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Résumé : 

Les développements technologiques en télécommunication et micro-ondes tendent 

depuis plusieurs années vers la miniaturisation des circuits, une réduction des coûts, des 

masses et des pertes dans ces dispositifs. La tendance actuelle consiste à utiliser les outils 

de simulation pour réduire le temps et le coût de fabrication de ces circuits. Le temps de 

calcul augmente avec la complexité du circuit. Diverses méthodes de modélisation 

électromagnétique des circuits imprimés ont été mises au point. Parmi ces méthodes, la 

méthode itérative à concept d’onde qui a été introduite par le professeur H. Baudrand en 

1995, pour l’étude des problèmes électromagnétiques bidimensionnels.   

Les structures de type DGS (Defected Ground Structure) sont une nouvelle classe 

des structures qui sont apparues. L’impédance ainsi que les courants de surfaces sont 

influencés par la structure DGS. Il est important de souligner que chaque DGS produit 

différentes fréquences de résonances et de coupures suivant leurs géométries et 

dimensions ce qui leur permet d’avoir de nombreuses caractéristiques. 

Dans cette étude, nous proposons la modélisation des antennes multi-bandes et les 

filtres à plan de masse déformé dite DGS, il s’agit des filtres passe-bas avec fente DGS 

sous forme de deux T pliés et les filtres passe-bas fractals d’Hilbert. Pour valider les 

résultats obtenus, une comparaison sera effectuée en employant des outils très puissants, 

il s’agit de CST Microwave studio, Momentum d’ADS ainsi des mesures publiées en 

littérature.  

 

Mots clés : 

Méthode itérative à concept d’onde, WCIP, méthode numérique, transformé de 

Fourier modal FMT, Antennes multi-bandes, structure à plan de masse déformé DGS, 

méthode des moments /Momentum, CST. 

 

 

 

 



 

 
  

Abstract: 

Technological developments in telecommunications and microwave for several 

years tend towards the circuit miniaturization, lower costs, masses and losses in these 

devices. 

The current trend consist to use simulation tools to reduce calculating time and the 

manufacturing cost of these circuits. The calculation time increases with the circuit 

complexity. Various methods of electromagnetic modeling of printed circuits have been 

developed. Among these methods, the iterative wave concept method introduced by 

Professor H. Baudrand in 1995 for the two-dimensional electromagnetic problems study.  

Defected Ground structures (DGS) are a new class of structures, which have 

appeared. The impedance as well as the surface currents are influenced by the DGS 

structure. It is important to note that each DGS produces different resonances frequencies 

and cutoff following their geometries and dimensions, which makes them possessing many 

characteristics. 

To validate the obtained results, a comparison will be made by using very powerful 

tools; it's about CST Microwave studio, ADS / Momentum thus measures published in the 

literature. 

 

Key words: 

Iterative wave concept method, WCIP, Numerical method, fast modal transform 

FMT, Multi-band antennas, Defected Ground structure DGS, method of moments/ 

Momentum, CST. 

 

 

 

 

 

 



 

 
  

 

 

  :ملخص

 

نحو تصغير حجم عدة سنوات منذ والميكروويف  السلكية واللاسلكية الاتصالاتتتجه التطورات التكنولوجية في مجال 

ربحا للوقت محاكاة الاستخدام أدوات  علىحاليا الاتجاه الراهن  يعتمد و والخسائر في هذه الأجهزة الكتل، خفض التكلفةو الدارات

مختلفة لوضع نماذج  طرقتطوير  تم   لهذا؛ ةر  الدا درجة تعقيد بازدياد تزداد ة الوقتمد  ؛ ذلك أن  اتتصنيع هذه الدار   ولتكلفة

 .H: لأستاذا امهصم   التيالتي تعتمد مبدأ الموجات و تكراريةالطريقة ال :هذه الطرق ومن بين ،ات المطبوعة للدار  كهرومغناطيسي  

Baudrand المشاكل الكهرومغناطيسية ثنائية الأبعاد دراسة جلأ من 1995عام  في. 

 من المهم  و DGS .بتصميم رتتأث   السطحيةالتيارات و عةنفالمما ،ظهرتجديدة من الهياكل التي  فئة DGS تصميمإن  فئة 

ا يجعلها  داتتنتج ترد   DGS كل   التأكيد على أن  أن   .من الميزات بالعديد تتصفمختلفة وتخفيضات وفقا لهندستها وأبعادها؛ مم 

 

ة النتائج المتحص ل عليها قمنا بإجراء مقارنة استخدمنا فيها أدوات جد  قوي ة، نحو: برنامج  وبرنامج  CSTللتحق ق من صح 

 المقاييس المنشورة في الدراسات السابقة وأيضا Momentum العزوم

 نقترح في هذه الدراسة أمرين: 

ى /1 هة والتي تسم  ونقصد بذلك المرشحات  DGS نمذجة الهوائيات المتعد دة الشرائط والمرش حات ذات الأرضي ة المشو 

 مطوي تين. (TT)المنخفضة ذات فتحة بشكل تاءين 

 Hilbert كسورية نمذجة مرش حات /2

 

 

 :المفتاحية الكلمات

 طريقة ، DGSتصميم هوائيات متعدد الفرقة ،تحويل فورييه العددية، الطريقة التي تعتمد مبدأ الموجات، تكراريةالطريقة ال

 CST  , العزوم
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Introduction générale 

 
 

Depuis ces dernières années, les circuits électroniques hauts fréquences ont connu 

un primordial développement. Ils sont devenus une partie intégrante de notre vie 

quotidienne, apparaissant dans tous les aspects : l'habitat à travers les systèmes, 

téléphoniques, audiovisuels, les moyens de transport, appareils ménagers, automobile, 

satellite, etc. Cette évolution technologique a donné naissance aux nouvelles techniques 

de conception de circuits intégrés micro-ondes monolithiques (MMIC), qui ont répondus à 

de nombreuses exigences dans la conception des circuits micro-ondes. La réalisation de 

prototypes a souvent souffert d’un nombre de problèmes attendus et inattendus, notons 

aussi que leur caractérisation expérimentale est devenue de plus en plus coûteuse. 

Néanmoins, prédire le comportement de ces structures est la solution la plus 

intelligente, puisqu’elle minimise les coûts et les dommages de réalisation.  

L’étape de simulation est un outil indispensable, qui permet de prévoir le 

comportement des paramètres électromagnétiques et électriques des dispositifs conçus. 

Un intérêt important est manifesté afin de développer les outils de conception, notons que 

l’évolution rapide du domaine informatique a offert le potentiel nécessaire de la fiabilité. 

Cet aboutissement technologique marquant est la raison d'un véritable développement des 

méthodes d'analyse.  

La résolution de la plupart des problèmes physiques consiste à trouver un champ 

(scalaire, vectoriel ou tensoriel) satisfaisant à des équations aux dérivées partielles qui 

régissent le problème, tout en respectant les conditions aux limites définies à la frontière 

du domaine de définition du problème [1].Une diversité de méthodes de modélisation 

existe, chacune d'elles étant plus adaptée à un certain type de problème. Le choix de la 

méthode dépend essentiellement de la complexité du problème et des conditions aux 

limites. L’objectif envisagé est d'obtenir les résultats les plus précis en un minimum de 

temps de calcul. Les méthodes analytiques ont été les premières à être introduites dans le 

domaine EM et jusqu'aux années 1940, la plupart des problèmes d'électromagnétique(EM) 

ont été résolus en moyennant des méthodes classiques. Elles sont basées sur des 

suppositions physiques, qui aboutissent généralement à des formules analytiques simples, 

menant à une meilleure compréhension physique du phénomène et bien compatible avec 

les logiciels de C.A.O (Conception Assistée par Ordinateur). Les méthodes analytiques 
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permettent une étude simplifiée avec des formules directement utilisables et des résultats 

satisfaisants, elles ont été appliquées afin d’analyser les structures possédant certaines 

symétries et dont la géométrie et le modèle du matériau restent simples. Cependant, elles 

ont présenté des limitations dès que la complexité de la géométrie s’accroît [2-3]. Elles ont 

été exploitées en 1970 par les premiers chercheurs intéressaient aux antennes imprimées 

[45]. Elles présentent des solutions exactes de zéro erreur et sont extrêmement utilisées 

dans le but de valider les méthodes numériques. 

 

La modélisation plus réaliste de géométries et de matériaux complexes nécessite 

l’appel à des méthodes numériques. Le choix de la méthode dépend essentiellement de la 

nature du problème à résoudre. Elles n’utilisent aucune approximation et s’avèrent très 

rigoureuses, puisque aucune supposition initiale n’est considérée. Elles se sont lancées au 

milieu des années 1960, afin d’acquérir à des solutions plus exactes [2, 6, 7]. Les solutions 

numériques ont l'avantage de progresser parallèlement aux ressources informatiques.  

Cependant, la taille des problèmes cruciaux augmente plus rapidement, d’où des 

formulations et des exigences de calcul plus aux moins complexes et donc un temps de 

calcul important [8]. Les méthodes numériques font appel à des techniques de 

discrétisation, elles transforment les équations aux dérivées partielles du champ en 

systèmes d’équations algébriques dont la solution fournit une approximation du champ en 

une grille discrète de points du plan ou de l’espace. 

 

Parmi ces méthodes numériques rigoureuses qui ont reçu dernièrement beaucoup 

d’intérêt par la communauté scientifique, on trouve celle de l’approche itérative basée sur 

le concept d’ondes, dite WCIP (Wave Concept Iterative Process). Justement cette thèse 

vise à présenter cette dernière, qui nécessite deux opérateurs importants pour un 

fonctionnement efficace, déterminant une relation de récurrence entre le domaine spatial 

et spectral. 

 

Dans le contexte de cette thèse de doctorat, nous avons eu l’occasion d’utiliser et de 

profiter des avantages offerts par l’approche itérative à concept d’onde afin de déterminer 

les caractéristiques électromagnétiques de différentes structures proposées. 

Les travaux menés dans le cadre de cette thèse ciblent trois axes différents :  

 Etude des géométries complexes. 

 Etude des antennes à caractère multi-bandes. 

 Etudes des structures à plan de masse déformé. 
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Le choix de la méthode itérative à concept d’onde est justifié par certains points 

forts, telle que la rapidité et la précision. 

 

Le but de ces travaux est d’élargir le domaine d’analyse électromagnétique de 

l’approche itérative vers les structures multi-bandes et les structures à plan de masse 

déformé, tout en offrant de nouvelles perspectives contribuant à l’analyse de nouvelles 

topologies de circuits et de phénomènes électromagnétiques. 

Les travaux entamés dans le cadre de cette thèse et les résultats obtenus sont 

structurés en quatre chapitres. 

 

Le premier chapitre sera consacré à l’état de l’art sur les méthodes de modélisation 

numérique couramment utilisées pour analyser les circuits RF. Ces méthodes reposent 

sur un certain nombre d’hypothèses qui permettent de les classer en plusieurs familles. 

Pour chaque méthode, nous nous intéressons à présenter leurs points forts et 

faibles, afin de déterminer le domaine d’application approprié. Ce chapitre sera clôturé 

par un bref historique sur le développement l’approche itérative. Cette dernière sera la 

mise en œuvre des travaux de cette thèse. 

 

Dans le deuxième chapitre, nous allons présenter la formulation détaillée de 

l’approche itérative en ondes. Cette dernière est connue comme étant une méthode 

fréquentielle à résolution 2D, dont l’objectif est d’analyser des structures planaires dans 

un guide d'onde rectangulaire. Elle opte pour une démarche d’analyse globale des circuits, 

résumé en un système d’équations à deux d’opérateurs fournis par la traduction des 

conditions aux limites en terme d’ondes et les relations de continuité sur les différentes 

régions du plan d’interface. 

La méthode itérative présente des avantages pertinents pour les concepteurs des 

circuits micro-ondes. Elle est relativement simple et facilite pour la mise en œuvre, comme 

elle est caractérisée par sa rapidité d'exécution dût essentiellement à l'absence de produit 

scalaire et d’inversion matriciel, en plus l'utilisation de la FMT (Fast Modal Transform) 

assure les alternances entre les deux domaines spatial et spectral. 

À la fin de ce chapitre et dont l’objectif est d’évaluer la vitesse de calcul de la 

méthode itérative WCIP, une comparaison entre la méthode itérative, la méthode des 

moments et la méthode différences finis FDTD sera présentée. Cette dernière porte sur le 

nombre d’opérations nécessaires à la résolution en fonction de nombre de cellules. 
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Le troisième chapitre comprend deux parties, dans la première partie, nous nous 

intéressons à l’analyse des antennes mono-bande de formes arbitraires au moyen de 

l’approche itérative à concept d’onde. Les résultats obtenus nous permettent de tracer le 

coefficient de réflexion S11, la phase et le rapport d’onde stationnaire (ROS).  

Dans la deuxième partie de ce chapitre, nous nous intéressons à l’analyse des 

antennes multi-bandes dont les éléments rayonnants sont gravés par des fentes de formes 

U. Cette contribution a pour but d’élargir le champ d’application de l’approche itérative à 

concept d’onde vers les antennes à caractère multi-bandes. 

Les résultats obtenus de coefficient de réflexion seront comparés à ceux obtenus 

par le CST Microwave studio, la méthode des moments et aussi ceux de mesure de la 

littérature. Les différents résultats seront analysés et commentés de manière à pouvoir en 

tirer des conclusions pratiques. 

La fin de ce chapitre sera consacrée à la présentation du prototype de notre propre 

antenne réalisée. Le résultat de coefficient de réflexion S11 mesuré et simulé par l’approche 

itérative ainsi que par les deux simulateurs électromagnétiques (CST, Mom) sera 

schématisé. 

Le quatrième chapitresera consacré à l’application de l’approche itérative aux 

structures DGS. La modélisation de ces structures fait appel à la formulation itérative 

multicouche. Deux modèles de filtre seront présentés suivant les formes des motifs 

exploités : les filtres micro-ruban passe-bas d’ordre 5 avec fentes DGS sous forme de deux 

T pliés et les filtres HRC-DGS passe-bas. Cette variété de structures et de complexité sera 

analysée dans le but d’étudier le comportement de l’approche itérative. Différentes 

comparaisons avec des mesures de la littérature seront présentées afin de confirmer la 

fiabilité des résultats obtenus par l’approche itérative dans son concept multicouche. 

 

Enfin, la conclusion générale synthétise le bilan des travaux réalisés tout au long 

de notre thèse de doctorat en ouvrant des nouvelles voies de recherche en guise de 

perspectives. 

 

En vous souhaitant une bonne lecture. 
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I. 1. Introduction 

La modélisation des dispositifs hyperfréquences et leurs interactions nécessite un 

ensemble de méthodes capables de résoudre un certain type de problème dans un certain 

domaine de validité. L’objectif des recherches actuelles pointe sur la modélisation d’une 

méthode qualifiée de résoudre la majorité des problèmes électromagnétiques imposés par 

les structures électroniques hyperfréquences avec des performances optimales. Cette 

raison a incité les chercheurs à proposer des solutions efficaces. Il s’est avéré que le 

traitement de la totalité de problème avec une seule méthode n’est pas convenable. 

Ce premier chapitre sera consacré à la présentation de l’état de l’art des méthodes 

de simulation numérique pour les circuits RF, les plus publiques dans le domaine 

d’électromagnétique, dont l’objectif de dresser l'état de l'art en vue de cibler leur potentiel 

pour la résolution des différents problèmes électromagnétiques et ainsi d’en cerner leurs 

hypothèses, comprendre les procédures de résolution, déterminer les limites d'utilisation 

et les avantages et les inconvénients de mise en œuvre. À la fin de ce chapitre, une 

attention particulière sera octroyée à l’évolution historique de la méthode itérative tenant 

en compte les différents travaux qui ont été réalisés pour le développement de cette 

méthode. 

 

I. 2. C’est quoi une méthode d’analyse ? 

Une méthode d’analyse est ensemble d’hypothèses et des manipulations des 

équations de Maxwell ou bien de différentes formes dérivées de ces équations, entrainant 

à une forme, relativement simplifiée et adaptée un certain domaine de validité [1]. 

Toute méthode d’analyse repose sur deux importants aspects. Le premier aspect 

consiste à formuler simplement le problème posé, ce qui présente une étape 

incontournable. À travers cette formulation, les caractéristiques de la méthode, à savoir 

ses avantages, ses inconvénients et aussi ses limitations seront déterminées. Comme 

conséquence, la procédure appliquée pour résoudre le problème posé sera modélisée. Le 

deuxième aspect est le domaine de résolution du problème. 

L’ensemble de la démarche repose sur une définition rigoureuse des concepts et 

fournit à la fin une complète méthodologie pour fournir la modélisation de phénomènes 

électromagnétiques. L’objectif est de déterminer les champs électromagnétiques dans un  
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milieu où les courants circulant à la surface d’un objet [2]. La géométrie de la structure va 

donc avoir son propre rôle dans le choix et le type de méthode. 

I. 3. Domaine d’analyse 

Le domaine d’analyse est le domaine de résolution du problème. Il peut être classé 

en deux domaines, temporel ou fréquentiel, chacun ayant ses « propres » caractéristiques. 

Les différents avantages et inconvénients propres à chacun de ces deux domaines 

d’analyse mettent bien en évidence leurs spécificités et leur complémentarité pour traiter 

de problèmes électromagnétiques [2]. 

 

I. 3. 1. Méthodes en domaine fréquentiel  

Les méthodes de résolution fréquentielle ou spectrale permettent d’analyser le 

contenu fréquentiel de l’excitation et d’identifier ensuite la réponse fréquentielle des 

phénomènes étudiés. Ces méthodes conviennent particulièrement pour analyser des 

milieux dispersifs ou à pertes, c’est-à-dire des milieux dont les paramètres dépendent de 

la fréquence. Ces méthodes sont bien adaptées à la caractérisation sur une bande de 

fréquences étroite. Néanmoins, elles sont peu efficaces pour la caractérisation sur une 

large bande de fréquences. 

L’application de la méthode fréquentielle nécessite des approximations et 

l’utilisation des outils mathématiques complexes pour mieux décrire les lois de 

comportement. Elles semblent donc mieux adaptées pour résoudre les problèmes de 

phénomènes continus et stationnaires ou à des excitations périodiques [3]. 

 

I. 3. 2. Méthodes en domaine temporel 

Les méthodes de résolution temporelles sont des méthodes qui permettent la 

résolution du problème en fonction de la variable temporelle, à partir de ses équations 

gouvernantes, de ses conditions aux frontières et initiales. L'état du système à un instant 

donné est évalué à partir de l'état du système déjà évalué aux instants précédents. Pour 

chaque pas de temps, la solution est calculée simultanément pour l’ensemble des points 

du domaine considéré [3]. Dans le cas de méthodes numériques servant d’un maillage très 
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fin, l’analyse temporelle peut nécessiter un nombre d’itérations important, mentionnons 

également que les résultats obtenus par ce type de méthodes ne sont pas interprétables 

directement, il faut avoir effectué une transformée de Fourier, qui peut être une opération 

peu coûteuse [2]. 

L'application de toute méthode temporelle est caractérisée naturelle : aucune 

hypothèse n’est requise sur le contenu fréquentiel, ni sur la position spatiale (champ 

proche versus champ lointain) [4], à part l’exactitude du modèle mathématique utilisé et 

la disponibilité d'outils de résolution (analytiques ou numériques) [3]. 

Contrairement aux méthodes fréquentielles, les méthodes temporelles sont 

particulièrement bien adaptées à la caractérisation sur une large bande de fréquences, 

elles semblent donc mieux adaptées pour résoudre les problèmes de nature impulsionnelle 

et/ou transitoire, les phénomènes non linéaires (par exemple : réponse d’un matériau sous 

l’effet d’une excitation de très fort niveau, ou propagation d’une onde de choc…), et non 

stationnaires [3]. Ces méthodes retrouvent leurs applications dans beaucoup de secteurs 

scientifiques comme ceux de la géotechnique, de l'aéroacoustique et de la mécanique des 

fluides (simulation de bruit de jet, de bords de pâles, d'hélices…) [3]. 

 

I. 4. Méthodes numériques 

Actuellement les plus utilisées, permettent de résoudre les problèmes 

électromagnétiques dans le domaine temporel ou fréquentiel. Elles se basent sur la théorie 

rigoureuse de l’électromagnétisme, qui repose à leur tour sur les équations de Maxwell [5-

6]. 

Elles sont qualifiées rigoureuses car elles résolvent numériquement les équations 

de Maxwell sous forme intégrale ou différentielle sans introduire d’approximation sur 

celles-ci, leurs applications sont destinées à l’analyse de dispositifs hyperfréquences ayant 

pour dimensions quelque fois voire quelques dizaines de fois la longueur d’onde de travail 

[2]. Ces méthodes permettent d’avoir des modèles électromagnétiques très précis, souple, 

et traitent les éléments isolés aussi bien que les réseaux finis et infinis, les réseaux 

empilés, les formes arbitraires et ainsi que le couplage entre les ondes électromagnétiques 

et les structures [7]. 
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Ces méthodes nécessitent un échantillonnage spatial complet de l’espace de calcul 

(surface ou volume) auquel s’ajoute un échantillonnage temporel dans le cas des méthodes 

temporelles. Ceci limite considérablement l’espace d’analyse des dispositifs à modéliser. 

∆𝐿  est définicomme la dimension d’une cellule ou une maille, qui est inversement 

proportionnelle à la fréquence maximale d’observation 𝑓𝑚𝑎𝑥 , respectivement 

proportionnelle à la longueur d’onde minimale d’observation 𝜆𝑚𝑖𝑛 . Typiquement, la 

dimension minimale d’une cellule est définie par la relation ∆𝐿~
𝜆𝑚𝑖𝑛

10
 [2] : 

Elles sont réparties en trois groupes selon la forme des équations 

électromagnétiques utilisée [8] : 

 

 Méthodes différentielles. 

 Méthodes variationnelles. 

 Méthodes intégrales. 

 

I. 4. 1. Equations différentielles : méthode des différences finies (FD) 

La méthode des différences finies (FD) est une méthode classique de résolution des 

équations aux dérivées partielles, développée par A. Thom [9], historiquement, c’est la 

première méthode exploitée par l’ordinateur, où a connu une évolution progressée dans les 

divers domaines de la modélisation électromagnétique, c’est  un outil de choix depuis les 

travaux de pionniers de Yee en 1966 [10], puis de Taflove [11] dans les années 1975. 

Elle est caractérisée par sa simplicité d’implémentation, due essentiellement au 

remplacement d’une équation aux dérivées partielles par son approximation aux 

différences finies, échantillonnée dans un espace cartésien, dont les inconnus sont les 

composantes de champ électromagnétique 𝐸⃗  et 𝐻⃗⃗ . 

Cette méthode se divise en deux catégories selon le domaine d’application : 

Différences Finies dans le Domaine Temporel FDTD [12] et Différences Finies dans le 

Domaine Fréquentiel FDFD [13].  
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I. 4. 1. 1. Méthode des Différences Finies dans le Domaine des Temps (FDTD) 

 

L'algorithme de la méthode FDTD est dérivé directement des équations de Maxwell 

dans le domaine temporaire, s’appuie sur le processus itératif pour présenter le 

comportement des champs en fonction du temps. 

Il consiste à remplacer les équations de Maxwell par des équations de différences 

qui peuvent être intégrées numériquement [1].  

En pratique, une double discrétisation spatio-temporelle des milieux continus par 

les différences finies est utilisée, puis appliquée aux équations de Maxwell couplées, à 

l'aide de maillage par cellules élémentaires (cellules de Yee). 

Le pas de maillage de la région modélisée est considéré constant [14], son choix 

influe toutefois sur la précision des résultats. 

Afin d’assurer la convergence des résultats, la discrétisation spatio-temporelle 

optée doit vérifier une condition de stabilité appelée « critère de Courant-Friedrich-Levy » 

[14-15], qui établit une relation entre un maillage fin et un pas temporel réduit. 

Il permet la modélisation des phénomènes transitoires, des bruits aléatoires, des 

impulsions et prend en compte des effets non linéaires [16] aussi en optique [17]. 

Le domaine de calcul est subdivisé en cellules parallélépipédiques où les six 

composantes du champ électromagnétique sont éclatées. À chaque arête du maillage, on 

associe la composante parallèle à l'arête du champ électrique régnant au milieu de l'arête.  

À chaque face du maillage, on associe la composante normale à la face du champ 

magnétique régnant au centre de la face comme le montre la figure I. 1. 
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(a) (b) 

Figure I. 1. Cellule discrétisée selon l’approche de Yee. 

(a) 3D, (b) 2D. 

 

Les discrétisations spatiales des composantes des champs électriques et 

magnétiques seront décalées d'un demi pas spatial(∆ 2⁄ ), avec : ∆𝑥= ∆𝑦= ∆𝑧. De la même 

manière, les discrétisations temporelles des composantes des champs électriques et 

magnétiques seront décalées d'un demi-pas temporel (
∆𝑡

2
). En d'autres termes, le champ 

électrique sera évalué aux instants 𝑛. ∆𝑡  et le champ magnétique sera évalué aux 

instants(𝑛 + 1
2⁄ ). ∆𝑡, avec 𝑛 est un entier (Figure I. 2). 

 

 

 

Figure I. 2. Discrétisation temporelle. 

 

 Les principaux avantages de la méthode FDTD sont : 

 Simple et facile à implanter sur le calculateur 

  Résolution temporelle du problème  

 Maillage non structuré (géométrie complexe) 3D (même si régulier) 
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 Adaptée pour les structures non homogènes et non isotropes. 

 Résolution des problèmes internes et externes. 

 Considère les différentes pertes dans les matériaux. 

 Couvrir une large bande fréquentielle en une seule résolution. 

 Les inconvénients de la méthode sont : 

 Grands espaces mémoire pour le calcul afin de discrétiser convenablement 

les zones dont les dimensions sont petites par rapport à la longueur d'onde 

du mode dominant de guide d'onde.  

 Temps de calcul est important. 

 Permets de calculer seulement le champ propagé ; les autres paramètres 

tels que la distribution de courant est plus difficile à calculer (cas de 

perturbations conduites). 

 

I. 4. 1. 2. Méthode des différences finies dans le domaine fréquentiel (FDFD) 

L'algorithme de la méthode FDFD étudie les équations de maxwell en régime 

harmonique, chaque composante de champ varie par un 𝑒𝑗𝜔𝑡  par rapport au temps 

(𝐸(𝑥,𝑦,𝑧,𝑡) = 𝐸(𝑥,𝑦,𝑧)𝑒
𝑗𝜔𝑡) , d’où l’opérateur 

𝜕

𝜕𝑡
 peut être remplacé par 𝑗𝜔 (vérifier par 

𝜕𝐸(𝑥,𝑦,𝑧)

𝜕𝑡
=

𝑗𝜔𝐸(𝑥,𝑦,𝑧)). 

L’introduction de schéma de Yee dans l’algorithme de différences finies, favorise la 

discrétisation des équations de Maxwell en régime harmonique, donc six équations 

discrétisées dans le domaine fréquentiel seront configurées [18-19] : 

 

𝐸𝑥(𝑖, 𝑗, 𝑘) =
1

𝑗𝜔𝜀∆
[𝐻𝑧(𝑖, 𝑗, 𝑘) − 𝐻𝑧(𝑖, 𝑗 − 1, 𝑘) − 𝐻𝑦(𝑖, 𝑗, 𝑘) + 𝐻𝑦(𝑖, 𝑗, 𝑘 − 1) − ∆𝐽𝑥]    (eq. I-1) 

𝐸𝑦(𝑖, 𝑗, 𝑘) =
1

𝑗𝜔𝜀∆
[𝐻𝑥(𝑖, 𝑗, 𝑘) − 𝐻𝑥(𝑖, 𝑗, 𝑘 − 1) − 𝐻𝑧(𝑖, 𝑗, 𝑘) + 𝐻𝑧(𝑖 − 1, 𝑗, 𝑘) − ∆𝐽𝑦]    (eq. I-2) 

𝐸𝑧(𝑖, 𝑗, 𝑘) =
1

𝑗𝜔𝜀∆
[𝐻𝑦(𝑖, 𝑗, 𝑘) − 𝐻𝑦(𝑖 − 1, 𝑗, 𝑘) − 𝐻𝑥(𝑖, 𝑗, 𝑘) + 𝐻𝑥(𝑖, 𝑗 − 1, 𝑘) − ∆𝐽𝑧]     (eq. I-3) 
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𝐻𝑥𝑖,𝑗,𝑘
=

1

𝑗𝜔𝜇(𝑖,𝑗,𝑘)∆
[𝐸𝑦(𝑖, 𝑗, 𝑘 + 1) − 𝐸𝑦(𝑖, 𝑗, 𝑘) − 𝐸𝑧(𝑖, 𝑗 + 1, 𝑘) + 𝐸𝑧(𝑖, 𝑗 − 1, 𝑘)]       (eq. I-4) 

𝐻𝑦𝑖,𝑗,𝑘
=

1

𝑗𝜔𝜇(𝑖,𝑗,𝑘)∆
[𝐸𝑧(𝑖 + 1, 𝑗, 𝑘) − 𝐸𝑧(𝑖, 𝑗, 𝑘) − 𝐸𝑥(𝑖, 𝑗, 𝑘 + 1) + 𝐸𝑥(𝑖, 𝑗, 𝑘)]             (eq. I-5) 

𝐻𝑧𝑖,𝑗,𝑘
=

1

𝑗𝜔𝜇(𝑖,𝑗,𝑘)∆
[𝐸𝑥(𝑖, 𝑗 + 1, 𝑘) − 𝐸𝑥(𝑖, 𝑗, 𝑘) − 𝐸𝑦(𝑖 + 1, 𝑗, 𝑘) + 𝐸𝑦(𝑖, 𝑗, 𝑘)]             (eq. I-6) 

 

La procédure de la méthode FDFD se réduit dans la résolution de l’équation : |𝐴|𝑥 =

𝑏. La résolution de ce système d’équations s’obtient, en inversant la matrice |𝐴|, puis en 

calculant le vecteur 𝑥, suivant la formule suivante :  

 

𝑥 = |𝐴|−1𝑏                                                                                                  (eq. I-7) 

 

Avec : 

 |𝐴| : matrice creuse exprimée en fonction des paramètres physiques du domaine de 

calcul, et de pas spatial d’une cellule de maillage ∆ avec (∆= ∆𝑥= ∆𝑦= ∆𝑧). 

𝑥 : vecteur des inconnues dans la totalité du domaine de calcul et 𝑏 : vecteur d’onde 

d’excitation. 

I. 4. 1. 3. Méthode de Matrices de la Ligne de Transmission (TLM) 

La méthode TLM a été inventée par P. B. Johns et R. L. Beurle en 1971 [1]. Elle a 

été comme une méthode volumique temporelle où les équations de Maxwell sont 

échantillonnées dans l’espace et dans le temps, permettant une caractérisation de la 

structure étudiée sur une large bande de fréquences en une seule simulation. 

Les premiers fondements de la TLM ont été basés sur l’expérience. La méthode 

TLM [20-22] est une technique de modélisation numérique temporelle qui a été étendue 

vers le maillage spatial tridimensionnel par Johns et Akhtarzad [23-24] en faisant inclure 

l’effet d’un milieu diélectrique et des pertes. 

Elle est basée sur l’analogie entre la propagation des ondes électromagnétiques 

dans un milieu et la propagation des tensions et courants dans un réseau de lignes de 
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transmission, considérée comme un modèle numérisé du principe d’Huygens, dont une 

superposition d’ondes locales matérialisée par un réseau de lignes de transmission.  

Le maillage spatial tridimensionnel constitue de nœuds résultant de 

l'interconnexion de lignes bifilaires [1]. Les nœuds sont virtuellement connectés par des 

lignes de transmission. 

La propagation dans le réseau de lignes bifilaires s'effectue selon le principe de 

Huygens [25] : à chaque pas de temps, une onde arrivant au centre d’un nœud sera 

réfléchie en quatre tensions que nous notons : 𝑉1
(𝑟)

, 𝑉2
(𝑟)

, 𝑉3
(𝑟)

, 𝑉4
(𝑟)

 (Figure I. 3), cette 

dernière sera réfléchie et transmise vers les nœuds voisins. Chacun de ces nœuds se 

comporte alors comme une nouvelle source donnant naissance à des ondes secondaires qui 

vont, à leurs tours, se propager vers les nœuds voisins. 

Dans la figure I. 3, un exemple détaillé sur le processus décrit l’algorithme de base 

de la méthode TLM, trois itérations successives dans un réseau bidimensionnel de lignes 

sont présentées. Dans la méthode 2D-TLM et selon le principe de Huygens, chaque 

impulsion transporte un quart de l'énergie incidente (où la moitié de l'amplitude des 

champs électromagnétiques) possède un déphasage de 𝞹 sur l'onde réfléchie. 

Finalement, la distribution des champs est obtenue en se basant sur la parfaite 

analogie entre les tensions-courants et les champs électriques- magnétiques. 

 

 

 

Excitation Première itération Deuxième itération 

Figure I. 3. Étape de diffusion consécutive dans un réseau 2D-TLM excité par une 

impulsion de Dirac. 



 

CHAPITRE I ETAT DE L’ART SUR LES METHODES NUMERIQUES POUR L’ANALYSE DES CIRCUITS RF 

 

16 

          

 
L’algorithme de la méthode TLM est résumé par le système d’équations 

suivant [1] : 

 

{
[𝑉𝑛]𝑟𝑒𝑓 = [𝑆][𝑉𝑛]𝑖𝑛𝑐

[𝑉𝑛+1]
𝑖𝑛𝑐 = [𝐶][𝑉𝑛]𝑟𝑒𝑓

                                                                                        (eq. I-8) 

 

 
[𝑉𝑛+1]

𝑖𝑛𝑐 et [𝑉𝑛]𝑟𝑒𝑓 : représentent les impulsions incidentes à l'instant (𝑛 − 1/2)∆𝑡 

et réfléchies à l’instant (𝑛 + 1/2)∆𝑡. 

[𝑆]:  matrice de répartition associée au nœud, permet d’obtenir les impulsions 

réfléchies à l’instant (𝑛 + 1/2)∆𝑡  en fonction des impulsions incidentes à l’instant 

(𝑛 + 1/2)∆𝑡. 

[𝐶]: matrice de connexion, les impulsions réfléchies à l’instant (𝑛 + 1/2)∆𝑡 

deviennent des impulsions incidentes à l’instant (𝑛 + 1/2)∆𝑡 sur les nœuds voisins. 

∆𝑡: temps nécessaire pour qu'une impulsion électromagnétique voyage d'un nœud 

à l'autre, où ∆𝑙  est le plus petit pas du maillage. 

De nombreux nœuds ont été développés en TLM [26] : nœud symétrique condensé 

SCN, nœud symétrique hybride HSCN, nœud symétrique super condensé SSCN, nœuds 

condensés en FD-TLM. 
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Figure I. 4. nœud SCN. 

 

 Les principaux avantages de la méthode TLM sont : 

 Modélisation de problèmes à géométrie complexe, non linéaires, intérieurs 

ou extérieurs et avec des matériaux non homogènes.  

 Résolution temporelle des deux champs au même point.  

 Possibilité de la prise en compte, lors de la résolution, de la présence de 

composants dans le domaine d'étude. Elle permet donc une résolution du 

type circuit [8]. 

 Les inconvénients de la méthode sont : 

 Nombre important des calculs qu’elle nécessite surtout dans le cas de 

problèmes ouverts. 

 Bande de fréquences limitée par les problèmes de dispersion. 

 Calcule seulement du champ propagé, la connaissance d'autres grandeurs 

est plus difficile. 

 Fenêtre temporelle d’observation est relativement grande.  
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I. 4. 2. Forme variationnelle 

La formulation d’un problème physique est l’équivalent d’un système d’équations 

différentielles ou d’une formulation variationnelle. Le principe de cette dernière consiste 

à rendre stationnaire une fonctionnelle associée à l’équation du problème original. 

Cette fonctionnelle est souvent assez compliquée à déterminer. Cependant, les 

formes variationnelles des équations des problèmes les plus connus peuvent se trouver 

dans de nombreux ouvrages [27-28]. 

I. 4. 2. 1. Méthode des éléments finis (FEM) 

 
La méthode des éléments finis est une approche variationnelle, parmi les plus 

utilisées actuellement pour résoudre des équations aux dérivées partielles et 

spécifiquement les équations de Maxwell qui régissent les phénomènes 

électromagnétiques. C’est une méthode dédiée à l’analyse fréquentielle bien qu’elle a été 

aussi développée dans le domaine temporel [27-29]. 

La méthode des éléments finis a été originellement introduite dans les années 1950 

dans le cadre de l'analyse de structures d'avions complexes [30-31]. 

Dans la plupart des applications, il n’est pas possible d’utiliser des fonctions 

définies sur le domaine entier. Toutefois une solution consiste alors à approcher le 

domaine de calcul par morceaux, ces derniers pouvant prendre des formes variées. La 

méthode FE est basée sur la technique d'approximation de la fonction inconnue par des 

éléments finis [32]. Elle permet d'approcher une fonction polynôme dans un espace donné 

à partir de la connaissance des valeurs en certains nœuds du domaine. Le domaine d’étude 

de ces fonctions est divisé en sous-domaines élémentaires appelés éléments. Chaque 

élément est défini de manière unique à partir des coordonnées de nœuds géométriques 

situés sur cet élément [33]. 

Ces fonctions locales ont l'avantage d'être plus simple que celles utiliser pour 

représenter la totalité du domaine de calcul. Une variété des éléments peut être exploitée 

afin de discrétiser le domaine, ces derniers sont regroupés en familles topologiques : 

segments, triangles, quadrilatères, tétraèdres, parallélépipèdes, prismes. À chaque 

élément est associé des nœuds d'interpolation où l'inconnue sera calculée [34]. 



 

CHAPITRE I ETAT DE L’ART SUR LES METHODES NUMERIQUES POUR L’ANALYSE DES CIRCUITS RF 

 

19 

          

Elle permet la modélisation de géométries complexes et de tenir compte de lois de 

comportement de matériaux complexes (matériaux inhomogènes, anisotropes), 

notamment pour une modélisation finie des interactions proches et des phénomènes locaux 

statiques et dynamiques [2, 26]. 

 

 

(a) (b) (c) 

 

Figure I. 5.  Exemple d’un triangle (2D) et tétraèdre (3D). 

(a) premier ordre, (b) second ordre, (c) second ordre. 

 

L’exploitation des triangles (2D) ou tétraèdres (3D) optimise l’approximation 

d’éléments complexes tels que les courbes. 

La méthode des éléments finis ne présente aucun critère sur la taille des cellules 

de maillage, néanmoins, elle influence la précision des résultats obtenus. Typiquement 

elle est de l’ordre de ∆𝑙 < 𝜆. 

La figure I. 6 présente un exemple de maillage par la méthode des éléments finis. 

 

Figure I. 6. Exemple de maillage de la méthode FEM [33, 35]. 
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La résolution d’un problème électromagnétique par la méthode des éléments finis 

doit être passée par les étapes suivantes [33, 36, 37] : 

 

 Mettre en équation le problème à résoudre. 

 Diviser le domaine à étudier en milieux homogènes. 

 Mailler les sous domaines en éléments (triangulaire). 

 Choisir les polynômes d’interpolation sur le triangle. 

 Numéroter tous les nœuds d’interpolation. 

 Numéroter tous les éléments. 

 Discrétiser les équations différentielles à résoudre sur chaque élément du 

maillage et calculer le système matriciel relatif à chaque élément de 

maillage. 

 Assembler toutes les matrices élémentaires en une matrice globale. 

 Introduire les conditions aux limites. 

 Résoudre le système final par des méthodes numériques. 

 Les principaux avantages de la méthode FEM sont : 

 Simplification de la modélisation des phénomènes discontinus. 

 Manipulation facile de géométries très complexes. 

 Étude des comportements d’objets à géométrie complexe et tenir compte de 

la loi de comportement de matériaux complexes (matériaux inhomogènes, 

anisotropes). 

 Gestion d’une grande variété de problèmes d'ingénierie. 

 Gestion des contraintes complexes. 

 Les inconvénients de la méthode sont : 

 Temps de calcul est élevé (maillage volumique). 

 Besoin d'un grand espace mémoire. 
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I. 4. 3. Méthodes intégrales 

Les méthodes intégrales [1] s’appuient sur une approche surfacique, basées sur la 

résolution des équations de Maxwell sous forme intégrale dans le domaine temporel ou 

fréquentiel. Cette méthode consiste à déterminer les distributions de courant induit à la 

surface d’une structure excitée par une source connue. La relation entre les courants 

induits, la fonction de Green et la source est introduite sous la forme d’une équation 

intégrale avec connaissance de la (ou les) source (s) de champ. Une procédure numérique 

basée généralement sur la méthode des moments (Mom) doit être ensuite appliquée pour 

déterminer la solution des équations intégrales. 

La méthode des équations intégrales présente une solution efficace pour les 

problèmes de propagation en milieu infini. Elle ne souffre pas de problème de troncature 

du domaine ni de conditions aux limites d’espace ouvert. 

I. 4. 3. 1. Méthode des moments (MoM) 

 La méthode des moments est l’une des méthodes intégrales les plus connues, c’est 

une méthode générale relativement simple à mettre en œuvre, transforme une 

fonctionnelle 1  en un système d’équations linéaires que l’on peut résoudre par des 

techniques matricielles [38]. La méthode des moments est exploitée essentiellement dans 

le domaine fréquentiel bien que des versions temporelles existent. 

Elle a été appliquée la première fois dans le cadre du génie électronique par 

Harrington en 1968, efficace pour la modélisation des problèmes d'antennes et de 

transition entre guides. Toutefois, peu efficace pour les problèmes à géométrie complexe 

et ceux présentant des matériaux inhomogènes [38]. 

Une caractéristique typique dans la dérivation et la solution de ces formulations 

comprend la spécification de la fonction de Green appropriée afin de formuler des rapports 

intégraux. Ces derniers sont ensuite exploités pour imposer les conditions aux limites 

adéquates, et y arriver à une équation intégrale [33]. 

Pour que la méthode de moment assure une bonne convergence, il faut que la taille 

des éléments discrétisés soit inférieure à la longueur d’onde.  

                                                             
1Équation dont les inconnues sont des fonctions. 
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Généralement, un maillage avec des éléments de dimension inférieure à 
𝜆

10
, permet 

d'obtenir de bons résultats [39]. 

Le principe de la méthode des moments consiste à résoudre une équation par un 

opérateur integro-differentiel 𝐿, une fonction source 𝑓(𝑟) de la variable d'espace 𝑟 et une 

fonction inconnue 𝑢(𝑟)[1] : 

 

𝐿𝑢(𝑟) = 𝑓(𝑟)                                                                                                         (eq. I-9) 
 

 

La fonction inconnue 𝑢(𝑟) est exprimée sous la forme d’une combinaison linéaire de 

fonctions de base connues (𝑣𝑛)𝑛∈[1,𝑁]. 

 

𝑢(𝑟) = ∑ 𝑢𝑛𝑣𝑛(𝑟)𝑁
𝑛=1                                                                                (eq. I-10) 

 

Une procédure de minimisation sera ensuite appliquée afin de minimiser l’erreur 

résiduelle, pour générer un système matriciel et déterminer les coefficients inconnus. Elle 

est appropriée pour les structures dont la plus grande dimension ne dépasse pas, en 

général, quelques longueurs d'onde. Au-delà de cette limite qui dépend en partie du choix 

des fonctions de base, le coût en temps de calcul et la taille de la mémoire nécessaire, 

deviennent excessifs. 

Parmi les logiciels 2D1/2 disponibles dans le commerce basé sur la méthode des 

moments : le Momentum ADS, qui se révèle très performant. 

 Les principaux avantages de la méthode des moments sont : 

 Discrétisation de la géométrie de structure sans discrétiser son 

environnement. 

 Insertion des différents composants discrets que nous pouvons trouver sur 

une carte électronique. 

 Peu de mailles sont nécessaires pour résoudre le problème. 

 Temps de calcul est faible (discrétisation surfacique). 

 Adaptée à la modélisation de fils minces (fins et longs). 
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 Les inconvénients de la méthode des moments sont : 

 Résolution des structures, qui contiennent différents milieux diélectriques 

ou magnétiques se révèle délicate.  

 Résolution dans le domaine fréquentiel, ce qui complique le traitement des 

non linéarités. 

 Nécessite un calcul pour chaque point de fréquence, ce qui entraine des 

temps de calculs élevés pour obtenir une réponse sur un large spectre 

fréquentiel. 

 Risque de perdre des informations et ne pas avoir certaines fréquences de 

résonances, si le pas de fréquence n’est pas assez fin. 

 Ne permet pas la résolution de problèmes intérieurs et traite difficilement 

les milieux avec ouvertures. 

I. 4. 3. 2. Méthode itérative à base d’onde WCIP 

La méthode itérative à concept d’onde est une méthode bidimensionnelle, qui 

découle directement des formulations intégrales. Cette efficace méthode permet d’offrir 

des considérables alternances par rapport aux autres méthodes numériques : formulation 

simple, analyse fine et rapide. 

La formulation de la méthode itérative à concept d’onde est analogue à celles des 

méthodes spectrales « S.I.T » [40-43], ces deux méthodes utilisent l’algorithme FFT qui 

assure les alternances entre deux domaines. Les méthodes spectrales développées par 

Bojarski [44], Ko et Mittra [45] ont été appliquées à une large gamme de problèmes de 

diffractions et de radiations. 

La méthode itérative a été introduite pour la première fois dans l’électronique par 

M. Azizien 1995[46-48], puis par R. S. N’gongo [49-50] pour étudier les problèmes de 

diffraction dans les guides et les circuits planaires. Ensuite, elle a été développée et 

améliorée par Pr. Baudrand et Dr. Raveu pour étudier les couplages entre les antennes 

sur un cylindre. 

Ces premières apparitions ont contribué à résoudre les problèmes de diffraction des 

dispositifs micro-ondes. La formulation de la méthode itérative a connu un développement 

progressif et a marqué une performance dans le domaine micro-ondes.  
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Les dernières recherches sur l’approche itérative ont été étendues vers plusieurs 

domaines : L’analyse des antennes circulaires [1], la modélisation des structures FSS [51-

52] et elle a été aussi reformulée pour la modélisation des structures SIW et SINRD [53]. 

 

I. 5. Conclusion  

 Dans ce chapitre introductif, nous avons présenté de façon globale les différentes 

méthodes numériques efficaces connues pour la modélisation des circuits RF. Nous avons 

aussi cerné les points forts et faibles relevés pour chaque méthode, afin de déterminer le 

domaine d’application approprié. La fin de chapitre est consacrée à la méthode WCIP, qui 

sera la mise en œuvre des travaux de cette thèse. 
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Chapitre II 

Chapitre II. Formulation de la Méthode des Eléments Finis FEM-2D 

 

La méthode itérative à base du concept 

d’onde WCIP : formulation et description  
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II. 1. Introduction  

De nos jours, la conception de circuit hyperfréquence dans le domaine de 

communications modernes présente l’un des défis les plus indispensables et cruciaux.  

Cependant les problèmes de conception comprennent souvent un manque 

d’équipements et des outils nécessaires afin de réaliser un circuit hyperfréquence rentable.  

Les méthodes numériques liées aux ondes électromagnétiques ont été la raison 

d’une réelle révolution dans le domaine d’ingénierie micro-ondes. Les techniques telles que 

FDTD, TLM et la méthode des moments ont été développées, mais chacune présente des 

inconvénients et certaines limitations d’utilisation [1]. 

Le développement des méthodes de simulation plus en plus efficaces n’a cessé 

d’évoluer. La méthode itérative basée sur le concept d’onde (W.C.I.P : Wave Concept 

Iterative Procedure) est une méthode récente, qui a été développée en 1995 par le 

professeur Henri BAUDRAND à l’Ecole Supérieure d’Electronique d’Electrotechnique 

d’Informatique et d’Hydraulique de Toulouse (ENSIEEHT). 

L’approche itérative est connue par la manipulation des ondes incidentes et 

réfléchies au lieu des grandeurs électromagnétiques. Elle est caractérisée par deux 

opérateurs bornés assurant une convergence absolue. Tout procédé algorithmique itératif 

sert à résoudre un problème par la recherche d’une solution d’un système d’équations ou 

un problème d’optimisation. Il débute par le choix d’une valeur initiale, qui sera considéré 

comme une première ébauche de solution. L’algorithme procède par itérations, au cours 

desquelles, il détermine une succession de solutions approximatives raffinées, qui se 

rapprochent progressivement de la solution recherchée. 

Dans le présent chapitre la formulation théorique de l’approche itérative sera 

présentée en détail, nous présenterons aussi sa formulation pour son concept multicouche, 

qui nous servira par la suite à analyser les structures à plan de masse déformé. 

La fin de ce chapitre sera consacrée à l’évaluation de la vitesse de calcul de 

l’approche itérative par rapport à la méthode des moments et la méthode des différences 

finis FDTD. 

II. 2. Concept de l’approche itérative 

La mise en œuvre de l’approche itérative requiert que le circuit étudié soit 

empaqueté dans une boîte définie comme a×b. Dans le cadre de notre étude, la boîte 
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rectangulaire est considérée comme une cavité métallique (conducteur parfait), qui a pour 

intérêt de définir la base de décomposition des champs électromagnétiques, de servir de 

support mécanique à la structure et d’éviter les rayonnements parasites extérieurs qui 

pourraient affecter le bon fonctionnement [2]. 

Les plans transversaux sur le plan de circuit sont considérés comme une boîte 

virtuelle dont le principe est d’un guide d'onde, avec des parois qui peuvent être 

électriques, magnétiques ou même périodiques (Figure II. 1). La boîte est envisagée comme 

infiniment épaisse, afin de protéger le circuit étudié des perturbations électromagnétiques 

extérieures [3]. 

Nous considérons la structure générale de la figure II. 1, qui représente un exemple 

d’un circuit planaire imprimé sur un substrat diélectrique. 

Le plan d'interface 𝛺 est le plan de séparation entre deux régions homogènes, 

désignées comme région 1 (𝜀𝑟1, ℎ1 , ...etc.) et région 2 (𝜀𝑟2, ℎ2 , ... etc.).  

La région au-dessus de circuit imprimé est la région 1, traitée comme l’espace libre.  

Tant dis que la région au-dessous est la région 2, regardée comme le substrat du 

circuit étudié. Les deux régions 1 et 2 sont considérées sans perte [4]. 

Le plan de l'interface 𝛺 supporte la conception de circuit, comprenant trois sous-

domaines, le domaine métallique, le domaine diélectrique et le domaine de la source [5].  

Comme l’illustre la figure II. 1, le circuit planaire étudié est d’épaisseur négligée, 

composé de deux sources actives se trouvant à l’extrémité du circuit imprimé, déposé sur 

un substrat unique d’épaisseur ℎ2. Il est pris entre la couche diélectrique et l'espace libre. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure II. 1. Implémentation de l’approche itérative. 

Capot supérieur 

Circuit imprimé 

Diélectrique  

Air 

Capot inférieur  

Parois électriques 

Source 2 

Source 1 

Interface 𝛺 

a 
b 

x 

y 
z 



CHAPITRE II LA METHODE ITERATIVE A BASE DU CONCEPT D’ONDE WCIP : FORMULATION ET DESCRIPTION  

 

 
33 

 

Pour mettre au point l’approche itérative en ondes, nous devons assurer les 

conditions suivantes : 

 Partition du domaine global en deux sous domaines : domaine intérieur ou domaine 

spatial (plan d’interface 𝛺) ; domaine extérieur ou domaine spectral.  

 Définir les quantités duales : courant-tension, champ électrique-magnétique, 

densité de courant volumique-champ électrique. 

La représentation des grandeurs électromagnétiques (champ électrique et densité 

de courant) en fonction des ondes a été utilisée pendant de nombreuses années, en se 

basant sur la théorie de Maxwell. Le concept d’onde est introduit afin de traduire les 

conditions aux limites et les relations de continuité sur les différentes régions de 

l’interface. 

 L'application la plus connue est la matrice de la ligne transversale (TLM : 

Transverse Line Matrix). La structure de base est un petit cube de l’espace vide, dont 

laquelle est définie les ondes incidentes et réfléchies à chaque face de cube.  

La matrice de diffraction est calculée avec un schéma de différence finis appliqué 

aux équations de Maxwell et une définition appropriée des ondes [5, 6]. 

 

|
𝐴𝑖

𝐵𝑖
| =

1

2√𝑍0𝑖
|
1 𝑍0𝑖

1 −𝑍0𝑖
| |

𝐸𝑖

𝐻𝑖˄𝑛𝑖
|                                                                                                  (eq. II-1) 

Z0i = √
μ0

ε0εri
⁄                                                                                                                               (eq. II-2) 

 

𝑍0𝑖  : Impédance intrinsèque caractérisant la région i. 

𝐸𝑖  et 𝐻𝑖  : Champ électrique et magnétique tangentiels à la surface 𝛺𝑖 ,           

respectivement. 

𝑛𝑖 : Vecteur unitaire orthogonal à l’interface 𝛺, donnant la direction des ondes 

incidentes et réfléchies. 

μ0: Perméabilité magnétique du vide, qui vaut 4π × 10-7 H.m-1. 

ε0: Permittivité du vide, qui vaut 8.854187 × 10-12 F.m-1.  

εri: Permittivité relative de la région i. 

 

https://fr.wikipedia.org/wiki/Permittivit%C3%A9_du_vide
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II. 3. Principe de l’approche iterative 

Le processus itératif est introduit dans la figure II. 2, dont la formulation théorique 

est basée sur le concept d'onde, définie par les combinaisons linéaires. 

 

{
𝐴 𝑖 =

1

2√𝑍0𝑖
(𝐸⃗ 𝑖 + 𝑍0𝑖𝐽 𝑖)

𝐵⃗ 𝑖 =
1

2√𝑍0𝑖
(𝐸⃗ 𝑖 − 𝑍0𝑖𝐽 𝑖)

                                                                                                               (eq. II-3) 

 

𝐽 𝑖 : Vecteur de densité de courant, donné par la formule suivante : 

 

𝐽 𝑖 = 𝐻⃗⃗ 𝑖˄𝑛⃗                                                                                                                                           (eq. II-4) 

 

Initialement, le circuit est supposé être excité par une source intégrée bilatérale 

polarisée suivant l’axe (Ox). La source d’excitation génère les ondes 𝐵01 et 𝐵02, qui sont 

orientées vers le capot supérieur et inférieur de la boîte rectangulaire, respectivement.  

Rapportons qu’au début du processus, seules les ondes émises par la source de 

champ électrique 𝐸0, existent dans la boîte, elles prennent l’expression suivante : 

 

𝐵⃗ 𝑖
(0)

=
𝐸⃗ 0

2√𝑍0𝑖
                                                                                                                                    (eq. II-5) 

Le vecteur d’excitation 𝐵⃗ 𝑖
(0)

 dépend de la nature de la source, il est défini soit dans 

le domaine spatial, soit dans le domaine spectral.  

 

Figure II. 2. Processus itérative. 

 

FMT (𝐵𝑖) 

  

FMT-1(𝐵𝑖) 

 

S 

𝐵0𝑖 

  

𝜞i 
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Le principe de processus itératif est basé sur la solution de la relation de récurrence 

entre les ondes incidentes et réfléchies, tous en respectant les conditions de continuité 

dans le domaine spatial [7]. À chaque nouvelle itération, le processus itératif change le 

type de domaine [8] et les résultats obtenus s’approchent progressivement par itérations 

successives jusqu'à leur convergence en matrice planaire [9]. 

À la première itération, les ondes 𝐵1
(0)

et 𝐵2
(0)

passent du domaine spatial au domaine 

spectral, en subissant la transformée de Fourier en mode « Fast Modal Transform » (𝐹𝑀𝑇), 

ces deux derniers vont être réfléchis par le capot supérieur et inférieur de la boîte virtuelle, 

en donnant naissance aux ondes 𝐴1
(1)

 et 𝐴2
(1)

, qui représentent les ondes incidentes de la 

première itération. 

Les ondes incidentes exprimées dans le domaine spectral sont données par 

l’équation : 

 

{
𝐴1,𝑚𝑛

(1),𝛼
= 𝛤̂1

𝛼 ∙ 𝐵1,𝑚𝑛
(0),𝛼

𝐴2,𝑚𝑛
(1),𝛼

= 𝛤̂2
𝛼 ∙ 𝐵2,𝑚𝑛

(0),𝛼
                                                                                                                     (eq. II-6) 

 

Avec :  

𝛼 : présente le mode transverse électrique (TE) ou transverse magnétique (TM). 

À leurs tours les ondes 𝐴1
(1)

et 𝐴2
(1)

 passent du domaine spectral au domaine spatial, 

en subissant la transformée de Fourier en mode inverse (𝐹𝑀𝑇−1), ces deux derniers vont 

être diffractés par le plan de l’interface 𝛺, en donnant naissance aux ondes 𝐵1
(1)

et 𝐵2
(1)

, ces 

deux derniers représentent les ondes réfléchies de la première itération. À cette étape-là, 

la première itération est accomplie et les ondes 𝐵1
(1)

et 𝐵2
(1)

 constituent les entrées de la 

deuxième itération.  

 

{
𝐵1

(1)
= 𝑆̂𝛺 ∙  𝐴1

(1)
+ 𝐵01

𝐵2
(1)

= 𝑆̂𝛺 ∙  𝐴2
(1)

+ 𝐵02

                                                                                                       (eq. II-7) 

 

À leurs tours ces deux derniers passent du domaine spatial au domaine spectral, 

en subissant la transformée de Fourier en mode « Fast Modal Transform » (𝐹𝑀𝑇) et se 

réfléchissent par le capot supérieur et inférieur de la boîte virtuelle, pour donner naissance 

aux ondes  𝐴1
(2)

 et 𝐴2
(2)

, qui représentent les ondes incidentes de la deuxième itération. Le 
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processus de réflexion et de diffraction des ondes se poursuit jusqu’à la kième  itération, qui 

constitue l’étape de convergence de l’approche itérative. À l'itération k, nous aurons : 

 

{

𝐵0

𝐴(𝑘) = 𝛤̂𝐵(𝑘−1)

𝐵(𝑘) = 𝑆̂𝛺𝐴(𝑘) + 𝐵0

                                                                                                                   (eq. II-8) 

 

Cette méthode est basée sur la formulation du problème en termes d'ondes 

transversales, qui dépend essentiellement d’un système de deux équations, une dans 

l'espace et l'autre dans le domaine modal. L’approche itérative est introduite pour résoudre 

les problèmes électromagnétiques, quelles que soient les caractéristiques diélectriques ou 

à l'interface métallique. 

 

𝐵 = 𝑆̂𝛺 ∙ 𝐴 + 𝐵0 𝑠𝑢𝑟 𝑙′𝑖𝑛𝑡𝑒𝑟𝑓𝑎𝑐𝑒 𝛺                                                                                     (eq. II-9a) 

𝐴 = 𝛤̂ ∙ 𝐵 𝑠𝑢𝑟 𝑙𝑒𝑠 𝑑𝑒𝑢𝑥 𝑐𝑎𝑝𝑜𝑡𝑠                                                                                     (eq. II-9b) 

 

 

L’équation (eq. II-9a) est vérifiée en chaque point de l’interface 𝛺, tant dis que 

l’équation (eq. II-9b) est vérifiée par chaque mode transverse. 

 

La transformée de Fourier en mode FMT (Fast Modal Transform) joue un rôle très 

important dans l’algorithme itératif. Elle est déduite de la FFT (Fast Fourier Transform).  

 

La FMT est indispensable pour mailler le circuit 2D en petites cellules 

rectangulaires nommées pixels. Par conséquent, le champ électromagnétique sera défini 

en tout point (pixel) de plan d'interface 𝛺 et les conditions aux limites seront vérifiées à 

chaque pixel [10]. Comme résultat inévitable, le traitement numérique sur l'ensemble des 

pixels du circuit planaire est accéléré [11]. En plus, elle nous assure les alternances entre 

les deux domaines (spatial-spectral) à chaque nouvelle itération de l’algorithme itérative.  

Ce qui permet de réduire le temps de calcul et d’avoir une illustration de champ 

électromagnétique dans le domaine réel [1]. 
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Figure II. 3. Concept d’onde. 

 

II. 4. Opérateur de diffraction et les conditions aux limites  

L’opérateur de diffraction 𝑆̂𝛺 traduit les conditions aux limites et la continuité des 

champs tangentiels au niveau du plan d'interface 𝛺, il est considéré aussi comme étant la 

somme résultante de la résolution des conditions aux limites et de continuité des différents 

sous domaines composant l’interface. Il doit assurer la continuité physique des champs (ou 

ondes) dans les deux régions diélectriques (1/2) séparées par l'interface 𝛺. 

Afin d’établir la relation entre l'onde incidente et réfléchie dans le domaine spatial, 

nous considérons l’exemple de la figure II. 4. Une discrétisation en utilisant un maillage 

de pixels rectangulaires du plan de discontinuité 𝛺 est impliquée, où l’élément rayonnant 

de l’antenne patch est déposée. La grille de discrétisation supposée uniforme de taille M × 

N. M et N sont le nombre de pixels dans les directions (Ox) et (Oy), respectivement, qui 

devront être une puissance de 2 [12]. Un pixel prend la forme d’un rectangle, généralement 

de dimension (Δx.Δy), avec (Δx = a/M) et (Δy =b/N) [13]. 
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Une fois la discrétisation est accomplie, nous définissons les matrices indicatrices 

appropriées à chaque sous domaine (métal-diélectrique-source). Ces matrices sont 

acquises en appliquant les conditions aux limites et la continuité des champs tangentiels 

sur chaque sous-domaine [14]. 

Le comportement des ondes sur l'interface de discontinuité 𝛺 dépend des trois sous 

domaines (métal, diélectrique et source). 

 

 

𝐻𝑚 = {
1 𝑠𝑢𝑟 𝑙𝑒 𝑚é𝑡𝑎𝑙
0 𝑎𝑖𝑙𝑙𝑒𝑢𝑟𝑠

 𝐻𝑑 = {
1 𝑠𝑢𝑟 𝑙𝑒 𝑑𝑖é𝑙é𝑐𝑡𝑟𝑖𝑞𝑢𝑒
0 𝑎𝑖𝑙𝑙𝑒𝑢𝑟𝑠

 𝐻𝑠 = {
1 𝑠𝑢𝑟 𝑙𝑎 𝑠𝑜𝑢𝑟𝑐𝑒 
0 𝑎𝑖𝑙𝑙𝑒𝑢𝑟𝑠

 

 

Figure II. 4. Exemple de discrétisation de l’interface 𝛺, contenant une simple antenne      

patch. 

 

Sous domaine métallique : Hm 

Il est constitué d'une couche métallique mince supposée idéale, sans perte et de 

conductivité 𝜎 infinie. Il représente les éléments passifs du circuit (self, résistance, capacité 

Substrat 

Métal 

Source 
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…) [3]. Dans la partie métallique de l’interface 𝛺, le champ électrique tangentiel 𝐸⃗ 𝑇 est nul 

dans chacune des régions i, nous aurons : 

𝐸⃗ 1 = 𝐸⃗ 2 = 0                                                                                                                                      (eq. II-10) 

En termes d’onde : 

√𝑍01(𝐴 1 + 𝐵⃗ 1) = √𝑍02(𝐴 2 + 𝐵⃗ 2) = 0                                                                                (eq. II-11) 

Donc : 

𝐵⃗ 𝑖 = −𝐴 𝑖                                                                                                                                             (eq. II-12) 

Analysons l'équation (eq. II-12), nous déduisons que les ondes incidentes sur la 

surface métallique sont totalement réfléchies. 

 

[
𝐵⃗ 1

𝐵⃗ 2
] = [

−𝐻𝑚 0
0 −𝐻𝑚

] [
𝐴 1

𝐴 2
]                                                                                                     (eq. II-13) 

 

L’équation (eq. II-13) définit le système matriciel liant les ondes incidentes et les 

ondes réfléchies au niveau de l’interface 𝛺, en fonction de la matrice indicatrice de domaine 

métallique  𝐻𝑚. 

Sous domaine diélectrique : Hd 

Sur ce domaine, les conditions aux limites et de continuité des champs tangentiels 

imposent, l’annulation totale de la densité de courant et l’égalité des champs électriques 

tangentiels de chaque côté de l’interface : 

𝐽 𝑡𝑜𝑡 = 𝐽 1 + 𝐽 2 = 0                                                                                                                       (eq. II-14) 

𝐸⃗ 1 = 𝐸⃗ 2                                                                                                                                         (eq. II-15) 

 

En termes d’onde : 

{

1

√𝑍01
(𝐴 1 − 𝐵⃗ 1) = −

1

√𝑍02
(𝐴 2 − 𝐵⃗ 2)

√𝑍01(𝐴 1 + 𝐵⃗ 1) = √𝑍02(𝐴 2 + 𝐵⃗ 2)
                                                                                         (eq. II-16) 
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La solution simultanée de système d’équations (eq. II-16), nous permettons de 

satisfaire les propriétés électromagnétiques sur le domaine diélectrique et savoir la part 

des ondes transmises et réfléchies.  

(
𝐵1

𝐵2
) = (

−
𝑛2−1

𝑛2+1
𝐻𝑑

2𝑛

𝑛2+1
𝐻𝑑

2𝑛

𝑛2+1
𝐻𝑑

𝑛2−1

𝑛2+1
𝐻𝑑

)(
𝐴1

𝐴2
)                                                                                       (eq. II-17) 

Avec : 

𝑛 =  √
𝑍01

𝑍02
                                                                                                                                         (eq. II-18) 

 

L’équation (eq. II-17) définit le système matriciel liant les ondes incidentes et les 

réfléchies au niveau de l’interface 𝛺, en fonction de la matrice indicatrice de domaine 

diélectrique 𝐻𝑑. 

Sous domaine source : Hs 

Il est constitué de tous éléments actifs intégrés dans le circuit passif planaire. Le 

sous domaine source peut être une source ou tous éléments placés au bord, à côté du boîtier, 

à condition qu’il engendre de l’énergie afin d’exciter le circuit [3]. Il est limité par deux murs 

magnétiques parallèles et deux murs électriques parallèles. La représention de ce domaine 

est donnée par la figure II.5. [15]. 

 

 

 

 

 

 

 

Figure II. 5. Source planaire. 

La source d’excitation n’émet de l’énergie qu’à travers la surface qu’elle occupait 

𝑆𝑠 = 𝑎𝑠 ∙ 𝑏𝑠 (figure II. 6), elle inspire sans perte cette énergie d’une source de puissance 

Mur électrique 

Mur magnétique 



CHAPITRE II LA METHODE ITERATIVE A BASE DU CONCEPT D’ONDE WCIP : FORMULATION ET DESCRIPTION  

 

 
41 

 

externe, considérée idéale et de potentiel 𝑉0 et d’impédance interne 𝑍𝑔. L’énergie fournie de 

la source externe est canalisée dans un guide d’onde à murs magnétiques parfaits. 

 

 

 

Figure II. 6. Schéma générale de la source planaire [3]. 

 

L’expression de la puissance fournie par cette source d’excitation est définie comme 

le flux du vecteur de Poynting à travers la surface sur laquelle elle est définie [16] : 

 Son champ éléctrique d’excitation :  

𝐸0 = 
𝑉0

𝑎𝑠
                                                                                                                                               (eq. II-19) 

 Son impédance interne : 

𝑍0 =
𝑏𝑠

𝑎𝑠
𝑍𝑔                                                                                                                         (eq. II-20) 

La relation liant les ondes réfléchies aux ondes incidentes sur le domaine de la 

source 𝐻𝑠 est établie à partir des conditions qui seront définies, en considérant deux types 

x 

y z 
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de sources différentes [3]. Elle peut donc émettre des ondes dans les deux régions de telle 

sorte que les champs soient identiques : elle sera alors bilatérale, ou dans une seule région 

et sera unilatérale. Dans ce dernier cas, elle peut émettre soit dans la région supérieure 

(situé au-dessus de l’interface), soit dans la région inférieure. La face de la source qui ne 

produit pas des ondes sera métallisée par une lame métallique considérée comme parfaite 

[2]. 

 

 Source unilatérale 

Une source unilatérale est une source planaire, dont elle émit des ondes que dans 

une seule région (région 1/2) de part et d’autre de l’interface de la discontinuité 𝛺. La figure 

II. 7 schématise une ligne micro ruban excitée par une source unilatérale dans la région 

1/2. La face de la source dont elle ne génère pas des ondes sera court-circuitée. 

 

 

 

  

(a) (b) 

  

Figure II. 7. Source unilatérale.(a) région 1, (b) région 2. 

 

Le circuit équivalent de la source unilatérale dans la région 1/2 est illustré dans la 

figure II. 8. 

x 

y 

x 

y 

Lame métallique Ligne micro ruban 
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(a)                 (b) 

Figure II. 8. Circuit équivalent de la source unilatérale. 

                       (a) région 1, (b) région 2. 
 

 

Conditions aux limites 

Région 1 Région 2 

{
𝐸1 = 𝐸0 − 𝑍0 ∙ 𝐽1

𝐸2 = √𝑍02 ∙ (𝐴2 + 𝐵2) = 0
 {

𝐸2 = 𝐸0 − 𝑍0 ∙ 𝐽2

𝐸1 = √𝑍01 ∙ (𝐴1 + 𝐵1) = 0
 

En termes d’ondes 

{
𝑍01(𝐴1 + 𝐵1) = 𝐸0 − 𝑍0 [

1

√𝑍01

(𝐴1 − 𝐵1)]

𝐴2 = −𝐵2

 {
𝑍02(𝐴2 + 𝐵2) = 𝐸0 − 𝑍0 [

1

√𝑍02

(𝐴2 − 𝐵2)]

𝐴1 = −𝐵1

 

Relation liant les ondes réfléchies aux ondes incidentes en fonction de 𝑯𝒔 
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(
𝐵1

𝐵2
) = (

0 0
0 −𝐻𝑠

) (
𝐴1

𝐴2
) + (

𝐸0

√𝑍01

0

) (
𝐵1

𝐵2
) = (

−𝐻𝑠 0
0 0

) (
𝐴1

𝐴2
) + (

0
𝐸0

√𝑍02

) 

 

 Source bilatérale 

La source bilatérale est aussi une source planaire, dont elle émit des ondes de part 

et d’autre de l’interface de discontinuité 𝛺 (la source n’est court-circuitée dans aucune 

direction), de telle sorte que les champs soient identiques dans les deux régions. La 

présentation électrique de la source bilatérale est un quadripôle avec une source de champ 

électrique constant 𝐸0. Le schéma électrique de ce type d'excitation est donné par la figure 

II. 9. 

 

 

Figure II. 9. Circuit équivalent de la source bilatérale. 

 

L’impédance interne de la source bilatérale est envisagée comme étant la mise en 

parallèle des impédances caractéristique des deux régions. 

 

𝑍0 =
𝑍01𝑍02

𝑍01+𝑍02
                                                                                                                                   (eq. II-21) 

 

À partir de circuit équivalent illustré dans la figure II. 9, nous déduisons la 

condition aux limites sur le sous domaine de la source : 
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𝐸1 = 𝐸2 = 𝐸0 − 𝑍0(𝐽1 + 𝐽2)                                                                                                      (eq. II-22) 

En termes d’onde : 

{
√𝑍01(𝐴1 + 𝐵1) = 𝐸0 − 𝑍0 [

1

√𝑍01
(𝐴1 − 𝐵1) +

1

√𝑍02
(𝐴2 − 𝐵2)]

√𝑍02(𝐴2 + 𝐵2) = 𝐸0 − 𝑍0 [
1

√𝑍01
(𝐴1 − 𝐵1) +

1

√𝑍02
(𝐴2 − 𝐵2)]

                                      (eq. II-23) 

 

La relation liant les ondes réfléchies aux ondes incidentes en fonction de 𝐻𝑠 prend 

l’expression suivante :  

 

(
𝐵1

𝐵2
) = (

−1+𝑛1+𝑛2

1+𝑛1+𝑛2
𝐻𝑠

2𝑚

1+𝑛1+𝑛2
𝐻𝑠

2𝑚

1+𝑛1+𝑛2
𝐻𝑠

−1−𝑛1+𝑛2

1+𝑛1+𝑛2
𝐻𝑠

) (
𝐴1

𝐴2
) + (

𝐵01

𝐵02
)                                                      (eq. II-24) 

Avec : 

(
𝐵01

𝐵02
) =

1

1+𝑛1+𝑛2
(

𝐸0

√𝑍01

𝐸0

√𝑍02

)                                                                                                          (eq. II-25) 

 

Nous posons que : 𝑚 =
𝑍0

√𝑍01𝑍02
, 𝑛1 =

𝑍0

𝑍01
, 𝑛2 =

𝑍0

𝑍02
 

 

Les comportements des ondes sur l'interface de discontinuité 𝛺 dépendent des trois 

sous domaines, métal, diélectrique et source [15]. Par conséquent l’expression de 

l’opérateur de diffraction sera la somme des relations liant les ondes réfléchies aux ondes 

incidentes au niveau de l’interface 𝛺 qui contient le circuit. 

 

𝑆̂𝛺 = (
−𝐻𝑚 −

−1+𝑛1+𝑛2

1+𝑛1+𝑛2
𝐻𝑠 +

1−𝑛2

1+𝑛2 𝐻𝑑
2𝑛

1+𝑛2 𝐻𝑑 +
2𝑚

1+𝑛1+𝑛2
𝐻𝑠

2𝑛

1+𝑛2 𝐻𝑑 +
2𝑚

1+𝑛1+𝑛2
𝐻𝑠 −𝐻𝑚 −

−1−𝑛1+𝑛2

1+𝑛1+𝑛2
𝐻𝑠 +

1−𝑛2

1+𝑛2 𝐻𝑑

)                  (eq. II-26) 

 

II. 5. Opérateur de réflexion dans le domaine spectral 

À chaque demi-espace de part et d’autre du plan d’interface 𝛺, une relation de 

fermeture est associée, dont elle prend l’expression suivante [17] : 
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𝐽𝑖 = 𝑌̂𝑖 ∙ 𝐸𝑖                                                                                                                                      (eq. II-27) 

 

𝑌̂𝑖 : Opérateur admittance associé au demi-espace entourant le plan d’interface 𝛺 

et désigné au milieu i. 

Le développement spectral de cet opérateur est donné par l’expression suivante : 

𝑌̂𝑖 = ∑ |𝑓𝑚𝑛
𝑇𝐸⟩𝑌𝑚𝑛,𝑖

𝑇𝐸 ⟨𝑓𝑚𝑛
𝑇𝐸|𝑚𝑛 + ∑ |𝑓𝑚𝑛

𝑇𝑀⟩𝑌𝑚𝑛,𝑖
𝑇𝑀 ⟨𝑓𝑚𝑛

𝑇𝑀|𝑚𝑛                                                              (eq. II-28) 

Nous remplaçons 𝐸𝑖 et 𝐽𝑖 par leurs expressions en termes d’onde dans (eq. II-27): 

𝐴𝑖

√𝑍0𝑖
−

𝐵𝑖

√𝑍0𝑖
= 𝑌𝑖√𝑍0𝑖(𝐴𝑖 + 𝐵𝑖)                                                                                                  (eq. II-29) 

La relation liant les ondes réfléchies aux ondes incidentes est donnée par l’équation 

suivante : 

𝐵𝑖 =
1−𝑍0𝑖𝑌

1+𝑍0𝑖𝑌
𝐴𝑖                                                                                                                                 (eq. II-30) 

La relation entre les champs et les ondes est une relation linéaire, par conséquent 

𝛤̂est diagonal sur la base des modes dans ce domaine. Son application consiste à la 

multiplication de l'amplitude modale des modes par les nombres correspondants de 𝛤̂𝑖
𝑇𝐸 et 

𝛤̂𝑖
𝑇𝑀. Son expression est donnée par la formule suivante si le guide d’onde est court-circuité 

à la hauteur ℎ par un capot supérieur ou inférieur : 

{
𝛤𝑖

𝛼 =
1−𝑍0𝑖𝑌𝑚𝑛,𝑖

𝛼 𝐶𝑜𝑡ℎ(𝛾𝑚𝑛,𝑖ℎ𝑖)

1+𝑍0𝑖𝑌𝑚𝑛,𝑖
𝛼 𝐶𝑜𝑡ℎ(𝛾𝑚𝑛,𝑖ℎ𝑖)

𝑌𝑚𝑛,𝑖
𝑇𝐸 =

𝛾𝑚𝑛,𝑖

𝑗𝜔𝜀0𝜇0
, 𝑌𝑚𝑛,𝑖

𝑇𝑀 =
𝑗𝜔𝜀0𝜇0

𝛾𝑚𝑛,𝑖

                                                                                             (eq. II-31) 

 

Avec :  

𝛾𝑖𝑚,𝑛 = √(
𝑚𝜋

𝑎
)
2
+ (

𝑛𝜋

𝑏
)
2
− 𝑘0

2𝜀𝑟𝑖 est la constante de propagation dans le guide d’onde 

de milieu i. 

 

 : Pulsation angulaire, qui dépend de la fréquence 𝑓 et donnée par 𝜔 = 2𝜋. 𝑓. 

a : Dimension de la boite suivant l’axe Ox.  

b : Dimension de la boite suivant l’axe Oy.   
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La relation liant les ondes incidentes aux ondes réfléchies dans le domaine spectral 

est exprimée par la formule suivante : 

(
𝐴 𝑖

𝑇𝐸

𝐴 𝑖
𝑇𝑀

) = (
𝛤𝑖

𝑇𝐸 0

0 𝛤𝑖
𝑇𝑀)(

𝐵⃗ 𝑖
𝑇𝐸

𝐵⃗ 𝑖
𝑇𝑀

)                                                                                                (eq. II-32) 

 

II. 6. Calcul de l'impédance vue de la source 

L'admittance surfacique du circuit nommée 𝑌𝑖𝑛 (respectivement l’impédance 𝑍𝑖𝑛) 

est généralement déterminée à partir de l'expression vibrationnelle [17] suivante : 

 

𝑌𝑖𝑛 =
⟨𝐸0|𝐽⟩

⟨𝐸0|𝐸0⟩
                                                                                                                                  (eq. II-33) 

 

Avec : 

⟨𝐸0|𝐽⟩ est le produit scalaire définit sur la surfaces : 

⟨𝐸0|𝐽⟩ = ∫𝐸∗𝐽𝑑𝑠                                                                                                                           (eq. II-34) 

 

L'impédance est connue par :  𝑍𝑖𝑛 =
1

𝑌𝑖𝑛
 

Pour une source de dimensions as×bs, l’impédance surfacique dépend des 

dimensions de la source d'excitation du circuit, comme est bien montré dans la figure II. 

10. 

 

Figure II. 10.  Dimensions d’une source planaire. 

x 

y as 

bs 
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Nous avons : 

 

∫ 𝐸𝑑𝑥 = 𝑎𝑠𝐸 = 𝑉
𝑎𝑠

0
                                                                                                                     (eq. II-35) 

 

∫ 𝐽𝑑𝑦 = 𝑏𝑠𝐽 = 𝐼
𝑏𝑠

0
                                                                                                                         (eq. II-36) 

 

𝑌𝑖𝑛 =
𝐼

𝑉
=

𝑏𝑠

𝑎𝑠

𝐽

𝐸
                                                                                                                                (eq. II-37) 

 

𝑏𝑠

𝑎𝑠
 : Facteur de forme. 

 

Figure II. 11.  Ligne excitée par deux sources. 

 

Le modèle électrique de la ligne est donné par la figure suivante : 

 

Figure II. 12.  Modèle électrique. 

 

En se basant sur la théorie générale du quadripôle, on peut exprimer les densités 

du courant en fonction des champs électriques : 

Première source 

Deuxième source 

𝐸2 Quadripôle 

𝐽2 𝐽1 

𝐸1 
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[
𝐽1
𝐽2

] = [
𝑌11 𝑌12

𝑌21 𝑌22
] [

𝐸1

𝐸2
]                                                                                                              (eq. II-38) 

Avec :  

𝑌 = [
𝑌11 𝑌12

𝑌21 𝑌22
] est la matrice admittance du quadripôle. 

Les éléments de la matrice 𝑌sont définis comme suit : 

0

1

2
210

1

1
11 22   EE

E

J
Y

E

J
Y  

0

2

2
220

2

1
12 11   EE

E

J
Y

E

J
Y  

Les termes 𝑌11 et 𝑌21 sont obtenus en excitant le circuit par la première source et 

en court-circuitant la deuxième source, les éléments 𝑌22 et 𝑌12 sont déterminés en excitant 

le circuit par la deuxième source, la première source étant court-circuitée. 

[𝑆] =
1−[𝑦]

1+[𝑦]
                                                                                                                                      (eq. II-39) 

 

[𝑌] = 𝑍0[𝑦]                                                                                                                                    (eq. II-40) 

 

 

Dans la figure II. 13, nous résumons les étapes de l’algorithme itératif WCIP. 
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Figure II. 13.  Organigramme du processus WCIP. 

Calcul des ondes 

réfléchies 

Calcul des ondes 

incidentes 

 

Mode FMT-1 

𝐴0 = |
𝐴01

𝐴02
| =  

0
0
 ,  𝐵0 = |

𝐵01

𝐵02
| = 𝐻𝑠  

 

1

2√𝑍01

1

2√𝑍02

 
  

Début 

Discrétisation du 

circuit en 2n pixels 

 

Mode FMT 

Convergence 

Stocker E, J 

Calculer Y, S 

 

Fin 

Oui 

Non 

Processus itérative 

Calcul de  
E(x,y) ,J(x,y) 

Calcul des matrices 

Y, S 

Sur l’interface 𝛺 

Sur les deux capots 

 

Initialisation 
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II. 7. Formulation de la méthode pour les structures à plan de masse 

déformé 

 

La formulation théorique pour les structures à plan de masse déformé est identique 

à celle présentée pour la simple couche. Il s’agit de déterminer les relations entre les ondes 

incidentes et réfléchies dans les domaines spatiaux et spectraux. La modélisation de 

structures DGS par l’approche itérative dont le concept multicouche requit trois couches 

diélectriques et deux plans d’interface (𝛺1 et 𝛺2). Pour les structures DGS de l’objet, sur le 

plan d’interface 𝛺1 , la vue supérieure sera déposée. Tant dis que l’interface 𝛺2  aura 

constaté comme la vue inférieure, qui n’est rien d’autre que le plan de masse déformé. 

 

Comme est bien illustré dans la figure II. 14, la première et la troisième région 

présentent l’air, tant dis que la deuxième région est le diélectrique du circuit. 

 

 

 

Figure II. 14. Boîte enfermant la structure DGS. 
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Figure II. 15.  Schéma électromagnétique de la structure DGS. 

 

Le schéma électromagnétique équivalent de la structure DGS est constitué de 

trois couches diélectriques de permittivité relative 𝜀𝑟𝑖, séparées par deux interfaces 𝛺𝑖 

sur lesquelles sont déposés les éléments du circuit. Chaque couche de diélectrique 

possède une hauteur ℎ𝑖 quelconque, il n’existe pas de contrainte particulière sur la forme 

de dépôt métallique à chaque interface ou sur la position des sources. La couche 

intermédiaire qui lie les ondes entrantes et sortantes de deux interfaces diélectriques (𝛺1 

et 𝛺2 ) se présente par unquadripôle. Les couches extrêmes sont par contre traitées 

comme des dipôles. Les variables 𝑌̂1et 𝑌̂3sont les admittances de terminaisons exprimant 

les conditions de fermeture au-dessus et au-dessous du circuit. 

La relation entre les ondes dans le concept multicouche ne diffère pas de celle 

décrite pour le concept monocouche, à l’exception qu’il existe plus d’ondes 𝐴𝑖 et𝐵𝑖 et 

d’opérateurs de diffraction et de réflexion.  

Les relations entre les ondes dans le concept multicouche sont définies comme 

suit : 
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[
𝐵1 𝑥,𝑦

𝐵2 𝑥,𝑦
]
(𝑘)

= [𝑆̂𝛺1] ∙ [
𝐴1 𝑥,𝑦

𝐴2 𝑥,𝑦
]

(𝑘)

+ [
𝐵01

𝐵02
]                                                                                (eq. II-41) 

[
𝐵2 𝑥,𝑦

′

𝐵3 𝑥,𝑦
]

(𝑘)

= [𝑆̂𝛺 2] ∙ [
𝐴2 𝑥,𝑦

′

𝐴3 𝑥,𝑦
]

(𝑘)

                                                                                              (eq. II-42) 

[
𝐴1𝑚,𝑛

𝐴3𝑚,𝑛
]
(𝑘)

= [
𝛤̂1 0

0 𝛤̂3
] ∙ [

𝐵1 𝑚,𝑛

𝐵3 𝑚,𝑛
]
(𝑘−1)

                                                                                    (eq. II-43) 

[
𝐴2 𝑚,𝑛

𝐴2 𝑚,𝑛
′ ]

(𝑘)

= [𝛤̂𝑄] ∙ [
𝐵2 𝑚,𝑛

𝐵2 𝑚,𝑛
′ ]

(𝑘−1)

                                                                                           (eq. II-44) 

 

𝑆̂𝛺1: Opérateur de diffraction définit dans le domaine spatialau niveau de l’interface 

𝛺1. 

𝑆̂𝛺2 : Opérateur de diffraction définit dans le domaine spatial au niveau de 

l’interface 𝛺2 

𝛤̂1 : Opérateur de réflexion définit dans le domaine spectralau niveau du capot 

supérieur de la région 1. 

𝛤̂3 : Opérateur de réflexion définit dans le domaine spectral au niveau du capot 

inférieur de la région 3. 

𝛤̂𝑄: Opérateur admittance dutype quadripôle. 

L’équation (eq. II-41) et (eq. II-42) sont définies dans le domaine spatial au niveau 

des interfaces 𝛺𝑖, où les ondes 𝐴𝑖 et 𝐵𝑖 représentées dans la figure II. 14 (Boîte enfermant 

la structure DGS ), sont respectivement les ondes entrantes et sortantes de l’interface 𝛺𝑖.  

Tant dis que dans le domaine spectral, deux types d’hypothèses et donc d’équations 

sont possibles pour une configuration DGS dans un concept multicouche. Soit on se 

retrouve dans le cas du concept monocouche où les ondes sortantes de l’interface métallique 

vont rencontrer (eq. II-43) les éléments de terminaison de la boîte enfermant le circuit 

planaire (capot supérieur et inférieur), soit au contraire, ces ondes donnent naissance à 

celles excitant une autre interface métallique voisine (eq. II-44). La couche bornée par les 

deux interfaces métalliques (𝛺1, 𝛺2 ) est une couche intermédiaire caractérisée par son 

homogénéité, elle définit le substrat du circuit étudié, qui sera traité comme un quadripôle 

linéaire de liaison entre les ondes entrantes et sortantes de chacune des interfaces (𝛺1/2). 
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Ce quadripôle peut être considéré comme un opérateur admittance et le milieu 

diélectrique de permittivité relative 𝜀𝑟2 dans lequel transitent les ondes comme la longueur 

de ligne de transmission « 𝑙 ».  

Le quadripôle peut donc être envisagé comme une matrice chaîne reliant les champs 

et les courants de chaque interface. La connaissance des caractéristiques de quadripôle Q, 

nous permet de déterminer les relations entre les ondes dans le domaine modal (eq. II-44). 

 

 

Figure II. 16.  Modèle électrique de la deuxième couche diélectrique. 

 

La figure II. 16 présente le modèle électrique de la deuxième couche diélectrique. 

 

[
𝐸2

𝐽2
] = [

cosh (𝛾ℎ2) 𝑍𝑐𝑠𝑖𝑛ℎ(𝛾ℎ2)
sinh (γh2)

Zc
𝑐𝑜𝑠ℎ(𝛾ℎ2)

] [
𝐸2

′

−𝐽2
′ ]                                                                            (eq. II-45) 

 

La longueur de la ligne de transmission 𝑙 est équivalente à la hauteur du substrat 

ℎ2.  

Zc: Impédance caractéristique de la ligne de transmission. 

𝛾 : Constante de propagation le long de la ligne de transmission.  

L’éxpression de l’opérateur 𝛤̂𝑄 dans le domaine spectral prend la formule suivante : 
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[𝛤̂𝑄] = ∑ [
 𝑓𝑚,𝑛

𝛼 >
𝐴∙𝑠𝑖𝑛ℎ(𝛾𝑚,𝑛ℎ2)

𝐻
< 𝑓𝑚,𝑛

𝛼  |𝑓𝑚,𝑛
𝛼 >

2𝑍𝑐√𝑍01𝑍02

𝐻
< 𝑓𝑚,𝑛

𝛼 |

|𝑓𝑚,𝑛
𝛼 >

2𝑍𝑐√𝑍01𝑍02

𝐻
< 𝑓𝑚,𝑛

𝛼 |  𝑓𝑚,𝑛
𝛼 >

𝐴∙𝑠𝑖𝑛ℎ(𝛾𝑚,𝑛ℎ2)

𝐻
< 𝑓𝑚,𝑛

𝛼  
]𝑚,𝑛               (eq. II-46) 

Avec : 

 𝐴 = 𝑍𝑐
2 − 𝑍01𝑍02 

𝐻 = 2 ∙ 𝑍𝑐√𝑍01𝑍02 ∙ 𝑐𝑜𝑠ℎ(𝛾𝑚,𝑛ℎ2) + (𝑍𝑐
2 + 𝑍01 ∙ 𝑍02) ∙ 𝑠𝑖𝑛ℎ(𝛾𝑚,𝑛ℎ2) 

 

|𝑓𝑚,𝑛
𝛼 ⟩: fonctions des modes propres du boitier. 

 

II. 8. Comparaison de la vitesse de calcul 

L’approche itérative est caractérisée par sa rapidité d’exécution, due principalement 

à sa vitesse de calcul. Cet ajout est la conséquence de l’absence les inversions matricielles, 

remplacées par une description en pixels de l'interface contenant le circuit et à l'utilisation 

de la FMT. 

Afin de confirmer cet important avantage, une comparaison de nombre d'opérations 

entre la WCIP avec des méthodes numériques célèbres (la méthode des moments Mom et 

la méthode des différences finis FDTD) sera présenté. 

Nous considérons que N est le nombre de pixels sur l’interface 𝛺 et Niter le nombre 

d'itérations, le nombre total d'opérations pour une simulation de l’approche itérative est de 

[19] : 

 

𝑁𝑜𝑝−𝑊𝐶𝐼𝑃 = 𝑁𝑖𝑡𝑒𝑟 × 4. 𝑁(1 + 3. 𝑙𝑜𝑔2𝑁)                                                                              (eq. II-47) 

 

4.𝑁  opérations sont nécessaires dans le domaine spatial en raison de deux 

composantes à chaque pixel, tant dis que 12.N.logN opérations sont exécutées dans le 

domaine de la transformée de Fourier en mode et son inverse ( 𝐹𝑀𝑇 et 𝐹𝑀𝑇−1) et cela pour 

chaque  itération. 
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            Le nombre d’opérations correspondant à la méthode des moments (Mom) est 

calculé en utilisant la relation suivante : 

 

𝑁𝑜𝑝−𝑀𝑜𝑚 = (𝐾. 𝑃)3/3                                                                                                              (eq. II-48) 

 

P : est le nombre de cellules nécessaires pour décrire le domaine métallique de 

chaque interface. 

 Avec : 

𝐾: est le rapport entre la partie métallique de l'interface j et l’interface totale. 

On peut conclure que pour une grande structure métallisée (nécessitant un nombre 

significatif de cellules métalliques) (𝐾 < 10), le 𝑁𝑜𝑝−𝑊𝐶𝐼𝑃 est bien inférieur au 𝑁𝑜𝑝−𝑀𝑜𝑚. 

Dans le cas de la méthode des différences finies dans le domaine temporel (FDTD), 

le nombre d’opérations total à exécuter est donné par la formule suivante : 

𝑁𝑜𝑝−𝐹𝐷𝑇𝐷 = 𝑁 ∙ 𝑛𝑜𝑚𝑏𝑟𝑒 𝑑𝑒 𝑐𝑒𝑙𝑙𝑢𝑙𝑒𝑠 ∙ 𝑙𝑒 𝑛𝑜𝑚𝑏𝑟𝑒 𝑑𝑒 𝑝𝑎𝑠 𝑑𝑒 𝑡𝑒𝑚𝑝𝑠                            (eq. II-49) 

N est estimé à 80 opérations par cellule, par pas de temps. Notons que le pas de 

temps maximal a exploité, est limité par la limite de stabilité des équations de différences 

finies [20] : 

 

∆𝑡 ≤
1

𝑐
[

1

∆𝑥2 +
1

∆𝑦2 +
1

∆𝑧2]
1/2

                                                                                                           (eq. II-50) 

 

Où : c’est la vitesse de la lumière (300 000 000 m.sˉ1) et ∆𝑥 , ∆𝑦  et ∆𝑧  sont les 

dimensions de l'élément unitaire. 
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Figure II. 17.  Comparaison de nombre d’opérations entre WCIP, Mom et FDTD. 

 

Comme est bien montré sur la figure II. 17 : 

[100-500 cellules] : le nombre d’opérations calculé par l’approche itérative (Niter= 

200) est légèrement supérieur à la méthode des moments. Cependant, la FDTD et 

l’approche itérative (Niter= 700) ont présenté un nombre important de calcul d’opérations.  

[500-600 cellules] : le nombre d’opérations calculé par l’approche itérative (Niter= 

200) et la méthode des moments est le même, ce qui nous permet de constater que 

l’approche itérative (Niter= 200) et la méthode des moments ont la même vitesse 

d’exécution. En revanche, la FDTD et l’approche itérative (Niter= 700) ont montré toujours 

un nombre important de calcul d’opérations d’où une vitesse d’exécution moins faible. 

Au-delà de 600 cellules, l’approche itérative (Niter= 200) présente un nombre de 

calcul d’opérations beaucoup moins faible par rapport à la méthode des moments et la 

FDTD. Donc au -delà de 600 cellules, la méthode itérative (Niter= 200) devient plus rapide. 

Au tour de 1200 cellules, le nombre d’opérations exécuté par l'algorithme itératif 

(Niter= 700) est beaucoup moins faible que celui de la méthode des moments et de FDTD.  
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Nous constatons qu’au tour de 1200 cellules, la méthode WCIP devient plus rapide 

que la méthode des moments et la FDTD et d’où l’estimation du temps de calcul qui reste 

toujours moins faible. 

 

II. 9. Conclusion 

 

Le domaine de modélisation électromagnétique est enrichi par des nouvelles 

méthodes, où chacune se base sur une approche. Ces méthodes ont prouvé leur capacité 

de modéliser la plupart des circuits planaires. Cependant chacune a montré des 

limitations relatives à sa formulation et vis-à-vis à la nature de problème à résoudre. 

La méthode itérative basée sur le concept d’onde est une méthode d’analyse 

applicable à toutes les formes de structures. Son originalité est sa facilité de mise en œuvre 

due à l’utilisation des modes de boitier enfermant la structure a caractérisé et sa rapidité 

due essentiellement à l’exploitation de la FMT. Cette méthode contrairement aux diverses 

méthodes intégrales et différentielles, ne fait pas usage d’inversion matricielle. 

Elle est appliquée en espace guidé, elle nous permet de définir l’impédance vue par 

la source d’un guide d’onde rectangulaire comportant des discontinuités métalliques. Les 

paramètres Y et S de la structure à étudier placée dans un boîtier rectangulaire peuvent 

être aussi déterminés. 

Afin d’illustrer l’exactitude et la précision de l’approche itérative fréquentielle, nous 

consacrons le chapitre suivant à l’exposé de cette théorie sur différentes applications. 

L’analyse des différentes antennes de formes polygonales, avec des architectures 

plus au moins complexes sera présentée. Différentes comparaisons seront exhibées afin de 

valider les résultats issus de l’approche itérative. 
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III. 1.  Introduction 

Les communications sans fil constituent une véritable révolution dans la vie 

humaine, elles sont en mutation rapide avec la naissance de nouvelles bandes de 

fréquences. Le cadre normatif évolue rapidement et plusieurs technologies se développent 

en parallèle : Wi-Fi, Bluetooth, Zigbee, TETRA, WiMax, sans oublier l’infrarouge, chacune 

ayant ses points forts et ses domaines d’application privilégiés [1].  

Le standard Wimax (802.16) est constitué pour assurer une couverture théorique 

de 20 à 50 kilomètres avec un débit de jusqu’a 70 Mbits/s. Dans le tableau III.1, nous 

présentons quelques technologies sans fil les plus connues dans ce domaine, ainsi que leurs 

bandes de fréquences [2-5]. 

Dans le cadre de notre études, nous nous sommes intéressés à caractériser les 

circuits micro-onde dédiés aux applications sans fil à l’aide de la méthode numérique 

WCIP. Pour cela, nous allons présenter des différentes structures destinées aux 

applications : WiMAX et WLAN.  

Afin d’atteindre notre objectif, nous nous servirons de deux environnements de 

programmation différents : MATLAB et FORTRAN, afin d’implémenter l’algorithme 

itératif de la méthode intégrale WCIP. L’exploitation de ces deux logiciels nous a facilité 

la complémentarité entre les tâches. 

Dans le but d’analyser différents types de profils de circuits micro-ondes à base de 

la technologie micro-ruban, le présent chapitre sera consacré à l’application de la méthode 

WCIP dans son concept monocouches pour l’étude de différents circuits micro-ondes. 

Dans un premier temps, nous nous intéressons à l’analyse des antennes de formes 

arbitraires, avec des architectures plus au moins complexes. Nos analyses vont démarrer 

de l’antenne simple patch avec encoche arrivant jusqu’aux antennes complexes de formes 

polygonales. L’application de l’approche itérative dans son concept monocouche, nous a 

permis de schématiser le coefficient de réflexion S11, la phase et le Rapport d’Onde 

Stationnaire (ROS). 

L’objectif visé à travers l’analyse des structures complexes est d’examiner l’impact 

de forme arbitraire sur les performances de la méthode itérative ainsi de définir leurs 

champs d’applications et ces limitations. 

Dans un deuxième temps, nous nous intéressons à l’analyse des antennes multi-

bandes avec une fente de forme U. Cette contribution a pour but d’élargir le domaine 
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d’application de la méthode WCIP vers les antennes multi-bandes avec des fentes sur 

l’élément rayonnant.  

Les résultats obtenus de l’approche itérative seront validés par différentes 

comparaisons.  

La fin de ce chapitre sera consacrée à la présentation du prototype de notre propre 

antenne réalisée. La comparaison de coefficient de réflexion S11 mesuré et simulé (WCIP, 

CST, Mom) sera aussi figurée. 

 

Tableau III. 1. Applications sans fil. 

 

Application  Bande de fréquence 

IEEE 802.16 WiMax (bande inférieure) [2.5 - 2.8 GHz]  

IEEE 802.16 WiMax (bande centrale) [3.2 - 3.8 GHz]  

IEEE 802.16 WiMax (bande supérieure) [5.2 - 5.8 GHz]  

IEEE 802.11 WLAN 2.4 GHz [2.4 - 2.484 GHz]  

IEEE 802.11 WLAN 5.2 GHz [5.15 - 5.35 GHz]  

IEEE 802.11 WLAN 5.8-GHz [5.725 - 5.875 GHz]  

IEEE 802.11 b/g/j/a/h in WLAN [2.4 - 2.4835 GHz]  

IEEE 802.11 b/g/j/a/h in WLAN [4.9 - 5.1 GHz] 

IEEE 802.11 b/g/j/a/h in WLAN [5.15 - 5.35 GHz]  

IEEE 802.11 b/g/j/a/h in WLAN [5.7 - 5.9 GHz]  

Wi-Fi (802.11.b) [2.4000 - 2.4835 GHz]  

 

Bluetooth 

 

2.4 GHz 

UMTS [1920 - 170 MHz]  
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III. 2. Simulations et Résultats 

Le tableau ci-dessous, nous résume les caractéristiques générales de l’ordinateur 

exploité lors de nos simulations. 

 

Tableau III. 2. Caractéristiques de l'ordinateur utilisé lors de la simulation. 

 

Windows 8 

Processeur Intel (R) Core (TM), 64 bit i7-3632QM CPU@2.2 GHz 

RAM 6 GHz 

Type de système 64 bits 

III. 2. 1. Antenne patch avec encoche 

La figure III. 1 présente le masque avec les dimensions de l’antenne patch avec 

encoche proposée. Cette antenne est conçue pour fonctionner à la fréquence 2.3 GHz [2.3 -

2.4 GHz], destinée pour l’application WiMAX, en se basant sur la norme de communication 

IEEE std 802.16. 

L’élément rayonnant est imprimé sur le Rogers RO4003 de permittivité 

relative 𝜀𝑟=3.55, de hauteur h =1.58 mm et de tangente de perte 𝑡𝑔𝛿 = 0.0027. L’épaisseur 

du conducteur est de 0.05 mm.  

 

 

 

Figure III. 1. Masque de l’antenne patch avec encoche. 

mailto:CPU@2.2
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Le tableau III. 3 représente les différentes dimensions exploitées dans la conception 

de l’antenne patch avec encoche. 

 

Tableau III. 3. Dimensions de l’antenne patch avec encoche (Unité : mm) 

 

𝑊𝑓 𝑊 𝐿𝑓 𝑑 
 
𝑔 

 
𝐿 𝑊𝑔𝑛𝑑 𝐿𝑔𝑛𝑑 

3.5 35 30 10 5 35 55 85 

 

 

Afin d'analyser efficacement les performances de l’antenne patch avec encoche au 

moyen de l’approche itérative, une discrétisation de 64×64 pixels est exploitée, dont les 

dimensions élémentaires sont  ∆x = 1.3281 mm et ∆y=0.8593 mm.  

La figure III. 2 présente le schéma de discrétisation de l’antenne patch avec encoche 

dans le repaire Oxy. 

 

 

 

Figure III. 2. Schéma discrétisé en pixels de l’antenne patch avec encoche. 

 

 

La simulation des circuits électriques (hyperfréquence - R.F - basse fréquence ou 

autres) est une étape indispensable, elle nous permet de prévoir le comportement des 

paramètres électromagnétiques et électriques des circuits utilisés. Pour que tout circuit 

Substrat 

Métal 

Source 

𝒙 

𝒚 
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électrique soit exploitable, il faut que celui-ci présente un état stable durant sa simulation 

électromagnétique.  

L’approche itérative nous permet de vérifier la stabilité par l’étude de convergence 

de paramètres électriques en fonction de nombre d’itérations, nous devons notifier que la 

convergence signifie la stabilité de la densité de courant et le champ électrique dans 

chaque cellule de chaque sous-domaine constituant la structure étudiée [6]. 

La figure III. 3 représente la convergence de coefficient de réflexion S11 en fonction 

du nombre d’itérations. Nous l’avons étudiée au point de la fréquence de résonance et en 

dehors de la fréquence de résonance, donc deux différents cas se présentent selon la figure 

III. 3. 

 

 

 

Figure III. 3. Convergence de coefficient de réflexion de l’antenne patch   avec encoche 

en fonction de nombre d’itérations. 

                         (a) hors la fréquence de résonance, (b) à la fréquence de résonance. 

 

 

La courbe de la figure III. 3 (a) montre que la convergence de coefficient de réflexion 

S11 est atteinte assez rapidement, elle est atteinte à 450 itérations avec un temps de calcul 

de 34.60 s. En revanche et d'après la figure III. 3 (b), la convergence de coefficient de 
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réflexion S11 de l’antenne patch avec encoche à la fréquence de résonance n’a pu être 

atteindre et l’antenne nécessitera plus de 1000 itérations pour assurer sa stabilité. 

 

Le coefficient de réflexion S11 à l'entrée de l'antenne patch avec encoche est montré 

dans la figure III. 4. Le résultat de simulation obtenue par la WCIP est comparé à ceux 

obtenus par le CST Microwave Studio et la méthode des moments. 

 

 

Figure III. 4. Coefficient de réflexion S11 à l’entrée de l'antenne patch avec encoche. 

 

D'après la comparaison des résultats de coefficient de réflexion S11 illustrée par la 

figure III. 4, une bonne concordance est observée. L’analyse itérative a montré un pic de -

11.75 dB à 2.33 GHz, le CST Microwave Studio a fourni un pic de -23.21 dB à 2.31 GHz, 

un léger décalage est présenté par la méthode des moments, à la fréquence 2.32 GHz où 

on enregistre un pic de -13.78 dB. 

L’analyse itérative dans son concept monocouche, nous a permis de schématiser la 

phase ainsi que le rapport d’onde stationnaire (ROS). Ces derniers sont montrés par les 

figures III. 5 et III. 6, respectivement. 
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Figure III. 5. Phase réfléchie à l’entrée de l’antenne encoche. 

 

 

D’après la figure III. 5, on remarque qu’il y a une très bonne concordance entre 

l’analyse itérative, le CST et la méthode des moments.  

 

Le rapport d'onde stationnaire (R.O.S) sera schématisé sur la figure ci-dessous.  
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Figure III. 6. R.O.S à l’entrée de l’antenne patch avec encoche. 

 

D’après la figure III. 6, nous constatons que les ROS issus des trois techniques se 

concordent et sont inférieurs à 2. 

Le tableau III. 4 résume les fréquences de résonances obtenues par l’approche 

WCIP, CST et la méthode des moments, ainsi que l’erreur relative commise. Rapportons 

que dans toute pareille comparaison, les résultats obtenus par le logiciel CST Microwave 

studio seront considérés comme une référence. 

 

Tableau III. 4. Comparaison des performances de l’antenne patch avec 

encoche (WCIP, CST, Mom). 

Antenne patch avec encoche 

 
fréquence de résonance pic [dB] 

(à … GHz) 

 

Décalage (%) 

 

Approche WCIP -11.75 [dB] 

(à 2.33 GHz) 
0.8% 

CST 
-23.21 [dB] 

(à 2.31 GHz) 
 

Mom 
-13.78 [dB] 

(à 2.32 GHz) 
0.4% 
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D’après le tableau III. 4, nous constatons que l’erreur relative commise par 

l’approche WCIP et la méthode des moments est minime par rapport au CST Microwave 

studio, ce qui nous a permis de vérifier l’exactitude de l’analyse itérative appliquée à 

l’antenne patch avec encoche proposée. 

III. 2. 2. Antenne patch escalier dans la bande [1-10 GHz] 

Dans l’objectif de concevoir des antennes assez complexes de point de vue 

architecture, nous proposons l’antenne patch escalier. L’antenne proposée est conçue sur 

Taconic TLT-6. Le diélectrique a une permittivité relative 𝜀𝑟 = 2.2 et 𝑡𝑔𝛿 = 0.0019. 

L'épaisseur est de 0.8 mm. L’antenne est alimentée par une ligne micro-ruban d'impédance 

caractéristique de 50 Ω. 

 

La figure III. 7 schématise le masque avec les dimensions de l’antenne patch 

escalier. 

 

 

Figure III. 7. Masque de l’antenne patch escalier. 

 

Dans le tableau III. 5, nous reportons les dimensions de la deuxième antenne 

proposée. 
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Tableau III. 5. Dimensions de l’antenne patch escalier (Unité : mm). 

 

𝑊𝑓 𝑊1 𝑊2 𝑊3 𝑊 𝑊𝑔𝑛𝑑 𝐿𝑓 𝐿1 𝐿2 𝐿3 𝐿 𝐿𝑔𝑛𝑑 

2 2 2 2 16 32 6 2 2 2 10 20 

 

 

 Comme est bien montré dans la figure III. 8, un maillage de 64×64 pixels est utilisé 

pour s’approcher des vraies dimensions de la structure d’antenne patch escalier. Les 

dimensions élémentaires exploitées sont  ∆x= 0.3125 mm et ∆y=0.5 mm. 

 

 

 

Figure III. 8. Schéma discrétisé en pixels de l’antenne patch escalier. 

 

Afin de vérifier les conditions aux limites imposées par l’approche itérative, nous 

présentons en 3-D le champ 𝐸𝑥 et la densité de courant électrique 𝐽𝑥 dans la figure III. 9. 
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Figure III. 9. Présentation en 3D du champ électrique 𝐸𝑥 et la densité de courant 

électrique 𝐽𝑥 à 5 GHz. 

 

La figure III. 9, nous permet de confirmer que le champ électrique 𝐸𝑥 est nul et la 

densité de courant électrique 𝐽𝑥 est différente de zéro sur le métal.  

Cependant le champ électrique 𝐸𝑥 est non nul et la densité de courant électrique 𝐽𝑥 

est nulle sur le diélectrique. 

La figure III. 10 présente la convergence de l’admittance d’entrée Y11 en fonction 

de nombre d’itérations. L’étude de convergence de l’antenne patch escalier est menée au 

point 5 GHz. 
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Figure III. 10. Convergence d’admittance d’entrée 𝑌11en fonction de nombre d’itérations. 

 

 

D’après les courbes illustrées par la figure III. 10, l’admittance d’entrée de 

l’antenne patch escalier se converge autour de 400 itérations, avec un temps de calcul 

estimé à 27.85 s. 

La figure III. 11 présente le coefficient de réflexion S11 obtenu par la méthode WCIP 

ainsi qu’une comparaison avec le CST et la méthode des moments dans la bande de 

fréquences [1-10 GHz]. 
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Figure III. 11. Coefficient de réflexion S11 à l’entrée de l’antenne patch escalier.  

 

 

Comme est démontré dans la figure III. 11, une bonne cohérence est observée entre 

l’approche itérative et les résultats obtenus par le CST et la méthode des moments.  

D'après la figure ci-dessus, nous observons une bonne adaptation dans la bande de 

fréquences de [1-10 GHz], nous enregistrons un pic de l'ordre de -24.01 dB à 8.55 GHz 

délivré par l’approche itérative, le simulateur 3D CST a présenté un pic de -28.43 dB à 

8.67 GHz ainsi qu’un pic de -26.09 dB à 8.77 GHz délivré par la méthode des moments. Un 

faible décalage de fréquence est enregistré entre les résultats de comparaison de coefficient 

de réflexion S11. 

La phase réfléchie à l’entrée de l’antenne patch escalier est schématisée par la 

figure III. 12.  
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Figure III. 12. Phase réfléchie à l’entrée de l’antenne patch escalier. 

 

 

D’après la figure III. 12, on remarque qu’il y a une très bonne concordance entre la 

méthode WCIP, CST et la méthode des moments. Notons aussi, que la phase réfléchie à 

l’entrée d’antenne patch escalier est nulle pour les trois simulations, ce qui confirme une 

idéale adaptation. 

Dans la figure III. 13, nous schématisons le rapport d'onde stationnaire (R.O.S) 

issue de l’approche itérative, CST et la méthode des moments. D’après la figure ci-dessous, 

nous constatons que les trois rapports se concordent et sont assez proches de l’unité.   
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Figure III. 13. R.O.S à l’entrée de l’antenne patch escalier. 

 

Le tableau III. 6 présente les fréquences de résonances obtenues par l’approche 

WCIP, CST et la méthode des moments, ainsi que les erreurs relatives commises.  

Tableau III. 6. Comparaison des performances de l’antenne patch escalier 

(WCIP, CST, Mom) 

 

Antenne patch escalier 

 

 

fréquence de résonance pic [dB] 

(à … GHz) 

 

Décalage (%) 

 

Approche WCIP -24.01 [dB] 

(à 8.55 GHz) 
1.39% 

CST -28.43 [dB] 

(à 8.67 GHz) 
 

Mom 
-26.09 [dB] 

(à 8.77 GHz) 
1.14% 

 

Le tableau III. 6 présente une évaluation des performances de l’antenne patch 

escalier en termes de fréquences de résonances. L’approche WCIP et la méthode des 
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moments ont présenté des erreurs acceptables par rapport à CST Microwave studio, ce qui 

nous a permis de vérifier une deuxième fois l’exactitude de l’analyse itérative appliquée. 

Par ailleurs, l’antenne patch escalier est mise en évidence en comparant les 

résultats des coefficients de réflexions S11 obtenus par l’approche itérative (WCIP) et ceux 

obtenus par : CST basé sur la technique d'intégration finie FIT, Momentum d’Aligent qui 

utilise la méthode des moments. 

 

III. 2. 3. Antenne patch papillon escalier 

Dans cette section, une autre forme d’antenne sera traitée, il s’agit de l’antenne 

patch papillon escalier. Le masque de cette dernière est illustré par la figure III. 14.  

L’antenne proposée est conçue sur le FR4, de permittivité relative 𝜀𝑟= 4.3 et 𝑡𝑔𝛿= 

0.025. L'épaisseur du substrat est de 1.58 mm. L’antenne est alimentée par une ligne 

micro-ruban d'impédance caractéristique de 50 Ω. Cette antenne est conçue pour être 

destinée à l’application WiMAX [5.2-5.8 GHz]. 

 

 

Figure III. 14. Masque de l’antenne patch papillon escalier. 

 

 

Dans le tableau III. 7, nous reportons les dimensions de l’antenne proposée. 
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Tableau III. 7. Dimensions de l’antenne patch papillon escalier (Unité : mm). 

𝑊𝑓 𝑊1 𝑊2 𝑊3 𝑊𝑔𝑛𝑑 𝐿𝑓 𝐿1 𝐿2 𝐿3 𝑔 𝐿𝑔𝑛𝑑 

3 7 7 3 59 10 4.5 4 4 1 53 

 

L’antenne patch papillon escalier est synthétisée en utilisant un maillage de 64×64 

pixels, dont les dimensions élémentaires sont ∆x = 0.8281 mm et ∆y = 0.9218 mm. Le 

schéma de discrétisation est décrit dans la figure IV.15. 

 

 

 

Figure III. 15. Schéma discrétisé en pixels de l’antenne patch papillon escalier. 

 

Nous présentons dans la figure III. 16, les coefficients de réflexion S11 dans la bande 

de fréquences [4.4-6 GHz], issus par l’approche itérative et le CST Microwave studio, 

respectivement. 
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Figure III. 16. Coefficient de réflexion S11 à l’entrée de l’antenne patch papillon 

escalier. 

 

 

D’après les résultats de coefficient de réflexion S11 présentés ci-dessus, nous 

constatons un bon accord entre l’approche itérative et la simulation électromagnétique de 

CST. La résonance de l’antenne patch papillon escalier est correctement prédite à 5.5 GHz 

par l’approche itérative avec un coefficient de réflexion de l’ordre de -19.85 dB, avec un 

minime décalage enregistré par le CST, à la fréquence 5.49 GHz avec un pic de -17.52 dB. 

 

La phase réfléchie à l’entrée de l’antenne patch papillon escalier ainsi que le ROS 

sont représentés par les figures III. 17, III. 18, respectivement. 
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Figure III. 17. Phase réfléchie à l’entrée de l’antenne patch papillon escalier. 

 

 

Figure III. 18. R.O.S à l’entrée de l’antenne patch papillon escalier. 
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D’après les résultats présentés dans les deux figures III. 17, III. 18, on note un 

assez bon accord entre la méthode WCIP et la simulation électromagnétique CST. 

Le tableau III. 8, nous présente un résumé des performances de l’antenne patch 

papillon escalier. 

Tableau III. 8. Comparaison des performances de l’antenne patch papillon 

escalier (WCIP, CST) 

 

Antenne patch papillon escalier 

 

  
Fréquence de résonance pic [dB] 

(à … GHz) 

 

Décalage (%) 

Approche WCIP 
-19.85 dB 

(à 5.5 GHz) 

 

 
0.1 % 

CST 

-17.52 dB 

(à 5.49 GHz) 

 

Comme est bien illustré dans tableau III. 8, le décalage fréquentiel enregistré entre 

l’approche WCIP et le CST est trop faible de l’ordre 0.1%. 

 

III. 2. 4. Antenne patch micro-ruban 

L’antenne patch micro-ruban présenté par la figure III. 19, est proposée par 

Ogunlade Michael Adegoke, Ismael Saad Eltoum dans [7]. Cette structure d’antenne a été 

conçue pour l’application WLAN, en se basant sur la norme de communication IEEE 

802.11b.  

L’antenne est implémentée sur l’époxy de permittivité relative 𝜀𝑟= 2.54, de hauteur 

h = 1.6 mm et de tangente de perte 𝑡𝑔𝛿 = 0.019. L’antenne est alimentée par une ligne 

microruban d'impédance caractéristique de 50 Ω. 

 

L’analyse de ces performances a été accomplie au moyen du simulateur 3D HFSS, 

ou l’antenne a présenté un pic de -29.6925 dB à 2.4600 GHz [7]. Notre but est d’analyser 

une deuxième fois l’antenne patch micro-ruban par l’approche itérative, afin de confirmer 

que la WCIP est un outil fiable de simulation. 



CHAPITRE III 
APPLICATION DE LA METHODE WCIP POUR LES CIRCUITS MONOCOUCHES : 

 RESULTATS ET DISCUSSIONS 

 

81 

 

 

 

 

Figure III. 19. Masque de l’antenne patch micro-ruban. 

 

Le tableau III. 9 représente les différentes dimensions de l'antenne patch micro-

ruban, qui seront utilisées lors de différentes simulations. 

 

Tableau III. 9. Dimensions de l'antenne patch micro-ruban (Unité : mm). 

 

𝑊0 𝑊1 𝑊2 𝐿0 
 

𝐿1 
 

𝐿2 𝑊𝑔𝑛𝑑 𝐿𝑔𝑛𝑑 

37.26 1.1 2.98 28 17.45 15 17.45 91.22 

 

 

La structure antenne patch micro-ruban est synthétisée à l’aide d’un maillage de 

64×64 pixels dont les dimensions élémentaires sont  ∆x=1.4253 mm et  ∆y=0.8437 mm.  

 

La discrétisation de plan du circuit est donnée par la figure III. 20. 
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Figure III. 20. Schéma discrétisé en pixels de l’antenne patch micro-ruban. 

Après la discrétisation de l’antenne patch micro-ruban, nous passerons à l’étude de 

convergence de coefficient de réflexion S11, cette dernière est menée au point 1.75 GHz. Le 

processus itératif est atteint à 200 itérations avec un temps de calcul de 14.50 s. 

 

 
 

Figure III. 21. Convergence de coefficient de réflexion S11 de l’antenne patch      

microruban en fonction de nombre d’itérations. 
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Le coefficient de réflexion S11 à l'entrée de l'antenne patch micro-ruban est montré 

par la figure II. 22. Le résultat obtenu par la WCIP est comparé à ceux obtenus par le CST 

Microwave Studio et la méthode des moments. 

 

 

 

Figure III. 22. Coefficient de réflexion S11 à l’entrée de l’antenne patch microruban.  

 

D'après la figure II. 22, nous constatons un bon accord entre l’analyse itérative et 

les simulations électromagnétiques (CST et la méthode des moments).  

 

La présentation du coefficient de réflexion S11 a montré l’apparition d’un pic de -

25.31 dB par l’approche itérative à la fréquence 2.42 GHz et -30.40 dB à la fréquence 2.40 

GHz par le CST. Cependant la méthode des moments a fourni un pic de -22.24 dB à 2.45 

GHz. Nous constatons une idéale adaptation à l’entrée de l’antenne patch micro-ruban, 

puisque le niveau d’amplitude présenté par les trois techniques est inférieur à -20 dB. 

La phase réfléchie à l’entrée de l’antenne patch micro-ruban ainsi que le ROS sont 

représentés par les figures III. 23, III. 24, respectivement.  
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Figure III. 23. Phase réfléchie à l’entrée de l’antenne patch micro-ruban. 

 

 

 

Figure III. 24. R.O.S à l’entrée de l’antenne patch micro-ruban. 
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L’observation des résultats de simulations montrée par les figures III. 23, III. 24, 

présente un bon accord entre les trois outils de simulations. La phase réfléchie à l’entrée 

de l’antenne patch micro-ruban est nulle pour les trois méthodes, ce qui prouve qu’il y a 

une bonne adaptation à la fréquence de résonance. Notons aussi que les ROS issus des 

trois outils de simulations se concordent et sont proches de l’unité.   

Le tableau III. 10 présente un résumé de performance de l’antenne patch micro-

ruban. L’analyse itérative a donné une erreur relative très faible de 0.8 %.  

Toutefois la méthode des moments a présenté une erreur un peu plus élevée, qui 

est évaluée à 2 %. 

Tableau III. 10. Comparaison des performances de l’antenne patch micro-

ruban (WCIP, CST, Mom) 

 

Antenne patch micro-ruban 

 
Fréquence de résonance pic [dB] 

(à … GHz) 

 

Décalage (%) 

 

Approche WCIP 
-25.31 [dB] 

(à 2.42 GHz) 
0.8 % 

CST 
-30.40 [dB] 

(à 2.40 GHz) 
 

Mom 
-22.24 [dB] 

(à 2.45 GHz) 
2 % 

 

III. 2. 5. Antenne patch fractale escalier avec fente 

Dans le but de confirmer l’efficacité ainsi que la précision de l’approche itérative 

par rapport aux structures complexes, nous proposons d’analyser l’antenne patch fractale 

avec fente de forme I dans l’élément rayonnant. L’antenne proposée est conçue sur le 

Taconic TLT-6, avec une permittivité relative 𝜀𝑟 de 2.65. La tangente de perte est de 0.025 

et l'épaisseur du substrat h est de 0.8 mm. 

L’épaisseur du conducteur est de 0.035 mm. L’antenne patch fractale escalier avec 

fente de forme I est alimentée par une ligne micro-ruban d'impédance caractéristique de 

50 Ω. La figure III. 25 présente le masque avec les dimensions de l’antenne proposée. 
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Figure III. 25. Masque de l’antenne patch fractale escalier avec fente. 

 

Le tableau III. 11 présente les dimensions de l’antenne fractale escalier avec fente 

proposée. 

 

Tableau III. 11. Dimensions de l'antenne fractale escalier avec fente (Unité :mm) 

 

𝑊𝑓 𝑊0𝑡 𝐿1 𝐿2 𝐿3 𝐿4 𝐿5 𝐿6 𝐿21 𝐿31 𝐿41 𝐿0𝑡 𝐿𝑓 

2 1 16 2 2 2 1 10 2 2 2 2.25 6 

 

La figure III. 26 présente le schéma de discrétisation de l’antenne patch fractale 

escalier. Rapportons qu’un maillage de 64×64 est exploité pour se rapprocher des vraies 

dimensions. Les dimensions élémentaires sont de ∆𝑥 = 0.3125 mm et ∆𝑦 = 0.5 mm. 
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Figure III. 26. Schéma discrétisé en pixels de l’antenne patch fractale escalier avec 

fente. 

 

L’étude de convergence de coefficient de réflexion S11 en fonction de nombre 

d’itérations est présentée par la figure ci-dessous. L’étude de l’antenne est menée au point 

11 GHz, notons que le processus itératif a montré une rapide convergence et qui s’est 

arrêté après 200 itérations avec un temps de calcul de 17.04 s. 

 

 

 

Figure III. 27. Convergence de coefficient de réflexion S11 de l’antenne patch fractale 

escalier avec fente en fonction de nombre d’itérations. 
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Nous présentons dans la figure III. 28, les trois tracés du coefficient de réflexion S11 

en fonction de la fréquence [10-14 GHz]. 

 

 

Figure III. 28. Coefficient de réflexion S11 à l’entrée de l’antenne patch fractale escalier 

avec fente. 

 

 D'après les résultats de simulations de coefficients de réflexions S11, un assez bon 

accord est observé entre les trois outils de simulations. L’analyse itérative a présenté une 

fréquence de résonnance à 12.59 GHz avec une puissance réfléchie de -15.72 dB. Le CST 

Microwave Studio a montré une fréquence de résonnance à 12.47 GHz avec une amplitude 

de -17.18 dB. Cependant, un pic est apparu à 12.80 GHz avec une atténuation de -30.63 

dB avec la méthode des moments. 

 

Comme est bien illustré dans la figure III. 28, un petit décalage est enregistré 

entre les trois résultats. 

 

La phase réfléchie à l’entrée de l’antenne patch fractale escalier ainsi que le ROS 

sont représentés par les figures III. 29, III. 30, respectivement.  

D’après les deux figures présentées ci-dessous, nous constatons un assez bon accord 

entre les trois outils de simulations. 
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Figure III. 29. Phase réfléchie à l’entrée de l’antenne patch fractale escalier. 

 

 

Figure III. 30. R.O.S à l’entrée de l’antenne patch fractale escalier. 
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Le résumé des performances de l’antenne patch fractale escalier est montré dans 

le tableau III. 12. 

Tableau III. 12. Comparaison des performances de l’antenne patch fractale 

escalier avec fente (WCIP, CST, Mom). 

 

Antenne patch fractale escalier avec fente 

 

 

fréquence de résonance pic [dB] 

(à … GHz) 
 

Décalage (%) 

 

Approche WCIP 
-15.72 [dB] 

(à 12.59 GHz) 
0.9% 

CST 
-17.18 [dB] 

(à 12.47 GHz) 
 

Mom 
-30.63 [dB] 

(à 12.80 GHz) 
1.6% 

  

Comme est bien indiqué dans le tableau ci-dessus, la WCIP a montré une erreur 

relative plus faible que celle présentée par la méthode des moments. Une différence de 

0.7% est estimée entre la WCIP et la méthode des moments. 

 

III. 2. 6. Antenne patch fractale 

En vue d’affirmer l’exactitude ainsi que la précision de l’approche itérative et pour 

éliminer toutes incertitudes, nous nous sommes intéressés à accomplir des comparaisons 

avec des mesures existant dans des travaux scientifiques antérieurs. 

 

Le masque et le prototype d’antenne patch fractale sont montrés par la figure III. 

31. L’antenne a été implémentée sur le FR4 de permittivité diélectrique 𝜀𝑟= 4.7, avec une 

tangente de pertes 𝑡𝑔𝛿 = 0.019. Cette dernière a été réalisée dont l’objectif de l’intégrer 

dans un circuit redresseur afin de développer une compacte rectenna, capable de récolter 

de l’énergie [8]. L’antenne patch fractale a été mesurée à l’aide de l’analyseur vectoriel de 

réseau N5230A [8]. 
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(a) (b) 

Figure III. 31. (a) Prototype réalisé de l’antenne fractale rapportée dans [8], (b) Masque 

de l’antenne patch fractale (Unité : mm). 

 

La discrétisation de l’antenne patch fractale a requis un maillage de 128×128 pixels, 

avec les dimensions élémentaires de ∆𝑥 = 0.4143 et ∆𝑦 = 0.3646 mm 

 

La figure ci-dessous illustre le schéma de discrétisation de l’antenne patch fractale 

dans le repaire xOy. 

 

 

Figure III. 32. Schéma discrétisé en pixels de l’antenne patch fractale. 

𝒙 

𝒚 
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L’étude de convergence du module de coefficient de réflexion S11 est présentée par 

la figure III. 33. Le processus itératif est arrêté à 1500 itérations, avec un temps de calcul 

de 2 mn. Rapportons que la stabilité de circuit étudié a nécessité un temps assez important, 

par rapport aux circuits étudiés précédemment.  

Nous justifions cette augmentation par la complexité et la nature d’architecture 

d’antenne étudiée. 

 

 

 

Figure III. 33. Convergence du module de coefficient de réflexion S11 de l’antenne patch 

fractale en fonction de nombre d’itérations. 

 

La figure ci-dessous présente le coefficient de réflexion S11 à l’entrée de l’antenne 

patch fractale dans la bande de fréquence [1-5 GHz]. Une comparaison avec la mesure 

rapportée dans [3] est présentée par la figure III. 34. 
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Figure III. 34. Comparaison de coefficient de réflexion S11 mesuré et simulé à l’entrée de 

l’antenne patch fractale. 

 

 

L’observation des résultats obtenus en termes de coefficient de réflexion S11 dans la 

bande [1-5 GHz], fait apparaître un excellent bon accord avec un niveau et une forme 

similaire. L’analyse de l’antenne patch fractale au moyen de l’approche itérative a 

présenté un pic de l’ordre de -20.26 dB à 2.42 GHz. En revanche, la mesure a montré une 

résonance à 2.45 GHz de -21.2 dB. Un très faible décalage est enregistré durant la 

comparaison des résultats. 

 

La figure III. 35 présente la comparaison des ROS (WCIP- Mesure) dans la bande 

de fréquence [2-5 GHz]. 
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Figure III. 35. Comparaison de ROS mesuré et simulé de l’antenne patch fractale. 

 

Le ROS issu de l’approche itérative ainsi celui mesuré dans [8], se varient dans la 

bande de fréquence [2-5 GHz]. À partir de la figure III. 35, les ROS sont évalués à 1.308 

et 1.03 aux fréquences 2.42 et 2.45 GHz, respectivement.  Un bon accord avec un niveau 

et une forme similaire sont aussi observés. 

 

Les figures III. 36 et III. 37 schématisent les courbes d'impédances (partie réelle- 

partie imaginaire) simulée et mesurée dans la bande de fréquence [1-5 GHz].  
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Figure III. 36. Comparaison de la partie réelle de l’impédance mesurée et simulée 

d’antenne patch fractale. 

 

 

 

Figure III. 37. Comparaison de la partie imaginaire de l’impédance mesurée et simulée 

de l’antenne patch fractale. 
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𝑓𝑚𝑒𝑠𝑢𝑟𝑒 = 2.45 𝐺𝐻𝑧, 𝑟𝑒(𝑍) = 49.11 𝑂ℎ𝑚 

 

𝑓𝑊𝐶𝐼𝑃 = 2.42 𝐺𝐻𝑧, 𝑖𝑚𝑔(𝑍) = 0.71 𝑂ℎ𝑚 

 
𝑓𝑚𝑒𝑠𝑢𝑟𝑒 = 2.45 𝐺𝐻𝑧, 𝑖𝑚𝑔 (𝑍) = 0.68 𝑂ℎ𝑚 
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D’après les résultats obtenus, les parties réelles de l'impédance 𝑍11 sont dans les 

alentours de 50 Ω et les imaginaires de l'ordre de 0. Rapportons qu’une très bonne 

cohérence est observée. 

Le tableau ci-dessous, nous présente la synthèse des performances de l’antenne 

fractale analysée. 

Tableau III. 13. Comparaison des performances de l’antenne fractale  

(WCIP, Mesure) 

 Antenne patch fractale 

 WCIP Mesure [8] Décalage (%) 

 
fréquence de résonance pic [dB] 

(à … GHz) 

 

-20.26 dB 

(à 2.42 GHz) 

-21.2 dB 

(à 2.45 GHz) 
1.23 % 

ROS 1.308 1.03 23.78 % 

Réelle (Z11) 49.11 𝛺 48.50 𝛺 1.24 % 

Imaginaire (Z11) 0.71 𝛺 0.68 𝛺 4.31 % 

 

III. 2. 7. Antennes multi-bandes avec fentes de formes U 

Dans la partie précédente de présentation des résultats, nous avons visé les 

antennes mono-bandes de structures complexes, afin d’approuver ainsi qu’affirmer la 

robustesse et la précision de l’approche itérative par rapport à ce type de structures.  

Dans la deuxième partie de ce chapitre, nous allons profiter des avantages fournis 

par l’approche itérative pour analyser les antennes multi-bandes, avec des fentes de 

formes U implémentées sur les éléments rayonnants. 

Cette deuxième partie est divisée elle-même en deux parties : la première partie 

présente des comparaisons entre l’approche itérative, la méthode des moments et le 

logiciel CST Microwave studio.  Rapportons que dans l’objectif de rendre ces comparaisons 

plus crédibles, nous avons opté le logiciel CST Microwave studio comme outil de référence, 

puisque c’est un simulateur puissant en 3D.  

Dans la deuxième partie, nous présentons une comparaison avec la mesure 

rapportée dans [10]. 
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La figure III. 38 présente les masques et les schémas de discrétisation des 

différentes antennes multi-bandes.  Comme est bien montré, des fentes de formes U sont 

implémentées sur les éléments rayonnants. Rapportons que les antennes visées à être 

analysé par l’approche itérative varient dans leurs structures, du simple au complexe. 

Les éléments rayonnants avec des fentes de formes U sont implémentées sur le FR4 

de permittivité relative 𝜀𝑟 = 4.4, d’épaisseur h =1.2 mm. Les différentes structures 

d’antennes sont alimentées par une ligne micro-ruban d'impédance caractéristique de 50 

Ω. Ces dernières ont été proposées par S. Arif et al. dans [9], dédiées au WiMAX IEEE 

802.16 et la prochaine génération d'applications de réseau sans fil. 

 

 
  

 

(a) (b) (c) 

Figure III. 38. Masques et schémas discrétisés en pixels des différentes antennes avec 

fentes de formes U. 
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III. 2. 7. 1. Antenne patch avec une simple fente de forme U 

Le premier exemple présente une simple antenne patch dont une fente U est 

insérée au centre de patch. 

L’approche itérative a disposé de 250 itérations pour assurer la stabilité de 

l’antenne patch avec une simple fente U. Le temps de calcul fournit est de 20.10 s. 

La figure III. 39 présente la comparaison des modules de coefficients de réflexions 

S11 obtenus par l’approche WCIP, CST et la méthode des moments (Mom) dans la bande 

de fréquence [2-6 GHz]. 

 

 

Figure III. 39. Comparaison du coefficient de réflexion S11 à l’entrée de l’antenne avec 

une simple fente de forme U entre WCIP,CST et Mom. 

 

D’après les résultats schématisés dans la figure ci-dessus, nous observons un bon 

accord entre les trois outils de simulations, à l'exception de certaines bandes de fréquences. 

Dans [4], où le moyen de simulation est la méthode des moments (Mom), seulement 

deux fréquences de résonance ont été présentées. L’analyse par l’approche itérative et le 

simulateur électromagnétique CST de la structure d’antenne considérée, a montré plus de 

deux fréquences de résonance, comme est bien illustré dans la figure III. 39. 
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Pour la première fréquence de résonance, un pic de -15.83 dB à 2.32 GHz est apparu 

par la méthode WCIP. Un faible décalage est mentionné par CST et la méthode des 

moments (Mom), nous avons enregistré -10.13 dB à 2.27 GHz et -20.791 dB à 2.334 GHz, 

respectivement.  

Pour la deuxième fréquence de résonance, l’approche itérative a présenté deux pics 

successifs, à 3.60 GHz et 3.78 GHz avec des atténuations de -11.79 dB, -34.63 dB, 

respectivement. Le simulateur CST a délivré deux fréquences de résonances à 3.51 GHz 

et à 3.68 GHz avec des atténuations de -15.40 dB et de -19.67 dB, respectivement.  

Cependant, la méthode des moments (Mom) a présenté un seul pic à 3.844 GHz 

avec une atténuation de -23.535 dB.  

La troisième fréquence de résonance est produite à 5.44 GHz avec une amplitude 

de -22.85 dB en utilisant l’approche itérative, un faible décalage est enregistré par le CST, 

qui a présenté une résonance à 5.34 GHz avec une atténuation de -17.68 dB. Toutefois la 

méthode des moments n’a montré aucune fréquence de résonance. 

 

III. 2. 7. 2. Antenne avec une fente de forme U couplée 

 

Le deuxième exemple à traiter est l’antenne patch avec une fente U. Cette structure 

est parmi les bons exemples qui contribuent à prouver l’avantage de la WCIP, qui tient en 

compte d’effet de couplage. 

Pour cette structure d’antenne, l’approche itérative a utilisé 250 itérations pour 

atteindre la convergence, avec un temps de 19.20 s. 

 

La figure III. 40 présente la comparaison des modules de coefficients de réflexions 

S11 obtenus par l’approche WCIP, CST et la méthode des moments (Mom) dans la bande 

de fréquence [2-6 GHz]. 
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Figure III. 40. Comparaison du coefficient de réflexion S11 à l’entrée de l’antenne avec 

une fente de forme U couplée entre WCIP, CST et Mom. 

 

L’antenne patch avec une fente de forme U couplée est conçue pour fonctionner à 

4.708 GHz, comme est bien rapporté dans [8]. Cependant, l’analyse de cette dernière au 

moyen de l’approche itérative et le simulateur CST ont donné des pics à 4.66 GHz, 4.58 

GHz, avec des atténuations de -18.11 dB, -14.85 dB, respectivement. Rapportons qu’un 

très bon accord est observé entre les trois outils de simulations. 

 

III. 2. 7. 3. Antenne avec double fente de forme U couplée 

Le troisième exemple à traiter est l’antenne patch avec double fente de forme U 

couplée, comme son nom l’indique cette antenne contient deux fentes de formes U, 

connectées entre elles par un pont. L’étude de convergence de cette structure a nécessité 

350 itérations pour assurer sa stabilité. Le temps de calcul fournit est de 28.56 s.  

Rapportons que le nombre d’itérations exploité a augmenté par rapport aux deux 

structures précédentes. Cette augmentation est due principalement à la complexité de 

l'antenne étudiée. 
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La figure III. 41 présente la comparaison des modules de coefficients de réflexions 

S11 obtenus par l’approche WCIP, CST et la méthode des moments (Mom) dans la bande 

de fréquence [2-6 GHz]. 

 

Figure III. 41. Comparaison du coefficient de réflexion S11 à l’entrée de l’antenne avec 

double fente de forme U couplée entre WCIP, CST et Mom. 

 

La courbe de coefficient de réflexion S11 présenté par S. Arif et al. dans [9], où l’outil 

de simulation est la méthode des moments a fait apparaitre trois fréquences de résonances 

dans la bande de fréquence [2-6 GHz]. 

L’analyse de l’antenne considérée par l’approche itérative, ainsi le simulateur CST, 

a présenté un bon accord par rapport au résultat issu de la méthode des moments. 

 Pour la première fréquence de résonance, la méthode des moments (Mom) a 

présenté un pic de -9.22 dB à 2.47 GHz. En revanche, avec l’analyse itérative un pic de -

15.38 dB est apparu à la fréquence 2.46 GHz et 2.488 GHz avec une atténuation de -17.619 

dB avec le CST. 

Rapportons qu’un excellent bon accord est enregistré avec un très faible décalage 

lors de la comparaison des résultats de la première fréquence de résonance. 
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Pour la deuxième fréquence de résonance, un décalage entre l'approche itérative, 

CST et la méthode des moments est observé. Notons que ce décalage est la conséquence 

des différentes formulations et méthodologies des trois techniques exploitées. 

La méthode WCIP, nous a permis d’avoir un pic de -26.14 dB à 3.09 GHz, le CST et 

la méthode des moments ont fourni des pics à 3.21 GHz, 3.293 GHz avec des atténuations 

de -27.23 et -17.739 dB, respectivement. 

Concernant la troisième fréquence de résonance, un pic d'environ -10 dB est apparu 

à 5.19 GHz avec la méthode WCIP. Le CST et la méthode des moments ont présenté des 

pics à 5.21 GHz et à 5.333 GHz avec des atténuations de -14.76 dB et -16.623 dB, 

respectivement. Notons qu’un excellent bon accord est enregistré entre le CST et l’analyse 

itérative. En revanche nous avons enregistré un minime décalage par la méthode des 

moments.  

 

Le tableau III. 14 présente la synthèse des performances des différentes antennes 

multi-bandes avec fente de forme U.  

 

Tableau III. 14. Comparaison des performances d’antennes multi-bandes 

avec fente de forme U (WCIP, CST, Mom). 

 

 

 

 

 Antenne avec une simple fente de forme U  

 
Pic [dB] 

(à … GHz) 

Décalage  

(%) 

Pic [dB] 

(à… GHz) 

Décalage  

(%) 

Pic [dB] 

(à …. GHz) 

Décalage  

(%) 

Approche WCIP 
-15.83 [dB] 

(à 2.32 GHz) 

 

2.17 % 

-11.79[dB]  

(à 3.60 GHz) 

-34.63 [dB]  

(à 3.78 GHz) 

 

 

 

 

 

2.53 % 

2.68 % 

-22.85 [dB]  

(à 5.44 GHz) 

 

 

 

 

 

1.85 % 

 

CST 
-10.13 [dB]  

(à 2.27 GHz) 

-15.40 [dB]  

(à 3.51 GHz) 

-19.67 [dB]  

(à 3.68 GHz) 

 
-17.68 [dB]  

(à 5.34 GHz) 
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III. 2. 7. 4. Antenne patch à double fente de forme U connectée par deux ponts 

La figure III. 42 présente le prototype d’antenne patch à double fente de forme U 

connectée par deux ponts ainsi que le masque et les dimensions de l’antenne considérée. 

L’antenne patch à double fente de forme U connectée par deux ponts a été proposée 

et fabriquée par Hattan F. Abu Tarboush et al. dans [10], dont le but d’engendrer trois 

bandes de fréquences pour l’application WiMAX. 

Le substrat utilisé est le FR4 de permittivité relative 4.4 et de hauteur h =1.57 mm.  

Momentum 
-20.791[dB]  

(à 2.334 GHz) 
2.78 % 

-23.535 [dB] 

(à 3.844 GHz) 
4.35 % NaN  

 Antenne avec une fente de forme U couplée 

 
Pic [dB] 

(à….. GHz) 

Décalage  

    (%) 

 

Approche WCIP 
-18.11 [dB]  

(à 4.66 GHz) 

1.73 % 

CST 
-14.85 [dB]  

(à 4.58 GHz) 

Momentum 
-26.67 [dB] 

(à 4.708 GHz) 
2.75% 

 Antenne avec double fente couplée 

 
Pic [dB] 

(à ….. GHz) 

Décalage  

(%) 

Pic[dB] 

(à….. GHz) 

Décalage  

(%) 

Pic[dB] 

(à …. GHz) 

Décalage  

(%) 

Approche WCIP 
-15.38 [dB]  

(à 2.46 GHz) 

0.4 % 

-26.14 [dB]  

(à 3.09 GHz) 

3.8 % 

-10 dB  

(à 5.19 GHz)  

0.38 % 

CST 
-9.22 [dB] 

(à 2.47 GHz) 

-27.23 [dB]  

(à 3.21 GHz) 

-14.76 [dB]  

(à 5.21 GHz) 

Momentum 
-17.619 [dB]  

(à 2.488 GHz) 
0.72 % 

-17.739 [dB]  

(à 3.293 GHz) 
2.55 % 

-16.623 [ dB]  

(à 5.333 GHz) 
2.71 % 
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L’alimentation de l’antenne est assurée par une ligne micro-ruban, d’impédance 

caractéristique 50 𝛺. 

Le coefficient de réflexion S11 a été mesuré à l’aide de l’analyseur vectoriel de réseau 

N5230A [10]. 

 

 

(a) (b) 

Figure III. 42. Prototype fabriqué rapporté dans [10]. (b) Masque de l’antenne patch à 

double fente de forme U connectée par deux ponts. 

 

Le tableau III. 15 représente les différentes dimensions exploitées dans la 

conception de l’antenne patch à double fente de forme U connectée par deux ponts. 

 

 

Tableau III. 15. Dimensions de l’antenne patch à double fente de forme U 

connectée par deux ponts (Unité : mm). 

 

W L W1 L1 W2 L2 W3 L3 C1 C2 C3 C4 

40 40 30 25 15 15 2.89 20 5 2.5 5 5 

 

Dans le but d'analyser les performances de l’antenne patch à double fente de forme 

U connectée par deux ponts, un maillage de 128×128 pixels est exploité, dont les 

dimensions élémentaires sont  ∆x = 0.5468 mm et ∆y =  0.5468 mm.  
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La figure III. 43 présente le schéma de discrétisation de l’antenne patch à double 

fente connectée par deux ponts. 

 

 

Figure III. 43. Schéma discrétisé en pixels de l’antenne patch à double fente de forme U 

connectée par deux ponts. 

 

Le coefficient de réflexion S11 obtenu par l’approche itérative est comparé à la 

mesure rapportée dans [10], dans la bande de fréquences [2-6 GHz]. 

   

Figure III. 44. Comparaison du coefficient de réflexion S11 à l’entrée de l’antenne patch 

à double fente de forme U connectée par deux ponts entre la WCIP et la 

mesure. 
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Le coefficient de réflexion S11 mesuré [10] à l’entrée d’antenne patch à double fente 

de forme U connectée par deux ponts, a présenté trois fréquences de résonances dans la 

bande de fréquences [2-6 GHz]. L’analyse itérative de l’antenne considérée a montré un 

excellent bon accord avec la mesure, comme l’exhibe la figure III. 44. 

Pour la première fréquence de résonance, la mesure a donné un pic de -12.08 dB à 

la fréquence 2.7 GHz, la simulation WCIP est en bon accord et a fourni un pic de -14.02 

dB à 2.71 GHz. 

Pour la deuxième fréquence de résonance, un pic de -18.75 dB à la fréquence de 3.3 

GHz est généré par la mesure, un décalage est observé par la méthode itérative qui a 

présenté un pic de -10.23 dB à 3.19 GHz. 

Concernant la troisième fréquence de résonance, la mesure a produit un pic de -

20.95 dB à 5.3 GHz, la simulation WCIP a montré un faible décalage et a présenté un pic 

de -17.91 dB à 5.24 GHz. 

 

Le tableau III.16, nous présente un résumé des performances de l’antenne patch à 

double fente de forme U connectée par deux ponts.  

 

Tableau III. 16. Comparaison des performances de l’antenne patch à double fente de 

forme U connectée par deux ponts (WCIP, Mesure). 

 

 Antenne patch à double fente de forme U connectée par deux ponts 

 
Pic [dB] 

(à …. GHz) 
Décalage  

(%) 

Pic [dB] 

(à….. GHz) 
Décalage 

(%) 

Pic [dB] 

(à …... GHz) 
Décalage  

(%)  

Approche WCIP  
-14.02 [dB]  

(à 2.71 GHz) 

0.36 % 

-10.23 [dB] 

(à 3.19 GHz) 
 

3.38 % 

 

-17.91 [dB] 

(à 5.24GHz)  

1.13 % 

 
Mesure 

-12.08 [dB]  

(à 2.7 GHz) 

-18.75 [dB]  

(à 3.3 GHz) 

-20.95 [dB] 

(à 5.3 GHz) 
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III. 3. Réalisation et mesure 

L’antenne patch papillon escalier présentée par la figure III. 45 est réalisée au 

niveau de notre laboratoire LTT de Tlemcen et la mesure de coefficient de réflexion S11 au 

niveau de l’université de Sidi Bel Abbes. Cette antenne est définie par trois couches ; 

couche conductrice rayonnante de type papillon escalier d’épaisseur 50 µm, substrat FR4 

de permittivité relative 𝜀𝑟 = 4.4 et d’épaisseur 1.6 mm et plan de masse (en cuivre) 

d'épaisseur 50 µm. 

L'antenne est alimentée par un connecteur SMA d’impédance caractéristique 50 Ω 

dont le point de jonction est sur l’axe de symétrie de l’élément rayonnant.   

 

 

(a) (b) 

 

Figure III. 45. (a) Prototype réalisé de l’antenne patch papillon escalier, (b) Masque de 

l’antenne patch papillon escalier (Unité : mm). 

 

L’analyse par l’approche itérative de l’antenne patch papillon escalier dans son 

concept monocouche nécessite une discrétisation, qui a requis un maillage de 128×128 

pixels, avec les dimensions élémentaires de ∆𝑥 = 0.5625 mm et ∆𝑦 = 0.4605 mm 
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La figure III. 46 présente la comparaison entre les simulations électromagnétiques 

(WCIP, CST, Mom) et la mesure du coefficient de réflexion S11 à l’entrée de l’antenne patch 

papillon, dans la bande de fréquence [0.5-2.5 GHz]. 

 

Figure III. 46. Comparaison de coefficient de réflexion S11 à l’entrée de l’antenne patch 

papillon escalier entre la WCIP, CST, Mom et la mesure.  

 

Les courbes des coefficients de réflexions S11 schématisées dans la figure III. 46 

sont en assez bon accord avec une allure et une forme similaire, mentionnons qu’un  léger 

décalage est enregistré entre le résultat expérimental et les résultats issus des 

simulations.  

Le coefficient de réflexion S11 mesuré à l’entrée de l’antenne patch papillon escalier 

a présenté un pic de -9.65 dB à la fréquence 1.76 GHz, tant dit que le simulateur 

électromagnétique CST a donné une résonance à 1.8 GHz avec une atténuation de -18.08 

dB. L’analyse itérative et la méthode des moments ont montré des pics à 1.86 GHz et à 

1.84 GHz avec des atténuations de -12.42 dB et -14.50 dB, respectivement.  

Le décalage fréquentiel entre la mesure et les trois outils de simulations utilisés, 

est dû principalement à la méthode traditionnelle, qui a été exploitée pour réaliser 
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l’antenne patch papillon escalier. D’autres facteurs pouvant être la cause de ce décalage : 

les incertitudes de mesure et la mauvaise adaptation entre la source et l’antenne réalisée.  

Le tableau III. 17 présente la synthèse des performances de l’antenne patch 

papillon escalier.  

Tableau III. 17. Comparaison des performances de l’antenne patch papillon escalier 

(Mesure, CST, WCIP, Mom). 

 

Antenne patch papillon escalier 

 

 

fréquence de résonance pic [dB] 

(à … GHz) 
 

Décalage (%) 

 

Mesure 
-9.65 [dB] 

(à 1.76 GHz) 

2.24 % 

CST 
-18.08 [dB] 

(à 1.8 GHz) 

Approche WCIP 
 

-12.42 [dB] 

(à 1.86 GHz) 
5.52 % 

Mom 
-14.50 [dB] 

(à 1.84 GHz) 
4.44 % 

 

 

III. 4. Conclusion 

 

Au cours de ce chapitre et dans sa première partie, nous avons proposé différentes 

topologies d’antennes mono-bande, dont l’architecture passe du simple au complexe.  

Notons aussi que nous avons rapporté quelques structures de la littérature. 

Durant cette première partie, nous avons exploité de l’approche itérative afin 

d’analyser ses différentes structures. Les résultats issus de l’analyse itérative, nous ont 

permis de schématiser le coefficient de réflexion S11, la phase et le ROS.  

Pour valider les résultats obtenus, des comparaisons avec le simulateur 

électromagnétique CST et la méthode des moments ont été présentées. Dont le but 

d’argumenter l’exactitude et la précision de l’analyse itérative, les décalages fréquentiels 
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entre les outils de simulations ont été calculés, tenant compte le CST Microwave studio 

comme référence. 

 

Durant la deuxième partie, nous avons abordé les antennes multi-bandes, dont les 

éléments rayonnants sont gravés par des fentes de formes U. L’analyse itérative, nous a 

permis de schématiser les coefficients de réflexions S11, des comparaisons avec la 

littérature et le CST ont été aussi présentées. 

Pour finaliser l’analyse des antennes à caractère multi-bandes, nous l’avons achevé 

par l’analyse de l’antenne multi- bandes dédiée à l’application WiMAX. La méthode WCIP, 

nous a accordé de tracer le coefficient de réflexion S11 à l’entrée de l’antenne multi-bandes 

à double fente de forme U connectée par deux ponts. La comparaison avec la mesure a été 

figurée.  

Un très bon accord a été enregistré dans la plupart des cas dominants. Rapportons 

que la méthode itérative a été toujours plus proche des résultats de références (CST 

Microwave studio), soulignons aussi, que l’analyse itérative a montré plus de précision et 

d’exactitude par rapport à la méthode des moments. 

Pour finaliser le troisième chapitre, nous l’avons accompli par la présentation de 

notre propre antenne réalisée. Le résultat expérimental de coefficient de réflexion S11 a 

été voisin à ceux simulés par (WCIP, CST, Mom), ce qui confirme la validation du modèle 

proposé ainsi que l’exactitude de résultat issu de l’approche itérative. 

Le chapitre IV sera consacré à l’analyse des filtres DGS passe-bas, par l’approche 

itérative dans son concept multicouche. Différentes comparaisons des paramètres S seront 

présentées. 
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IV. 1. Introduction 

Les structures DGS ont connu récemment beaucoup d’intérêt grâce à leurs 

propriétés intéressantes en termes de miniaturisation de taille, suppression des ondes de 

surfaces et bandes interdites arbitraires [1]. Elles ont été exploitées dans différentes 

applications : conceptions de filtres [2-6], les amplificateurs de puissances [7-8], diviseurs 

[9-10], oscillateurs hyperfréquences [11], coupleurs [12], lignes de transmissions [13], 

combinateurs [10] et dans les antennes micro-rubans [14-15].  

Elles ont été motivées par l’étude des structures à bande interdite photonique (BIP 

ou PBG en anglais). Ces derniers posent un problème de modélisation, ce qui se traduit 

par des difficultés de conception de composantes hyperfréquences. D’autre part, une autre 

complication limitant leurs exploitations, est le rayonnement causé par les gravures 

périodiques. 

Une cellule unitaire DGS est un simple défaut dans le plan de masse d'une ligne 

de transmission physique, qu'il s'agisse de la ligne micro-ruban, guide d'onde coplanaire 

ou de toute structure où existe un conducteur de plan de masse de référence [16].  

La répartition de courant dans le plan de masse est définie en fonction de la forme 

et les dimensions de la gravure, entraînant une excitation contrôlée et une propagation 

des ondes électromagnétiques à travers la couche du substrat.  

La forme de la gravure peut être simple ou complexe. Les formes de structures DGS 

varient de la forme rectangulaire [2, 17], carrée [18], circulaire [4, 19], haltère [20], spirale 

[21], en forme L [22], anneau concentrique [14], en forme U [23 - 24] et en forme V [25], 

forme DGS à épingle de cheveux [26-27], hexagonale [28], DGS en forme croix  [29] en 

forme fractale ont également apparu [30-31]. Les formes DGS ont été aussi exploitées à 

maintes reprises [32-33]. 

L'avantage des cellules DGS est qu’elles sont plus faciles à modéliser et par 

conséquence à exploiter dans des structures plus complexes. Différentes techniques ont 

été mises au point pour leurs modélisations, comme les résonateurs RLC parallèles ou les 

sections π, offrant une représentation simple et utile du comportement de ces structures 

[29, 34]. 
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La première structure DGS a apparu sous forme altérée en 1999 [35]. Dans sa 

première apparition, elle a été classée comme une cellule à bande interdite photonique.  

 

En 2000 et pour la première fois, l'expression de structures DGS a été présentée 

[33, 36]. À la fin de la même année, les DGS ont été exploitées dans les applications 

hyperfréquences, leur première application a été introduite dans un coupleur de ligne de 

branchement 10 dB [36]. En 2001, les DGS ont été utilisées pour améliorer l'efficacité des 

amplificateurs [37]. En 2002, des chercheurs ont présenté des circuits équivalents plus 

complexes de cellules DGS, tout en conservant leurs simplicités pour pouvoir les exploiter.  

Dans la même année, le circuit équivalent le plus compliqué a été publié dans [38].  

Ce dernier a été présenté sous la forme d'une section π. En 2006, Lim et al. ont 

publié une étude, qui a été considérée comme une importante référence de conception et 

de développement de structure DGS [39].  

Ce chapitre sera consacré à l’application de l’approche itérative à concept d'onde 

aux filtres DGS.  

Les filtres sont requis dans tous les équipements de communications, ils limitent 

la bande passante des signaux transmis et reçus, ils aident ainsi à sélectionner les 

informations qui seront traitées. 

La modélisation de structures DGS par une telle méthode fait appel à la théorie 

multicouche. Nous visons à travers ce chapitre la modélisation ainsi que la caractérisation 

de différentes topologies de filtres passe-bas à plan de masse déformé, dont le degré de 

complexité présenté par chaque DGS gravées dans les plans de masse est inégal en 

comparant l’une à l’autre. Deux modèles de filtres passe-bas DGS seront présentés ; filtres 

passe-bas avec fente DGS sous forme de deux T pliés et filtres passe-bas fractals d’Hilbert. 

Notre contribution à travers ce chapitre a pour objectifs d'évaluer l’effet des 

structures DGS complexes sur les performances de l’approche itérative dans son concept 

multicouche, ainsi d’élargir et d’enrichir le champ d’application de la méthode. 

Les résultats de simulations issus de l’approche itérative, nous ont permis de 

schématiser les modules de coefficient de réflexion S11 ainsi de transmission S21. 

Ces derniers seront validés par des mesures publiées dans la littérature. 
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IV. 2. Simulations et Résultats  

 

IV. 2. 1. Filtre micro ruban passe-bas d’ordre 5 avec fente DGS sous forme de 

deux T pliés. 

 

Dans cette première partie, nous analysons deux types de filtre DGS d’ordre 5, en 

se basant sur un motif sous forme de deux T pliés [40].  

La figure IV.1 décrit le masque de la fente DGS sous forme de deux T pliés gravée 

dans le plan de masse. 

 

 

 

Figure IV. 1. Masque de la fente DGS sous forme de deux T pliés. 

 

Tableau IV. 1. Dimensions du motif T (Unité : mm). 

 

WT WT1 LT LT1 

2 6 2 2 
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IV. 2. 1. 1. Filtre micro-ruban passe-bas avec une fente DGS sous forme de deux 

T pliés. 

 

La figure IV. 2 présente le masque de la vue dessous et de dessus du filtre micro-

ruban passe-bas d’ordre 5 avec une fente DGS sous forme de deux T pliés.  

Une ouverture modélisée par le motif DGS sous forme de deux T pliés est centrée.  

La vue en dessus est composée par la ligne micro-ruban. Tant dis que la vue en 

dessous est présentée par le plan de masse déformé par deux rectangles gravés dans les 

extrémités et le motif « T » centré. 

Le filtre présenté dans la figure IV. 2 est conçu pour fonctionner dans la bande de 

fréquence [0-2.4 GHz]. 

Les caractéristiques de ce filtre sont l’élément rayonnant de forme ligne micro-

ruban, imprimés sous le substrat RO4003c de permittivité relative 3.38, de hauteur h = 

1.524 mm et de tangente de perte tg δ = 0.0027. L’alimentation du filtre micro-ruban passe-

bas d’ordre 5 avec une fente DGS sous forme de deux T pliés est assurée par deux tronçons 

de ligne micro-ruban, d’impédance caractéristique 50 𝛺. Les deux lignes d’alimentation 

ont été simulées avec une largeur « 𝐿𝑝1». 

 

 

(a) (b) 

Figure IV. 2. Masque du filtre micro ruban passe-bas avec une fente DGS sous forme 

de deux T pliés. (a) vue en dessus, (b) vue en dessous. 
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Tableau IV. 2. Dimensions du filtre micro-ruban passe-bas avec une fente 

DGS sous forme de deux T pliés (Unité : mm). 

 

Wp1 Wp2 Wp3 Wp4 Lp1 Lp2 Lp3 Lp4 

6 4 8 4 3.2 2 14 1 

Wg1 Wg2 Wg3 Lg 

6 8 4 10 

 

La structure du filtre micro-ruban passe-bas avec une fente DGS sous forme de 

deux T pliés est synthétisée en utilisant un maillage de 128×128 pixels, dont les 

dimensions élémentaires sont ∆x = 0.3125 mm et ∆y = 0.2343 mm. La discrétisation de la 

vue en dessous et la vue en dessus du filtre micro-ruban passe-bas avec une fente DGS 

sous forme de deux T pliés est décrite par la figure IV.3. 

 

 

 

(a) (b) 

Figure IV. 3. Schéma discrétisé en pixels du filtre micro ruban passe-bas avec une 

fente DGS sous forme de deux T pliés. (a) vue en dessus, (b) vue en 

dessous. 

𝒙 

𝒚 
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L’approche itérative est constituée d'un algorithme éprouvé convergent. La 

convergence de l’approche garantit l'optimalité de la réponse, dans la plupart des cas 

dominants. Dans le cas monocouche présenté dans le chapitre III, la convergence a été 

vérifiée via l’étude de plusieurs structures micro-ondes. Dans le présent chapitre, nous 

traitons la convergence des structures DGS par l’approche itérative dans son concept 

multicouche. 

Le premier exemple à traiter est le filtre micro-ruban passe-bas d’ordre 5 avec une 

fente DGS sous forme de deux T pliés. Pour assurer la convergence du filtre considéré, 

l’étude est menée en un point de fréquence à 4 GHz. La figure illustrée ci- dessous présente 

la convergence de coefficient de réflexion S11 du filtre micro-ruban passe-bas d’ordre 5 avec 

une fente DGS sous forme de deux T pliés en fonction de nombre d’itérations. 

 

 

 

Figure IV. 4. Convergence de coefficient de réflexion du filtre micro-ruban passe-bas 

d’ordre 5 avec une fente DGS sous forme de deux T pliés en fonction de 

nombre d’itérations. 

 

Le résultat schématisé dans la figure IV.4 illustre une rapide convergence du 

module de paramètre S11 en fonction du nombre d’itérations. La convergence est atteinte 
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autour de 350 itérations. Après certitude de convergence du filtre micro-ruban passe-bas 

d’ordre 5 avec une fente DGS sous forme de deux T pliés. L’étude en fréquence des 

paramètres S sera présentée. 

Les résultats de simulations des paramètres S obtenus par l’approche itérative 

dans le concept multicouche de filtre micro-ruban passe-bas d’ordre 5 avec une fente DGS 

sous forme de deux T pliés, seront comparés aux mesures obtenues par Mohammad Naser-

Moghadasi et al. rapportées dans [40]. 

 

 

Figure IV. 5. Coefficient de réflexion mesuré et simulé du filtre micro ruban passe-bas 

d’ordre 5 avec une fente DGS sous forme de deux T pliés. 

 

D’après la figure IV. 5, nous remarquons que les deux courbes présentées sont 

moyennement concordantes avec un niveau et une forme similaire. Deux fréquences de 

résonance sont apparues à 0.2 GHz et à 2.2 GHz avec des atténuations de -36.08 dB et -

15.23 dB, respectivement, par l’analyse itérative. La mesure de coefficient de réflexion S11 

rapportée dans [40] a présenté deux fréquences de résonances à 1.402 GHz et à 2.086 GHz 

avec un enregistrement des pics de -39.7 dB et -30 dB, respectivement. Il est également 

1 2 3 4 5 6 7 8

-40

-30

-20

-10

0

Fréquence[GHz]

S
1
1
[d

B
]

 

 

WCIP

Mesure [40]𝑓𝑟1𝑊𝐶𝐼𝑃 = 0.2 𝐺𝐻𝑧 

 

𝑓𝑟2𝑊𝐶𝐼𝑃 = 2.2 𝐺𝐻𝑧 

 

𝑓𝑟1𝑚𝑒𝑠𝑢𝑟𝑒 = 1.402 𝐺𝐻𝑧 

 

𝑓𝑟2𝑚𝑒𝑠𝑢𝑟𝑒 = 2.086 𝐺𝐻𝑧 

 

𝑓𝑟3𝑊𝐶𝐼𝑃

= 5.7 𝐺𝐻𝑧 

 

 

𝑓𝑟3𝑚𝑒𝑠𝑢𝑟𝑒 = 5.65 𝐺𝐻𝑧 
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perceptible qu’un excellent accord est enregistré dans la bande rejetée et que les deux 

courbes schématisées (méthode de WCIP et mesurée) proches de 0 dB. 

 

La figure IV. 6 illustre la comparaison du module du coefficient de transmission S21 

du filtre micro-ruban passe-bas d’ordre 5 avec une fente DGS sous forme de deux T pliés. 

 

 

Figure IV. 6. Coefficient de transmission mesuré et simulé du filtre micro-ruban passe-

bas d’ordre 5 avec une fente DGS sous forme de deux T pliés. 

 

D’après la figure IV.6, nous observons un assez bon accord entre le résultat de 

simulation issu par l’approche itérative et la mesure dans la bande de fréquences [0-8 

GHz]. Selon le résultat mesuré, la fréquence de coupure est de 2.4 GHz, tant dis que 

l'approche itérative a présenté un pic de 2.49 GHz. La bande de transmission mesurée du 

filtre micro-ruban passe-bas d’ordre 5 avec une fente DGS sous forme de deux T pliés est 

mesurée dans la bande [0-4 GHz]. En revanche, celle de l’approche itérative est délivrée 

dans la bande de fréquence [0-2.49 GHz]. Un faible décalage de fréquence est enregistré 

d’après la comparaison des résultats de coefficient S21 considéré. 
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IV. 2. 1. 2. Filtre micro ruban passe-bas d’ordre 5 avec une paire de fente DGS 

sous forme de deux T pliés. 

Le deuxième exemple étudié est le filtre micro-ruban passe-bas d’ordre 5 avec une 

paire de fente DGS sous forme de deux T pliés. Le masque de la vue en dessus et de en 

dessous est présenté sur la figure IV. 7. Les caractéristiques de ce filtre sont les mêmes 

mentionnés dans le paragraphe IV.2.1.1. 

 

 

 

(a) (b) 

Figure IV. 7. Masque du filtre micro-ruban passe-bas d’ordre 5 avec une paire de fente 

DGS sous forme de deux T pliés. (a) vue en dessus, (b) vue en dessous. 

La discrétisation en pixels de la vue en dessus et en dessous du filtre micro- ruban 

passe-bas avec une fente DGS sous forme de deux T pliés, est décrite par la figure IV. 8. 
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(a) (b) 

Figure IV. 8. Schéma discrétisé en pixels du filtre micro-ruban passe-bas d’ordre 5 avec 

une paire de fente DGS sous forme de deux T pliés. (a) vue en dessus, (b) 

vue en dessous. 

 

La structure de filtre micro ruban passe-bas d’ordre 5 avec une paire de fente DGS 

sous forme de deux T pliés est synthétisée, en utilisant le même maillage du filtre étudié 

précédemment et par conséquence, les mêmes dimensions élémentaires seront exploitées 

dans l’analyse fréquentielle : ∆x = 0.3125 mm et ∆y = 0.2343 mm. 

L’étude de convergence de filtre micro-ruban passe-bas d’ordre 5 avec une paire de 

fente DGS sous forme de deux T pliés est menée en un point de fréquence à 4 GHz. La 

convergence de coefficient de réflexion S11 en fonction de nombre d’itérations est illustrée 

dans la figure IV. 9. 

 

𝒙 
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Figure IV. 9. Convergence de coefficient de réflexion du filtre micro-ruban passe-bas 

d’ordre 5 avec une paire de fente DGS sous forme de deux T pliés en 

fonction de nombre d’itérations. 

 

Comme nous l’observons dans la figure IV.9, une rapide convergence du module S11 

est enregistrée, rapportons que la convergence est atteinte après 350 itérations.  

 

Les paramètres S (S11 et S21) obtenus par l’approche itérative dans le concept 

multicouche de filtre micro-ruban passe-bas d’ordre 5 avec une paire de fente DGS sous 

forme de deux T pliés seront comparés aux mesures obtenues par Mohammad Naser-

Moghadasi et al. rapportées dans [40]. 
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Figure IV. 10. Coefficient de réflexion mesuré et simulé du filtre micro-ruban passe-bas 

d’ordre 5 avec une paire de fente DGS sous forme de deux T pliés. 

 

D’après la figure IV. 10, nous remarquons que les deux courbes présentées sont en 

bonne concordance avec un niveau et une forme similaire. Deux fréquences de résonances 

à 0.2 GHz et à 2.04 GHz avec des atténuations de -33.29 dB et -18.39 dB sont apparues, 

respectivement par l’analyse itérative. La mesure de coefficient de réflexion S11 rapportée 

dans [40] a présenté deux fréquences de résonances à 0.5928 GHz et à 2 GHz avec un 

enregistrement des pics de -37.53 dB et -28.6 dB, respectivement. Il est également 

perceptible qu’un excellent accord est enregistré dans la bande rejetée (à -3 dB) et les deux 

résultats (méthode WCIP et la mesure) approche de 0 dB. 
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Figure IV. 11. Coefficient de transmission mesuré et simulé du filtre micro-ruban passe-

bas d’ordre 5 avec une paire de fente DGS sous forme de deux T pliés. 

 

Selon la figure IV.11, nous observons une excellente cohérence, en comparant le 

coefficient de transmission S21 issu de l'approche itérative et la mesure dans la bande de 

fréquences [0-5 GHz]. Le bon accord est observé à la fois dans la bande de transmission et 

rejetée. Le coefficient de transmission S21 est relativement stable et proche de 0 dB et cela 

dans la bande de fréquences de 0 jusqu’ autour de 2.4 GHz, ce qui signifie une transmission 

estimée à 85 % et une réflexion presque nulle. La fréquence de coupure mesurée (-3 dB) 

est prélevée à 2.4 GHz. Cependant l'approche itérative a donné une fréquence de coupure 

à 2.41 GHz. 

La bande de transmission itérative est calculée dans la bande de fréquences [0-2.41 

GHz] ; notons que celle de mesure est enregistrée dans [0-2.4 GHz], un négligeable 

décalage est présenté. 

Le tableau IV.3 présente la synthèse des performances de deux différentes 

topologies de filtres micro-ruban passe-bas d’ordre 5 avec fente DGS sous forme de deux T 

pliés. 
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Tableau IV. 3. Comparaison des performances entre l’approche itérative et la mesure 

pour deux différentes topologies de filtres micro-ruban passe-bas d’ordre 5 avec 

fente DGS sous forme de deux T pliés. 

 

Filtre micro-ruban passe-bas d’ordre 5 avec une fente DGS sous forme de deux T pliés 

 
Fréquence de résonance 

pic [dB] 

(à … GHz) 

Décalage (%) 

Fréquence de coupure 

pic [dB] 

(à … GHz) 

Décalage (%) 

Approche WCIP 

-36.08 [dB] 

(à 0.2 GHz) 

150.06 % 

-3 [dB] 

( à 2.49 GHz ) 

3.68 % 

-15.23 [dB] 

(à 2.2 GHz) 

-9.989 [dB] 

(à 5.7 GHz) 

5.31 % 

Mesure 

-39.7 [dB] 

(à 1.402 GHz) 

-3 [dB] 

( à 2.4 GHz ) 

-30 [dB] 

(à 2.086 GHz) 

0.88 % 

-3.335 [dB] 

(à 5.65 GHz) 

Filtre micro-ruban passe-bas d’ordre 5 avec une paire de fente DGS sous forme de deux T pliés 

 
Fréquence de résonance 

pic [dB] 

(à … GHz) 
Décalage (%) 

Fréquence de coupure 

pic [dB] 

(à … GHz) 

Décalage (%) 

Approche WCIP 

-33.29 [dB] 

(à 0.2 GHz) 

99.09 % 
-3 [dB] 

( à 2.41 GHz ) 

0.41 % 

-18.39 [dB] 

(à 2.4 GHz) 

Mesure 

-37.53 [dB] 

(à 0.5928 GHz) 

18.18 % 
-3 [dB] 

( à 2.4 GHz ) -28.6 [dB] 

(à 2 GHz) 

 

IV. 2. 2. Filtres HRC-DGS passe-bas 

Dans cette deuxième partie, nous proposons d’analyser trois types de filtre HRC-

DGS. Les exemples d’applications se composent des stubs ouverts le long de la ligne 
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conductrice sur la vue en dessus et de plans de masses gravés par des courbes anneaux 

d’Hilbert HCR (Hilbert Curve Ring) de troisième ordre. Les filtres HCR-DGS présentent 

un degré de complexité croissant, en comparant les topologies de filtres considérées. 

Les caractéristiques des filtres HRC-DGS passe-bas sont l’élément rayonnant de 

forme de stubs ouverts, imprimé sous le substrat de permittivité relative 2.65, de hauteur 

h = 1.5 mm. L’alimentation des filtres HRC-DGS est assurée par deux tronçons de ligne 

micro-ruban, d’impédance caractéristique de 50 𝛺. Les deux lignes d’alimentation ont été 

simulées avec une largeur « 𝑊0 ». 

La figure IV.12 présente les prototypes de filtres fabriqués et rapportés dans [41].  

La figure IV.12 (a) et la figure IV.12 (b) présentent la vue en dessus et en dessous 

des filtres DGS-HCR passe-bas. 

 

 

(a) (b) 

Figure IV. 12. Prototypes de filtres HRC-DGS passe-bas fabriqués rapportés dans [41].   

(a) vue en dessus, (b) vue en dessous. 

 

IV.2 .2. 1. Filtre HCR-DGS passe-bas à une cellule 

La figure IV.13 présente le masque de la vue dessous et dessus du filtre HRC-DGS 

passe-bas à une seule cellule.  
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   (a)      (b) 

Figure IV. 13. Masque du filtre HRC-DGS passe-bas à une cellule.  

                (a) vue en dessus, (b) vue en dessous. 

 

 
Le tableau IV.4 représente les différentes dimensions exploitées lors de la 

conception du filtre HRC-DGS passe-bas avec une cellule. 

 
Tableau IV. 4. Dimensions du filtre HRC-DGS passe-bas avec une cellule (Unité : mm). 

 

W0 W L 

4.1 4 10 

𝑎 𝑔 t 

1.2 1 0.4 

 

La figure IV. 14 présente la vue en dessus et en dessous du schéma de discrétisation 

du filtre HCR-DGS passe-bas à une seule cellule. Une grille de 64×64 pixels est appliquée 

pour le définir avec une extrême fidélité. 
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(a) (b) 

 

Figure IV. 14. Schéma discrétisé en pixels du filtre HRC-DGS passe-bas à une cellule. 

(a) vue en dessus, (b) vue en dessous. 

 
La figure illustrée ci- dessous présente l’étude de convergence de coefficient de 

réflexion S11 du filtre HRC-DGS passe-bas à une cellule en fonction de nombre d’itérations 

en un point de 4 GHz. 

 

Figure IV. 15. Convergence de coefficient de réflexion du filtre HRC-DGS passe-bas à 

une cellule en fonction de nombre d’itérations. 
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D’après la figure IV. 15, nous constatons une rapide convergence du module de 

paramètre S11 en fonction du nombre d’itérations à la fréquence 4 GHz, rapportons aussi 

que la stabilisation électromagnétique du filtre HRC-DGS passe-bas à une cellule est 

atteinte après 250 itérations. 

 

Les résultats des paramètres S (S11 et S21) obtenus par l’analyse itérative et la 

mesure publiée par J. Chen et al. [41] dans la bande de fréquences [2-5.5 GHz] sont 

présentés, respectivement dans les figures IV. 16 et IV. 17. 

 

 

 

Figure IV. 16. Coefficient de réflexion mesuré et simulé du filtre HRC-DGS passe-bas à 

une cellule. 

 

Le coefficient de réflexion S11 obtenue par l'analyse de l’approche itérative est en 

très bon accord avec le résultat de mesure présenté par J. Chen et al. [41] dans la bande 

de fréquences [0.5-5.5 GHz]. La simulation de l’approche itérative a montré une fréquence 

de résonance à 1.7 GHz avec un pic de -35.15 dB.  

Cependant, le résultat de mesure a présenté une résonance à 1.662 GHz avec un 

pic de -33.82 dB. La bande rejetée du filtre HRC-DGS passe-bas à une cellule est délimitée 

dans la bande de fréquences [2.25-5.5 GHz] par J. Chen et al. [41]. Notons que celle 
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calculée par l’approche itérative a introduit un petit décalage, est enregistrée dans la 

bande [2.2-5.5 GHz]. 

 

 

 

Figure IV. 17. Coefficient de transmission mesuré et simulé du filtre HRC-DGS passe-

bas à une cellule. 

 

 
Selon la figure IV. 17, une très bonne cohérence est observée, en comparant le 

coefficient de transmission S21 de l'approche itérative et la mesure dans la bande de 

fréquences [0.5-5.5 GHz]. Le bon accord est observé aussi bien dans la bande de 

transmission et celle rejetée. Comme nous le remarquons d'après la figure ci-dessus, le S21 

du filtre HCR-DGS passe-bas à une cellule est relativement stable et tend vers zéro et cela 

de 0 à 2 GHz, ce qui signifie que la majorité de la puissance injectée est transmise. La 

fréquence de coupure mesurée à -3 dB est prélevée à 2.25 GHz. Cependant l'approche 

itérative a fourni une fréquence de coupure à 2.2 GHz. 

La bande de transmission calculée par l’approche itérative est située dans la bande 

de fréquences [0-2.2 GHz] et celle de mesure est enregistrée dans la bande [0-2.25 GHz], 

notons qu’un faible décalage est présenté. 
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IV.2 .2. 2. Filtre HCR-DGS passe-bas à deux cellules 

La figure IV. 18 présente le masque de la vue en dessous et en dessus du filtre 

HRC-DGS passe-bas à une seule cellule.  

 

 

(a) (b) 

Figure IV. 18. Masque du filtre HRC-DGS passe-bas à deux cellules. 

                            (a) vue en dessus, (b) vue en dessous. 

 

Dans le tableau IV. 5, nous reportons les dimensions du filtre HRC-DGS passe-

bas à deux cellules. 

 

Tableau IV. 5. Dimensions du filtre HRC-DGS passe-bas à deux cellules (Unité : mm). 

 

𝑊 𝑊1 𝐿 

3 6.8 10 

 

Le schéma de discrétisation du filtre HCR-DGS passe-bas à deux cellules est 

représenté par la figure IV. 19, avec vue en dessus et en dessous dans le plan xOy. 
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(a) (b) 

Figure IV. 19. Schéma discrétisé en pixels du filtre HRC-DGS passe-bas à deux cellules. 

(a) vue en dessus, (b) vue en dessous. 

 

 

Comme est montré dans la figure IV. 19, 128×128 pixels sont appliqués pour définir 

le filtre HRC-DGS passe-bas à deux cellules, avec une extrême fidélité.  

 

La figure ci-dessous présente l’étude de convergence du coefficient de réflexion S11 

du filtre HRC-DGS passe-bas à deux cellules en fonction de nombre d’itérations. L’étude 

est effectuée à une fréquence d’opération de 3.5 GHz. 
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Figure IV. 20. Convergence de coefficient de réflexion du filtre HRC-DGS passe-bas à 

deux cellules en fonction de nombre d’itérations. 

 

Le coefficient de réflexion S11 schématisé dans la figure IV. 20 illustre une rapide 

convergence en fonction du nombre d’itérations. Notons que 300 itérations sont 

indispensables pour assurer la stabilisation de circuit HRC-DGS passe-bas à deux cellules. 

Les résultats des paramètres S (S11 et S21) obtenus par analyse itérative et la 

mesure publiée par J. Chen et al. [41] dans la bande de fréquences [2-5.5 GHz] sont 

présentés, respectivement par les figures IV. 21 et IV. 22. 
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Figure IV. 21. Coefficient de réflexion mesuré et simulé du filtre HRC-DGS passe-bas à 

deux cellules. 

 

La figure IV.21 illustre une bonne concordance entre la mesure et l'approche 

itérative dans la bande de fréquences [0.5-5.5 GHz]. En se basant sur cette approche, la 

fréquence de résonance est prédite à 1.8 GHz avec un coefficient de réflexion de -33.5 dB.  

En revanche, un pic d'environ de -43.52 dB à 1.952 GHz est présenté par le résultat 

de mesure. Notons que dans la bande rejetée, l'analyse itérative a présenté les mêmes 

propriétés en terme de coefficient de réflexion et les deux résultats (approche itérative, 

mesure) tend vers 0 dB. 

La comparaison de module de coefficient de transmission S21 de HRC-DGS filtre 

passe-bas à deux cellules est présentée par la figure IV. 22. 
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Figure IV. 22. Coefficient de transmission mesuré et simulé du filtre HRC-DGS passe-

bas à deux cellules. 

 

La comparaison des caractéristiques de module de coefficient de transmission du 

filtre HRC-DGS passe-bas avec deux cellules a prouvé une excellente concordance dans la 

bande de fréquences [0.5-5.5 GHz]. La fréquence de coupure mesurée est apparue à 2.25 

GHz ; cependant, 2.02 GHz est enregistrée par la méthode itérative. La bande de 

transmission de filtre HCR-DGS à deux cellules est mesurée dans la bande [0-2.25 GHz] ; 

tant dis que celle de l’approche itérative est donnée dans l’intervalle [0-2.02 GHz]. Le faible 

décalage de fréquence est toujours observé entre la comparaison des résultats considérés.  

 

IV.2 .2. 3. Filtre HCR-DGS passe-bas à trois cellules 

 

La figure IV. 23 présente le masque de la vue en dessous et en dessus du filtre 

HRC-DGS passe-bas à trois cellules.  
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(a)         (b) 

Figure IV. 23. Masque du filtre passe HRC-DGS passe-bas à trois cellules. (a) vue en 

dessus, (b) vue en dessous. 

 
 

Tableau IV. 6. Dimensions du filtre HRC-DGS passe-bas à trois cellules (Unité : mm). 

 

 

𝑊 𝑊1 𝐼 

3 6.8 9.9 

 

Le schéma discrétisation en pixels du filtre HRC-DGS passe-bas à trois cellules, 

avec vue en dessus et vue en dessous est présenté sur la figure IV. 24. 
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                          (a) (b) 

Figure IV. 24. Schéma discrétisé en pixels du filtre HRC-DGS passe-bas à trois cellules. 

(a) vue en dessus, (b) vue en dessous. 

 

Afin de définir le filtre HCR-DGS passe-bas à trois cellules avec une extrême 

fidélité aux paramètres géométriques, nous avons disposé d’une une grille de 128 × 128 

pixels, comme le montre la figure IV. 24. 

 

L’étude de convergence du filtre HCR-DGS passe-bas à trois celles est présenté sur 

la figure IV. 25. L’étude est effectuée à point de 3.5 GHz. 
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Figure IV. 25. Convergence de coefficient de réflexiondu filtre HRC-DGS passe-bas à 

trois cellules en fonction de nombre d’itérations. 

 

D’après la figure IV. 25, nous constatons une rapide convergence du module de 

paramètre S11 en fonction du nombre d’itérations à la fréquence 3.5 GHz. Rapportons que 

350 itérations sont exploitées pour atteindre la stabilité des opérateurs complexes du filtre 

HRC-DGS passe bas à trois cellules.  
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Figure IV. 26. Histogramme présentant le nombre d’itérations nécessaires pour les 

différents filtres HRC-DGS passe-bas. 

 

La figure IV.26 présente l’histogramme du nombre d’itérations nécessaires pour 

assurer la stabilité de chaque filtre HRC-DGS passe-bas. Le filtre à trois cellules a exigé 

une augmentation de 33% par rapport au filtre à une cellule. Cependant le filtre à deux 

cellules a recommandé une augmentation de 15%. Nous justifions cette augmentation de 

nombre d’itérations par l’accroissement de degré de complexité de différentes topologies 

étudiées. 

 
Les résultats des paramètres S (S11 et S21) obtenus par l’analyse itérative et la 

mesure publiée par J. Chen et al. [41] dans la bande de fréquences [2-5.5 GHz] sont 

présentés, respectivement par les figures IV. 27 et IV. 28. 
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Figure IV. 27. Coefficient de réflexion mesuré et simulé du filtre HRC-DGS passe-bas à 

trois cellules. 

Selon la figure IV. 27, l'analyse itérative a présenté un coefficient de réflexion S11 

acceptable par rapport au résultat de mesure du filtre HRC-DGS passe-bas à trois cellules. 

Nous constatons aussi que les deux courbes du module S11 comparés sont moyennement 

concordantes avec un niveau et une forme similaire. Le résultat de simulation de la 

méthode WCIP a fait apparaitre deux fréquences de résonance, à 0.91 GHz et 1.7 GHz, 

avec des atténuations inférieures à -20 dB. 

Le coefficient de réflexion S11 mesuré a présenté deux fréquences de résonances à 

1.01 GHz et à 1.7 GHz, avec des atténuations de -38.94 dB et -45.98 dB, respectivement.  

Rapportons aussi, qu’une excellente concordance est enregistrée dans la bande 

rejetée du filtre considéré et les deux courbes (méthode WCIP et mesure) tend vers 0 dB à 

la fois. 

La comparaison des résultats de coefficient de transmission S21 du filtre HRC-DGS 

passe-bas à trois cellules est présentée par la figure IV. 28. 
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Figure IV. 28. Coefficient de transmission mesuré et simulé du filtre HRC-DGS passe-

bas à trois cellules. 

Un bon accord est observé entre le coefficient de transmission S21 obtenu par 

approche itérative au résultat de mesure. La fréquence de coupure du filtre HRC- DGS 

passe-bas à trois cellules est mesurée à 2.25 GHz. Tant dis qu’une fréquence de 1.9 GHz 

est donné par l'approche itérative. La bande de transmission de filtre HCR-DGS à trois 

cellules est mesurée dans la bande [0-2.25 GHz]. Cependant celle de l’approche itérative 

est donnée dans l’intervalle [0-1.9 GHz].  

Un faible décalage de fréquence est mentionné d’après les résultats 

considérés. Nous rapportons aussi que les coefficients S21 (WCIP, mesure) ont présenté la 

même allure avec une atténuation inférieure à -20 dB dans toute la bande rejetée. 

Le tableau IV.7 présente le résumé des performances des filtres DGS-HCR. 
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Tableau IV. 7. Comparaison des performances entre l’approche itérative et les mesures 

pour les différentes topologies des filtres DGS-HCR passe-bas [42]. 

 

 

 

Filtre DGS-HRC passe-bas à une cellule  

 
Fréquence de résonance 

Pic [dB] 

(à … GHz) 
Décalage (%) 

Fréquence de coupure 

Pic [dB] 

(à … GHz) 

Décalage (%) 

Approche WCIP -35.15 [dB] 

( à 1.7 GHz ) 
2.26 % 

-3 [dB] 

( à 2.2 GHz ) 
             2.24 % 

Mesure -33.82 [dB] 

( à 1.662 GHz ) 
-3 [dB] 

(à 2.25 GHz ) 

Filtre DGS-HRC passe-bas à deux cellules 

 
Fréquence de résonance 

Pic [dB] 

(à … GHz) 

Décalage 

(%) 

Fréquence de coupure 

Pic [dB] 

(à … GHz) 
Décalage (%) 

Approche WCIP -33.5 [dB] 

( à 1.8 GHz ) 
8.10 % 

 

-3 [dB] 

(  2.05 GHz ) 
9.30 % 

Mesure -43.52 [dB] 

( à 1.952 GHz )  
-3 [dB] 

( à 2.25 GHz) 

Filtre DGS-HRC passe-bas à trois cellules 

 

Fréquence de résonance 

Pic [dB] 

(à … GHz) 

Décalage 

(%) 

Fréquence de coupure 

Pic [dB] 

(à … GHz) 

 

Décalage (%) 

Approche WCIP 

 

-21.05 [dB] 

( à 0.91 GHz ) 

-26.8 [dB] 

( à 1.7 GHz ) 

 
10.41 % 

 

0.87 % 

-3 [dB] 

 

( à 1.9 GHz) 

16.86 % 

Mesure 

-38.94 [dB] 

(à 1.01 GHz) 

 

-45.98 [dB] 

(à 1.715 GHz) 

-3 [dB] 

 

( à 2.25 GHz) 
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IV. 3. Conclusion 

 

Dans ce dernier chapitre nous avons présenté les résultats de simulations issus de 

l’approche itérative dans son concept multicouche pour différentes topologies de filtres 

DGS.  Les filtres DGS passe-bas analysés fonctionnent dans les bandes de fréquences 

suivantes [0-8 GHz] et [0.5-5.5 GHz]. Les résultats obtenus par le processus itératif basé 

sur le concept d’onde sont démontrés par la mesure et dont l’objectif de prouver l’exactitude 

de l’analyse itérative pour les structures DGS. Les décalages fréquentiels sont calculés 

pour chaque structure. Rapportons aussi que des résultats éclatants sont enregistrés. 
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Conclusion générale 

 

 
Les travaux réalisés dans cette thèse ont pour objectif de tirer profit de la méthode 

itérative à concept d’onde pour analyser les différentes structures présentées. La méthode 

itérative est un outil de simulation électromagnétique 2D, qui utilise la Transformée de 

Fourier Modal (FMT) et son inverse pour assurer les alternances entre le domaine spatial 

et spectral. Le passage au domaine spectral se fait par la décomposition de l'onde spatiale 

sur la base des fonctions des modes du guide rectangulaire. Cette approche itérative à 

concept d’onde est caractérisée par sa souplesse ainsi que par son traitement surfacique 

précis des champs électromagnétiques grâce à la discrétisation en pixels exploités. Elle 

présente aussi l’énorme avantage de ne pas utiliser les calculs intégraux et les inversions 

matricielles, qui lui permette de réduire le temps de résolution considérablement. 

L’approche itérative est une solution pertinente pour pallier les faiblesses des 

méthodes intégrales. C’est un algorithme fiable convergent, qui garantit toujours 

l'optimalité de la réponse. 

 

Ce travail de recherche repose sur trois axes principaux : Le premier axe s’intéresse 

à l’application de l’approche itérative à concept d’onde sur différentes formes d’antennes 

mono-bandes. À travers cette première démarche, nous avons caractérisé différentes 

formes de structures, dont l’objectif est de valider la méthode itérative (WCIP) et ainsi de 

prouver son efficacité pour les structures micro-ondes de formes complexes. Différentes 

comparaisons ont été présentées en employant des outils très puissants, il s’agit de CST 

Microwave studio, le Momentum d’ADS. Un très bon accord a été constaté dans la plupart 

des cas dominants. L’approche itérative à concept d’onde est bien adaptée pour traiter les 

antennes de structures complexes.   

Dans le deuxième axe de recherche, nous avons abordé l’analyse des antennes à 

caractère multi-bandes avec fentes de forme U. Cette contribution a pour objectif d’élargir 

le champ d’application de l’approche itérative vers les circuits micro-ondes à caractère 

multi-bandes. Dans un premier temps, différentes comparaisons entre l’approche itérative 
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le CST Microwave studio et la méthode des moments ont été présentées. Un très bon 

accord a été remarqué, où les résultats issus de l’approche itérative ont été toujours plus 

proches des résultats de références de CST Microwave studio. Dans un deuxième temps, 

l’analyse itérative de l’antenne multi-bandes à double fente de forme U connectée par deux 

ponts est comparée à la mesure.  

L’approche itérative à concept d’onde a confirmé son exactitude ainsi que sa 

précision par rapport aux circuits micro-ondes à caractère multi-bandes. 

Le troisième axe concerne l’application de l’approche itérative à concept d'onde aux 

structures à plan de masse déformé DGS. L’analyse itérative de ces structures a fait appel 

à la théorie multicouche. Deux modèles de filtres passe bas DGS ont été présentés ; filtres 

passe-bas avec fente DGS sous forme de deux T pliés et filtres passe-bas fractals d’Hilbert.  

Les résultats de simulation issus de l’approche itérative nous ont permis le traçage 

de coefficient de réflexion S11 et de transmission S21. Les résultats issus de l’analyse 

itérative dans son concept multicouches ont été mis en évidence par des mesures publiées 

en littérature. La bonne concordance remarquée par les différentes comparaisons 

présentées assure que la WCIP est applicable à tous types de circuits DGS. 

Loin d’être terminé, le travail réalisé dans le cadre de cette thèse peut être 

poursuivi selon de multiples voies de recherches. Élargir le champ d’application de cette 

méthode aux structures à base de méta-matériaux et les structures coplanar waveguide 

CPW. On peut également penser à l’hybridation de cette méthode avec les algorithmes 

d’optimisations.
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Transformée de Fourier en mode (FMT) 

 
La transformée de Fourier en mode (FMT) définit les amplitudes de modes TE et 

TM dans le domaine spectral. Elle permet le passage du domaine spatial au domaine 

spectral. La transformée FMT-1 permet le passage inverse [1-2]. 

Soit 𝐵(𝑥, 𝑦) un vecteur d’onde complexe définit dans le domaine spatial tel que : 

𝐵(𝑥, 𝑦) = {
𝑏𝑥(𝑥, 𝑦)

𝑏𝑦(𝑥, 𝑦)
                                                                                                                        (eq. A-1) 

La décomposition de 𝐵(𝑥, 𝑦) suivant la base des modes TE et TM du boitier de type 

guide rectangulaire est :  

𝐵 = ∑ 𝑏𝑇𝐸| 𝑓𝑚𝑛
𝑇𝐸 ⟩ + 𝑏𝑇𝑀| 𝑓𝑚𝑛

𝑇𝑀 ⟩𝑚𝑛                                                                                             (eq. A-2) 

Avec 

{
𝑏𝑇𝐸 = ⟨ 𝑓𝑚𝑛

𝑇𝐸|𝐵(𝑥, 𝑦) ⟩

𝑏𝑇𝑀 = ⟨ 𝑓𝑚𝑛
𝑇𝑀|𝐵(𝑥, 𝑦) ⟩

                                                                                                                 (eq. A-3) 

 

𝑓𝑚𝑛
𝑇𝐸 𝑇𝑀|𝐵(𝑥, 𝑦) : Fonctions de modes du boitier de la structure à étudier qui 

constituent une base orthonormée dans le domaine spectral. 

Suivant la décomposition des modes du boitier, nous pouvons écrire : 

 

{
 
 

 
 𝑏𝑇𝐸 = ⟨ 𝑓𝑚𝑛

𝑇𝐸|
𝑏𝑥(𝑥, 𝑦)

𝑏𝑦(𝑥, 𝑦)
 ⟩ = ⟨ 𝑓𝑚𝑛𝑥

𝑇𝐸 |𝑏𝑥(𝑥, 𝑦) ⟩ + ⟨ 𝑓𝑚𝑛𝑦
𝑇𝐸 |𝑏𝑦(𝑥, 𝑦) ⟩

𝑏𝑇𝑀 = ⟨ 𝑓𝑚𝑛
𝑇𝑀|

𝑏𝑥(𝑥, 𝑦)

𝑏𝑦(𝑥, 𝑦)
 ⟩ = ⟨ 𝑓𝑚𝑛𝑥

𝑇𝑀 |𝑏𝑥(𝑥, 𝑦) ⟩ + ⟨ 𝑓𝑚𝑛𝑦
𝑇𝑀 |𝑏𝑦(𝑥, 𝑦) ⟩

                    (eq. A-4) 

 

Pour un boitier à parois électriques, les fonctions de modes sont : 
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 Pour le mode TE 

  {
𝑓𝑚𝑛𝑥

𝑇𝐸 (𝑥, 𝑦) = 𝑁2 cos
𝑚𝜋𝑥

𝑎
𝑠𝑖𝑛

𝑛𝜋𝑦

𝑏

𝑓𝑚𝑛𝑦
𝑇𝐸 (𝑥, 𝑦) = −𝑁1 sin

𝑚𝜋𝑥

𝑎
𝑐𝑜𝑠

𝑛𝜋𝑦

𝑏

                                                                      (eq. A-5) 

 

 Pour le mode TM 

 {
𝑓𝑚𝑛𝑥

𝑇𝑀 (𝑥, 𝑦) = 𝑁1 cos
𝑚𝜋𝑥

𝑎
𝑠𝑖𝑛

𝑛𝜋𝑦

𝑏

𝑓𝑚𝑛𝑦
𝑇𝑀 (𝑥, 𝑦) = 𝑁2 sin

𝑚𝜋𝑥

𝑎
𝑐𝑜𝑠

𝑛𝜋𝑦

𝑏

                                                                          (eq. A-6) 

Avec : 

𝑁1 =
(
𝑚
𝑎

)√2. 𝜎𝑚𝑛
𝑎. 𝑏

√𝑚2

𝑎2 +
𝑛2

𝑏2

                 𝑁2 =
(
𝑛
𝑏
)√2. 𝜎𝑚𝑛

𝑎. 𝑏

√𝑚2

𝑎2 +
𝑛2

𝑏2

 

𝜎𝑚𝑛 = 2 si 𝑚.𝑛 ≠ 0 

𝜎𝑚𝑛  = 1 si 𝑚.𝑛 = 0 

𝑚, 𝑛 : indices de modes (TE, TM) 

a : dimension du boitier suivant l’axe (Ox). 

b : dimension du boitier suivant l’axe (Oy). 

 

En discrétisant les variables x et y, nous pouvons effectuer le changement des 

variables :  

𝑖

𝑀
 =  

𝑥

𝑎
     𝑒𝑡     

𝑗

𝑁
=  

𝑦

𝑏
 

 

𝑀 : nombre de pixels suivant (Ox). 

𝑁 : nombre de pixels suivant (Oy). 

 

L’équation (eq. A-4) prend alors la forme suivante : 

{
𝑏𝑇𝐸 = 𝑁2. ⟨𝑐𝑜𝑠

𝑚𝜋𝑖

𝑀
. sin

𝑛𝜋𝑗

𝑁
 𝑏𝑥(𝑖, 𝑗)⟩ −𝑁1 ⟨sin

𝑚𝜋𝑖

𝑀
. 𝑐𝑜𝑠

𝑛𝜋𝑗

𝑁
 𝑏𝑦(𝑖, 𝑗)⟩

𝑏𝑇𝑀 = 𝑁1. ⟨𝑐𝑜𝑠
𝑚𝜋𝑖

𝑀
. sin

𝑛𝜋𝑗

𝑁
 𝑏𝑥(𝑖, 𝑗)⟩ +𝑁2 ⟨sin

𝑚𝜋𝑖

𝑀
. 𝑐𝑜𝑠

𝑛𝜋𝑗

𝑁
 𝑏𝑦(𝑖, 𝑗)⟩

                      (eq. A-7) 
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Les produits scalaires deviennent : 

 

⟨𝑐𝑜𝑠
𝑚𝜋𝑖

𝑀
. sin

𝑛𝜋𝑗

𝑁
 𝑏𝑥(𝑖, 𝑗)⟩ = ∑ ∑ 𝑏𝑥(𝑖, 𝑗). 𝑐𝑜𝑠

𝑚𝜋

𝑀

𝑁
𝑗=1 𝑖. 𝑠𝑖𝑛

𝑛𝜋

𝑁
𝐽𝑀

𝑖=1                               (eq. A-8) 

⟨sin
𝑚𝜋𝑖

𝑎
. cos

𝑛𝜋𝑗

𝑏
 𝑏𝑦(𝑖, 𝑗)⟩ = ∑ ∑ 𝑏𝑦(𝑖, 𝑗). 𝑠𝑖𝑛

𝑚𝜋

𝑀
𝑁
𝑗=1 𝑖. 𝑐𝑜𝑠

𝑛𝜋

𝑁
𝐽𝑀

𝑖=1                              (eq. A-9) 

 

Finalement l’expression (eq. A-7) s’écrit sous la forme matricielle suivante : 

 

(𝑏𝑇𝐸

𝑏𝑇𝑀) = 𝐾𝑚𝑛 [
𝑛

𝑏⁄
−𝑚

𝑎⁄

𝑚
𝑎⁄

𝑛
𝑏⁄

] [
∑ ∑ 𝑏𝑥(𝑖, 𝑗). 𝑐𝑜𝑠

𝑚𝜋

𝑀
𝑖. 𝑠𝑖𝑛

𝑛𝜋

𝑁
𝑗𝑁

𝑗=1
𝑀
𝑖=1

∑ ∑ 𝑏𝑦(𝑖, 𝑗). 𝑠𝑖𝑛
𝑚𝜋

𝑀
𝑖. 𝑐𝑜𝑠

𝑛𝜋

𝑁
𝑗𝑁

𝑗=1
𝑀
𝑖=1

]                        (eq. A-10) 

Avec :                                                                                                                                                                    

𝑘𝑚𝑛 = 
√2𝜎𝑚𝑛

𝑎.𝑏⁄

√𝑚2

𝑎2⁄ +𝑛2

𝑏2⁄

   

La transformée de Fourier en cosinus et sinus est définie comme suit : 

 

2𝐷 − 𝐹𝐹𝑇𝑐𝑜𝑠 𝑠𝑖𝑛 [
𝑏𝑥(𝑖, 𝑗)

𝑏𝑦(𝑖, 𝑗)
] = |

∑ ∑ 𝑏𝑥(𝑖, 𝑗). 𝑐𝑜𝑠
𝑚𝜋

𝑀
𝑖. sin

𝑛𝜋

𝑁
𝑗𝑁

𝑗=1
𝑀
𝑖=1

∑ ∑ 𝑏𝑦(𝑖, 𝑗). 𝑠𝑖𝑛
𝑚𝜋

𝑀
𝑖. cos

𝑛𝜋

𝑁
𝑗𝑁

𝑗=1
𝑀
𝑖=1

                                   (eq. A-11) 

 

Finalement la transformée de Fourier en mode (FMT) prend la formule suivante : 

 

(
𝑏𝑚𝑛

𝑇𝐸

𝑏𝑚𝑛
𝑇𝑀) =  𝐾𝑚𝑛 [

𝑛
𝑏⁄

−𝑚
𝑎⁄

𝑚
𝑎⁄

𝑛
𝑏⁄

] . 2𝐷 − 𝐹𝐹𝑇cos𝑠𝑖𝑛 [
𝑏𝑥(𝑖, 𝑗)

𝑏𝑦(𝑖, 𝑗)
] = 𝐹𝑀𝑇 [

𝑏𝑥(𝑖, 𝑗)

𝑏𝑦(𝑖, 𝑗)
]            (eq. A-12) 
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Résumé :  

Les développements technologiques en télécommunication et micro-ondes tendent depuis plusieurs 

années vers la miniaturisation des circuits, une réduction des coûts, des masses et des pertes dans ces 

dispositifs. La tendance actuelle consiste à utiliser les outils de simulation pour réduire le temps et le coût de 

fabrication de ces circuits. Le temps de calcul augmente avec la complexité du circuit. Diverses méthodes de 

modélisation électromagnétique des circuits imprimés ont été mises au point. Parmi ces méthodes, la méthode 

itérative à concept d’onde qui a été introduite par le professeur H. Baudrand en 1995, pour l’étude des 

problèmes électromagnétiques bidimensionnels. Les structures de type DGS (Defected Ground Structure) sont 

une nouvelle classe des structures qui sont apparues. L’impédance ainsi que les courants de surfaces sont 

influencés par la structure DGS. Il est important de souligner que chaque DGS produit différentes fréquences 

de résonances et de coupures suivant leurs géométries et dimensions ce qui leur permet d’avoir de nombreuses 

caractéristiques. Dans cette étude, nous proposons la modélisation des antennes multi-bandes et les filtres à 

plan de masse déformé dite DGS, il s’agit des filtres passe-bas avec fente DGS sous forme de deux T pliés et 

les filtres passe-bas fractals d’Hilbert. Pour valider les résultats obtenus, une comparaison sera effectuée en 

employant des outils très puissants, il s’agit de CST Microwave studio, Momentum d’ADS ainsi des mesures 

publiées en littérature.  

 

Mots clés :  

Méthode itérative à concept d’onde, WCIP, méthode numérique, transformé de Fourier modal FMT, 

Antennes multi-bandes, structure à plan de masse déformé DGS, méthode des moments /Momentum, CST. 

 

Abstract:  

Technological developments in telecommunications and microwave for several years tend towards the 

circuit miniaturization, lower costs, masses and losses in these devices. The current trend consist to use 

simulation tools to reduce calculating time and the manufacturing cost of these circuits. The calculation time 

increases with the circuit complexity. Various methods of electromagnetic modeling of printed circuits have 

been developed. Among these methods, the iterative wave concept method introduced by Professor H. 

Baudrand in 1995 for the two-dimensional electromagnetic problems study.  Defected Ground structures 

(DGS) are a new class of structures, which have appeared. The impedance as well as the surface currents are 

influenced by the DGS structure. It is important to note that each DGS produces different resonances 

frequencies and cutoff following their geometries and dimensions, which makes them possessing many 

characteristics. To validate the obtained results, a comparison will be made by using very powerful tools; it's 

about CST Microwave studio, ADS / Momentum thus measures published in the literature. 

Key words:  

 Iterative wave concept method, WCIP, Numerical method, fast modal transform FMT, Multi-band 

antennas, Defected Ground structure DGS, method of moments/ Momentum, CST. 
:    صملخ 

خفض التكلفة، الكتل و عدة سنوات نحو تصغير حجم الداراتمنذ والميكروويف  السلكية واللاسلكية الاتصالاتتتجه التطورات التكنولوجية في مجال 

 دبازديا تزداد ة الوقتمد  ؛ ذلك أن  اتتصنيع هذه الدار   المحاكاة ربحا للوقت ولتكلفةاستخدام أدوات  علىحاليا الاتجاه الراهن  يعتمد و والخسائر في هذه الأجهزة

لموجات التي تعتمد مبدأ ا تكراريةالطريقة ال :هذه الطرق ومن بين ،ات المطبوعة للدار  مختلفة لوضع نماذج كهرومغناطيسي   طرقتطوير  تم   لهذا؛ ةالدار   درجة تعقيد

جديدة من الهياكل  فئة DGS تصميمإن  فئة  .المشاكل الكهرومغناطيسية ثنائية الأبعاد دراسة جلأ من 1995في عام  H. Baudrandا الأستاذ: مهصم   التيو

مختلفة وتخفيضات وفقا لهندستها وأبعادها؛  داتتنتج ترد   DGS كل   التأكيد على أن  أن  من المهم  و DGS .بتصميم رتتأث  ة والتيارات السطحية عنامظهرت فالمالتي 

ا يجعلها   .من الميزات بالعديد تتصفمم 

ة النتائج المتحص ل عليها قمنا بإجراء مقارنة استخدمنا فيها أدوات جد  قوي ة، نحو: برنامج   Momentum وبرنامج العزوم CSTللتحق ق من صح 

 ح في هذه الدراسة أمرين: نقتر .وأيضا المقاييس المنشورة في الدراسات السابقة

هة والتي تسم ى /1 ونقصد بذلك المرشحات المنخفضة ذات فتحة بشكل  DGS نمذجة الهوائيات المتعد دة الشرائط والمرش حات ذات الأرضي ة المشو 
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