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Introduction générale    
Depuis les années soixante dix, on constate un essor considérable des micro-antennes ou 

antennes plaques, favorisé par le progrès de la technologie microélectronique dans le domaine de 

la miniaturisation et de l’intégration électronique, et plus particulièrement aux substrats 

diélectriques de faibles pertes. 

   Il est évident que les études menées sur les antennes microbandes soient orientées pour mieux 

perfectionner leurs avantages et d’y remédier à leurs inconvénients. Ces études reposent 

principalement sur deux classes de méthodes. La première est à tendance pratique, elle prend en 

compte au départ la nature des phénomènes physiques, ce qui permet d’effectuer des 

approximations permettant la modélisation du modèle en question.  

     La deuxième, où la prééminence de la rigueur des formules mathématiques apparaît au départ, 

ne peut conduire à des résultats utiles qu’à travers une résolution numérique. La méthode des 

moments est la technique la plus répondue dans cette deuxième classe de méthodes. Lorsque 

cette méthode est utilisée dans la résolution de quelques problèmes d’électromagnétisme, un 

facteur critique est le choix approprié des fonctions de base [1]-[3]. La sélection de ces dernières 

joue un rôle important dans la détermination de la vitesse de convergence des résultats 

numériques, et qu’un choix inexact peut mener à des résultats erronés.  

     Dans la littérature, différents types de fonctions de base ont été employés avec succès dans 

l’approximation de la densité de courant sur la plaque rectangulaire [4]-[6]. Dans ce présent 

mémoire, trois types de fonctions de base sont utilisés pour développer la distribution du courant 

surfacique inconnu sur la plaque rectangulaire. Le premier type de fonctions de base est formé 

par l’ensemble des modes TM d’une cavité rectangulaire avec murs latéraux magnétiques. Le 

deuxième type de fonctions de base emploie des fonctions sinusoïdales avec les singularités 

appropriées de bord. Le troisième type de fonctions de base consiste en une combinaison des 

polynômes de Chebyshev, avec des facteurs de pondération pour incorporer les conditions 

appropriées de bord. Notons que ces fonctions de base ont été utilisées auparavant dans l’analyse 

par la méthode des moments d’un réseau d’ouvertures rectangulaires [7]. 

 Le présent mémoire est organisé comme suit : 
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Dans le premier chapitre, nous présentons brièvement le concept des antennes microbandes. 

Ensuite, nous exposons sommairement les différentes méthodes d’analyse des antennes 

microbandes ainsi que les différentes techniques d’excitation de ces antennes. 

 Dans le deuxième chapitre, nous présentons en détail la formulation mathématique du 

problème. Nous commençons par trouver la matrice de transfert associée à une couche 

diélectrique. Ensuite, nous calculons la fonction spectrale dyadique de Green. Après la 

formulation de l’équation intégrale du champ électrique, nous utilisons la méthode des moments 

pour résoudre le système d’équations homogène résultant. 

 Dans le troisième chapitre, trois types de fonctions de base sont utilisés pour développer la 

distribution du courant surfacique inconnu sur la plaque rectangulaire. Après la détermination du 

meilleur type assurant ainsi une convergence numérique rapide, on exploitera ce dernier type 

pour étudier l’influence des paramètres constitutifs de l’antenne microbande sur les 

caractéristiques de résonance. Nous terminons cette étude par une conclusion générale. 
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I.1 Introduction 

    Le concept des antennes microbandes a été originellement proposé Deschamps, en 1953.   

Cependant, le rayonnement des structures microruban est resté un phénomène indésirable 

pendant plus de vingt ans avant que Munson réalise la première antenne microbande [8].le 

meeting des spécialistes qui a eu lieu en 1979 à Las Cruces (New Mexico) a marqué le début 

d'un intérêt international aux antennes microbandes. 

     Les antennes microruban se développaient lentement mais elles jouent un rôle de plus en 

plus important de nos jours apportant une contribution indispensable dans le domaine des 

antennes et cela depuis la fin des années soixante dix.les techniques planaires fournissent des 

avantages évidents par rapport aux conceptions d'antennes conventionnelles. Les antennes 

microbandes ont reçu une grande attention dans les revues techniques ainsi qu'aux conférences 

internationales.                                          Les recherches dans ce domaine restent très actives et 

ils le seront probablement pendant les années à venir. 

I.2 Description d'une antenne microbande (microruban) 

    Une antenne microruban est constituée d'une plaque rayonnante imprimée sur une face  d'un 

diélectrique appelé substrat dont la deuxième face est complètement métallisée (figure 1).Cette 

plaque métallique, appelée généralement dans la littérature Patch est en cuivre ou en Or et elle 

peut être de forme arbitraire. Le patch et les lignes d'alimentations sont généralement photo-

gravés [9].      

 

    Les patchs de forme rectangulaire, circulaire ou elliptique sont simples à analyser et leurs 

performances peuvent être facilement anticipées. Des figures de géométrie complexes ainsi que 

des combinaisons de formes simples peuvent être utilisées pour des applications spécifiques. Le 
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choix d'une forme particulière dépend des paramètres à optimiser : la bande passante, les lobes 

secondaires, la polarisation et les dimensions de l'antenne. 

    Les antennes microbandes rayonnent à cause des effets de bord entre les extrémités du patch 

et le plan de masse. Une bonne antenne est caractérisée par un substrat épais et une permittivité 

relative faible. Cela mène à un meilleur rendement et une bande passante large. Mais une 

structure pareille nécessite des dimensions plus grandes. Pour une réalisation plus compacte, un 

diélectrique de permittivité relative élevée doit être utilisé mais cela se traduit par une bande 

passante étroite et un rendement mois bon [10]. Il faut donc arriver à un compromis entre les 

dimensions de l'antenne et sa performance. 

     Les patchs microruban ont une bande passante relativement large par rapport au dipôle 

microruban. Contrairement à ce dernier, les patchs peuvent exciter un courant de surface dans la 

direction transverse. Cet effet produit un rayonnement d'un élément de polarisation non désiré. 

Son amplitude dépend du type d'alimentation et de sa position par rapport aux axes du patch. 

    L'amplitude des courants de surface devient importante quand la fréquence du signal est 

proche de la fréquence de résonance de la structure. La résonance commence à avoir lieu lorsque 

la dimension du conducteur est de l'ordre de grandeur d'une demi-longueur d'onde guidée [4]. 

     Les antennes microruban peuvent être classifiées dans deux catégories principales selon le 

rapport longueur-largeur. Un résonateur fait d'un ruban conducteur étroit est appelé dipôle. Le 

patch est réalisé à partir d'un ruban conducteur large. 

     Quand le signal est proche de la résonance, un résonateur microruban rayonne relativement 

en large faisceau loin du plan du substrat.une partie importante du signal d'entrée contribue au 

rayonnement et le résonateur agit comme une antenne. Les antennes microruban sont peu 

directives. 

     La figure 2 montre une antenne microruban de forme rectangulaire où le courant de surface 

est en blanc, les plans E et H sont définis par rapport au feeder. 

     Typiquement, l'antenne microruban à un gain de 5 à 6 dB et une bande passante de 3 dB [8]. 

Plusieurs applications micro-ondes nécessitent des antennes à haute directivité qui rayonnent des 

faisceaux étroits. Dans ce cas, la directivité faible du patch unique n'est pas particulièrement 

intéressante. Cependant, cette limitation inhérente est surmenée en groupant un nombre 

d'éléments rayonnants identiques pour former un réseau périodique qui peut, par la suite, fournir 
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une directivité élevée. Dans quelques applications, telle que le téléphone portable et les 

communications personnelles, les faisceaux larges sont une exigence dans ces cas particuliers et 

les antennes à patch unique sont peu adéquates.   

 

 La fréquence de résonance d'un résonateur microruban peut être ajustée sur un intervalle limité, 

par des moyens électroniques, par exemple en insérant une diode (varactor) inversement 

polarisée dans le circuit résonant. Une tension de polarisation et un circuit de polarisation 

adéquat sont alors requis. 

I.3 Avantages et inconvénients 

    Les antennes microruban sont devenues de plus en plus populaires à cause de leurs 

applications sans fil suite à leur petite taille. Une caractéristique qui les rend extrêmement 

demandé dans les téléphones portables. Un autre domaine où elles sont utilisées avec succès est 

celui des communications par satellites [10]. 

 

Les principaux avantages de ce type d'antennes sont [10,11,12,13,14,15]: 

� Poids léger et volume réduit. 

� Cout réduit. 

� Peuvent être facilement intégrés dans des circuits micro-ondes intégrés (MIC).  

� Supportent à la fois une polarisation linéaire et circulaire. 

� Peuvent être regroupées pour constituer des antennes réseaux.  
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� Robustes quand elles sont placées sur des structures rigides. 

� Capable de fonctionner en double ou en triple fréquence. 

 

Malgré ces avantages évidents, les antennes microbandes souffrent des inconvénients suivants 

imposés par les limitations de la technologie des circuits imprimés [8,10,12]:   

� Bande passante étroite. 

� Faible gain. 

� Faible puissance. 

� Excitation des ondes de surfaces produit des couplages parasites. 

Les antennes microbandes ont un facteur de qualité élevé [12]. Ce facteur de qualité, associé 

aux pertes dans l'antenne, mène à un rendement faible et une bande passante étroite. Mais il peut 

être réduit en augmentant l'épaisseur du substrat. Cette augmentation dans l'épaisseur du substrat 

fait augmenter la puissance des ondes de surface [13]. Ce type d'onde est indésirable puisque, à 

la limite, elle dispersée au niveau du diélectrique, ce qui mène à une dégradation des 

caractéristiques de l'antenne. L'effet des ondes de surface peut être minimisé par l'utilisation des 

structures PBG (Photonic Band Gap) [10]. Le gain et la puissance peuvent être augmentés en 

utilisant les réseaux d'antennes. 

I.4 Applications principales des antennes microruban  

    Les antennes microruban ont été conçues et incorporées dans plusieurs systèmes tels que les 

radars des avions, les radars de télécommunications et dans les satellites, les téléphones 

mobiles…….etc. 

I.5 Techniques d'excitation  

   Les antennes microruban sont excitées en utilisant plusieurs méthodes. Elles sont classées 

comme étant des excitations avec contact ou sans contact. Dans les méthodes d'excitation avec 

contact, la puissance RF est acheminée aux plaques rayonnantes en utilisant un élément de 

contact tel que la ligne microruban. Dans la deuxième catégorie, le couplage électromagnétique 

est utilisé pour transmettre la puissance de la ligne microruban à la plaque rayonnante. Les 

quatre techniques d'alimentation les plus utilisées [13] sont la ligne microruban, le câble coaxial 

(avec contact), couplage par fente et couplage de proximité (sans contact). 
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I.5.1 1a ligne microruban 

     Le moyen le plus simple pour alimenter un patch microruban est de connecter directement 

au bord du patch tout en gardant les deux éléments sur le même substrat (figure 3) [16]. Cette 

technique d'alimentation est très utilisée pour des applications pratiques. Pour obtenir une 

structure planaire, la ligne microruban doit être gravée avec le patch. Cette ligne microruban a 

une largeur négligeable devant les dimensions de la plaque rayonnante. Dans une pareille 

structure microruban, contenant une ligne et un patch sur le même niveau, l'optimisation 

simultanée comme (ligne de transmission et antenne) ne pourra pas avoir lieu à cause des 

exigences contradictoires. On doit faire un compromis pour que la ligne d'alimentation ne 

rayonne pas trop au niveau des discontinuités. 

 

D'après les mesures, l'insertion du feeder dans le patch n'influe pas énormément sur la 

fréquence de résonance mais elle modifie l'impédance d'entrée. En contrôlant l'insertion de la 

ligne microruban dans la plaque rayonnante, son adaptation avec le feeder est assurée sans avoir 

besoin à un élément d'adaptation additionnel. Quand l'épaisseur du substrat devient importante, 

les ondes de surface et les rayonnements parasites augmentent au niveau du feeder [10]. De plus, 

une puissance réactive considérable sera accumulée sous le patch (effet de la cavité), ce qui 

dégrade les excitations des ondes de surface peuvent être satisfaites.  

I.5.2 Alimentation par câble coaxial 

Un autre moyen pour alimenter le patch consiste à placer une ligne coaxiale 

perpendiculairement au plan de masse (figure4) [16]. Le conducteur central s'étend à travers le 
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substrat diélectrique pour être connecté à la plaque rayonnante tendis que le conducteur externe 

est relié au plan de masse. L'impédance d'entrée dépend du feeder. 

Le système d'alimentation peut être réalisé en technologie coaxiale, ou il peut être constitué d'un 

circuit microruban placé sous le plan de masse. Le rayonnement intrinsèque du feeder coaxial 

peut être négligé pour les substrats minces mais devient important pour les substrats plus épais 

où les feeders des éléments adjacents, d'une antenne réseau, peut coupler l'un à l'autre. 

    Cependant, les feeders coaxiaux sont difficiles à réaliser dans la pratique à cause des trous 

qui doivent être percés à travers le substrat, une opération généralement a évitée. Les 

conducteurs sont introduits à travers les trous (via-holes) et soudés au patch. Ces opérations sont 

très délicates et le control automatique de la connexion est difficile et spécialement pour les 

hyperfréquences [8. En plus de ces limitations technologiques, ces via-holes sont très difficiles à 

modéliser.           

    L'avantage principal de cette technique est que le point d'alimentation peut être placé à 

n'importe quel point dans la plaque pour obtenir l'adaptation. En plus cette méthode donne moins 

de rayonnements parasites. Son inconvénient majeur est la bande passante étroite résultante et sa 

difficulté en matière de modélisation parce qu'un trou doit être percé dans le substrat. Pour les 

antennes à substrats épais, la longueur de la sonde rend l'impédance plus inductive ce qui crée 

des problèmes d'adaptation. Ce problème est résolu dans les techniques d'alimentation sans 

contact, décrites ci-dessous.      
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I.5.3 Alimentation couplée par ouverture  

    Dans cette technique d'alimentation (figure5), les deux fonctions de rayonnement et de 

transmission guidée sont complètement séparées en plaçant le plan de masse entre le patch 

résonant et le système d'alimentation ce qui minimise le rayonnement parasite [16]. Le couplage 

entre les deux faces est assuré par une fente (ouverture) dans le plan de masse. Un rayonnement 

possible de la ligne du feeder peut être évité en enferment la partie inférieure de la structure à 

l'intérieure d'un boitier blindé. Pour optimiser séparément le rayonnement du patch et la 

transmission sur la ligne microruban, les deux diélectriques doivent être différents. La fente 

fournit un couplage entre les deux faces du plan de masse mais ne doit pas rayonner. Les 

dimensions de la fente doivent être choisit pour éviter les résonances dans la bande de 

fonctionnement. L'ouverture est généralement centrée sous le patch ce qui mène à une 

polarisation croisée faible grâce à la configuration symétrique. La quantité de couplage est 

déterminée en fonction de la forme de l'ouverture, ses dimensions et sa position. 

    Généralement, le substrat 2 est d'une permittivité relative élevée et le substrat 1 est épais mais 

d'une permittivité relative faible pour optimiser le rayonnement de la plaque. Les inconvénients 

principaux de cette technique sont : bande passante étroite, fabrication difficile à cause des 

multicouches incorporées ce qui croit l'épaisseur de l'antenne. 
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I.5.4 Alimentation couplée par proximité 

    Comme dans la figure 6, deux substrats sont utilisés pour que la ligne d'alimentation soit 

entre les deux substrats et la plaque rayonnante soit sur le substrat supérieur, le rayonnement du 

feeder peut être considérablement réduit en utilisant un substrat mince de grande permittivité 

diélectrique, alors que la couche supérieure est plus épaisse avec une faible permittivité, dans le 

but de rehausser le rayonnement du patch. 

 

Elle offre une bande passante qui peut atteindre 13% à cause de l'augmentation de l'épaisseur de 

l'antenne [13]. L'adaptation peut être réalisée en ajustant la longueur de la ligne et le rapport 

largeur-ligne de la plaque. Cette technique souffre d'un inconvénient majeur, qui est la difficulté 
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de fabrication à cause de la présence des deux substrats qui doivent être alignés. En plus il ya 

l'augmentation du l'épaisseur de l'antenne.    

I.6 Méthode de modélisation 

     Plusieurs méthodes sont utilisées pour l'analyse des antennes microruban. La plupart de ces 

méthodes peuvent être classées dans une de deux catégories : méthodes approximatives et 

méthodes exactes ou full-wave. Les méthodes approximatives sont basées sur des hypothèses 

simplificatrices donc on peut dire qu'elles sont limitées et elles fournissent des solutions moins 

précises. Elles sont généralement utilisées pour la modélisation des antennes à élément unique à 

cause de la difficulté rencontrée dans la modélisation du couplage entre les différents éléments. 

Cependant, elles offrent un bon aperçu physique avec un temps de calcul très petit. Les méthodes 

full-wave tiennent compte de tous les mécanismes important qui caractérisent l'onde et s'appuient 

énormément sur l'utilisation d'algorithmes numériques efficaces. Lorsqu'elles sont appliquées 

convenablement, les méthodes full-wave sont très précises et peuvent être employées pour la 

modélisation d'une variété d'antennes y compris les antennes réseaux. Ces méthodes ont 

tendance à être plus complexes et fournissent moins d'aperçu physique. Ces méthodes nécessitent 

souvent un temps de calcul important. 

I.6.1 Méthodes approximatives      

     Les méthodes approximatives, les plus populaires, comprennent le modèle de la ligne de 

transmission, le modèle de la cavité et la technique de segmentation dite aussi modèle généralisé 

de la cavité [17]. Généralement, ces modèles considèrent l'antenne comme une ligne de 

transmission ou une cavité résonante. 

I.6.1/a- Méthodes de la ligne de transmission 

    Dans la solution de l'antenne microruban par le modèle de la ligne de transmission, les 

inconnues sont la constante de propagation et l'impédance caractéristique [18,19,20]. Une fois 

déterminés, une ligne de transmission équivalente à l'antenne est obtenue. Le mode de 

propagation dominant est supposé être le mode TEM ou quasi TEM avec une variation 

négligeable dans la direction transverse [21]. C'est une approximation valide si l'épaisseur du 

substrat est maintenue négligeable devant la longueur d'onde. Ce modèle ne prend pas en 

considération quelques effets physiques comme l'excitation des ondes du substrat, les variations 
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du champ sur les bords rayonnants, le couplage mutuel entre les éléments voisins, les effets des 

modes d'ordre élevés,……etc. [12]  

I.6.1/b- Modèle de la cavité   

 Dans le modèle de la cavité, les effets des modes d'ordres supérieurs sont considérés en 

développant le champ électrique entre le patch et le plan de masse en termes de modes résonants 

de la cavité [9,12,16,17,18]. La méthode de la cavité peut déterminer la fréquence de résonance 

et l'impédance d'entrée mieux que le modèle de la ligne de transmission, seulement cette 

modélisation est limitée aux patchs de formes régulières. Comme c'est le cas dans la ligne de 

transmission, ce modèle devient moins précis avec l'augmentation de l'épaisseur du substrat ou 

de la valeur de sa permittivité relative. Il est difficile de modéliser le couplage mutuel avec le 

modèle de la cavité [23].  

La région interne du substrat est modélisée comme une cavité limitée en haut et en bas par des 

murs électriques. Cette supposition est justifiée car h<< λ pour les substrats minces. 

  Le substrat est assez mince pour les champs variant légèrement selon z, la direction normale à 

la plaque rayonnante. Le champ électrique a seulement une composante selon z et le champ 

magnétique a deux composante Hx et Hy dans la région limitée du haut par le patch et en bas par 

le plan de masse [24]. 

        Soit la figure 7 ci-dessous. Quand une puissance est délivrée par un patch microruban, une 

distribution de charges aura lieu sur et sous le patch ainsi que sur que sur le plan de masse. Cette 

distribution de charges est contrôlée par deux mécanismes : un mécanisme d'attraction et un 

mécanisme de répulsion. Le mécanisme d'attraction est vu entre les charges de signes opposé au-

dessus de la plaque rayonnante et le plan de masse, ce qui aide à garder la concentration de 

charges intacte sous le patch. 
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  Le mécanisme de répulsion est observé entre les charges de signes différents au-dessus de la 

plaque ce qui permet à quelques charges à passer du dessous de la plaque vers le dessus. Ce 

mouvement de charges se traduit par un courant sur et sous la plaque rayonnante. Dans le modèle 

de la cavité, le rapport h/w est très petit d'où une domination du mécanisme de d'attraction des 

charges qui force la majorité des charges et du courant à se concentrer sous le patch. La 

diminution successive du rapport h/w se traduit par un courant sur la surface de la plaque, 

quasiment nul, ce qui ne va pas permettre une création des champs magnétiques tangentiels sur 

les bords de la plaque. Donc, les quatre murs peuvent être modélisés comme étant des surfaces 

conductrices magnétiques parfaites. Ce qui implique qu'il n'aura pas de distribution de champ 

électrique et magnétique sous la plaque [10]. Dans la pratique, le rapport h/w existe même s'il est 

petit, ce qui ne va pas donner un champ magnétique tangentiels nuls, mais très petit, et 

l'approximation aux surfaces conductrices (magnétiques parfaites) peut être envisagées. 

Puisque les murs de la cavité ainsi que le diélectrique sont sans pertes, la cavité ne va pas 

rayonner et son impédance d'entrée sera réactive. Pour rendre compte des pertes de rayonnement 

dans le mécanisme des pertes, une résistance de rayonnement et une résistance de perte doivent 

être considérées. Maintenant, la cavité avec pertes représente une antenne et les pertes sont 

prisent en considération par les pertes tangentielles effectives δeff. 

I.6.1/c- Modèle généralisé de la cavité 

    Ce modèle est une extension de la méthode de la cavité. Il offre une aptitude à traiter les 

patchs de forme arbitraires en décomposant le patch en section de formes régulières et en 

appliquant le modèle de la cavité à chaque section en adoptant la méthode de connexion 
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multiport [25]. Puisqu'elle n'est pas différente dans la base du modèle de la cavité, cette méthode 

fonctionne convenablement lorsque le substrat est mince et d'une permittivité relative faible [9]. 

I.6.2 Méthodes full-wave    

    Trois méthodes très populaires sont employées pour l'analyse des antennes microruban à 

plaque rayonnantes : méthode des moments (MM), méthode des éléments finis (FEM), et la 

méthode des différences finis domaine temporel (FDTD).différentes des méthodes 

approximatives, ces méthodes tiennent compte de tous les mécanismes d'onde les plus 

importants et elles sont potentiellement plus précises. Toutes ces méthodes full-wave sont basées 

sur la discrétisation d'une certaine propriété électromagnétique inconnue. Pour la méthode des 

moments c'est la densité de courant et pour les méthodes FEM et FDTD c'est le champ électrique 

(aussi le champ magnétique dans le cas de la méthode FDTD) [23,26]. 

    Dans la procédure de discrétisation, la propriété électromagnétique d'intérêt est approchée par 

un ensemble de petits éléments dont l'amplitude complexe est inconnue. Ces amplitudes sont 

déterminées en appliquant la méthode full-wave qui convient. La précision s'accentue avec 

l'augmentation de nombres d'éléments employés comme base de développement.             

I.6.2/a- Méthode des moments 

    La méthode des moments est sans doute la méthode la plus populaire. Elle est synonyme de 

la méthode de résidus (weighted residuals) présentés en premier temps par Harrington et il a 

montré sa puissance et sa flexibilité dans la résolution des problèmes électromagnétique dans les 

années soixante [27]. Le plus souvent, cette méthode est appliquée dans le domaine fréquentiel 

où une seule fréquence est considérée à la fois. 

    Lorsque la méthode des moments est appliquée, la densité de courant sur l'antenne est la 

variable considérée et à partir de laquelle tous les paramètres de l'antenne sont déduits. Cette 

méthode est implantée en remplaçant l'antenne par un courant de surface équivalent. La densité 

de courant de surface est discrétisée en un ensemble d'éléments appropriés appelés aussi 

fonctions de base, où les amplitudes sont inconnues à déterminer [28]. Maintenant, la fonction de 

Green propre au problème est employée pour exprimer le champ électrique/ magnétique partout, 

en fonction des éléments de la densité de courant sur la surface de l'antenne. Les conditions aux 

limites pour les champs électrique et magnétique sont renforcées sur la surface de l'antenne en 

utilisant les fonctions de test. Cette procédure est appelée la procédure de test résulte en un 
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système linéaire d'équations intégrales (IE). Ce système peut être exprimé sous forme de matrice 

et l'interaction entre les fonctions de base et les fonctions de test est prise en considération [10]. 

Dans la plupart des cas, cette matrice appelée aussi matrice d'interaction, est dense. Si les 

fonctions de base et les fonctions de test sont choisies identiques, la méthode est appelée 

méthode de Galerkin. Finalement, le système est résolu pour donner les différentes amplitudes 

des éléments de la densité de courant. Une fois la densité surfacique de courant déterminée, les 

autres paramètres de l'antenne tels que l'impédance d'entrée, le gain et les diagrammes de 

rayonnements sont facilement déduits. 

L'avenage majeur de la méthode des moments, par rapport aux autres méthodes full-wave, est 

son traitement efficace de surfaces supraconductrices [23]. Avec la méthode des moments, seule 

la densité surfacique de courant est discrétisée (pas le champ). De plus et d'une manière 

intrinsèque, elle contient la condition du rayonnement lointain. Les antennes encastrées dans des 

milieux multicouches peuvent être efficacement simulées en employant les fonctions appropriées 

de Green. Pour une formulation efficace du problème des milieux multicouches, un plan de 

masse infini et des couches latéralement infinies sont à supposées. Loin de tous les inconvénients 

de la méthode des moments, elle reste la plus préférée pour les problèmes du domaine 

fréquentiel nécessitant des surfaces hautement conductrice. Dans le cas des antennes microruban, 

la méthode peut être utilisée dans le domaine spectral comme elle peut être utilisée dans le 

domaine spatial. Agilent Momentum et Zeland IE3D sont deux exemples des logiciels 

commerciaux adoptant la méthode des moments [13,27].   

I.6.2/b- Méthode des éléments finis 

   Cette méthode est largement utilisée dans la mécanique structural et thermodynamique. Elle a 

été présentée à la communauté électromagnétique vers la fin des années soixante. Comme c'est le 

cas dans la méthode des moments, la méthode des éléments finis est applicable généralement 

dans le domaine spectral. Ce qui est intéressant dans cette méthode c'est sa capacité inhérente à 

rendre compte de l'inhomogénéité des milieux [23]. 

Une approche intéressante est l'hybridité de la méthode des éléments finis avec la méthode des 

moments. Ces méthodes sont très bien utilisées pour l'analyse des antennes microruban dans les 

cavités. Comme la majorité des méthodes full-wave, la méthode des éléments finis est implantée 

dans quelques codes commerciaux tels que HFFS de Ansoft [17]. 

 



20 
 

I.6.2/c- Méthode des différences finis dans le domine temporel (FDTD) 

    Cette méthode introduite par YEE en 1966 [23], est aussi valable pour l'analyse des milieux 

inhomogènes. Contrairement à la méthode des moments et la méthode des éléments finis, la 

méthode FDTD est appliquée dans le domaine temporel et n'est pas limitée à une fréquence 

unique à chaque fois qu'elle est exécutée [30]. Comparativement à la méthode MM et MEF, la 

méthode FDTD nécessite des mathématiques poussées. 

    La méthode FDTD a été utilisée pour l'analyse des antennes microruban alimentées par une 

ligne coaxiale et peut donner des résultats précis. La FDTD a été implémenté dans des softwares 

commerciaux tels que Fidelity de Zeland et XFDTD de RemCom. 

    Comme nous l'avons déjà montré, la méthode des moments est de loin la plus utilisée dans 

l'analyse des antennes microruban. Il existe deux implémentations pour ces méthodes : 

l'implémentation domaine spatial et implémentation domaine spectrale. 

I.6.3 La méthode des moments dans le domaine spatial 

    Comme son nom l'indique, la méthode des moments dans le domaine spatial est caractérisée 

par le fait que toutes les entrées de la matrice d'interaction sont exprimées en terme de variables 

spatiales. Comme mentionné auparavant chaque entrée est une interaction entre une fonction de 

base et une fonction de test. Cela est accompli en utilisant la fonction de Green appropriée au 

problème en question. Les fonctions de Green pour les structures planaires multicouches existent 

en forme analytique (forme fermée) mais seulement dans le domaine spectral. Pour passer au 

domaine spatial, la transformée inverse de Fourier-Bessel (aussi connue comme l'intégrale de 

Sommerfeld) est employée [31]. Chaque entrée de la matrice contient deux intégrales de surface. 

Une intégrale associée à la convolution entre les fonctions de base et la fonction de Green pour 

trouver le champ électrique dû aux fonctions de base. L'autre intégrale est associée à la 

procédure de test pour appliquer les conditions aux limites sur le support de la fonction de test. 

La méthode des moments dans le domaine spatial a été adoptée par plusieurs logiciels 

commerciaux tels que IE3D de Zeland software, Ensemble de Ansoft et FEKO de EM software 

and systems [23]. 

Pour la modélisation de surface le IE3D utilise des fonctions de base avec support triangulaire et 

rectangulaire alors que FEKO et Ensemble n'utilise que le support triangulaire. 
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I.6.4 La méthode des moments dans le domaine spectral 

  Cette méthode est caractérisée par le fait que les entrées de la matrice d'interaction sont 

exprimées en termes de variables définies dans le domaine spectral. Cela est réalisé en 

appliquant la transformée de fourrier bidimensionnelle aux fonctions de base, aux fonctions de 

test et à la fonction de Green. Les deux variables transverses, dans le domaine spatial, sont 

transposés dans le domaine spectral. Ces variables sont en réalité deux nombres d'ondes qui ont 

les mêmes directions que les variables du domaine spatial [31]. L'entrée générale de la matrice 

d'interaction se compose de deux intégrales infinies sur les deux variables spectrales. Comme 

nous l'avons mentionné auparavant, la fonction de Green dans le domaine spectral peut être 

définie analytiquement, sous forme fermée (closed form). Cependant, la formulation dans le 

domaine spectral impose quelques conditions sur les fonctions de base et sur les fonctions de test 

à utiliser. L'une c'est que la transformée bidimensionnelle de Fourier des fonctions de base doit 

être disponible sous forme analytique ( en forme fermée, closed form). Une autre c'est que la 

même transformée doit décroitre plus rapidement que peut croitre la fonction de Green 

asymptotiquement [23,31]. 

      La méthode des moments dans le domaine spectral a été implantée dans des logiciels 

commerciaux tels que : Sonnet software et EMSignt de Applied Wave Research. Ces softwares 

(logiciels) utilisent des fonctions de base sous domaine dans le domaine spectral sous grille 

rectangulaire [23]. 
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II.1 Introduction 

  La géométrie de la structure à étudier avec le système d'axes considéré est représentée par la 

figure 2.1 ci-dessous. La plaque rayonnante piégée est donc,  localisée entre deux substrats 

diélectriques : le premier, d'épaisseur d1et de permittivité relative ε1, se situe en dessous de la 

plaque rayonnante (patch) et imprimé sur un plan de masse considéré infini et parfaitement 

conducteur; alors que le second diélectrique est d'épaisseur d2 et de permittivité relative ε2, 

recouvre le patch. Au dessus de cette couche se trouve l'air, cette couche est caractérisé par une 

permittivité absolue ε0 et d'une permittivité relative ε3=1.0.  

Tous les milieux sont supposés non magnétiques, c'est-à-dire qu'ils ont une perméabilité égale à 

µ0.  

 

 

 En premier lieu nous allons procéder à la détermination de la fonction tensorielle spectrale de 

Green, relative à la structure représentée dans la figure 2.1. Ensuite on formulera l'équation 

intégrale du champ électrique basée sur une étude des grandeurs électromagnétiques aux 

frontières de la structure considérée, où les inconnues seront les courants électriques sur le patch, 
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pour arriver à l'application de méthode des moments et la procédure de Galerkin afin de 

discrétiser l'équation intégrale obtenue. 

II.2 Détermination d’une matrice de transfert [T] dans le domaine [TM, TE] 

Considérons une onde électromagnétique qui se propage dans une région loin des sources (ρ=0, 

j=0), la dépendance temporelle est en eiωt    
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II.2.1 Transformées vectorielles de Fourier : 

    L'analyse dans le domaine de transformée de Fourier a été présentée la première fois par 

Yamashita et Mittra pour le calcul de l'impédance caractéristique et la vitesse de phase de la 

ligne de microruban basée sur une approximation de quasi-TEM. Une méthode efficace a été 

employée dans le domaine de transformer de Fourier pour calculer la capacité de la ligne pour 

assumée la densité de charge. À mesure que la fréquence de fonctionnement est augmentée, les 

caractéristiques de dispersion du microruban deviennent importantes pour des conceptions 

précises. Cette condition a mené entièrement l'analyse de vague des lignes micro rubans, 

représentée par le travail de Denlinger, qui a résolu l'équation intégrale en utilisant une technique 

de transformée de Fourier. La résolution par sa méthode, cependant, dépend fortement des 

distributions courantes assumées sur la bande en cours de solution. Pour éviter cette difficulté et 

permettre l'amélioration systémique de la solution pour les composants courants à un degré 

désiré d'exactitude, une nouvelle méthode a été présentée par Itoh et Mittra, généralement 

appelée maintenant l'approche spectrale (SDA) [31]. 

    La raison principale que le SDA est numériquement efficace est qu'elle exige un prétraitement 

analytique significatif. Ce dispositif impose alternativement une certaine restriction à 

l'applicabilité de la méthode. Une des limitations est que l’SDA exige l'épaisseur infinitésimale 

pour le patch. Il est également difficile de traiter la structure avec un élément rayonnant ayant 
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une conductivité finie. On ne permet aucune discontinuité dans le substrat dans la direction 

latérale. Cependant, malgré ces limitations, SDA est l'une des techniques numériques les plus 

populaires et les plus employées couramment. 

Donc pour simplifier les calculs nous allons passer au domaine des transformées vectorielles, a 

noter que le formalisme des transformés vectoriels de Fourier est utilisé pour les géométries 

rectangulaires et triangulaires, alors que celui des transformées de Hankel est réservé aux formes 

circulaires et annulaires. 

Les transformées vectorielles de Fourier sont définies par les relations suivantes [16]-[31] :- 
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On note que la transformée vectorielle de Fourier de la dérivé partielle d’une fonction est donnée 

par les deux propriétés suivantes : 
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Par l’utilisation des équations précédentes on aura : 
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Les équations (II.1) et (II.2) s'écrivent dans le domaine spectral de Fourier par les formes 

suivantes : 
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Avec: 
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En considérant une variation temporelle en eiωt et en partant des équations de Maxwell (II-1) et 

(II-2) présentées précédemment dans le domaine de Fourier, nous pouvons montrer que les 

champs transverses dans la jème couche diélectrique (Zj-1<Z <Zj+1) peuvent s’écrire en termes des 

composantes longitudinales 
z

E
~

 et 
z

H
~

 [32].   [Annexe A] 
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Après avoir effectué quelques manipulations algébriques simples, nous pouvons mettre les 

équations     (II-8.a) et (II-8.b) sous la forme :  
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De même à partir des équations (II-9.a) et (II-9.b) on peut écrire :  
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Les exposants e et h dans les équations (II-11) et (II-12) dénotent les ondes TM et TE 

respectivement ee, eh, he et hh sont définis par :  
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D'après l'équation de propagation (II-6) les formes générales de 
z

Het 
z

E
~~

 sont données par les 

relations suivantes [32] :- 
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En remplaçant les équations (II-15-a) et (II-15.b) les valeurs de ZE
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 données par (II-13) et    

(II-14) nous obtenons :- 
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 [ Annexe B] 
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Considérons maintenant que la région o l'onde se propage est limitée entre les deux plans Zj-1 et 

Zj. 

Comme représenté dans la figure (II.2) ci-après.  

 

 

 

 

 

 

Figure (II-2) Représentation d'une couche j 

 

En écrivant les équations (II-16) et (II-17) dans le plan Zj-1 puis dans le plan Z=Zj et par 

élimination des inconnus A etB , une relation relie les composantes e et h  sur les deux 

interfaces de la couche est obtenue. 
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La forme matricielle montrée par (II-19) est similaire à celle adoptée dans la méthode de la 

limite équivalente présentée dans les études [33]-[34], il suffit simplement de prendre   εx = εy = 

εz (substrat isotrope), mais les champs électriques et magnétiques transverses présentés par 

l’équation (II-19) sont exprimés dans la représentation [TM, TE] au lieu des coordonnées 

cartésiennes utilisées dans [33]-[34]. 

Si l'interface Z=Zj est dépourvue de courants électriques alors (II-14) s'écrit 
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Si par contre l'interface Z=Zj contient des courants électriques, nous avons  
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En remplaçant par (II-12) dans (II-23) nous obtenons :- 
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Donc on peut écrire :-  
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A partir de (II-27) et (II-19) on peut écrire :- 
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Si le milieu Z<Zj-1 est un conducteur parfait (plan de masse) alors : 
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Si le milieu Z>Zj est l'air tenant compte de la condition de rayonnement on aura a partir de                     

(II-16) et (II-17) : 
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Les équations (II-21), (II-28), (II-29) et (II-30) formant les équations de base pour détermination 

du tenseur spectral de Green   

Le tenseur spectral de Green G  relie le champ électrique tangentiel avec le courant dans le plan 

du patch. : 
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Dans la représentation [TM(e), TE (h)] le tenseur spectral de Green Q  relie le champ électrique 

tangentiel e avec le courant J  dans le plan du patch : 

JQe ⋅=  (II-32) 
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Il est facile de montrer la relation qui existe entre le tenseur diagonal Q  et le tenseur G  : 
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II.3. Détermination du tenseur de Green pour la structure étudiée  

    Afin de calculer le tenseur de greenG , on calcul tout d’abord le tenseur Q dans la 

représentation [TM, TE]. Pour simplifier les calculs nous avons déterminé une matrice [T], 

permettant de relier le champ électrique eet le champ magnétique h à l’entrée et à la sortie de la 

couche.        

     L'analyse dans le domaine spectral est largement utilisée dans les structures microbande. Dans 

cette approche la fonction tensorielle spectrale de Green qui relie le champ électrique tangentiel 

avec les courants dans les différents plans conducteurs doit être déterminée. Plusieurs techniques 

ont été proposées pour calculer le tenseur ; la structure de la figure (II-3) est une antenne 

microbande rectangulaire avec un substrat diélectrique d’une épaisseur d1, une permittivité 

relative ε1 et une perméabilité µ0. Le patch de longueur a, et de largeur b. 

  

 

 

 

Figure (II-3) Représentation simplifiée de la structure étudiée 

 

Les équations de continuité de la structure de la figure (II-3) et l’équation déduite (II-28) nous 

permettent d’écrire : 
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On peut simplifier les équations (II-34), (II-35) et (II-36) par les suivantes :  

  A ε0 μ0 

  A ε1 μ0  (1) 

(2) 
Z=d1=Z1 

Z 

Z=0=Z0 
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Dans la représentation [TM(e), TE (h)] le tenseur spectral de Green Q  relie le champ électrique 

tangentiel 
2

e  avec le courant j  dans le plan du patch. 
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En remplaçant (II-37) dans (II-38) nous obtenons :- 
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En remplaçant (II-39) et (II-43) dans (II-42) on aura :- 
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Avec :- 



35 
 

 















⋅

⋅
=

)
1

d
z1

cos(k0

0)
1

d
z1

cos(k
22

1
T  

 























⋅−

⋅−

=

)
1

d
z1

sin(k

z1
k

0
ωµ

i0

0)
1

d
z1

sin(k

1
ωε

z1
k

i

12
1

T  

 























=
−







)
1

.d
z1

sin(k
0

ωµ

z1
ik

0

0
)

1
.d

z1
sin(k

z1
k

1
iωω

1
12

1
T  

 

 























=
−







)
1

.d
z1

sin(k
0

ωµ

)
1

.d
z1

cos(k
z1

ik
0

0
)

1
.d

z1
sin(k

z1
k

)
1

.d
z1

cos(k
1

iωω

1
12

1
T22

1
T  

 



















=

0

0

0

0

0

0

0

ωµ

ωε

z

Z

k
k

g  

 























−

−

=−
−







0

0
)

1
.

1
sin(

0

)
1

.
1

cos(
10

0

0

0
)

1
.

1
sin(

1

)
1

.
1

cos(
1

0

1
12

1
22

1

ωµωµ

ωεωε

z
k

d
z

k

d
z

k
z

ik
z

kd
z

k
z

k

d
z

ki

gTT  



36 
 

 

( )

101

0

0

11
sin

1

11
cos

111

r
εεavec :  ε

z
k

ωε

).d
z

(k
z

k

).d
z

(kiωω

eQ
eQ

=

−==
−

 

( )













 +
=














−=

−

).d
z

(k
z

k
z

k

).d
z

(k
z

ik).d
z

(k
z

k
r
ε

iωω          

z
k

i
).d

z
(k

z
k

).d
z

(k
r
ε

iωωeQ

11
sin

10

11
sin

111
cos

01
0

0

1

11
sin

1

11
cos

1
0

1

 

 

 

)
1

.d
z1

sin(k
z1

ik)
1

.d
z1

cos(k
z0

k
r1
ε

)
1

.d
z1

sin(k
z1

k
z0

k

0
ωε

ieQ
+

×=  (II-45) 

 

 

( )













 +
=














+=

−==
−

)
1

.d
z1

sin(k

)
1

.d
z1

sin(k
z0

ik)
1

.d
z1

cos(k
z1

ik

0
ωµ

i
                   

z0
ik

)
1

.d
z1

sin(k

)
1

.d
z1

cos(k
z1

ik

0
ωµ

i
                   

0
ωµ

z0
k

)
1

.d
z1

sin(k
0

ωµ

)
1

.d
z1

cos(k
z1

ik

hQ

11hQ

 

 

)
1

.d
z1

sin(k
z0

ik)
1

.d
z1

cos(k
z1

k

)
1

.d
z1

sin(k2
z0

k

0
ωε

ihQ
+

×−=⇒  (II-46) 

 

Les équations (II-45) et (II-46) donnent le tenseur spectral de Green Q  dans la représentation 

[TM(e), TE(h)]:- 
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Nous avons:-   
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En remplaçant (II-45) et (II-46) dans (II-49.a), (II-49.b) et (II-49.c) nous obtenons:- 
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II.4. Equation intégrale et conditions aux limites 

   Maintenant que nous avons la fonction de Green nécessaire, il est relativement simple de 

formuler la solution par la méthode de moments afin de déterminer les caractéristiques de 

l’antenne en termes de la solution obtenue. 

Nous avons montré que :- 
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Le champ électrique transverse peut être obtenu à partir de l’équation (II-52) via la transformée 

inverse de Fourier: 
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L’application de la condition au limite exigeant l’annulation du champ électrique transverse des 

équations (II-53.a) et (II-53.b) sur la plaque conductrice. Ceci devient possible après 

l’élimination du champ électrique crée par l’effet conducteur dans le patch, ce qui donne 

l’équation intégrale recherchée :     
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II.5. Résolution de l'équation intégrale par la procédure de Galerkin  

      Maintenant que nous avons la fonction de Green nécessaire, il est relativement simple 

de formuler la solution par la méthode des moments (MOM), afin de déterminer les 

caractéristiques de l’antenne en termes de la solution obtenue. Cette méthode consiste à 

transformer l’équation intégrale en une équation algébrique matricielle qui peut être facilement 

résolue par les méthodes numériques. La méthode des moments est la technique numérique la 

plus utilisée dans le domaine électromagnétique [31]. 

La méthode de Galerkin, qui est un cas particulier de la méthode des moments, est implémentée 

dans le domaine de Fourier pour réduire le système des équations intégrales (II-53.a) et (II-53.b) 
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à une équation matricielle. Le courant surfacique J(x,y) sur la plaque conductrice est développé  

en une série finie de fonctions de base connues Jx , Jy . 

∑
=

=
N

1n
(x,y)

xn
J

n
a(x,y)

x
J  (II-55.a) 

∑
=

=
M

1m
(x,y)

ym
J

m
b(x,y)

y
J  (II-55.b) 

Où an et bm sont les coefficients du développement modal [16]-[31]:  

Les transformées de Fourier des équations (II-55.a) et (II-55.b) sont [Annexe C] : 
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En remplaçant dans (II-54.a) et (II-54.b) pour trouver les équations suivantes :- 
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En multipliant (II-56.a) par Jxk (x,y) pour k=1…N et en intégrant sur le domaine du patch [(x,y) 

patch] on obtient :-  
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En multipliant (II-56.b) par Jyl(x,y) (l=1.M) et en intégrant sur le domaine du patch [(x,y) patch] 

on trouve 

∑
=

∫
∞+

∞−
∫
∞+

∞−
=−−+∑

=
∫
∞+

∞−
∫
∞+

∞−
−−

M

1m
0

y
dk

x
)dk

y
k,

x
k(

xk
J)

y
,k

x
(k

yl
J

yy
G

m
b 

N

1n y
dk

x
)dk

y
k,

x
k(

yl
J)

y
,k

x
(k

xn
J

yx
G

n
a

~~~~

  

(II-57.b) 
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Ces équations peuvent être écrites sous une forme matricielle 
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Avec:- 

 

   

  (II-59.a) 
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II.6. Calcul de la fréquence de résonance et la bande passante  

    Dans le cas d'une équation matricielle homogène (II-58) et pour éviter la solution triviale il 

faut que le système [Z][C]=0 (II-58) soit à matrice singulière ce qui est équivalant à imposer la 

condition : 

     det[Z(w)]=0                                                                                                                  (II-60) 

    On remarque bien que le déterminant est une fonction de la fréquence, et les solutions qui 

l’annulent sont des fréquences de résonance ; puisque la fréquence de résonance est définie 

comme la fréquence à la quelle le champ électrique se soutiennent sans la présence d’une source 

extérieure. Mais il reste que seule une fréquence complexe vérifie l’équation (II-60). 

   Une fois le problème de la fréquence de résonance f est résolu, le vecteur propre minimal de 

la matrice [Z] donne les coefficients du courant. Le courant est donc obtenu sous forme 

numérique.   

Notons que : 

f =f r+if i  ,  Bp=2fi / fr ,   Q=1/Bp 

fr : fréquence réelle 

fi : fréquence imaginaire 

Bp: bande passante 

Q : facteur de qualité  
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III.1 Introduction     

Dans le chapitre II, nous avons donné la formulation mathématique du problème, à présent nous 

allons donner des résultats numériques en utilisant trois types de fonctions de base. Nous 

terminerons ce chapitre par l’étude de l’influence de l’épaisseur et la permittivité relative du 

substrat sur la fréquence de résonance, la partie imaginaire de la fréquence de résonance et la 

bande passante. 

III.2 Choix des fonctions de base 

Lorsque la méthode des moments est utilisée dans la résolution de quelques problèmes 

d’électromagnétisme, un facteur critique est le choix approprié des fonctions de base. La 

sélection de ces dernières joue un rôle important dans la détermination de la vitesse de 

convergence des résultats numériques, et qu’un choix inexact peut mener à des résultats erronés. 

La sélection de ces dernières joue un rôle important dans la détermination de la vitesse de 

convergence des résultats numériques, et qu’un choix inexact peut mener à des résultats erronés. 

Dans la littérature, différents types de fonctions de base ont été employés avec succès dans 

l’approximation de la densité de courant sur la plaque rectangulaire. Cependant, les questions 

pertinentes concernant le choix des fonctions de base pour chaque type de fonction de base n’ont 

pas été adressées avec suffisamment de détail, excepté dans le contexte de la convergence des 

intégrales impliquées dans l’application de la méthode des moments dans l’approche spatiale ou 

spectrale et strictement du point de vue mathématique [35]. 

    Dans ce présent chapitre, trois types de fonctions de base sont utilisés pour développer la 

distribution du courant surfacique inconnu sur la plaque rectangulaire. Le premier type de 

fonctions de base est formé par l’ensemble des modes TM d’une cavité rectangulaire avec murs 

magnétiques latéraux. Ces modes sont donnés par : 

III.2.1 Fonctions de base issues du modèle de cavité 

                                        

                                        (III.1.a) 

            (III.1.b) 
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Les courants donnés par les équations sont définis uniquement sur la plaque rayonnante et 

nuls en dehors de cette dernière, les couples (n1, n2) et (m1, m2) sont des nombres entiers, le 

choix de ces nombres dépend du mode étudié, dans notre étude nous intéressons au mode TM01 

qui possède un courant dominant dans la direction Y. 

La figure (II-1) représente le comportement de quelques fonctions de base de ce premier type 

 (modes (1,0) et (2,1) dans la direction x, et modes (0,1) et (0,3) dans la direction y). 

 

      Figure III.1 Comportement de quelques fonctions de base issues du modèle de la cavité. 

III.2.2 Fonctions sinusoïdales avec les singularités appropriées de bord 

 Le deuxième type de fonctions de base emploie des fonctions sinusoïdales avec les singularités 

appropriées de bord. Ces fonctions de base sont données par : 
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Jxn Jxn 
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(n1, n2) = (1,0) (n1, n2) = (2,1) 

(m1, m2) = (0,1) (m1, m2) = (0,3) 
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La Figure III.2 ci-dessous illustre le comportement de quelques fonctions de base de ce 

deuxième type (modes (1,0) et (2,1) dans la direction x, et modes (0,1) et (0,3) dans la direction 

y. 

 

 

Figure III.2 Comportement de quelques fonctions de base utilisant des fonctions sinusoïdales 
avec des facteurs de pondération pour incorporer les singularités de bord. 

 

III.2.3 Système formé par les polynômes de Chebyshev et les conditions de bord      

Le troisième type de fonctions de base consiste en une combinaison des polynômes de 

Chebyshev, avec des facteurs de pondération pour incorporer les conditions appropriées de bord. 

Ces fonctions de base sont données par : 
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(n1, n2) = (1,0) (n1, n2) = (2,1) 

(m1, m2) = (0,1) (m1, m2) = (0,3) 
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Où )(
n

T ⋅  et )(⋅
n

U  sont, respectivement, les polynômes de Chebyshev du premier et de la 

deuxième espèce. Notons que ces fonctions de base ont été utilisées auparavant dans l’analyse 

par la méthode des moments d’un réseau d’ouvertures rectangulaires [36]. Figure III.3 illustre le 

comportement de quelques fonctions de base de ce troisième type (modes (0,0) et (0,2) dans la 

direction x, et modes (0,0) et (2,0) dans la direction y). 

 

Figure III.3 Comportement de quelques fonctions de base utilisant des polynômes de Chebyshev 
avec des facteurs de pondération pour incorporer les conditions de bord. 

 

III.3 Convergence numérique des trois types de fonctions 

Dans cette section le mode considéré est le mode TM01 dont la composante dominante du 

courant est portée selon la direction y. Au lieu d’accomplir la double intégration infinie des 

expressions (II-59a)-(II.59d) dans l’espace rectangulaire ),(
yx

kk , on passe aux coordonnées 

polaires. Pour améliorer la qualité des résultats numériques, les intégrales sont évaluées 

numériquement en utilisant la règle composite de Gauss-Legendre à 8 points, avec une 

intégration effectuée le long d’un contour déformé au-dessus de l’axe réel pour éviter les 

singularités. 
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y y 

Jxn Jxn 
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(n1, n2) = (0,0) (n1, n2) = (0,2) 

(m1, m2) = (0,0) (m1, m2) = (2,0) 
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La règle composite de Gauss-Legendre à 8 points, adoptée ici pour l’évaluation des intégrales, 

produit des estimations exactes même lorsque l’intervalle d’intégration est large. Dans cette règle 

composite, l’intervalle d’intégration est divisé en des intervalles plus petits, et puis la règle 

simple de Gauss-Legendre à 8 points est appliquée pour chacun de ces sous-intervalles. 

Concernant le programme qui cherche les fréquences complexes de l’équation (II-59), La 

méthode de Muller qui nécessite trois valeurs initiales est utilisée. Cette méthode itérative a été 

implémentée dans les ordinateurs avec un succès remarquable car elle converge pratiquement 

quadratiquement au voisinage de la racine, n’exige pas l’évaluation du dérivé de la fonction, et 

obtient des racines réelles et complexes même lorsque ces racines ne sont pas simples [43]. 

 Maintenant nous étudions la convergence des résultats numériques. Les dimensions de la 

plaque rectangulaire sont cm29.2cm9.1 ×=×ba  et le substrat a une permittivité relative 32.21=r
ε  

et une épaisseur mm59.11=d . Dans le Tableau 1.1, la convergence des résultats numériques 

utilisant les fonctions de base issues du modèle de la cavité est étudiée en fonction du nombre de 

fonctions de base. Les résultats indiquent que le choix des couples (n1, n2)  et ),( 21 mm  ne doit pas 

se faire d’une manière arbitraire, mais il est soumis aux deux critères suivants [38] : 

� n1   et 1m  doivent être les deux pairs. 

�  n2  et 2m  doivent être les deux impairs. 

Si on utilise un couple additionnel qui ne vérifie pas ces conditions, la taille de la matrice 

impédance augmente sans amélioration de la convergence. Notons que l’étude de convergence 

reportée dans les travaux [1], [20], [29], [30], [31], [33] n’a pas été effectuée d’une manière 

convenable, puisque ces deux conditions n’ont pas été respectées durant le développement du 

courant en séries de fonctions de base. Les résultats numériques indiquent aussi qu’uniquement 

une seul fonction de base dans la direction y suffi pour obtenir la fréquence de résonance avec 

une précision acceptable. La fréquence théorique obtenue (4.104 GHz) avec 1)0,M(N ==  est en 

bon accord avec la donnée mesurée dans [44], avec un petit décalage de 0.019 GHz. Les 

avantages apportés par l’utilisation d’une seule fonction de base sont : 

� Une diminution considérable du temps de calcul car un seul élément dans la matrice 

impédance est à calculer. 
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� La méthode de Muller converge à la fréquence correcte pour un large choix de valeurs 

initiales. 

Tableau 1.1 Convergence de la fréquence de résonance et du facteur de qualité en fonction du 

nombre de fonctions de base lorsque les modes de cavité sont utilisés dans l’approximation du 

courant de la plaque rectangulaire. 

 

 

 

 

Modes utilisés dans la direction x  Modes utilisés dans la direction y Fréquence de 

résonance 

(GHz) 

Facteur de 
qualité 

N 
(n1, n2) 

M 
(m1, m2) 

0 __ 1 (0,1) 4.1231 36.346 

5 (1,0), (1,1), (1,2), (2,0), (2,2) 1 (0,1) 4.1231 36.346 

1 (2,1) 1 (0,1) 4.1087 36.762 

0 __ 5 (0,1), (0,2), (1,1), (1,2), (2,2) 4.1231 36.346 

0 __ 2 (0,1), (2,1) 4.1195 37.333 

5 (1,0), (1,1), (1,2), (2,0), (2,2) 5 (0,1), (0,2), (1,1), (1,2), (2,2) 4.1231 36.346 

1 (2,1) 2 (0,1), (2,1) 4.1336 35.792 

2 (2,1), (2,3) 4 (0,1), (2,1), (0,3), (2,3) 4.1151 35.824 

4 (2,1), (2,3), (4,1), (4,3) 6 (0,1), (2,1), (0,3), (2,3), (4,1), 

(4,3) 

4.1181 35.579 
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Dans le tableau 1.2, la convergence des résultats numériques utilisant des fonctions de base 

sinusoïdales avec des facteurs de pondération pour incorporer les singularités de bord est étudiée 

en fonction du nombre de fonctions de base. Nous remarquons que les conditions imposées sur le 

choix des fonctions sinusoïdales avec les singularités de bord sont similaires à celles imposées 

sur la sélection des fonctions sinusoïdales sans les singularités de bord. Maintenant, une seule 

fonction de base est incapable d’assurer la convergence des résultats numériques. Un mode 

supplémentaire dans la direction y étant nécessaire. Ce dernier est défini par le couple (2,1). 

Notons que le temps de calcul requis pour obtenir une fréquence de résonance lorsque les 

fonctions sinusoïdales avec les singularités de bord sont utilisées comme fonctions de base est 

plus long que celui nécessaire pour le calcul de cette fréquence lorsque les fonctions de base 

sinusoïdales sans les singularités de bord sont utilisées comme fonctions de base pour les raisons 

suivantes [38] : 

� Trois éléments dans la matrice impédance doivent être calculés. 

� La longueur du chemin d’intégration requise pour atteindre la convergence des intégrales de 

la matrice impédance lorsque les fonctions sinusoïdales avec les singularités de bord sont 

utilisées est 0250k , alors que l’intégrale semi-infinie est tronquée à une limite supérieure de 

060k  lorsque les fonctions sinusoïdales sans les singularités de bord sont utilisées. 
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Tableau 1.2 Convergence de la fréquence de résonance et du facteur de qualité en fonction du 

nombre de fonctions de base lorsque les fonctions sinusoïdales avec les singularités de bord sont 

utilisées dans l’approximation du courant de la plaque rectangulaire. 

 

 

 

Modes utilisés dans la direction x  Modes utilisés dans la direction y Fréquence de 

résonance 

(GHz) 

Facteur de 
qualité 

N 
(n1, n2) 

M 
(m1, m2) 

0 __ 1 (0,1) 4.1842 36.878 

5 (1,0), (1,1), (1,2), (2,0), (2,2) 1 (0,1) 4.1842 36.878 

1 (2,1) 1 (0,1) 4.0821 39.426 

0 __ 5 (0,1), (0,2), (1,1), (1,2), (2,2) 4.1842 36.878 

0 __ 2 (0,1), (2,1) 4.1163 36.840 

5 (1,0), (1,1), (1,2), (2,0), (2,2) 5 (0,1), (0,2), (1,1), (1,2), (2,2) 4.1842 36.878 

1 (2,1) 2 (0,1), (2,1) 4.1323 35.742 

2 (2,1), (2,3) 4 (0,1), (2,1), (0,3), (2,3) 4.1090 35.533 

 

 

Dans le tableau 1.3, la convergence des résultats numériques utilisant les polynômes de 

Chebyshev avec les conditions de bord comme fonctions de base est étudiée en fonction du 

nombre de fonctions de base. Les résultats indiquent que le choix des couples (n1, n2) et ),( 21 mm  

est soumis aux deux critères suivants [38] : 

� n1et n2 doivent être les deux impairs. 

� 1m  et 2m  doivent être les deux pairs. 

00 ,µε 

010 ,µεε
r 
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Des résultats convergents utilisant les polynômes de Chebyshev avec les conditions de bord 

comme fonctions de base sont obtenus avec 4)M1,(N == . Le mode dans la direction x est 

(1,1), alors que les modes dans la direction y sont (0,0), (0,2), (2,0) et (2,2). Comparativement 

aux deux programmes développés pour les cas des fonctions de base sinusoïdales sans ou avec 

les singularités de bord, le programme développé pour le calcul de la fréquence de résonance 

complexe lorsque les polynômes de Chebyshev avec les conditions de bord sont utilisés nécessite 

un temps relativement important pour les raisons suivantes [38] : 

� La matrice impédance à une taille de 5x5. 

� Le nombre d’itérations dans la méthode de Muller augmente avec l’accroissement de la 

taille de la matrice impédance. 

� L’intégrale semi-infinie est tronquée à une limite supérieure de 0350k . 

La transformée de Fourier des fonctions de base utilisant les polynômes de Chebyshev avec les 

conditions de bord est exprimée en terme de la fonction de Bessel de la première espèce et 

d’ordre :          0, 1, 2,… [Annexe B]. 
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Tableau 1.3. Convergence de la fréquence de résonance et du facteur de qualité en fonction du 
nombre de fonctions de base lorsque les polynômes de Chebyshev avec les conditions de bord 

sont utilisés dans l’approximation du courant de la plaque rectangulaire. 
 

 

 

 

Modes utilisés dans la 

direction x 

Modes utilisés dans la 

direction y 

Fréquence de 

résonance 

(GHz) 

Facteur de 
qualité 

N 
(n1, n2) 

M 
(m1, m2) 

0 __ 1 (0,0) 4.4722 28.098 

8 (0,0), (0,1), (0,2), (1,0), 

(1,2), (2,0), (2,1), (2,2) 

1 (0,0) 4.4722 28.098 

1 (1,1) 1 (0,0) 4.1737 34.100 

0 __ 6 (0,0), (0,1), (1,0), (1,1), 

(1,2), (2,1) 

4.4722 28.098 

0 __ 2 (0,0), (0,2) 4.1042 37.534 

8 (0,0), (0,1), (0,2), (1,0), 

(1,2), (2,0), (2,1), (2,2) 

6 (0,0), (0,1), (1,0), (1,1), 

(1,2), (2,1) 

4.4722 28.098 

1 (1,1) 2 (0,0), (0,2) 3.9079 42.712 

1 (1,1) 3 (0,0), (0,2), (2,0) 4.0601 35.480 

1 (1,1) 4 (0,0), (0,2), (2,0), (2,2) 4.0418 36.099 

0 / 4 (0,0), (0,2), (2,0), (2,2) 4.0315 37.251 

4 (1,1), (1,3), (3,1), (3,3) 9 (0,0), (0,2), (2,0), (2,2), 

(0,4), (4,0), (2,4), (4,2), 

(4,4) 

4.0422 36.044 

00 ,µε 

010 ,µεε
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Nous terminons cette étude de convergence en donnant dans le Tableau 1.4 une comparaison 

entre nos fréquences obtenues en utilisant les trois types de fonctions de base et celles mesurées 

par Bahl et al. [44]. Nous considérons la même structure étudiée dans les Tableaux 1.1, 1.2 et 

1.3, mais cette fois ci la plaque étant couverte par une couche diélectrique ayant une épaisseur 

2d  et une permittivité relative 2r
ε . Nous avons aussi dans [39] confronté nos résultats avec les 

mesures expérimentales de Chew et Liu [37] et Pozar [40]. Les différentes comparaisons que 

nous avons mené montrent un bon accord entre nos résultats et ceux de la littérature. 

 
Tableau 1.4 Comparaison des fréquences de résonance calculées en utilisant trois types différents 

de fonctions de base avec les résultats mesurés pour une plaque rectangulaire piégée entre un 
superstrat et un substrat ; cm,29.2cm,9.1 == ba mm59.11=d , 32.21=

r
ε  

 
 
 
 
 
 
 

2r
ε 2d  (mm) Fréquences de résonance (GHz) 

Mesurées 

[44] 

Nos résultats 

Modes TM 
de cavité 

Fonctions 
sinusoïdales 

avec les 
singularités 

de bord 

Polynômes 
de 

Chebyshev 
avec les 

conditions de 
bord 

1 __ 4.104 4.123 4.116 4.042 

2.32 0.8 4.008 4.034 4.017 3.919 

2.6 1.12 3.952 3.991 3.971 3.870 

3 0.128 4.058 4.095 4.083 3.987 

10 1.54 3.482 3.519 3.524 3.323 

10.2 0.635 3.640 3.783 3.803 3.572 

 

020 ,µεε r 

00 ,µε 

010 ,µεε
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2d 
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Parce que les fonctions de base sans singularités de bord assurent une convergence rapide, nous 

utiliserons ces fonctions pour étudier l’influence de l’épaisseur et de la permittivité du substrat 

sur la fréquence de résonance, la bande passante. 

III.4  Effet de l’épaisseur et de la permittivité du substrat 

Dans cette section, nous exposons la dépendance de quelques caractéristiques des antennes 

microbandes en fonction de leurs paramètres physiques. L’influence de l’épaisseur du substrat et 

de la permittivité du diélectrique sur la fréquence de résonance complexe et la bande passante est 

discutée dans la Figure. 3.3., la partie réelle de la fréquence de résonance complexe en fonction 

de l’épaisseur normalisé du substrat pour une plaque rayonnante rectangulaire de dimension 

(a=1.9 cm et b=2.29 cm) réalisée sur un substrat isotrope de permittivité relative εr=2.32 est 

montrée. 

La partie imaginaire de la fréquence de résonance et la bande passante en fonction de l’épaisseur 

du substrat pour une antenne microbande ayant les mêmes caractéristiques que celle de la Figure 

III.4 sont montrées respectivement dans les Figures III.5 et III.6. A partir des trois Figures on 

conclu que : 

 

* L’augmentation de l’épaisseur du substrat diélectrique diminue la partie réelle de la fréquence 

de résonance. 

* la partie imaginaire de la fréquence augmente avec l’augmentation de l’épaisseur.  

* l’augmentation de l’épaisseur du substrat entraîne l’élargissement de la bande passante. 

Bien que le travail avec des antennes à épaisseur élevés offrent une bande passante large, 

cependant les deux inconvénients majeurs pour ces types d’antennes sont le problème des ondes 

de surface et le couplage. En effet le mode TM01 de ces ondes possède une fréquence de coupure 

nulle ce qui le rend toujours propagatif, même pour les substrats minces. Lorsque l’épaisseur 

augmente, en outre du mode 01TM  de ces ondes [36], d’autres modes peuvent exister. Par 

conséquent l’énergie, couplée entre ces modes sera d’autant plus grande et l’excitation 

supplémentaire due aux ondes de surface qui naissent aura les inconvénients suivants : 
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* L’efficacité du rayonnement de l’antenne micro-ruban peut être dégradée à des niveaux 

inacceptables. 

* Le rayonnement dû aux ondes de surface peut engendrer de sérieuses perturbations sur le 

rayonnement de l’antenne. 

* possibilité d’un couplage d’énergie indésirable dans le cas de réseau [41]. 

Lors de la conception des antennes microbandes, et dans le but d’élargir la bande passante, on 

peut utiliser des substrats diélectriques à épaisseur élevés, mais tout en essayant d’avoir un 

compromis entre cette amélioration et l’effet des ondes de surfaces. 
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FigIII.4 Partie réelle de la fréquence de résonance complexe en fonction de l’épaisseur du   

substrat ; a=1.9 cm, b=2.29 cm, εr=2.32. 
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Fig III.5 Partie imaginaire de la fréquence de résonance complexe en fonction de l’épaisseur du 
substrat; pour le cas de la FigIII.4. 
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Fig III.6 Bande passante de l’antenne en fonction de l’épaisseur du substrat ; pour le cas de la      

 FigIII.4 
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Il a été reporté dans la littérature que la permittivité du substrat diélectrique influe beaucoup sur 

les caractéristiques des antennes microbandes, la fréquence d’opération est l’une des 

caractéristiques qui dépend fortement de la constante diélectrique. Dans les Figures III.7, III.8 et 

III.9, nous représentons respectivement la partie réelle de la fréquence de résonance, la partie 

imaginaire et la bande passante en fonction de l’épaisseur normalisé du substrat pour différentes 

constantes diélectriques εr =2.35, 5 et 7. La dimension du patch est 1.5 cm x 1 cm. On observe à 

partir des trois Figures que : 

-  la fréquence d’opération diminue avec l’augmentation de la permittivité du substrat. 

-  La partie imaginaire de la fréquence de résonance diminue avec l’augmentation de la constante 

diélectrique. 

-  L’augmentation de la permittivité du substrat diminue la bande passante de l’antenne, pour le 

substrat de permittivité relative εr = 7 la bande passante est la plus élevée. 

La partie imaginaire de la fréquence de résonance indique les pertes par rayonnements de la 

structure. On constate à partir de la Figure III.8. que pour les constantes diélectriques élevées le 

rayonnement est moins faible. En plus du rayonnement faible, un deuxième inconvénient est très 

gênant pour les antennes réalisées sur des substrats à constante élevée, c’est le phénomène des 

ondes de surfaces dans le substrat [42]. A partir de ces résultats, on constate que l’utilisation des 

substrats à épaisseur élevés posent beaucoup de problèmes, donc à éviter. 

 La Figure III.10 montre la partie réelle de la fréquence de résonance complexe en fonction 

de l’épaisseur du substrat pour une plaque microbande rectangulaire de dimension 6 cm x 5 cm, 

imprimée sur un substrat isotrope de constante diélectrique εr= 2.35. La partie imaginaire de la 

fréquence de résonance complexe est montrée dans la Figure III.11. Les deux premiers modes 

fondamentales TM TM10 01et  sont étudiés. Les résultats de la partie imaginaire de cette fréquence 

de résonance complexe Figure III.8. Indiquent que le mode TM01  rayonne beaucoup mieux que 

le modeTM10. 
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Fig III.7 Partie réelle de la fréquence de résonance complexe en fonction de l’épaisseur du 
substrat pour différentes constantes diélectriques ; 7et5,35.2=
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Fig III.8 Partie imaginaire de la fréquence de résonance complexe en fonction de l’épaisseur du 
substrat pour différentes constantes diélectriques ; pour le cas de la Fig III.7. 
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Fig III.9 Bande passante de l’antenne en fonction de l’épaisseur du substrat pour différentes 
constantes diélectrique ; pour le cas de la FigIII.7 
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 Figure III.10 Partie réelle de la fréquence de résonance complexe en fonction de 
l’épaisseur du substrat pour les deux modes fondamentales TM10 et TM01 a=6 cm, b=5 cm, 

εr=2.35 
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Figure III.11 Partie imaginaire de la fréquence de résonance complexe en fonction de l’épaisseur 
du substrat pour les deux modes fondamentales TM10 et TM01, pour le cas de la Fig III.10. 
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III.5 Conclusion 

     Dans ce chapitre une résolution numérique de l'équation intégrale du champ électrique 

est faite. Les problèmes rencontrés lors de l'intégration numérique des éléments de la matrice 

impédance sont cités et des solutions sont proposées. Bien que beaucoup de système de fonction 

de base peuvent être utilisées dans la procédure de Galerkin, nous avons montrées que les 

fonctions de base sans singularités sur les bords issue du modèle de la cavité garantissent une 

convergence très rapide. En effet une seule fonction de base selon la direction de l'axe oy est 

suffisante pour obtenir la convergence de la fréquence de résonance du mode TM01. Pour validé 

les calculs, nous avons confrontés nos résultats avec les données théoriques et expérimentales de 

la littérature.                       

     La comparaison est faite pour une antenne micro-ruban de forme rectangulaire (pour 

le cas d'un substrat isotrope) et de forme carré. L'effet de l'épaisseur et de la constante 

diélectrique du substrat sur la partie réelle de la fréquence de résonance, la partie imaginaire et la 

bande passantes sont discutées. 
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Conclusion générale 

     Lorsque la méthode des moments est utilisée dans la résolution de quelques problèmes 

d’électromagnétisme, un facteur critique est le choix approprié des fonctions de base. La 

sélection de ces dernières joue un rôle important dans la détermination de la vitesse de 

convergence des résultats numériques, et qu’un choix inexact peut mener à des résultats erronés. 

Dans la littérature, différents types de fonctions de base ont été employés avec succès dans 

l’approximation de la densité de courant sur la plaque rectangulaire. Dans ce présent mémoire, 

trois types de fonctions de base ont été utilisés pour développer la distribution du courant 

surfacique inconnu sur la plaque rectangulaire. Le premier type de fonctions de base est formé 

par l’ensemble des modes TM d’une cavité rectangulaire avec murs latéraux magnétiques. Le 

deuxième type de fonctions de base emploie des fonctions sinusoïdales avec les singularités 

appropriées de bord. Le troisième type de fonctions de base consiste en une combinaison des 

polynômes de Chebyshev, avec des facteurs de pondération pour incorporer les conditions 

appropriées de bord. 

       Pour le premier type de fonctions de base, les résultats numériques ont indiqué 

qu’uniquement une seul fonction de base dans la direction y suffi pour obtenir la fréquence de 

résonance avec une précision acceptable. Les avantages apportés par l’utilisation d’une seule 

fonction de base sont : 

� Une diminution considérable du temps de calcul car un seul élément dans la matrice impédance est à 

calculer. 

� La méthode de Muller converge à la fréquence correcte pour un large choix de valeurs initiales. 

 En ce qui concerne les fonctions de base sinusoïdales avec singularités de bord, une seule 

fonction de base est incapable d’assurer la convergence des résultats numériques. Un mode 

supplémentaire dans la direction y étant nécessaire. Ce dernier est défini par le couple (2,1). 

Notons que le temps de calcul requis pour obtenir une fréquence de résonance lorsque les 

fonctions sinusoïdales avec les singularités de bord sont utilisées comme fonctions de base est 

plus long que celui nécessaire pour le calcul de cette fréquence lorsque les fonctions de base 

sinusoïdales sans les singularités de bord sont utilisées comme fonctions de base pour les raisons 

suivantes : 

� Trois éléments dans la matrice impédance doivent être calculés. 
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� La transformée de Fourier des fonctions de base sinusoïdales sans singularités de bord est 

exprimée en terme de la fonction sinus cardinale, alors que la transformée de Fourier des 

fonctions de base sinusoïdales avec singularités de bord fait appelle à la fonction de Bessel 

de la première espèce et d’ordre zéro. Il est connu que le calcul numérique de la fonction de 

Bessel nécessite un temps considérable. 

 

 Lorsque les polynômes de Chebyshev avec les conditions appropriées de bord ont été 

exploités comme fonctions de base, la convergence numérique est atteinte avec )4,1( == MN . Le 

mode dans la direction x est (1,1), alors que les modes dans la direction y sont (0,0), (0,2), (2,0) 

et (2,2). Comparativement aux deux programmes développés pour les cas des fonctions de base 

sinusoïdales sans ou avec les singularités de bord, le programme développé pour le calcul de la 

fréquence de résonance complexe lorsque les polynômes de Chebyshev avec les conditions de 

bord sont utilisés nécessite un temps relativement important pour les raisons suivantes : 

� La matrice impédance à une taille de 5x5. 

� Le nombre d’itérations dans la méthode de Muller augmente avec l’accroissement de la taille 

de la matrice impédance. 

� La transformée de Fourier des fonctions de base utilisant les polynômes de Chebyshev avec 

les conditions de bord est exprimée en terme de la fonction de Bessel de la première espèce 

et d’ordre 0, 1, 2,…. 

 Après avoir s’assurer que les fonctions sinusoïdales sans singularités de bord (modes TM 

de cavité à murs latéraux magnétiques) forment le meilleur type de fonctions de base, ces 

fonctions ont été utilisées dans l’analyse de l’influence des paramètres constitutifs de l’antenne 

microbande rectangulaire sur les caractéristiques de résonance.  
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Annexes 
Annexe A 

Déterminer les composantes transversales Ex et Ey en fonction des composantes Ez et Hz 

Maintenant nous allons déterminer les composantes transversales Ex et Ey en fonction des 

composantes Ez et Hz :- 
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On pose )
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D’après (b-1) et (b-2) on constate que :-  
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Annexe C 

Détermination de la transformer de Fourier des fonctions de base   issues du modèle de la 

cavité : 
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Pour calculer la transformer de Fourier de (x,y)
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Après ces opérations mathématiques, nous obtenons les expressions suivantes pour les 

transformées scalaire de Fourier Jxk et Jym : 
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