la
décomposition des modes de Floquet à la hauteur Γ3.

∇2ud(x, z) + k2
0ud(x, z) = 0 ∀(x, y) ∈ S, (3.21)
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Figure 3.10 – Cellule élémentaire pour le calcul FEM des impédances de surface.

ud|Γ1
= ud|Γ2

, (3.22)

u|ΓS = −ZS
jωµ0

∂u

∂x

∣∣∣∣∣
ΓS

= ud|ΓS + ui|ΓS = −ZS
jωµ0

(
∂ud
∂x

∣∣∣∣∣
ΓS

+ ∂ui
∂x

∣∣∣∣∣
ΓS

)
, (3.23)

ud|Γ3
=
∑

une
jγnzeαnd, (3.24)

avec un le coefficient de décomposition de ud sur la base des modes de Floquet,
γn = −k0 sin θ + 2πn

p
et αn =

√
γ2
n − k2

0. La surface S à analyser est définie par :

S = [0, p]× [0, d], ∂S = Γ1 ∪ Γ2 ∪ Γ3 ∪ ΓS, (3.25)

En dérivant l’équation (3.20), on a :

∂ui
∂x

∣∣∣∣∣
ΓS

= jk0 cos θui|ΓS (3.26)

et en insérant l’équation (3.26) dans (3.23), on obtient

∂ud
∂x

∣∣∣∣∣
ΓS

= −jωµ0

ZS
ud|ΓS +

(
− jωµ0

ZS
− jk0 cos θ

)
ui|ΓS . (3.27)

Le système peut s’exprimer entièrement en fonction de ud inconnu et ui connu. Afin
de trouver ud, une formulation faible est utilisée, en intégrant l’équation différentielle
(3.21) sur tout le domaine S. Puis, une transformation avec l’identité

∇2ud +∇v · ∇ud = ∇ · (v∇ud) ∀v ∈ H, (3.28)
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avec H l’espace de Hilbert, est effectuée. On obtient :

0 =
∫
S

[
∇2ud(x, z) + k2

0ud(x, z)
]
v(x, z) dS,

=
∫
S

[
−∇ud · ∇v +∇ ·

(
v∇ud

)
+ k2

0udv

]
dS,

(3.29)

et donc : ∫
S

[
∇ud · ∇v − k2

0udv

]
dS =

∫
S
∇ ·

(
v∇ud

)
dS. (3.30)

Avec l’aide du théorème de Green-Ostrogradski, qui dit que
∫

Ω∇·u dS =
∫
∂Ω u ·n dl,

avec n la normale unitaire, on peut simplifier l’équation (3.30) :∫
S

[
∇ud · ∇v − k2

0udv

]
dS =

∫
∂S

[
v∇ud · n

]
dl. (3.31)

Avec la surface S définie par (3.25), on obtient :∫
∂S

[
v∇ud · n

]
dl

=
∫

Γ1
v
∂ud
∂z

dx+
∫

Γ2
v
−∂ud
∂z

dx+
∫

Γ3
−v∂ud

∂x
dz +

∫
ΓS
v
∂ud
∂x

dz,
(3.32)

avec :
∂ud
∂x

∣∣∣∣∣
Γ3

=
∑

unαne
jγnzeαnd. (3.33)

On peut écrire en notation complexe (avec x le conjugué de x) :∫
S

(
∇ud · ∇v − k2

0udv

)
dS +

∫
Γ3
v

(∑
n

unαne
jγnzeαnd

)
dz + jωµ0

ZS

∫
ΓS
ud|ΓS v dz

=
∫

Γ1
v
∂ud
∂z

dx−
∫

Γ2
v
∂ud
∂z

dx−
(
jωµ0

ZS
+ jk0 cos θ

)∫
ΓS
ui|ΓS v dz.

(3.34)
On prend v, tel que v(x, p) = v(x, 0)e−jk0 sin θp. On relie les frontières Γ1 et Γ2 en
éliminant les inconnues de Γ2 (stockage sur les inconnues de Γ1 et recollement des
inconnues) afin de pouvoir écrire :∫

Γ1
v
∂ud
∂z

dx−
∫

Γ2
v
∂ud
∂z

dx = 0, (3.35)

et en insérant (3.35) dans (3.34) :

∫
S

(
∇ud · ∇v − k2

0udv

)
dS +

∫
Γ3
v

(∑
n

unαne
jγnzeαnd

)
dz + jωµ0

ZS

∫
ΓS
ud|ΓS v dz

=−
(
jωµ0

ZS
+ jk0 cos θ

)∫
ΓS
ui|ΓS v dz.

(3.36)
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Cette équation comporte autant d’inconnues que de fonctions de base φi et de modes
de Floquet.

Sur Γ3 :
ud|Γ3

=
∑
n

une
jγnzeαnd =

∑
n

unfn =
∑
i

ud,iφi (3.37)

en posant fn = ejγnzeαnd, φi les fonctions de base de décomposition de la surface
(correspondant au maillage) et ud,i les coefficients de décomposition de ud sur la
base tetraédrique des φi [5].

un

∫
Γ3
fn · fndz =

∑
i

ud,i

∫
Γ3
fnφidz, (3.38)

avec ∫
Γ3
fnfndz =

(
eαndeαnd

) ∫ p

0
dz = p

(
eαndeαnd

)
(3.39)

On obtient l’équation ∫
Γ3
fnφidz − p

(
eαndeαnd

)
= 0 (3.40)

pour aboutir au système linéaire et on pose ensuite le système à résoudre sous la
forme

A~u = ~s (3.41)

avec A =
(
A11 A12
A21 A22

)
. On groupe les paramètres inconnus ~u =

(
ud,i
un

)
et les

paramètres connus ~s =
(
si
0

)
avec :

si = −
(
jωµ0

ZS
+ jk0 cos θ

)∫
ΓS
−e−jk0 sin θz φi

∣∣∣
ΓS

dz

= −
(
jk0 cos θ + jωµ0

ZS

)∫
ΓS
e−jk0 sin θz φi

∣∣∣
ΓS

dz,
(3.42)

on peut définir les variables de la matrice A :

A11 i,j =
∫

Ω

(
∇φi · ∇φj − k2

0φiφj
)

ds+ jωµ0

ZS

∫
ΓS
φiφj∂z,

A12 i,n =
∫

Γ3
φiαne

jγnzeαnddz,

A21 n,i =
∫

Γ3
e−jγnzeαndφidz,

A22 n,n = −p
(
eαndeαnd

)
.

(3.43)

Avec (3.41), on extrait ~u = A−1~s et on déduit les valeurs ud,i, donc ud. On déduit
ensuite ud + ui = utot, avec ui connue (3.20).
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Ainsi, on connait le champ électrique Ey dans S, donc sur Γ3, toutefois il manque
toujours Hz pour pouvoir calculer Zt sur Γ3 :

∇×

 0
Ey
0

 =

 ∂x
∂y
∂z

×
 0
Ey
0

 =

 −
∂Ey
∂z

0
∂Ey
∂x

 = −jωµ0

 Hx

0
Hz

 , (3.44)

avec la deuxième équation de Maxwell (2.5) et ~E = Ey~y = ud~y, ainsi que :

−jωµ0Hz|Γ3
= ∂utot

∂x

∣∣∣∣∣
Γ3

= ∂ui
∂x

∣∣∣∣∣
Γ3

+ ∂ud
∂x

∣∣∣∣∣
Γ3

. (3.45)

∂ui
∂x

∣∣∣∣∣
Γ3

= jk0 cos θejk0 cos θxe−jk0 sin θz. (3.46)

Comme ud se décompose selon (3.37), on peut écrire (3.46) aussi de la façon suivante :

∂ud
∂x

∣∣∣∣∣
Γ3

=
∑
n

unαne
αndejγnz, (3.47)

et ainsi :

Hz|Γ3
=
(
− 1
jωµ0

∑
n

unαne
αndejγnz

)
− cos θ

Z0
ejk0 cos θde−jk0 sin θz. (3.48)

On peut alors déduire l’impédance de mode TE sur Γ3 :

Zt|Γ3
= Ey
Hz

∣∣∣∣
Γ3

. (3.49)

Mode TM

Pour les modes TM, les équations pour calculer l’impédance de surface Zz avec
l’aide d’une cellule élémentaire, comme illustrée sur la figure 3.10, sont développées
ci-dessous.

Hiy = ui,

Hry = ud,
(3.50)

avec Hiy le champ magnétique incident (connu, d’après (3.9) avec H = 1),

ui = ejk0 cos θxe−jk0 sin θz, (3.51)

et Hry le champ magnétique réfléchi, inconnue du problème. On cherche à résoudre
l’équation de propagation avec

∇2ud(x, z) + k2
0ud(x, z) = 0, (3.52)

sur la surface S :

S = [0, p]× [0, d], ∂S = Γ1 ∪ Γ2 ∪ Γ3 ∪ ΓS, (3.53)
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avec la condition aux limites sur les murs périodiques du système :

ud|Γ1
= ud|Γ2

, (3.54)

et la décomposition des modes de Floquet sur la frontière supérieure

ud|Γ3
=
∑

une
jγnzeαnd. (3.55)

La première des équations de Maxwell (2.5) se laisse écrire de la manière suivante
en coordonnées cartésiennes :

∇× ~H =

 ∂x
∂y
∂z

×
 0
Hy

0

 =

 −
∂Hy
∂z

0
∂Hy
∂x

 =

 jωε0Ex
0

jωε0Ez

 , (3.56)

avec ~E = ZS ~H × ~x, on a Ez = −ZSHy, donc :

∂Hy

∂x
= jωε0Ez = −jωε0ZSHy. (3.57)

On en déduit la condition aux limites sur ΓS (avec Hy = ud + ui) :

∂ud
∂x

= −∂ui
∂x
− jωε0ZS(ud + ui). (3.58)

avec ui définit selon (3.51) :

∂ui
∂x

= jk0 cos θe−jk0 sin θzejk0 cos θx = jk0 cos θui. (3.59)

La condition sur ΓS se simplifie en :

∂ud
∂x

= −jωε0ZSud − (jωε0ZS + jk0 cos θ)ui. (3.60)

Comme dans le cas TE, le système s’écrit pour le cas TM sous la formulation faible :

∫
S

(
∇ud · ∇v − k2

0uv
)

dS +
∫

Γ3
v

(∑
n

unαne
αndejγnz

)
dz + jωε0ZS

∫
ΓS
ud|ΓS v dz

=− (jωε0ZS + jk0 cos θ)
∫

ΓS
ui|ΓS v dl, ∀v ∈ H

(3.61)
Comme pour le cas TE, le système à résoudre se met sous la forme :

A′~u = ~s, (3.62)

avec A′ =
(
A′11 A′12
A′21 A′22

)
. En posant ~u =

(
ud,i
un

)
et ~s =

(
si
0

)
avec

si = (jωε0ZS + jk0 cos θ)
∫

ΓS
e−jk0 sin θz φi

∣∣∣
ΓS

dz (3.63)
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on peut définir les coefficients de la matrice A′ :

A′11 i,j =
∫

Ω

(
∇φi · ∇φj − k2

0φiφj
)

ds− jωε0ZS
∫

ΓS
φiφjdz,

A′12 i,n =
∫

Γ3
φiαne

jγnzeαnddz,

A′21 n,i =
∫

Γ3
e−jγnzeαndφidz,

A′22 n,n = −p
(
eαndeαnd

)
n
.

(3.64)

En résolvant ~u = A
′−1~s, on connait le champ magnétique Hy sur Γ3. On cherche

ensuite Ez sur Γ3 pour pouvoir calculer Zz. D’après (3.56), on a :

Ez|Γ3
= 1
jωε0

∂Hy

∂x

∣∣∣∣∣
Γ3

= 1
jωε0

[
∂ui
∂x

∣∣∣∣∣
Γ3

+ ∂ud
∂x

∣∣∣∣∣
Γ3

]
. (3.65)

D’après (3.55) et l’expression de ui de (3.51), on a : :

∂ui
∂x

∣∣∣∣∣
Γ3

= jk0 cos θejk0 cos θde−jk0 sin θz. (3.66)

Donc le champ total électrique sur Γ3 peut maintenant être calculé avec :

Ez|Γ3
= 1
jωε0

∑
n

unαne
αndejγnz + Z0 cos θejk0 cos θde−jk0sinθz. (3.67)

Avec : ExEy
Ez

 =ZS

Hx

Hy

Hz

×
1

0
0



=ZS

 0
Hz

−Hy

 ,
(3.68)

on peut ensuite en déduire :

Zz|Γ3
= − Ez

Hy

∣∣∣∣∣
Γ3

. (3.69)
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3.2.2 Validation
Avec l’aide des équations (3.24), (3.48), (3.55) et (3.67), un code a été développé

sous Matlab. Ce code a comme variables en entrée la fréquence, l’angle d’incidence
et un maillage de la cellule élémentaire sous forme de fichier .msh. Ce dernier est
défini par l’utilisateur avec l’aide du logiciel libre Gmsh. C’est un logiciel de maillage
tétraédrique. Avec ces paramètres d’entrée, le code Matlab calcule les impédances
de surface Zt et Zz pour n’importe quel angle d’incidence θ. Puis, avec les équations
suivantes, il est possible de déterminer les valeurs des impédances de surface Zd

t et
Zd
z à une distance hd en post-traitement (équivalent du de-embedding de HFSS) de

celle à laquelle elles sont calculées initialement Zcalc
t et Zcalc

z (frontière supérieure Γ3
du maillage).

Pour le mode TE :

Zd
t = Z0 cos θZ

calc
t + jZ0 cos θ tan(−k0 cos θhd)

Z0 cos θ + jZcalc
t tan(−k0 cos θhd)

. (3.70)

Pour le mode TM :

Zd
z = Z0

cos θ
Zcalc
z + j Z0

cos θ tan(−k0 cos θhd)
Z0

cos θ + jZcalc
z tan(−k0 cos θhd)

,

= Z0
Zcalc
z cos θ + jZ0 tan(−k0 cos θhd)

Z0 + jZcalc
z cos θ tan(−k0 cos θhd)

.

(3.71)

Pour une cellule élémentaire avec une impédance de surface ZS, comme repré-
senté sur la figure 3.11, les impédances de surface sont calculées à une hauteur h = 2
au-dessus de ZS avec ce code et comparées avec les résultats de HFSS.

h

h
d

Figure 3.11 – Maillage d’une cellule élémentaire d’une surface avec l’impédance ZS
sous Gmsh.

Les résultats des impédances de surface Zd
t et Zd

z sont illustrés respectivement
sur les figures 3.12 et 3.13. L’erreur relative est également indiquée en prenant les
valeurs obtenues sous HFSS comme référence, donc :

erreurrel =
∣∣∣∣∣ZHFSS

S − ZFEM
S

ZHFSS
S

∣∣∣∣∣ . (3.72)
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Figure 3.12 – Courbes de l’impédance de surface Zd
t calculée à la hauteur h = 2mm

au-dessus d’une surface ZS = jZ0 avec le calcul FEM et HFSS (à gauche) et les
erreurs relatives entre les deux méthodes de calcul (à droite).

Figure 3.13 – Courbes de l’impédance de surface Zd
z calculée à la hauteur h = 2mm

au-dessus d’une surface ZS = jZ0 avec le calcul FEM et HFSS (à gauche) et les
erreurs relatives entre les deux méthodes de calcul (à droite).

Ensuite, pour une cellule élémentaire avec une corrugation de dimensions p =
4mm, t = 1.6mm et h = hd = 4.55mm, les impédances de surface sont calculées
avec ce code dans le port et comparées avec les résultats de HFSS. Puis, à l’aide des
équations de deembedding (3.70)-(3.71), les impédances de surface sont calculées à
la hauteur hd du port (c.f. figure 3.14).
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h
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Figure 3.14 – Maillage de la cellule élémentaire d’une corrugation sous Gmsh.

Les valeurs calculées par le code FEM sont notées dans les tableaux 3.1 (calcul
dans le port) et 3.2 (calcul à la hauteur h du port) et sont comparées aux valeurs
calculées sous HFSS. L’erreur relative est également indiquée.

Table 3.1 – Valeurs des impédances de surface au niveau du port et l’erreur relative
en prenant HFSS comme référence.

FEM HFSS Erreur relative [%]
Zt (f = 3GHz, θ = 0̊ ) j 117.04 j 116.13 0.78
Zz j 187.28 j 187.43 0.08
Zt (f = 2GHz, θ = 45̊ ) j 76.16 j 75.65 0.675
Zz j 79.57 j 80.01 0.55

Table 3.2 – Valeurs des impédances de surface Zd
t et Zd

z à la hauteur hd du port
(obtenu par deembedding) et l’erreur relative en prenant HFSS comme référence.

FEM HFSS Erreur relative [%]
Zd
t (f = 3GHz, θ = 0̊ ) j 5.70 j 4.87 17

Zd
z j 66.72 j 66.83 0.16

Zd
t (f = 2GHz, θ = 45̊ ) j 3.80 j 3.29 15.5

Zd
z j 41.73 j 42.13 0.95

Les erreurs relatives sont minimales (en-dessous de 1%), sauf pour Zd
t . Néan-

moins, les résultats obtenus avec le code FEM et HFSS correspondent très bien.
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Conclusion
Dans ce chapitre, les équations des impédances de surface vues par les modes TE

et TM à une hauteur h au-dessus d’une surface avec l’impédance ZS connue sont
développées. Une validation est faite en comparant les résultats avec ceux calculés
sous HFSS pour plusieurs surfaces différentes (métallique, magnétique et corruguée).

Afin d’automatiser le processus et d’avoir une autonomie par rapport aux logiciels
commerciaux, un code basé sur la méthode des éléments finis a été développé. Pour
cela, les impédances des modes TE et TM sont calculées par éléments finis pour
une surface réelle 2D (maillage réalisé sous le logiciel libre Gmsh). Elles sont ensuite
validées par les impédances de surface calculées avec HFSS.
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Introduction
L’état de l’art sur les antennes cornets à métamatériaux de la section 1.3 montre

des résultats très prometteurs. Néanmoins, le temps de calcul des simulations des
structures antennaires à métamatériaux est rédibitoire. Une simulation peut prendre
jusqu’à plusieurs journées en utilisant un ordinateur puissant (Intel Xeon, 1.8 GHz,
65 GB de RAM). De plus, la condition hybride équilibrée [1], [3], qui est la seule ap-
proche à ce jour utilisée pour l’optimisation des métamatériaux dans des structures
guidées, reste empirique et d’autres conditions sont potentiellement mieux adaptées
aux applications visées.

Afin d’améliorer l’étape de conception de ces structures antennaires, une nou-
velle méthodologie est proposée et présentée dans ce chapitre. Un outil analytique,
permettant l’étude des surfaces sur les parois de guides d’onde rectangulaires et
cylindriques, a été développé. Dans la section 4.1, l’étude théorique des guides à
surfaces anisotropes est décrite. Cette étude permet de trouver une région d’intérêt
des impédances de surface pour optimiser les surfaces à métamatériaux dans cette
gamme. Puis, les guides d’onde à surfaces anisotropes réelles et volumiques (p.ex.
corrugations, métamatériaux) sont caractérisés dans la section 4.2. Cette méthodo-
logie s’accompagne d’une correction itérative de l’angle d’incidence sous lequel est
vue l’impédance de surface à chaque fréquence et pour chaque mode. Des angles
d’incidence complexes peuvent apparaitre dans certains cas en utilisant cette ap-
proche analytique. Un code basé sur cette théorie, contenant la correction de l’angle
d’incidence (angles complexes inclus) et donnant les diagrammes de dispersion et
les cartographies du champ est développé et validé par comparaison avec des codes
commerciaux (HFSS/COMSOL).

4.1 Etude de surfaces théoriques
A partir de la TME développée et validée dans le chapitre 2, un outil a été créé et

permet l’étude rapide des guides d’onde cylindriques ou rectangulaires composés de
surfaces anisotropes indépendantes de la fréquence (donc théoriques) [2]. Les don-
nées d’entrée du code sont les dimensions du guide, les impédances de surface Zt et
Zz en fonction de l’incidence des modes, toutes les deux constantes et indépendantes
de la fréquence, ainsi que la bande de fréquence de l’étude.

Des tableaux présentant des combinaisons d’impédances de surface, similaires à
ceux présentés pendant la validation des diagrammes de dispersion sur les figures
2.10 et 2.12, sont obtenus. Cette vue d’ensemble sur les diagrammes de dispersion
permet de comparer les caractéristiques des différents guides d’onde (fréquences de
coupure, bande monomode, propriétés des modes, etc.). De la même manière, la
distribution des champs ~E et ~H peut être analysée pour chaque mode de chaque
type de guide d’onde à n’importe quelle fréquence. Pour attester des capacités de
cette approche, deux exemples sont donnés ci-dessous.
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4.1.1 Exemple 1 : Guide à section réduite
Si l’on cherche à réduire la fréquence de coupure d’un guide d’onde par rapport

à un guide métallique classique, des impédances de surface Zt = jZ0 et Zz = 2jZ0
peuvent être choisies pour un guide rectangulaire comme représenté sur la figure
2.6. Les courbes de dispersion obtenues pour a = 58.17mm et b = 29.21mm sont
illustrées sur la figure 4.1 (points rouges). Pour permettre une comparaison des
fréquences de coupure, les courbes de dispersion du guide classique WR229 (points
bleus), avec les mêmes dimensions de guide sont également représentées. On constate
qu’avec ces impédances de surface constantes sur la bande de fréquence, il est pos-
sible de réduire la fréquence de coupure de 1.3 GHz, tout en augmentant la bande
monomode relative (∆f = 94% pour le guide à parois anisotrope, par rapport à
∆f = 66% pour le guide classique).

Figure 4.1 – Réduction de la fréquence de coupure à l’aide de parois anisotropes
constantes en fréquence Zt = jZ0 et Zz = 2jZ0.

4.1.2 Exemple 2 : Champ uniforme
Si l’on cherche à obtenir une distribution uniforme du champ électrique dans une

direction privilégiée (ici ~y sur la section du guide rectangulaire de la figure 2.6), les
impédances de surface Zt = 2jZ0 et Zz = 0Ω peuvent être choisies. L’amplitude et
les vecteurs du champ électrique transverse ~Et dans la section de ce guide sont repré-
sentés sur la figure 4.2 b). Ils sont comparés aux champs transverses dans la section
du guide à parois parfaitement conductrices, c.f. figure 4.2 a), de mêmes dimensions
de guide (a = b = 30 mm). De la même façon, on peut trouver une combinaison d’im-
pédances de surface qui permet d’obtenir un champ apodisé. Comme évoqué dans
le chapitre 1, ces distributions du champ à l’ouverture d’une antenne permettent
d’améliorer sa directivité ou de réduire les lobes secondaires de son rayonnement.
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Figure 4.2 – Amplitude normalisée et vecteurs du champ électrique transverse
dans la section d’un guide carré a) à parois métalliques et b) avec des impédances
de surface anisotropes Zt = 2jZ0 et Zz = 0Ω sur les parois verticales.

4.1.3 Recherche gamme croisée
Comme les impédances réelles ne sont pas constantes en fréquence, il semble ju-

dicieux dans l’étude des surfaces théoriques de définir des intervalles d’impédances
Zt et Zz, permettant de vérifier la condition recherchée. Une étude des diagrammes
de dispersion et de la répartition des champs en fonction des impédances de surface
parait donc intéressante en première analyse d’un guide ou d’une antenne cornet
à métamatériaux. Si l’on cherche à réduire les dimensions en assurant une répar-
tition des champs définie, il faut observer les différents tableaux, décrivant les ca-
ractéristiques de la structure guidée, simultanément. Ceci permet ainsi de définir
des intervalles utiles des impédances de surface, comme illustré sur la figure 4.3.
Sur cette figure sont représentés deux tableaux illustrant de différents types de ca-
ractéristiques de guides d’onde à parois anisotropes pour différentes combinaisons
d’impédances de surface Zt et Zz : Le diagramme de dispersion et l’amplitude nor-
malisée du champ électrique. D’autres caractéristiques sont calculées par le code
TME et peuvent donc être utilisées pour l’analyse théorique du guide, comme l’am-
plitude du champ magnétique et les propriétés des vecteurs des champs électrique
et magnétique. La zone utile est trouvée en comparant les tableaux et en choisissant
l’intersection des sous espaces d’intérêt des tableaux qui ont été définis par tableau
en fonction des caractéristiques de l’application requise.
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Figure 4.3 – Recherche de l’intersection des intervalles d’impédances afin d’obtenir
les limites des impédances de surface.

A partir des limites des impédances de surface définies, on cherche alors à opti-
miser la cellule élémentaire, voir figure 4.4, de sorte que ses impédances de surface
appartiennent à ce sous espace quelle que soit la fréquence dans la bande requise
et quel que soit l’angle d’incidence. Deux exemples de gamme d’impédances sont
donnés dans le chapitre 5 : une visant à réduire la fréquence de coupure d’un guide
d’onde, l’autre visant à réduire la taille d’un guide d’onde tronqué OEWG (Open
Ended WaveGuide) en maintenant un champ électrique apodisé.

4.1.4 Avantages temps de calcul
Les calculs pour la caractérisation des guides d’onde avec l’outil analytique basé

sur la TME sont bien plus rapides que les simulations effectuées sous des logiciels
EMs commerciaux (Computer Simulation technology (CST), HFSS, etc.). Pour don-
ner un exemple, avec un PC Intel Core i7, 3.6 GHz, 8 CPUs, 8 GB de RAM l’obten-
tion des constantes de propagation dans un guide d’onde (WR229) avec des impé-
dances de surface anisotropes Zt = jZ0 et Zz = 2jZ0 pour une bande de fréquence
entre 0 GHz et 6 GHz avec un pas de fréquence de 100 MHz dure 15 secondes avec
le code Matlab basé sur la TME. En utilisant le même PC et les mêmes propriétés
du guide, le calcul sous HFSS avec le solveur Eigenmode (recherche de 5 modes, ∆f
max. par passe = 1%, étude paramétrique du retard de la phase de 0◦ à 180◦ avec
des pas de 5◦), le calcul prend 8 heures.
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Figure 4.4 – Optimisation de la cellule élémentaire afin de satisfaire les limites des
impédances de surface.

4.1.5 Conclusion
L’approche décrite permet d’obtenir une vue d’ensemble rapide des propriétés

EMs (dispersion et distribution des champs des modes dans la section) dans le guide
pour différentes impédances de surface constantes en fréquence sur les parois laté-
rales du guide d’onde. Fort de cette vue d’ensemble obtenue rapidement grâce au
code développé, des conditions pour l’optimisation de la cellule élémentaire de la
métasurface, adaptées aux applications requises par l’utilisateur et potentiellement
différentes de la condition hybride équilibrée, peuvent être mises en évidence. Après
une première étude qui permet l’analyse des caractéristiques du guide d’onde au re-
gard des valeurs des impédances de surface, la cellule élémentaire de la métasurface
est optimisée. Il est ensuite nécessaire de vérifier son comportement "réel" dans le
guide. Pour cela, deux méthodes sont proposées : la simulation du guide à métama-
tériaux sous un logiciel EM (HFSS), coûteuse en temps de calcul et en ressources
informatiques, ou l’analyse basée sur la TME, cette fois-ci pour des impédances de
surface déduites de conditions de réflexion sur des cellules élémentaires définies en
volume.

Cette deuxième démarche, utilisant la TME, est explicitée dans la section sui-
vante. Étant donné que le code TME est bien plus rapide que les simulations com-
plètes sous un logiciel EM (HFSS), il convient d’utiliser cette méthode analytique.
Néanmoins, dans un soucis de validation, les résultats des deux méthodes sont expo-
sés ici. Pour des raisons de simplicité de développement comme vu dans le chapitre
3, le code TME n’est pour l’instant développé qu’en 2D. Il ne permet donc d’étudier
dans le cas de surfaces réelles que des guides dont les motifs sont invariants suivant
l’axe y et pour les modes m = 0.
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4.2 Étude de surfaces réelles, correction de l’angle
d’incidence θ

Dans la section précédente, les surfaces utilisées sont des surfaces infiniment fines
indépendantes de la fréquence et sont donc théoriques. En réalité, les métasurfaces
présentent une hauteur, ce qui les rend dispersives. Comme expliqué dans le chapitre
3, les impédances de surface Z ′t et Z ′z peuvent être définies à n’importe quelle hauteur
d’une surface donnée. Dans ce qui suit, les impédances de surface sont définies à une
hauteur h au-dessus d’une impédance de surface décrite par Zt et Zz. Dans ce plan,
les impédances de surface calculées sont nommées Z ′t et Z ′z pour ne pas les confondre
avec celles de la surface (h = 0) Zt et Zz. Du fait de cette hauteur, les impédances de
surface Z ′t et Z ′z varient avec la fréquence, i.e. elles sont dépendantes de la fréquence.
Z ′t(f) et Z ′z(f) varient également avec les angles d’incidence θ et φ. Un représentation
de la structure d’une telle surface est illustrée sur la figure 4.5.

h

φ

θ

x

y

z

Onde incidenteOnde diffractée

Figure 4.5 – Définition des impédances de surface vues à une hauteur h d’une
surface anisotrope réelle avec dépendance des angles d’incidence θ et φ.

4.2.1 Prise en compte de l’angle θ
Dans le cas d’un métamatériau, les impédances de surface Z ′t et Z ′z sont cal-

culées au-dessus de la surface partiellement métallisée. Ces valeurs des impédances
de surface, utilisées dans la TME, doivent être calculées pour chaque fréquence. Ce
calcul de Z ′t et Z ′z peut être fait sous un logiciel EM commercial en utilisant une
cellule élémentaire avec des limites périodiques ou alors sous un code "maison", basé
sur la méthode des éléments finis (FEM), développé dans la section 3.2 du chapitre
précédent. L’avantage de cette dernière approche est, tout d’abord, qu’il s’agit d’un
code source ouvert et que l’utilisateur n’a donc pas les restrictions et coûts présents
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en utilisant les logiciels commerciaux. De plus, il est plus simple d’interfacer ce code
FEM avec le code TME, puisque tous deux sont développés sous Matlab. Le fonc-
tionnement conjoint de ce code TME et du code FEM est décrit ci-dessous.

Au lieu de donner des impédances de surface constantes comme entrée au code
TME (c.f. section 4.1), les entrées sont ici des impédances de surface dépendantes
de la fréquence imposant un angle d’incidence fixe pour chaque mode.

Pour illustrer la dépendance des impédances de surface à l’angle d’incidence
(dans ce cas l’angle θ) un exemple de diagramme de dispersion est représenté sur
la figure 4.6. La référence HFSS donne la courbe de dispersion du premier mode
d’un guide rectangulaire (a = 22.86mm, b = 10.16mm) avec des surfaces isotropes
ZS = jZ0 sur les parois verticales. Pour le code TME, le calcul des impédances de
surface est fait à une hauteur au-dessus de la surface isotrope (h = 2mm) avec prise
en compte de la variation en fréquence, mais un θ fixé (0◦ et 89◦). Les deux courbes
(points rouges et bleus) ont été calculées avec ce code basé sur la TME.
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ff
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TME, =89°
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ε

Figure 4.6 – Courbe de dispersion du mode fondamental d’un guide rectangulaire
pour différents θ.

En analysant de plus près ces trois courbes, on s’aperçoit qu’autour de la fré-
quence de coupure, la courbe de dispersion calculée par HFSS est plus proche de la
courbe TME avec un θ = 0̊ et à des fréquences plus hautes, elle se rapproche de la
courbe TME avec un θ = 89̊ . On doit donc avoir une évolution de θ en fonction de
la fréquence entre la fréquence de coupure et la fréquence haute, respectivement, de
0◦ et 89◦. En plus de leurs dépendances en fréquence, les impédances de surface sont
donc également dépendantes de l’angle d’incidence θ, qui n’est à priori pas connu
pour un mode donné. De ce fait, cet angle doit être corrigé à chaque fréquence sé-
parément et pour chaque mode.
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Étant donné que la réflexion de l’onde sur une surface réelle est également dépen-
dante de deux angles, θ et φ (c.f. figure 4.5), il est également nécessaire de corriger
cet angle à chaque fréquence. Pour des raisons de temps, cette correction n’a pas pu
être faite durant cette thèse et fait donc partie des perspectives, section 5.2.2.

D’après la figure 4.5, les constantes de propagation sont

kx = k0 cos θ, (4.1)

ky = mπ

b
= k0 sin θ sinφ, (4.2)

kz = k0 sin θ cosφ. (4.3)

Si seul l’angle φ = 0◦ est considéré, seuls les modes avec l’indice m = 0 peuvent être
correctement reconstruits. Par conséquent, la TME ne permet dans ces travaux de
reconstruire que les courbes et les champs des modes m = 0.

Dans le code FEM, les impédances de surface Z ′t et Z ′z peuvent donc être calcu-
lées à chaque fréquence avec n’importe quel angle θ pour φ = 0◦. Seul HFSS permet
pour l’instant de donner d’autres combinaisons de θ et φ. L’approche de la correction
de θ est expliquée ci-dessous.

L’équation de propagation pour toutes composantes u des champs est donnée
par

[∇2 + k2
0]u = 0, (4.4)

soit en coordonnées cartésiennes
d2

dx2u+ d2

dy2u+ d2

dz2u+ k2
0u = 0. (4.5)

Dans le cas d’une onde plane, u = e−jkxxe−jkyye−jβz, ce qui conduit à

− k2
x − k2

y − β2 + k2
0 = 0. (4.6)

Comme évoqué auparavant, le problème n’étant considéré qu’en deux dimensions
pour l’instant, on ne peut prendre en compte que les modes dont la constante de
propagation en y s’annule, ky = mπ

b
= 0, et la relation (4.6) se simplifie en

β2 = k2
0 − k2

x. (4.7)

Si β ≤ k0 dans l’équation (4.7), kx ∈ R et une construction vectorielle des constantes
de propagation comme représentée sur la figure 4.7 est possible. Pour un guide
métallique, par exemple, cette construction vectorielle est toujours valable. Or, les
constantes de propagation sont décrites, en direction z, par

β = kz = k0 sin θ < k0 (4.8)

et en direction x, par
kx = k0 cos θ < k0. (4.9)
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Figure 4.7 – Construction vectorielle des constantes de propagation pour une onde
réfléchie sur une surface 2D.

D’après les équations (4.7) - (4.9), la réflexion d’une onde et ses constantes de
propagation sur une surface 2D peut être représentée comme sur la figure 4.7.

Pour l’instant, seul le cas β ≤ k0 a été pris en compte. Cependant, d’après (4.7),
si β > k0, il faut que k2

x < 0. Dans ce cas, la constante de propagation en direction
x est purement imaginaire, on a donc kx = jαx, avec αx ∈ R. L’équation de l’onde
plane donnée en solution de (4.5) montre que l’onde en x est atténuée. Avec l’aide
de la figure (4.8), on constate qu’une construction directe de la forme vectorielle des
constantes de propagation n’est plus possible. L’angle θ n’a dans ce cas plus son
sens physique. Il est tout de même envisageable de déterminer kz en utilisant des
angles θ complexes.

x

z
y

Figure 4.8 – Construction vectorielle des constantes de propagation pour une onde
réfléchie sur une surface 2D avec β > k0.
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Une autre démonstration mettant en évidence le problème pour des β > k0, est
de considérer la vitesse de groupe vg. Avec k0 = ω/c et l’équation (4.8), on obtient
β =

√
(ω
c
)2 − k2

x et
∂β

∂ω
= 1

2

2
c
ω
c√

(ω
c
)2 − k2

x

= k0

cβ
. (4.10)

La vitesse de groupe est donc (si on considère que kx est indépendant de ω)

vg = ∂ω

∂β
= cβ

k0
. (4.11)

Pour des β
k0
> 1, on a vg > c, ce qui est en contradiction avec les lois physiques.

L’onde EM ne peut être plus rapide que la vitesse de la lumière. Cette démonstra-
tion impose que kx dépende de la fréquence ω (ce qui n’est pas le cas pour les guides
métalliques).

Pour des θ complexes, de la forme 90◦ + jα, on peut écrire

kz = k0 sin θ = k0 (sin(90◦) cos(jα) + cos(90◦) sin(jα)) (4.12)
= k0 cos(jα) (4.13)
= k0 cosh(α) > 1 (4.14)

ainsi que

kx = k0 cos θ = k0 (cos(90◦) cos(jα)− sin(90◦) sin(jα)) (4.15)
= k0 sin(jα) (4.16)
= k0j sinh(α) = jαx. (4.17)

On retrouve donc les propriétés des constantes de propagation attendues.

Même si l’angle d’incidence θ complexe ne correspond pas à une incidence phy-
sique, l’équation (4.8) est utilisée dans le code TME pour reconstruire les courbes
de dispersion de guides aux parois anisotropes. C’est pour cela qu’il est nécessaire
d’inclure des θ complexes dans le calcul des impédances de surface obtenues avec la
FEM. Actuellement, aucun logiciel commercial n’est capable de calculer des impé-
dances de surface avec ces angles d’incidence complexes de l’onde EM, d’où l’utilité
d’avoir développé le code FEM, c.f. section 3.2.

4.2.2 Algorithme
La difficulté réside dans la détermination de θ. Or d’après (4.8), l’angle θ est

lié à la constante de propagation β, avec θ réel. Avec cette équation (4.8), θ peut
donc être calculé itérativement. Proche de la coupure, l’angle θ = 0◦, puis, il évolue
en fréquence. Connaissant la constante de propagation β à la fréquence précédente,
on a le nouveau θ initial. La solution de la TME nous donne le β correspondant,
si c’est le bon θ, le β lui correspond. Si ce n’est pas le cas, le θ doit être modifié,
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conduisant à une modification des valeurs Z ′t et Z ′z et donc d’un nouveau β. Cette
procédure est répétée aussi longtemps que la différence entre deux angles, calculés à
deux itération successives, est plus grande qu’une précision définie par l’utilisateur.
L’algorithme est illustré sur la figure 4.9.

Non

Oui

Stop!

t

z

 

 

Figure 4.9 – Algorithme qui permet de corriger l’angle d’incidence θ.

4.2.3 Validation
Dans cette partie, les équations, développées dans le chapitre 3, sont utilisées dans

la TME pour caractériser les guides d’onde en utilisant la méthodologie proposée
précédemment. Les diagrammes de dispersion obtenus sont validés en les comparant
à ceux obtenus avec HFSS.

Dans un premier temps, un cas idéal, c’est à dire un guide avec des surfaces
planes et des impédances de surface théoriques, est considéré, mais en déportant
l’impédance à une distance h comme dans le chapitre 3.1. Dans un second temps,
des guides avec des surfaces anisotropes réelles 2D pour les modes avec l’indicem = 0
sont étudiés en utilisant le calcul FEM (c.f. chapitre 3.2) pour définir les impédances
de surface.

Cas idéal : impédances de surface analytiques

La courbe de dispersion d’un guide calculée par le code TME pour les valeurs
d’impédances de surface à une hauteur h au-dessus d’une surface plane ZS (c.f. sec-
tion 3.1), avec la correction du θ inclue, est illustrée sur la figure 4.10. Les impédances
de surface Z ′t et Z ′z à la hauteur h sont calculées avec les équations (3.8) et (3.15)
de la section 3.1 et le code TME est appliqué ensuite pour un guide de largeur a−2h.

La référence du guide est la même que celle utilisée dans la section 4.2 sur la figure
4.6 (a = 22.86mm, b = 10.16mm, ZS = jZ0, h = 2 mm). Dans cette figure, par
contre, l’angle d’incidence est corrigé à chaque fréquence avec l’aide de l’algorithme
de la figure 4.9. Les angles d’incidence θ, calculés par le code TME après correction
pour une précision de 1◦ avec l’aide de l’algorithme, sont indiqués sur la courbe pour
certains points de fréquence. La courbe de dispersion de ce mode fondamental est
validée par comparaison avec celle obtenue sous HFSS.
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Figure 4.10 – Diagramme de dispersion du guide rectangulaire à parois verticales
aux impédances de surface ZS = jZ0 avec variation de θ à chaque fréquence, distance
h = 2mm pour le calcul de Z ′t et Z ′z.

Afin de confirmer la validation de la correction de l’angle θ complexe, la même
procédure a été testée sur un deuxième cas pour un guide de mêmes dimensions
aux impédances de surface ZS = −jZ0. Son diagramme de dispersion est illustré
sur la figure 4.11. Ce cas permet, par ailleurs, de voir que les angles θ peuvent,
pour certains points de fréquences, être complexes, de la forme θ = (90 + jx). Plus
précisément, les θ calculés sont complexes pour des permittivités effectives εeff plus
grandes que 1 et donc des β > k0, puisque εeff = ( β

k0
)2, comme indiqué dans la

section précédente. Une explication mathématique de ces angles complexes de θ est
décrite dans l’annexe B.4.

Ces deux exemples valident le calcul des impédances de surface à une hauteur
h au-dessus d’une surface analytique et l’utilisation des équations pour des guides
d’onde avec de telles surfaces. L’étape suivante est de valider le calcul du code FEM
des impédances de surface (c.f. section 3.2) pour des guides d’onde, afin de l’inclure
dans le code TME et de pouvoir calculer les courbes de dispersion de guide d’onde
à métamatériaux.
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Figure 4.11 – Diagramme de dispersion du guide rectangulaire à parois verticales
aux impédances de surface ZS = −jZ0 avec variation de θ à chaque fréquence,
distance h = 2mm pour le calcul de Z ′t et Z ′z.

Cas réel : impédances de surface issues du calcul FEM

Ce calcul des impédances de surface, vu au chapitre 3.2 avec la FEM est in-
séré dans le code principal TME, afin de calculer le diagramme de dispersion des
guides d’onde avec des surfaces réelles. Ce code a été testé pour un guide d’onde
rectangulaire corrugué, comme représenté sur la figure 4.12.

a)
hh

a

b
tZ '

y

x
z

zZ '

tZ '

zZ '

b)

w p

h

t

x

z
y

Figure 4.12 – Illustration a) du guide d’onde à parois anisotropes représentées par
des impédances de surface et b) la surface à corrugations employée sur les parois du
guide.

Les dimensions d’un premier exemple de corrugation sont : a = 32.27 mm,
b = 16.135 mm, h = 4.55 mm, p = 4 mm, w = 2.4 mm, soit w/p = 1.5 et
t = 1.6 mm. Le calcul de l’impédance de surface se fait en utilisant un maillage
similaire à celui représenté sur la figure 3.14. Pour se ramener dans le plan de la
corrugation, un deembedding de hd = h = 4.55 mm est utilisé. Le résultat des
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simulations de ce guide d’onde est représenté sur la figure 4.13.

 

Code TME

HFSS

Figure 4.13 – Diagrammes de dispersion du premier exemple de corrugation cal-
culés par le code TME et HFSS.

Comme la cellule utilisée (c.f. figure 3.14) dans le code est une structure 2D, la
troisième dimension suivant y n’est pas prise en compte, seuls les modes avec l’indice
m = 0 peuvent être reconstruits. Cette problématique est expliquée dans le chapitre
4.2. On peut s’apercevoir dans la figure 4.13 que les diagrammes de dispersion des
modes avec l’indice m = 0 coïncident parfaitement avec ceux obtenus sous HFSS.

Afin de valider l’approche dans un cas où l’onde pénètre d’avantage dans la
corrugation, un deuxième exemple est traité dans lequel le rapport w/p est plus
grand. Les dimensions du deuxième guide sont : a = 200mm, b = 100mm, p =
26.225mm, w = 20.98mm, h = 18.2mm, soit w/p = 4 et t = 5.245 mm. Comme
pour le premier exemple, le calcul de l’impédance de surface se fait en utilisant un
maillage similaire à celui représenté sur la figure 3.14. Pour se ramener dans le plan de
la corrugation, un deembedding de hd = h = 18.2 mm est utilisé. Les diagrammes de
dispersion obtenus pour ce guide d’onde sont représentés sur la figure 4.14. Comme
dans l’exemple précédent, seuls les modes d’indice m = 0 sont reconstruits. Pour
valider les résultats obtenus, des simulations HFSS avec la solution "Eigenmode"
sont superposés avec ceux du code TME.

Comme dans le premier exemple de corrugation, les diagrammes de dispersion
obtenus avec le code TME et HFSS sont en parfaite coïncidence pour les modes
d’indice m = 0.

Conclusion
Dans ce chapitre, une nouvelle méthodologie est proposée, pour déterminer des

gammes d’impédances de surface pour lesquelles on peut optimiser des surfaces ani-
sotropes adaptées à l’application requise. Les outils analytiques à utiliser pour cette
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Figure 4.14 – Diagrammes de dispersion du deuxième exemple de corrugation cal-
culés par le code TME et HFSS.

approche sont décrits dans les chapitres 2 et 3.

L’approche permet à l’utilisateur, dans un premier temps, d’étudier des guides
d’onde à surfaces anisotropes théoriques, afin de déterminer la région d’intérêt des
impédances de surface pour l’application. La surface est ensuite réalisée avec un
métamatériau. Des exemples d’utilisation de la méthodologie pour l’optimisation de
la surface à métamatériaux ont été publiés dans [4], [5]. A l’aide d’un deuxième outil
analytique, l’approche permet d’analyser très rapidement la performance du guide
d’onde à parois réelles. Cet outil n’a pour le moment été développé et validé que
pour certains types de modes (m = 0) se propageant dans de tels guides d’onde en
comparant les diagrammes de dispersion de guides corrugués du code TME, avec le
code FEM inséré, et HFSS.
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Chapitre 5

Conception d’un guide d’onde et
d’une antenne à métamatériaux
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Introduction
Comme le code de calcul permettant de déterminer les propriétés de guides à

surfaces réelles du chapitre 4.2 n’est pas encore développé pour des structures 3D,
seule la première partie de la méthodologie, l’étude de surfaces théoriques, est utilisée
dans ce chapitre. Dans un premier temps, une étude sur la conception d’un guide
d’onde à métamatériaux est menée avec pour objectif de réduire la fréquence de
coupure du mode fondamental tout en gardant une large bande monomode comprise
entre 3 et 4 GHz (bande de fréquence du kit d’étalonnage). Pour cela, une étude
des impédances de surface est effectuée et une métasurface est ensuite optimisée afin
de satisfaire les critères définis dans cette étude. Le guide d’onde avec pour parois
cette métasurface est ensuite simulé sous HFSS, réalisé et mesuré. Dans un deuxième
temps, une antenne à métamatériaux est conçue avec la même méthodologie.

5.1 Le guide d’onde à métamatériaux
Dans cette partie, la conception d’un guide d’onde à métamatériaux avec une sec-

tion réduite est présentée. L’étude se base sur un guide métallique standard WR229
de dimensions a = 58.17 mm et b = 29.08 mm. La fréquence de coupure du mode
fondamental TE10 de ce guide est fc = 2.57 GHz et la bande monomode est de
∆f = 2.6 GHz. L’objectif est de réduire la largeur a autant que possible en conser-
vant les caractéristiques du guide, en terme de coupure du mode fondamental autour
de 2.57 GHz et de largeur de bande monomode soit environ 2.6 GHz. On souhaite
pouvoir observer un mode propagatif dans la bande 3 − 4 GHz grâce à un kit
d’étalonnage FLANN modèle 11A703-AA standard WR229.

5.1.1 Conception du guide d’onde à métamatériaux
Il faut, tout d’abord, déterminer l’intervalle d’impédances de surface pour les-

quelles les caractéristiques du guide satisfont le cahier des charges. Une cellule élé-
mentaire de métasurface est ensuite optimisée sous HFSS pour obtenir la réponse en
impédances dans l’intervalle requis. Enfin, la métasurface est insérée sur les parois
d’un guide rectangulaire qui est simulé sous HFSS.

Étude théorique pour la recherche de l’intervalle d’impédances

Dans cette étude théorique, seuls les diagrammes de dispersion sont analysés, car
il n’y a pas de spécification sur les formes des champs. Une étude de sensibilité sur
la dimension a (entre 10 mm et 40 mm) du guide a été effectuée pour une largeur
b de guide constante (b = 29.08 mm). Ce choix a été fait pour pouvoir exciter le
guide à métamatériaux avec un kit de calibration classique donné pour les mesures
(c.f. section 5.1.2).

Finalement, le guide de largeur a = 10 mm a été choisi afin de réduire au
maximum la section du guide d’onde tout en ayant un large intervalle d’impédances
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de surface possible vérifiant le cahier des charges. Pour ces dimensions de guide, un
tableau des diagrammes de dispersion pour différentes combinaisons d’impédances
de surface est réalisé. Une partie de ce tableau est illustré sur la figure 5.1.

Figure 5.1 – Diagrammes de dispersion d’un guide à section réduite (a = 10 mm,
b = 29.08 mm) pour différentes combinaisons d’impédances de surface. L’intervalle
d’intérêt pour cette application est indiqué en rouge pointillé.

L’intervalle d’impédances de surfaces d’intérêt pour cette application est enca-
dré par des pointillés rouges. Dans cet intervalle, la fréquence de coupure du mode
fondamental est inférieure à celle du guide WR229 et la bande monomode reste
large. On peut observer que la fréquence de coupure du mode fondamental baisse en
augmentant l’impédance de surface Zt. A partir de Zt = j 1

2Z0, la fréquence de cou-
pure du mode fondamental est proche de celle du guide WR229. Pour Zt ≥ j2Z0, le
deuxième mode devient propagatif dans la bande d’étude. En augmentant la valeur
de l’impédance de surface Zz, les valeurs de la constante de propagation (donc de
εeff ), augmentent. L’impédance de surface Zz doit rester positive pour avoir la fré-
quence de coupure voulue, il n’y a pas de valeur limite pour notre cahier de charges.
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Il est conseillé de prendre un intervalle d’impédances de surface le plus large
possible pour faciliter la détermination et l’optimisation de la cellule élémentaire
du métamatériau. Ainsi, les limites des impédances de surface peuvent être définies
par :

j
1
2Z0 ≤ Zt < j2Z0

0 ≤ Zz.
(5.1)

Maintenant que l’intervalle d’impédances de surface est défini, l’optimisation de la
cellule élémentaire de la métasurface est réalisée.

Conception de la cellule élémentaire de la métasurface

Avec l’intervalle d’impédances de surface défini dans la partie précédente, des
cellules élémentaires peuvent maintenant être optimisées afin de satisfaire ces condi-
tions. Pour cela, différentes structures de cellules ont été testées, elles sont illustrées
sur la figure B.2. Le point de départ de la cellule est la corrugation, structure déjà
bien connue pour ses performances dans des structures guidées [1] - [3] suivant les
deux axes (transverse et longitudinal). Puis, un chapeau est ajouté à la corrugation
Hard, afin de créer une structure en forme de T. Ces structures restent en deux
dimensions. Pour créer une variation dans les trois dimensions, la structure PIC est
analysée. Enfin, d’autres structures 3D plus complexes en forme de H et de Croix
Jérusalem [4] sont également testées dans l’optique d’améliorer les performances en
augmentant les degrés de liberté. Toutes les structures sont métalliques et entourées
d’air. Ainsi, du PEC (parties violettes) et du vacuum (parties bleues claires) ont été
utilisés en simulation sous HFSS.

Des études paramétriques des différents degrés de libertés ont été effectuées avant
de passer à l’optimisation. Les variables d’optimisation ont été les différentes dimen-
sions de la structure en PEC (hauteur, épaisseur, etc.), ainsi que le constituant la
cellule élémentaire , tout en gardant un multiple de la largeur b du guide. Pour cette
optimisation, l’algorithme génétique sous HFSS a été utilisé. Ainsi, des multitudes
de combinaisons des paramètres de géométrie des structures ont pu être combinées,
afin de trouver des optima globaux et locaux en utilisant les limites des impédances
de surface (5.1) comme fonction de coût. Cette étude a été faite sous des angles
d’incidence normales et obliques.
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Figure 5.2 – Cellules élémentaires étudiées.

Après analyse des impédances de surfaces optimisées de ces structures, le meilleur
compromis est la structure PIC, encerclée en vert sur la figure B.2. Elle présente
les impédances de surface requises et reste facile à fabriquer. Les structures "2D"
(corrugations et T) sont faciles à concevoir, mais ne permettent pas d’obtenir les
impédances de surface voulues. Par ailleurs, les structures plus complexes (H et
Croix Jérusalem) ont l’avantage d’avoir plus de degrés de liberté pour l’optimisation
grâce à un plus grand nombre de paramètres de dimensions, mais sont difficiles à
réaliser. La cellule élémentaire PIC est illustrée avec ses dimensions sur la figure
5.3. Ce sont les trois paramètres D, r et h qui ont ici été utilisés comme variables
à optimiser en regard des impédances Zt(f, θ) et Zz(f, θ) à obtenir sur la bande
monomode [3, 4] GHz pour tout θ ∈ [0◦, 89◦].
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θ 

Figure 5.3 – La cellule élémentaire PIC avec ses dimensions.

Les impédances de surface normalisées zt et zz de la cellule PIC, calculées à la
hauteur h sous des angles d’incidence θ = 0◦ (incidence normale), θ = 45◦ et θ = 89◦
(incidences obliques), sont illustrées sur la figure 5.4. Comme vu dans le chapitre 4.2,
il est important de considérer tous les angles d’incidence car l’angle d’incidence peut
varier en fréquence en fonction du mode considéré. Jusqu’à la fréquence de 3.7 GHz,
les impédances de surface sont dans l’intervalle d’impédances défini auparavant, quel
que soit l’angle d’incidence θ. En prenant en considération que l’angle d’incidence à la
fréquence de coupure est de 0◦ et augmente ensuite avec la fréquence (en-dehors des
modes avec des angles d’incidence complexes), la bande de fréquence pour laquelle
les conditions sont vérifiées pourrait même être considérée plus large encore.
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Figure 5.4 – Les impédances de surface normalisées zt et zz dépendantes de l’angle
d’incidence θ de la cellule élémentaire PIC de la figure 5.3.

Maintenant que la cellule élémentaire a été déterminée, le guide d’onde à méta-
matériaux PIC est simulé sous HFSS. Cette étape est décrite dans la partie suivante.
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Simulation du guide d’onde à métamatériaux PIC

Pour qualifier le guide dans les conditions de mesure, deux guides d’onde de di-
mensions standard WR229 (a = 58.17 mm, b = 29.08 mm) sont utilisés aux deux
extrémités du guide d’onde à métamatériaux pour les simulations "Driven Modal"
sous HFSS. Un seul mode, le mode fondamental classique TE10, est excité dans les
deux waveports des guides WR229.

Le guide d’onde à métamatériaux possède, d’après l’étude théorique, une largeur
de a = 10 mm + 2h = 29.2 mm et une hauteur de b = 4D = 29.08 mm, avec les
surfaces à métamatériaux sur les parois verticales. Ce qui constitue une réduction
de 49.8% par rapport à la section du guide métallique fonctionnant sur la même
bande.

Lors de la simulation, les performances attendues n’ont pas été observées. Après
analyse, les vecteurs du champ électrique du mode fondamental se propageant dans
le guide à métamatériaux doit être à minima colinéaire avec une partie du vecteur
du champ électrique du mode TE10, excité dans les ports. Comme on peut le voir sur
la figure 5.5, ceci n’est pas le cas, les vecteurs sont orthogonaux. En conséquence, le
mode fondamental du guide à parois métasurface PIC n’est pas excité par les modes
TE10 du WR229. Il est donc nécessaire de tourner le guide à métamatériaux de 90◦.

Vecteurs du champ électrique

Guide métallique Guide à métamatériaux PIC

Figure 5.5 – Comparaison des vecteurs du champ électrique à l’intérieur du guide
WR229 et dans le guide à métamatériaux sous HFSS.

Le guide à métamatériaux est donc tourné et redimensionné. Ainsi, les métasur-
faces, également redimensionnées, se trouvent maintenant sur les parois horizontales
du guide, comme représenté sur la figure 5.6. Les nouvelles dimensions de la cellule
élémentaire PIC sont :

D = 9 mm, r = 2 mm, h = 9.54mm (5.2)

Pour ces dimensions, les impédances de surfce Zt et Zz vérifient les intervalles
spécifiés en (5.1). La longueur des deux guides métalliques a été fixée à λ/4 (l =
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37.13 mm). Une étude de sensibilité sur la longueur du guide à métamatériaux a
été faite afin de ne plus avoir de modes évanescents observables sur les résultats en
propagation. Ainsi, une longueur de l′ = 225 mm, ce qui représente 25 périodes de
la cellule élémentaire, a été choisie.

y

x

z

x

y

a  =36mm

a=58,17mm

b=29,08mmb  =10mm

Figure 5.6 – Guide d’onde à métamatériaux PIC avec les dimensions utilisées dans
la simulation HFSS.

Les paramètres S du guide de la figure 5.6 sont illustrés sur la figure 5.7 après
deembedding au niveau des accès du guide à métamatériaux. Ce deembedding est
effectué afin d’avoir la bonne phase pour une comparaison a posteriori avec les
mesures.

A partir de 2.9 GHz, on observe une propagation dans la structure sur le para-
mètre S21. Le paramètre de réflexion S11 atteint des valeurs très basses (−50 dB) au
niveau des minima et reste en-dessous de −7 dB de 2.9 à 4 GHz, même si aucun
effort d’adaptation n’a été fait dans cette étude. On peut dire que le guide présente
peu de pertes dans la bande.

Avec ces paramètres S, les constantes de propagation peuvent être calculées à
chaque fréquence. Pour cela, la constante de propagation peut être obtenue à l’aide
de la phase du paramètre de propagation ∠S21 [5] en radian et de la longueur du
guide, avec :

S21 = e−jβl (5.3)

avec l la longueur de la ligne de transmission sans perte et donc dans notre cas
avec l′ la longueur de l’antenne à métamatériaux (après deembedding au niveau des
transitions WR229/guide à métamatériaux PIC) :

β = −∠S21

l′
(5.4)
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Figure 5.7 – Paramètres S du guide à métamatériaux PIC.

Pour éviter des discontinuités dans la courbe de phase causées par des sauts de 2π,
la fonction unwrap est utilisée sous Matlab. Ainsi le diagramme de dispersion est
illustré sur la figure 5.8.

Figure 5.8 – Diagramme de dispersion du guide à métamatériaux.
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D’après ce diagramme de dispersion, la fréquence de coupure du mode fonda-
mental est à 2.94 GHz. Même si cela ne peut être vérifié, il semble qu’un seul mode
se propage dans cette bande de fréquence du fait de l’allure régulière de la courbe.

5.1.2 Mesure du guide d’onde à métamatériaux PIC
Suite à ces résultats très intéressants, le guide d’onde à métamatériaux PIC a été

réalisé par la société INOVEOS qui est spécialisée dans la conception, la fabrication
et la distribution de composants hyperfréquences pour des applications de puissance.
Les quatre parois du guide ont été réalisées séparément, puis elles ont été assemblées
en vissant en-haut et en-bas des parois verticales (sans métasurfaces). Les métaparois
ont été conçues avec le procédé de l’électro-érosion [6]. Sur les deux extrémités du
guide, une bride de transition a été ajoutée pour la fixation des guides métalliques
du kit de calibration. Des photos du guide réalisé sont présentées sur la figure 5.9.

Figure 5.9 – Guide d’onde à métamatériaux PIC réalisé.

Pour la calibration du guide à métamatériaux, un kit de métrologie de la so-
ciété FLANN Microwave a été utilisé. Le kit d’étalonnage WR229 a été choisi, il
fonctionne sur la bande de fréquence entre 3.3 GHz et 4.9 GHz. Il est présenté
sur la figure 5.10. Une calibration de l’analyseur de réseau a été effectuée en mode
Thru/Reflect/Line. Les guides du kit utilisés pour le Thru sont également utilisés
comme guides d’excitation.
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Figure 5.10 – Le kit d’étalonnage utilisé pour étalonner l’analyseur de réseau et
exciter le guide à métamatériaux PIC.

Une photo de la mesure est présentée sur la figure 5.11. Le guide à métamatériaux
PIC est vissé aux guides d’excitation du kit de métrologie, qui eux sont connectés
à un analyseur de réseau ANRITSU, modèle 37369C (40 MHz − 40 GHz), par des
câbles coaxiaux.

Figure 5.11 – Mesure du guide à métamatériaux PIC avec l’analyseur de réseau.

Les paramètres S mesurés par l’analyseur de réseau ont été comparés aux résul-
tats obtenus en simulation sur la figure 5.12.
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Figure 5.12 – Les paramètres S du guide à métamatériaux PIC mesurés et simulés
sous HFSS.

A partir des paramètres S mesurés, le diagramme de dispersion obtenu à l’aide
de l’équation (B.5) est représenté sur la figure 5.13. On constate une très bonne
adéquation entre les résultats issus de la mesure et de la simulation pour l’équation
de dispersion. Les légers écarts entre mesure et simulation du guide sont dûs aux
imprécisions de la réalisation. Une précision de 5 · 10−5 m a été demandée et a été
respectée par INOVEOS. Une rétro-simulation en utilisant les dimensions exactes
des PIC et leurs positions a été effectuée et est expliquée en détail dans l’annexe
B.3. Cette étude de sensibilité des dimensions du guide a montré qu’en modifiant les
paramètres de la métasurface PIC de quelques µm dans l’intervalle de la précision
de réalisation, le décalage de fréquence observé sur la figure 5.12 est obtenu. La
méthodologie adaptée a permis de concevoir un guide à section réduite (38% par
rapport au guide classique) dans la bande souhaitée.
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Figure 5.13 – Le diagramme de dispersion du guide à métamatériaux simulé et
mesuré.

5.2 Le guide d’onde tronqué rayonnant à méta-
matériaux

Dans cette partie, l’objectif est maintenant de concevoir, avec l’aide de métama-
tériaux, une antenne à section réduite présentant les caractéristiques d’une antenne
Soft. La bande de fréquence est la même que dans l’étude précédente. On cherche
toujours à réduire la largeur a du guide, tout en gardant les caractéristiques (fré-
quence de coupure fc, bande monomode) du guide WR229. A ce premier critère
s’ajoute la volonté d’avoir les caractéristiques d’une antenne cornet Soft, c’est à dire
un champ électrique apodisé (voir chapitre 1.2). Pour des raisons de simplicité, un
guide d’onde tronqué Open Ended WaveGuide (OEWG) a été choisi, l’objectif étant
de réaliser une preuve de concept.

5.2.1 Conception de l’antenne à métamatériaux
Les diagrammes de dispersion et les cartographies des champs de guides à sur-

faces anisotropes sont analysés conjointement dans cette section, afin de trouver un
intervalle d’impédances de surface qui satisfait le cahier des charges de l’antenne.
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Avec la cellule élémentaire qui répond aux limites des impédances de surface spéci-
fiées, le guide d’onde tronqué est ensuite conçu sous HFSS. La méthodologie et les
résultats obtenus sont détaillés ci-dessous.

Intervalle d’impédances de surface issues de l’étude théorique

L’intervalle d’impédances de surface satisfaisant le premier critère a été déter-
miné dans la section 5.1.1, les limites des impédances de surface pour ce critère sont
donc définies par (5.1). Afin de satisfaire le deuxième critère (un champ électrique
apodisé) un nouveau tableau est créé, il est illustré sur la figure 5.14. Les ampli-
tudes normalisées du champ électrique sont tracées pour différentes combinaisons
des impédances de surface Zt et Zz. Pour pouvoir mieux comparer les différents cas
du tableau, les fréquences auxquelles les champs sont illustrés ainsi que les valeurs
maximales des amplitudes normalisées du champ électrique (en V/m) sont précisées
sur la droite de chaque cartographie. Pour tous les cas, les fréquences pour lesquelles
les champs sont représentés se trouvent proches (à 10 ou 20 MHz) de la fréquence
de coupure du mode fondamental.
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Figure 5.14 – Tableau des amplitudes normalisées du champ électrique d’un guide
à section réduite (a = 10 mm, b = 36 mm). Les intervalles d’impédances de surface
intéressantes pour l’apodisation sont encadrés en bleus.

Les intervalles d’impédances de surface qui paraissent intéressantes sont enca-
drées.

0 < Zt < j2Z0

0 ≤ Zz,
(5.5)

et
Zt quelconque
Zz = 0,

(5.6)

et
Zt > 2jZ0

Zz quelconque.
(5.7)

En combinant ces trois intervalles d’impédances de surface (5.5)-(5.7) avec la
limite (5.1) et en définissant l’intersection entre elles, on obtient :

j
1
2Z0 < Zt < j2Z0

0 ≤ Zz.
(5.8)
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Vu que cette gamme est la même que celle définie dans la section 5.1.1, on peut
également réutiliser la même métasurface PIC.

Simulation de l’antenne à métamatériaux PIC

Après l’étude théorique, un guide d’onde tronqué a été conçu sous HFSS. La
longueur du OEWG a été choisie de 19 périodes de la cellule élémentaire, donc
environ 3/4 de la longueur du guide d’onde à métamatériaux (= 171 mm), présenté
dans la section 5.1. Cette longueur permet de positionner des absorbants (AEP-6 de
MVG avec une hauteur de 152 mm et une absorption de 33 dB à 3 GHz) derrière
l’OEWG pour la mesure, en restant peu encombrante.

x

y

a  =36mm

a=58,17mm

b=29,08mmb  =10mm

y

xz

Figure 5.15 – Design de l’OEWG à métamatériaux PIC et ses dimensions.

La cartographie du module du champ électrique total normalisé à l’intérieur de
l’OEWG à métamatériaux obtenue par simulation sous HFSS est représentée sur la
figure 5.16. Plus précisément, elle est obtenue à la moitié de la longueur de l’OEWG
entre deux cellules élémentaires.
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Figure 5.16 – Module du champ électrique normalisé dans la section à l’intérieur
de l’OEWG.

Le champ électrique est bien apodisé, avec une concentration du champ au centre
du guide. Même si le champ n’est pas complètement nul sur le bord du guide, sa
répartition ressemble fortement aux caractéristiques du champ électrique à l’ouver-
ture d’une antenne cornet Soft.

Après avoir analysé le module du champ électrique dans l’OEWG, il semble
intéressant d’observer les diagrammes de rayonnement de l’antenne. Sur la figure
5.17, le gain de l’antenne à métamatériaux simulé à 3 GHz est illustré.
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Figure 5.17 – Gain (en dBi) de l’OEWG à métamatériaux à 3 GHz simulé sous
HFSS.
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Tout d’abord, on constate que le rayonnement de cette antenne est effectif à
cette fréquence. D’après les simulations, l’antenne rayonne avec un gain maximal de
3.83 dBi (2.41 en valeur absolue) et un HPBW de 94◦ pour φ = 0◦ et 154◦ pour
φ = 90◦. Le diagramme de rayonnement en représentation polaire du gain (valeur
absolue) est illustré sur la figure 5.18.
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Figure 5.18 – Diagramme polaire du gain de l’OEWG à métamatériaux à 3 GHz
simulé sous HFSS.

Les résultats obtenus sont comparés avec le rayonnement de l’OEWG métallique
de dimensions de celles du WR229, à la fréquence de 3 GHz également. La largeur
a de l’OEWG métallique est 38.2% plus grande (58.17 mm par rapport à 36 mm)
que celle de l’OEWG à métamatériaux, les longueurs l et l′ sont les mêmes.
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Figure 5.19 – La directivité (en dBi) de l’OEWG à métamatériaux à section réduite
comparée à celle de l’OEWG métallique de dimensions standard WR229 à 3 GHz
simulées sous HFSS.

La directivité maximale du cas à métamatériaux est à 4.14 dBi, celle du cas
métallique à 5.35 dBi (ce qui est logique vu la différence de dimension de la section
de l’ouverture des deux antennes).

Une comparaison des champs électriques normalisés à l’ouverture de l’antenne
entre l’OEWG à métamatériaux (a) et métallique (b) est illustrée sur la figure 5.20.

a)

Figure 5.20 – Le module du champ électrique normalisé à l’ouverture de l’OEWG
à métamatériaux à section réduite en comparaison à celui de l’OEWG métallique
de dimensions standard WR229 à 3 GHz simulés sous HFSS.

On peut voir que, tout d’abord, la section de l’OEWG à métamatériaux est très
réduite par rapport à celle de l’OEWG métallique. Puis, on peut noter la différence
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de répartition des champs électriques à l’ouverture : pour l’OEWG à métamatériaux,
il est apodisé et quasiment nul proche de tous les bords de l’antenne, alors que pour
le guide rectangulaire métallique, il est très fort sur toute la hauteur au centre de la
section.

5.2.2 Mesure de l’antenne à métamatériaux PIC
Dans cette partie, des mesures du rayonnement du guide d’onde ouvert, appelé

OEWG (Open Ended WaveGuide), sont présentées. Une photo de l’antenne réalisée
est illustrée sur la figure 5.21. Ce guide d’onde ouvert a été fabriqué par INOVEOS
avec les mêmes dimensions qu’en simulation, illustrées sur la figure 5.15.

Figure 5.21 – L’OEWG à métamatériaux PIC réalisée.

Les mesures ont été faites dans la Stargate (SG64) de MVG à Villebon-sur Yvette,
c.f. figure 5.22. Un bout du guide d’onde est alimenté par la même transition du
kit de calibration qu’utilisée dans la section 5.1.2 pour la mesure en propagation du
guide d’onde.
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Figure 5.22 – Mesure de l’OEWG PIC dans la Stargate SG64 à gauche et le système
de coordonnées SG64 à droite.

Les gains mesurés de l’antenne pour des angles Φ = 0◦ et Φ = 90◦, comparés à
ceux simulés sous HFSS, sont illustrés pour des angles θ = [−90◦, 90◦] sur la figure
5.23.

Figure 5.23 – Les gains de l’OEWG, pour Φ = 0◦ et Φ = 90◦, obtenus en simulation
et en mesure.
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Les résultats obtenus en mesure coïncident bien avec ceux obtenus en simulation.
Le gain max obtenu en mesure est de 3.3 dBi, alors qu’en simulation il est à 3.8 dBi.
Les angles d’ouverture en mesure sont 87◦ pour Φ = 0◦ et 115◦ pour Phi = 90◦. En
simulation, des angles d’ouverture de 95◦ pour Φ = 0◦ et 157◦ pour Phi = 90◦ ont
été observés. Les décalages entre les deux méthodes peuvent être expliqués par le
fait qu’une simulation retro n’a pas encore été effectué. Il y a quelques différences du
design en mesure et en simulation : Par rapport à la simulation, des absorbants ont
été utilisés en mesure sur les côtés de l’antenne, des brides entre le guide d’excitation
du kit de calibration et le guide d’onde tronqué à métamatériaux sont présents en
mesure mais pas en simulation et de l’aluminium a été utilisé en réalité pour la
fabrication du guide d’onde tronqué, alors que les parois en simulation consistent de
surfaces PEC.

Conclusion
Dans ce chapitre, les résultats obtenus en simulation et en mesure pour un guide

d’onde et un guide d’onde tronqué, tous deux à métamatériaux, ont été présentés
et analysés. Les simulations et mesures sont en bonne concordance et permettent
ainsi de valider l’ensemble de la démarche de conception proposée. La méthodologie
mise en oeuvre a permis la conception d’un guide et d’une antenne répondant au
cahier des charges initial. Dans les deux cas, les performances sont atteintes avec
des sections réduites de guide ou d’ouverture rayonnante.
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Conclusion générale et
perspectives

Rappel du contexte et des objectifs
Depuis environ 10 ans, de nombreux chercheurs travaillent sur des antennes cor-

nets à métamatériaux avec des résultats en rayonnement très prometteurs. Cepen-
dant, la technique d’optimisation des métasurfaces reste discutable, car elle est basée
sur la condition hybride équilibrée, pour laquelle aucune démonstration d’unicité
n’est proposée. "La condition hybride équilibrée est-elle vraiment la meilleure ou
même l’unique condition possible ?" Les travaux existant se basent sur une condi-
tion qui n’est pas forcément adaptée pour toutes les applications. "N’y a-t-il pas une
façon d’accélérer et d’améliorer le procédé de l’optimisation de la métasurface en ac-
cord avec le cahier des charges de l’application ?" Les temps de calcul des simulations
de structures guidées à métamatériaux peuvent être très longs, à cause des struc-
tures fines des métamatériaux. Pour permettre leur utilisation dans de nombreux
domaines d’application et trouver des débouchés commerciaux, il est nécessaire de
réduire drastiquement les temps de conception de ces structures.

Ces travaux de thèse ont eu pour but de répondre à cette problématique. Les
trois objectifs initialement fixés sont :

– Maîtrise de la théorie de la propagation des ondes électromagnétiques dans
des structures guidées à surfaces anisotropes. Création d’un outil numérique
permettant d’optimiser rapidement la conception de guides d’onde à métama-
tériaux.

– Mise en place d’une nouvelle méthodologie permettant de concevoir des guides
d’onde et des antennes à métamatériaux plus rapidement grâce à des études
a priori et présentant d’avantage de degrés de liberté pour l’optimisation du
métamatériau par rapport à l’application requise.

– Réalisation de prototypes : un guide d’onde à métamatériaux avec une réduc-
tion de la fréquence de coupure du mode fondamental par rapport à celle
d’un guide métallique de mêmes dimensions, et une antenne à métamatériaux
à section réduite. Cet objectif doit démontrer la validité des deux objectifs
précédents et établir une preuve de concept.
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Bilan
En réponse à ces objectifs, un développement a été proposé, il comporte plusieurs

étapes. La théorie avec laquelle l’outil numérique est construit est développée dans
les chapitres 2 et 3. La méthodologie de conception de guides et d’antennes à parois
métamatériaux est expliquée dans le chapitre 4. Elle utilise les outils numériques dé-
veloppés dans les premiers chapitres. Finalement, des prototypes ont été conçus en
utilisant cette méthodologie et les résultats obtenus sont présentés dans le chapitre 5.

Le chapitre 2 répond donc à l’objectif de maîtriser la théorie modale dans des
guides d’onde cylindriques et rectangulaires à parois anisotropes avec des impédances
de surface théoriques. Un outil numérique qui permet d’illustrer les diagrammes de
dispersion et les cartographies des champs EM des guides à parois anisotropes est
créé sur ces bases théoriques.

Le chapitre 3 propose de différentes façons de caractériser les méatamatériaux
par des impédances de surface, soit analytiquement, soit par la méthode des élé-
ments finis. Un deuxième outil a, par la suite, été implémenté pour caractériser les
guides d’onde rectangulaires avec des surfaces anisotropes réelles. Ceci inclut la prise
en compte de l’épaisseur du métamatériau via une dépendance des impédances de
surface non seulement de la fréquence, mais également des angles d’incidence θ et φ.
Dans l’utilisation de la TME (Théorie Modale Élargie), ces angles doivent donc être
pris en compte et estimés. Dans ces travaux de thèse, seule la dépendance en θ a
été prise en compte. Ainsi, seuls des structures 2D peuvent être analysées. Pour ces
structures, seuls les modes avec l’indice m = 0 (indice correspondant à l’axe y où le
guide est borné par deux murs électriques) peuvent pour l’instant être reconstruits
correctement.

Le chapitre 4 répond à l’objectif de mettre en place la nouvelle méthodologie
de conception des guides qui implique l’utilisation des outils numériques développés
dans les deux chapitres précédents. Les points forts de la méthodologie sont illustrés
sur deux exemples, dont les résultats sont présentés dans le dernier chapitre.

Dans le chapitre 5, la réalisation d’un guide d’onde et d’une antenne à métama-
tériaux, répondants à un cahier des charges préalablement défini, est présentée pour
permettre une validation expérimentale de l’ensemble de la démarche proposée.

Originalité
– Nouvelle méthodologie de conception de structures guidées à parois homogé-

néisables d’impédance de surface anisotrope (ex. : métamatériaux) développée
et testée, avec les simulations et les mesures de deux prototypes, validant sa
pertinence et son efficacité.
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– Algorithme de calcul des propriétés de dispersion de guides à parois d’impé-
dance de surface anisotrope à partir des propriétés d’impédance d’une cel-
lule élémentaire réelle de métamatériaux. Cet algorithme prend en compte la
variation de l’angle θ de l’onde se propageant dans un guide et qui corrige cet
angle à chaque fréquence.

– Conception, réalisation et caractérisation d’un guide d’onde à métamatériaux
avec une réduction de la fréquence de coupure du mode fondamental de 38%
par rapport à un guide métallique de mêmes dimensions en maintenant des
performances en bande monomode similaires.

– Conception, réalisation et caractérisation d’un guide d’onde tronqué (OEWG)
à métamatériaux avec une réduction de la section de 38% par rapport à un
OEWG métallique avec des propriétés d’apodisation du champ électrique à
l’ouverture.

Perspectives
Fort des enseignements et résultats de nos travaux, plusieurs perspectives s’offrent

désormais. Nous proposons ici deux grandes voies qu’il conviendrait d’explorer pour
permettre de faire émerger le fort potentiel applicatif de telles structures guidées.
Premièrement, il est d’intérêt de poursuivre le développement du code FEM dans
un cas à trois dimensions. Une démarche similaire à celle validée dans nos travaux
pour le cas à deux dimensions peut être adoptée. Ainsi, il sera possible de carac-
tériser des guides d’onde avec toute sorte de métasurfaces avec l’outil numérique
développé, qui s’est avéré performant en terme de précision et bien plus rapide que
les codes commerciaux actuels. Deuxièmement, nous suggérons de développer une
méthode de mode matching généralisée à toute section de géométrie canonique et
avec pour parois des impédances de surface anisotropes. Ainsi, en combinaison avec
le développement précédent, il sera possible d’optimiser de très nombreuses struc-
tures guidées aux parois d’impédance de surface anisotrope, comme par exemple :
des transitions de guides, des déphaseurs, des cornets, etc. La conception de diffé-
rents types de composants pour diverses applications constitue les perspectives à
moyen terme. Il serait intéressant d’étudier par exemple - mais de nombreux autres
exemples sont à envisager - des cornets et formateurs de faisceaux pour applications
en télécommunications spatiales.

Code FEM 3D :

Pour l’instant, un code FEM pour la caractérisation de guides d’onde rectangu-
laires à surfaces anisotropes 2D a été développé. Les structures des surfaces sont
conçues et maillées sous le logiciel Gmsh afin de calculer les impédances de surface
quel que soit l’angle d’incidence θ. Il est prévu de poursuivre le développement des
équations avec la méthodes des éléments finis pour des structures 3D. Gmsh restera
le logiciel de maillage des structures 3D et les équations seront développées en trois
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dimensions. Ceci impliquera la correction supplémentaire de l’angle d’incidence φ.
Une correction simultanée des angles θ et φ devra ensuite être implémentée dans
le code basé sur la TME. Enfin, une validation de ce code devra être effectuée en
comparant les résultats des diagrammes de dispersion avec les résultats obtenus avec
HFSS.

Mode matching :

Après développement du code FEM 3D, les impédances de surface de métama-
tériaux quelle que soit leur structure pourront être calculées et des guides d’onde
rectangulaires et cylindriques à métamatériaux pourront être caractérisés. Ainsi, les
modes propagatifs dans ces guides seront connus. Il sera nécessaire également de
connaitre les modes évanescents (calcul de la constante de propagation α). A partir
de ces connaissances, nous envisageons de généraliser la méthode du mode matching
à toutes les sections guidées aux parois d’impédance de surface anisotrope. Ceci per-
mettra à terme d’assembler des portions de guides d’onde et de les optimiser pour
adapter la métasurface tout au long du guide ou d’une antenne cornet (guide d’onde
avec un diamètre s’élargissant jusqu’à l’ouverture). Pour plus d’informations sur le
mode matching, une explication détaillée de cette méthode et son fonctionnement
sont donnés dans l’annexe A.
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Annexe A

La méthode du mode maching

A.1 Orthonormalisation de la base modale pour
modes hybrides

La méthode du mode matching (MM) est une méthode analytique permettant
de calculer rapidement la propagation d’ondes EM dans des guides d’onde à dis-
continuités. Avec l’équation de dispersion 2.10 (ou 2.11), les modes peuvent être
calculés indépendamment à chaque endroit sauf les points de discontinuités. Une
discontinuité peut être un changement de diamètre, un obstacle, etc. et est carac-
térisée par un changement de l’impédance de surface. La méthode a déjà été fait
preuve de calculs analytiques extrêmement rapide pour le propagation EM dans des
structures métalliques. Un exemple pourraient être les antennes cornets classiques,
pour lesquels l’ouverture s’agrandit constamment, c’est à dire le diamètre change
constamment ce qui veut dire que les champs EM changent également en perma-
nence.

En coupant le guide d’onde au niveau des discontinuités en tranches, il est pos-
sible de calculer les modes propagatifs et leur propriétés pour chaque tranche sé-
parémment. De cette façon, la structure analysée est considérée comme dispositif à
multi-port chargé parune impédance caractéristique du canal du mode correspon-
dant [1]. La méthode MM permet ensuite d’accoupler ces tranches et de calculer les
modes dans le guide entier. Une illustration d’un example de division en tranches
d’un guide d’onde est mise à disposition sur la figure A.1.
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Figure A.1 – Un guide d’onde coupé en tranches avec de différentes impédances
de surface.

Afin d’accoupler les tranches, les points suivants sont indispensables pour chaque
mode existant dans le guide :

– L’impédance de mode
– L’orthonormalisation de la base modale

La base modale est la fonction qui permet d’accoupler les modes au niveau des dis-
continuités. Une explication entrant plus profondément dans la thématique de cette
technique du mode matching se trouve dans [2]. Dans cette partie, la base modale
et puis les exigences mathémathiques pour la méthode MM seront expliqués plus
précisément.

La base modale :

Les champs EM peuvent être décomposés dans une base, qui est appelée la base
modale ~f et qui décrit les modes propres existant dans la section transversale du
dispositif. Du fait que les fonctions des champs EM sont périodiques, elles peuvent
être écrites comme série de fonctions orthogonales pondérées :

~f =
∑
p

ApRp (A.1)

dans laquelle Rp est la fonction orthogonale d’ordre p, c’est à dire un mode propre,
et Ap est le coéfficient pondéré respectif, ou aussi la constante de normalisation.
Afin d’utiliser le mode matching, la base modale doit être construite en rassemblant
les équations de l’impédance de mode et de l’orthonormalisation, laquelle sera ex-
pliquée en plus de détails dans la partie suivante.

Orthonormalisation de la base modale :

Le produit scalaire utilisé afin de qualifier l’orthonormalisation de la base modale
de deux modes du type t et avec les indices n et m est défini de la façon suivante :

〈~f t1n1m1 ,
~f t2n1m1〉 =

∫
S

∫
(~f t1n1m1)∗ · ~f t2n1m1dS = δn1n2 · δm1m2 · δt1t2 (A.2)
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avec δij = 1, si i = j, sinon 0. S dénote la section transverse du guide d’onde. Afin
de construire la base modale, la constante de normalisation doit être calculée et
l’orthogonalité doit être vérifiée systématiquement :

– Calcul de la constante de normalisation :

〈~f tnm, ~f tnm〉 = 1 (A.3)

Ici, le produit scalaire de la fonction d’un mode avec soi-même est fixé à un,
afin d’obtenir la constante de normalisation.

– Vérification de l’orthogonalité :

〈~f t1n1m1 ,
~f t2n1m1〉 = 0 (A.4)

L’orthogonalité est vérifiée entre chaque mode pour n1 6= n2 et m1 6= m2 et
t1 6= t2.
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Annexe B

Autres

B.1 Zéros de la fonction Bessel Jn(x) et de ses dé-
rivées J ′n(x)

n=0 1 2 3 4 5
m=1 2.4048 3.8317 5.1356 6.3802 7.5883 8.7715
2 5.5201 7.0156 8.4172 9.7610 11.0647 12.3386
3 8.6537 10.1735 11.6198 13.0152 14.3725 15.7002
4 11.7915 13.3237 14.7960 16.2235 17.6160 18.9801
5 14.9309 16.4706 17.9598 19.4094 20.8269 22.2178
6 18.0711 19.6159 21.1170 22.5827 24.0190 25.4303
7 21.2116 22.7601 24.2701 25.7482 27.1991 28.6266

Table B.1 – Values of χmn

n=0 1 2 3 4 5
m=1 3.8317 1.8412 3.0542 4.2012 5.3176 6.4156
2 7.0156 5.3314 6.7061 8.0152 9.2824 10.5199
3 10.1735 8.5363 9.9695 11.3459 12.6819 13.9872
4 13.3237 11.7060 13.1704 14.5858 15.9641 17.3128
5 16.4706 14.8636 16.3475 17.7887 19.1960 20.5755
6 19.6159 18.0155 19.5129 20.9725 22.4010 23.8036
7 22.7601 21.1644 22.6716 24.1449 25.5898 27.0103

Table B.2 – Values of χ′mn
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B.2 Comparaison de l’équation de dispersion du
manuscrit avec celle de l’état de l’art

Pour récapitulatif, l’équation de dispersion développée dans ce manuscrit s’écrit
de la façon suivante :

Zz
Z0

[J ′m(ua)]2 −
Zt
Z0

[
kcJm(ua)

k0

]2

+
(
ZzZt
Z2

0
+ 1

)
kcJm(ua)J ′m(ua)

jk0

+ Zz
Z0

(kc
k0

)2

− 1
 [mJm(ua)

ua

]2

= 0

En posant Xz = j Zz
Z0

et Xξ = j Zt
Z0
, k0 = k et ua

k0a
= kc

k0
, l’équation de dispersion (2.27)

du guide cylindrique peut être écrite de la façon suivante :

− jXz [J ′m(ua)]2 + jXξ

[
uaJm(ua)

ka

]2

+ (−XzXξ + 1) uaJm(ua)J ′m(ua)
jka

− jXz

[(
ua
ka

)2
− 1

] [
mJm(ua)

ua

]2

= 0

En divisant cette équation par jXz et en la réordonnant, on arrive à :

Xξ

Xz

[
uaJm(ua)

ka

]2

+
(
Xξ −

1
Xz

)
uaJm(ua)J ′m(ua)

ka

+
[
1−

(
ua
ka

)2
] [
mJm(ua)

ua

]2

− [J ′m(ua)]2 = 0

ce qui est exactement l’équation de la publication de B.M. Thomas, H.C. Minnett,
citée dans le chapitre 2.
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B.3 Sensibilité des paramètres S après mesure du
guide d’onde à métamatériaux

Un décalage en fréquence entre les paramètres S en mesure et en simulation a été
observé sur la figure 5.12 du chapitre 5.1.2. Afin de vérifier l’origine de ce décalage,
une rétro-simulation a été effectuée sous HFSS. Pour cela, une étude paramétrique
des différentes dimensions du guide d’onde à métamatériaux, illustrée sur la figure
B.1, a été menée.

a’=36mm

a=58,17mm

b=29,08mm10mm

Figure B.1 – Dimensions du guide à métamatériaux et de la cellule PIC.

Les paramètres de dimension étudiés sont a′, b et l′ du guide à métamatériaux, ainsi
que h et t des cellules PIC. Une première étude a été faite sur tous les paramètres
de ±50µm (précision demandée à l’entreprise de fabrication). Une deuxième étude
a été mise en place en prenant ±50µm pour les paramètres du guide (a′, b et l′) et
∓50µm pour les paramètres du PIC (r et h). Dans cette deuxième étude, on a pu
observer que les paramètres S sont surtout sensibles aux dimensions du PIC et non
du guide. Ainsi, une troisième étude visait à faire varier seul h et r en gardant les
mêmes dimensions du guide. Finalement, on a trouvé que pour une variation de h
et r de −10µm, les paramètres S de simulation coïncident bien avec ceux obtenus
en mesure, comme on peut le voir sur la figure B.2.
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Figure B.2 – Comparaison des paramètres S11 et S21 obtenus en mesure et en simu-
lation retro après modification des paramètres h et r de la cellule PIC de −10µm.
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B.4 L’angle d’incidence complexe
Pour mieux comprendre la signification des angles d’incidence θ complexes, qui

apparaissent dans le chapitre 4 pour des εeff > 1 dans le diagramme de dispersion
de la figure 4.11, l’équation de propagation est revue et l’hypothèse kz > k0 est
utilisée.
Comme vu dans le chapitre 2.1.2 avec l’équation (2.8), pour un champ électrique ~E,
l’équation de propagation est définie par :

[∇2 + k2
0] ~E = 0 (B.1)

En coordonnées cartésiennes, on a donc :

∂2

∂x2
~E + ∂2

∂y2
~E + ∂2

∂z2
~E + k2

0
~E = 0, (B.2)

avec :
~E = e−jkxxe−jkyye−jkzz, (B.3)

et l’équation de dispersion devient :

− k2
x − k2

y − k2
z + k2

0 = 0. (B.4)

Dans le cas d’un angle d’incidence φ = 0◦, la constante de propagation en y devient
ky = mπ/b = 0. Pour les modes avec cet angle φ et donc l’indice m = 0, on a donc
une équation de propagation qui s’écrit :

k2
z = k2

0 − k2
x. (B.5)

Si kz > k0 dans (B.5), il faut que k2
x < 0 et donc kx = −jαx, pour que l’équation

(B.5) soit valable. On a donc un mode qui est évanescent en x d’après (B.3). Dans
ce cas, on n’est donc plus dans le cas d’une onde plane.
Les angles d’incidence θ sont calculés avec :

θ = sin−1
(
kz
k0

)
(B.6)

et pour toutes les constantes de propagation en z (kz) plus grandes que la constante
de propagation du vide (k0), l’angle θ prend dans cette étude théorique la forme de
θ = 90◦ − jXθ. On a donc :

kz =k0 sin θ = k0 [sin(90◦) cos(Xθ)− cos(90◦) sin(Xθ)] (B.7)
= k0 cos(jXθ) (B.8)
= k0 cosh(Xθ) > k0. (B.9)

Dans ce cas, on déduit que l’équation (B.3) devient :

~E = e−αxxe−jk0 cosh(Xθ)z. (B.10)
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Ainsi, l’équation de propagation (B.4) est toujours vérifiée :

0 =α2
x + k2

0 − k2
0 cosh2(Xθ), (B.11)

=k2
0εeff − k2

0 cosh2(Xθ), (B.12)

en posant εeff = 1 + (αx/k0)2.
En conclusion, une construction vectorielle n’est donc plus possible lorsque kz > k0,
car nous ne pouvons plus considérer une onde plane. On peut assimiler la surface à
un diélectrique effectif εeff , tel que kz = k0

√
εeff ; kz et k0 sont alors colinéaires.
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