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Résumé 

 Avec le développement rapide des technologies microondes et millimétriques, les 

spécifications de conception des circuits et systèmes sont de plus en plus exigeantes. La 

tendance pour le développement des systèmes de communication se dirige vers un poids 

minimisé, une taille réduite, de multiples fonctions, une fiabilité accrue et un faible coût. Les 

ondes millimétriques sont réservées à des applications de plus en plus variées comme les 

systèmes d’imagerie passifs et/ou active. Dans cette thèse, deux volets seront traités. La 

première étape concerne la simulation des diviseurs de puissance à base de la technologie GIS 

(Guide Intégré au Substrat) ou SIW en anglais (Substrate Integrated Waveguide) par la méthode 

des éléments finis bidimensionnels sous QFEM et, en deuxième étape, des réseaux d’antennes 

pour imagerie passive à rayonnement longitudinal et à haute directivité fonctionnant dans le 

domaine millimétrique seront étudiés et développés. L’antenne de base est de type TSA 

(Travelling Wave Antenna), qui appartient à la famille des antennes à ondes progressives qui 

sont des éléments rayonnants non résonants contrairement aux antennes résonantes qui sont à 

faible largeur de bande telle que les antennes imprimées ou les dipôles. Les antennes TSAs de 

type Vivaldi (avec une fente à profil exponentiel) furent proposées par Gibson, sont donc plus 

large bande et ont un gain plus important. Nous proposons d’alimenter ces dernières par guides 

d’ondes intégrés aux substrats au lieu des lignes de transmission. Ces derniers ont l’avantage, 

comme leur nom l’indique, d’être intégrés directement dans le substrat. L’utilisation de ceux-

ci permet de diminuer les coûts de production, le poids et un excellent facteur de qualité. 

L’utilisation de la technologie SIW est privilégiée afin de démontrer la haute intégrabilité et les 

avantages en termes de performance qui peuvent être atteints. Afin de mener ces travaux, le 

simulateur CST Microwave studio sera largement utilisé au cours de cette thèse.  

Mots clés : 

 Onde millimétrique, bande V, imagerie passive, réseau d’antennes, guides d’ondes 

intégrés au substrat, méthode des éléments finis bidimensionnels, QFEM, CST Microwave 

studio. 
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Abstract 

 With the rapid development of microwave and millimeter technology, the circuits and 

systems design specifications are increasingly demanding. The trend for the development of 

communication systems is moving towards a minimized weight, small size, multiple functions, 

high reliability and low cost. Millimeter waves are reserved for applications increasingly varied 

as passive imaging systems and / or active. In this thesis, two aspects will be addressed. The 

first step is simulation based power dividers of GIS technology (Guide Integrated into the 

substrate) or SIW in English (Substrate Integrated Waveguide) by the method of two-

dimensional finite element under QFEM and, second stage, networks antenna for passive 

imaging longitudinal radiation and high directivity operating in the millimeter range will be 

studied and developed. The basic antenna type TSA (Travelling Wave Antenna), which belongs 

to the family of wave antennas that are not resonant radiating elements unlike resonant antennas 

that are low bandwidth such as printed antennas or dipoles. The TSA antennas Vivaldi type 

(with an exponential profile slot) was proposed by Gibson, are more broadband and have a 

larger gain. We propose to supply the latter with waveguides integrated with the substrates in 

place of the transmission lines. These have the advantage, as their name suggests, to be 

integrated directly into the substrate. Using them reduces production costs, weight and excellent 

quality factor. The use of SIW technology is preferred in order to demonstrate the high 

integrability and benefits in terms of performance that can be achieved. To conduct this work, 

the CST Microwave Studio simulator will be used extensively in this thesis. 

 

Key words: 

 Millimeter wave, V band, passive imaging, antennas array, substrate integrated wave 

guide, bi dimensional finite element method, QFEM, CST Microwave studio. 
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 WIJص

  CD رFGHIا CKLMIا NO PKووLRSTIا USVFIFWRHIوا XTIاLHTSYK، L[وا\Iوا ]ST^_و ]`WIا FDتUbcا 

 UwTk،ح وuRTD Lvc، ح\اNI  أدنq وزن نnkHK Fo اlU^_lت ن`[ LKFGHI اUk_lه. iHDاK\ بFeIUGK fRgن

P[Uدة، وظ\zHD YS{F|FTIوا YSIUzIا YbXRHIوا Y}b~WTIزة. اFkoD IتاUVFT IاLHTSXTYK تU�SeGHI DY�FWH qX� 

Foن \KاiHD qX� ]`ن LKF^HIا NeXMIأو ا YGgWIا .NO ھ�ه ،YوحLا�ط ]HS� ا�وqI اFG~Iة. UVنUW_ uSeول 

Nة ھU�UoD IfcاFb IةاF� داUWH� لخ� uD) اnVFTI اNVFTI اqX� �D\WTI اK\V )�GMI\ة ن`[ IUSVFIFWRH ا

Y�KLط IاWzULc YSھUWHD دUzا�ب �o_  ]��HS[ اU�IنYS، اLTIحQFEM، YXا Y� FwSYا]اI اURegIت و_LKFG درا

SeX�Y LKF^HIا N�Uzا�� NIFGIا YSھUk_lوا YSIUzIا NHIا fTz_ NO قUGن DLHTSX .عFن N[اFwIا اN�U��  

TSA، ي�Iا NTHWK qIإ YX[U� uD تUS[اFwIا YVFTIا NHIا �MSI LcUW� CgK YنUنLIا �R� تUS[اFwIا اYنUنLI 

NHIا Nض ھL� قUGWIددي اLHIا �b~WTIا f�D تUS[اFھ Y�FeGTIت أو اUS[UW| بUG{lا .TSA تUS[اFھ 

�� وUwI اUGWIق Yوا�z أ��L ھFMeSV Nن، uD طLف �LHحDn) ا��YSذو اUzTIدIUbSO ) YI\ي نFعURD أ�Le .

 �UTو iSDة، UwK\I ھ�ه. اf�WI خFGط uD ب\l ر�YXDURHD CD i[U اNVFTI اCD fSI\I ا�خLSة ھ�ه iHIوK\ ن�LHح

NحFK ،UwT� fDUو� واFIزن ا�نUHج، _fX�K uD PSIUR ا�H~\اUwD. اiS�LIة إL�UeD qIة FR_ YXDURHDن أن ا

 Fا]\وfDUR O_ إظUwر أnVFTuD fV اNVFTI اqX� �D\WTI ا�GMI اUSVFIFWR_ I ا�H~\ام وUHTD .f}bKزة FVدة

YSIU� uD �Sا�داء ح NHIا uRTK Uw�S�o_ .مUS�XI ا�wب ،fTzIا ]HS� LRSDووU�UoD CST PKة UwVز ا�H~\ام 

FKدFH� qX� قUGن C� .ا�طLوحY ھ�ه NO وا

oTI\ودة ا طY�KL اYXDURHD LcUWzI، اiS�LIة اNVFTI اfSI\I ھFا]USت، اNeXMI، ،اLHTSXTYK LKF^HIاU IتVFTاI : ا':/ث 2JIEت

S[UW|Y دUzا�ب YzKLMIا QFEM،  CST PKووLRSTIا FKدFH�lا. 
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Introduction générale 

L’imagerie millimétrique passive est une méthode de formation des images d’objets ou 

de scène fondée sur la détection du rayonnement millimétrique provenant de ces objets ou de 

cette scène. Pendant ces dernières décennies (ou plus, si l’on inclut l’imagerie micro-ondes 

radiométrique), de nombreuses études ont abordé ce thème de l’imagerie millimétrique sans 

toutefois aboutir à des systèmes compacts avec un coût très bas. Ainsi, l’évolution de la 

technologie en bande millimétrique suscite actuellement un regain d’intérêt dans ce secteur. 

Cette évolution permet d’envisager une extension de la gamme des systèmes d’imagerie 

millimétrique compacts et réalisant des images en temps réel avec un coût très bas. 

L’intérêt majeur des systèmes d’imagerie millimétrique, est la possibilité de former des 

images quelles que soient les conditions atmosphériques (temps clair ou à faible visibilité - 

brouillards, sable), et même à travers les vêtements et certains obstacles [1-2]. Pour des 

applications de faible porté tel que la surveillance et la sécurité des personnes dans les lieux 

publiques, des publications récentes [3] font état de travaux notamment au Japon et aux USA. 

Ces études portent sur des scanners corporels fondés sur l’imagerie passive et active en bande 

millimétrique. Il s’agit alors de détecter le rayonnement du corps humain dans une bande de 

fréquence s'étalant de 30 GHz à 300 GHz [4]. 

Au  cours de cette thèse, nous allons étudier et concevoir des composants millimétriques, 

il s’agit des diviseurs de puissance à base de la technologie SIW et des réseaux d'antennes  pour 

les applications d’imagerie passive. En effet, les guides d'ondes millimétriques intégrés au 

substrat (millimeter wave substrate integrated waveguide) MWSIW sont des blocs de 

construction utilisés pour les applications micro-ondes des circuits millimétriques et les 

systèmes intégrés tels que les filtres [5-6], les coupleurs et pour les réseaux d'antennes [7-8]. 

Le guide d'onde intégrée sur le substrat (SIW) a été proposé par Deslandes et Wu en 2001 [9]. 

Au cours des dernières années, de nombreux dispositifs ont été développés en utilisant la 

technologie SIW: transitions vers différentes lignes planes [10-11], mélangeurs et les 

oscillateurs [12-13], etc. En raison des avantages de cette technologie, telles que faible coût, 

facteur de qualité élevé, faible perte d'insertion, facilitée  d’intégration, …etc, cette technologie 

est très répandue dans de nombreuses applications [14-15].  

Diverses méthodes de modélisation électromagnétique des circuits en ondes 

millimétriques et centimétriques ont été mises au point. La tendance actuelle consiste à utiliser 

les outils de simulation pour réduire les temps et les coûts de fabrication de ces circuits. Le 
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temps de calcul augmente avec la complexité du circuit et la conception fait souvent appel à 

des processus d'optimisation, par conséquent, l'obtention d'un modèle électromagnétique précis 

permet de gagner en temps de calcul et peut potentiellement réduire les réglages post-

fabrications très coûteux.  

Les méthodes sont fondées sur la distribution du champ électromagnétique dans le guide 

d'ondes telles que : la méthode des moments (MoM) [16], la méthode des éléments finis (FEM) 

[17] et la méthode de différence temporelle (FDTD) [18] sont des méthodes numériques 

utilisées pour analyser de tels composants à base de la technologie SIW.  Récemment, il y a eu 

un grand intérêt pour l'application de la méthode des éléments finis (FEM) pour la modélisation 

des composants hyperfréquences telles que des guides d'ondes, des antennes et réseaux 

d'antennes [14-17]. Parmi les avantages de la FEM, c’est qu’elle permet d’analyser des 

structures à géométries très complexes et de traiter une grande variété de problèmes d'ingénierie 

en électromagnétiques en 2D et 3D [19]. 

 Il a été démontré très récemment [66] que pour les dispositifs ayant une section constante 

qui s'étend sur toute la longueur du guide d'onde intégrée au substrat, l’excitation en mode TE10 

va produire seulement des modes TEm0 et le problème de trois dimensions peut se réduire à un 

problème de deux dimensions par l’analyse de la composante du champ Ey dans le plan H, cela 

implique que l’on peut employer la méthode des éléments finis bidimensionnels pour simuler 

des structures à trois dimensions à base de la technologie SIW. 

Dans cette thèse, une tentative a été faite pour appliquer la méthode des éléments finis 

à deux dimensions sous QFEM dans le plan H pour déterminer les coefficients de transmission, 

coefficients de réflexion et la distribution du champ de ces composants proposés en technologie 

SIW opérant dans le domaine millimétrique tel que : les guides [20], les coudes et des diviseurs 

de puissance à plusieurs  ports à base de la technologie SIW [21.22]. De même des antennes et 

des réseaux d'antennes à rayonnement longitudinal dit Vivaldi antipodale seront conçues 

opérant en bande V. 

Cette thèse est répartie comme suit: 

En première chapitre, un état de l'art sur la technologie SIW sera exposé pour introduire 

les différents concepts de base en relation avec cette dernière. Nous commençons par rappeler 

des définitions des guides classiques rectangulaires et circulaires, nous présentons également 

les différentes équations qui régissent ces structures. Nous passons par la suite à la technologie 

planaire à savoir les lignes micro-rubans et leurs caractéristiques, les lignes coplanaires et les 
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lignes tri-plaques. La technologie SIW avec ses différentes caractéristiques, son principe, son 

avantage par rapport à technologie classique ainsi que les techniques de transmission avec les 

équations qui en découlent, seront illustrés au cours de ce chapitre. Quelques applications de 

l’imagerie passive seront présentées à la fin de ce chapitre. 

 En deuxième chapitre, nous allons aborder la méthode des éléments finis, pour cela, et en 

premier lieu une introduction sur les différentes méthodes d'analyse numérique est exposée 

suivie par d’un classement dans les domaines spatiaux et spectraux. Quelques exemples de 

l’application de ces méthodes pour la modélisation des structures à base de la technologie SIW 

seront reportés. Ensuite, les techniques de maillage en éléments rectangulaires et triangulaires 

seront présentées par des schémas et illustrations. Finalement, la méthode des éléments finis 

bidirectionnels adoptée pour l'analyse des jonctions à base de la technologie SIW dans un 

contexte rapide en plan E et H sera exposée avec détailler. Nous présentons toutes les équations 

de cette dernière qui sont appliquées pour l'étude de nos structures. 

En troisième chapitre, nous allons présenter les résultats de simulation de l'application 

de la méthode des éléments finis pour les jonctions à base de la technologie SIW à savoir les 

guides opérant dans le domaine millimétrique SIW à savoir les guides simples des coudes, des 

coudes 90° avec une tige d'indicative, des coudes circulaires et le coude chanfreiné. Les 

diviseurs de puissance 1×2 avec différents coudes (90° avec une tige d'indicative, circulaire et 

chanfreiné). Nous allons également présenter les résultats d'analyse des jonctions 1×4 et 1×8 

avec différents coudes. Les performances de ces différentes structures en terme de réflexion et 

de transmission seront présentées et commentées en détaille pour un fonctionnement optimal 

dans les bandes divisées. La distribution des champs présentés à des fréquences des résonances 

et également présenté. 

Le quatrième chapitre sera réservé à l'optimisation et à la conception des nouvelles 

topologies originales des antennes à profil de type linéaire, exponentielle et série de Fourier 

finie de type Vivaldi. Ces antennes sont dédiées  pour les applications millimétriques dans la 

bande V et C, elles seront associées par des différentes topologies des diviseurs optimisés de 

puissance SIW pour obtenir des réseaux d'antennes avec un gain élevé. 

Cette thèse se terminera par une conclusion générale. Une annexe et une référence 

bibliographique seront rajoutées à fin de ce chapitre afin de bien servir le lecteur.



 

 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Chapitre I 

Etat de l'art de technologie SIW et l'imagerie 

passive 

Chapitre I. Etat de l'art de technologie SIW et l'imagerie passive 
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I. 1.  Introduction 

Avec l’avancement technologique qu’observe le domaine des télécommunications, 

l’apparition de nouvelles techniques de conception d’antennes et autres dispositifs de 

télécommunication ont vu le jour. Les guides d’ondes sont les dispositifs qui ont le plus 

bénéficié de ce développement. Nous nous intéresserons dans ce chapitre à introduire quelques 

notions sur la technologie planaire dite « micro-ruban SIW» (Substrate Integrate Waveguide) 

tout en donnant quelques notions de cette technologie. Vu que notre étude s’articule autour des 

diviseurs de puissance SIW dans le domaine millimétrique,  nous tâcherons d’éclaircir la théorie 

de ces derniers. 

De manière générale, plusieurs types de guides électromagnétiques existent selon les 

fréquences que nous souhaitons transporter (guides d’ondes métalliques creux, guides d’ondes 

planaires…etc.). 

I. 2.  Guide d’onde rectangulaire 

I. 2. 1 Définition 

Un guide d’onde est un système qui sert à guider les ondes électromagnétiques ou les 

ondes acoustiques selon la taille du guide, celui-ci peut être monomode, c’est-à-dire qu’il ne 

supporte qu’un mode de propagation ou alors multimode, c’est-à-dire qu’il va supporter 

plusieurs modes de propagation [23]. 

Un mode correspond à une configuration spatiale du champ électromagnétique. On peut 

citer les modes transverse électrique (TE) et transverse magnétique(TM), pour lesquels le 

champ électrique et le champ magnétique constituant l’onde sont orthogonaux à la direction de 

propagation. Selon la répartition du champ chaque mode voit un indice différent des matériaux 

constituant le guide d’onde dépendant de chaque mode. L’indice vu par chaque mode définit 

l’indice effectif.  

Parmi les guides d’ondes courants, on peut citer les câbles coaxiaux utilisés pour des 

fréquences allant de quelques dizaines de kilohertz (KHz) à plusieurs centaines de mégahertz 

(MHz) [24]. Ils sont constitués deux conducteurs cylindriques des même axe, isolés 

électriquement l’un de l’autre. Ainsi, des courants électriques opposés parcourent les deux 

conducteurs, mais l’onde est localisée dans l’espace séparant les deux conducteurs, et se 

propage dans le sens de la longueur du câble.  
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Pour la propagation des ondes hyperfréquence (plusieurs gigahertz) le guide d’ondes 

peut être constitué d’un simple conducteur creux dans lequel l'onde se propage [25]. Comme 

pour les ondes libres, la propagation des ondes y est régie par les équations de Maxwell [26]. 

La géométrie interne du guide permet de définir une fréquence de coupure, qui est la fréquence 

minimale que doit avoir l’onde pour pouvoir se propager [27].  

Le guide rectangulaire est l’un des premiers types de lignes de transmission utilisés pour 

transporter des signaux hyperfréquences. Plusieurs composantes, tels que des coupleurs, 

détecteurs, ou atténuateurs sont disponibles commercialement pour des fréquences de 1 GHz à 

plus de 220 GHz. Bien que les circuits hyperfréquences sont de plus en plus miniaturisés, les 

guides rectangulaires sont encore utilisé cause de leur capacité à transporter de grandes 

puissances [28]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I. 1.  Guide d'onde rectangulaire. 

 

La figure I. 1 montre un exemple de guide rectangulaire. On suppose que le guide est 

rempli d’un diélectrique ayant une permittivité ε et une perméabilité µ. Par convention, le coté  

le plus long du guide est sur l’axe x, ce qui donne a > b. 

Les équations de Maxwell qui régissent le champ électromagnétique dans ce guide [26], 

s’écrivent: 

���→ �→ = − � →�!                                                                                                             (I.1) 



Etat de l'art de technologie SIW et l'imagerie passive  CHAPITRE I 

 

28 
 

���→ "→ = �#→�!                                                                                                                (I.2) 

$%&'→=0                                                                                                                    (I.3) 

$%&'→=0                                                                                                                     (I.4)  

 La manipulation de ces équations permet de déduire les équations de propagation des 

champs électrique �→ et magnétique"→, soient : 

()�→ + +),-�→ = 0                                                                                                           (I.5) 
∇)"→ + +),-"→=0                                                                                                         (I.6) 

 La pulsation de l’onde est: 

+ = 234                                                                                                                       (I.7) 

 Les solutions des équations de propagation (I.5) et (1.6), suivant l’axe Oz d’une onde 

électromagnétique, peuvent être écrites dans le système des coordonnées cartésiennes en 

fonction des composantes transversales suivant Ox et Oy. 

�→(�, �, 6, �) = �→(�, �)�78!9:;                                                                                                 (I.8) 

"→(�, �, 6, �) = "→(�, �)�78!9:;                                                                                     (I.9) 

< = α + jβg                                                                                                                  (I.10) 

 <, α et βg représentent respectivement le coefficient de propagation, l’atténuation et la 

constante de propagation longitudinale. 

?@ = AB) − CDEF G) − CHEI G)
, JK)= ,-+)                                                                   (I.11) 

 BL  est la constante de propagation caractéristique dans le milieu diélectrique dans lequel 

se propage l’onde à la vitesse v, donnée par : & = MNOPQPORQR                                                                                                                             (I.12) 

 Avec : 
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c=
MNORQR=3.108 m /s                                                                                                     (I.13) 

 Les équations (I.8) et (I.9) injectées respectivement dans (I.5) et (I.6) donnent: 

(!)�→+ (k2+γ2)�→=0                                                                                                       (I.14) 

(!)"→+ (k2+γ2)"→ = 0                                                                                                    (I.15) 

∇!) traduit le Laplacien transverse déduit de∇)=  ∇!) STSUT 

 

 Avec : 

JK)=k2 - γ2                                                                                                                        (I.16) 
 Nous retrouvons trois types de mode de propagation pour un guide d’onde rectangulaire: 

� L’onde transverse électrique TE caractérisée par Ez= 0 et Hz≠  0. 

� L’onde transverse magnétique TM caractérisée par Hz = 0 et Ez≠ 0. 

� L’onde hybride caractérisée par Ez≠ 0et Hz≠ 0. 

Le mode transverse électromagnétique TEM (Ez = Hz = 0) ne peut pas exister dans un 

guide fermé en raison de ses parois qui forment une équipotentielle dans un plan perpendiculaire 

à la direction de propagation. 

La formule de fréquence de coupure de tous les modes pour un guide d’onde 

rectangulaire est donnée : 

4L = Z) ACDF G) + CHIG)                                                                                                               (I.17) 

 

I. 2. 2 Etude des modes TE 

 Dans le cas de propagation des modes TEz = 0, Hz ≠ 0 

 La solution Hz s’écrit sous la forme: 

"6 = "[\�] (DEF �) \�] (HEI �)                                                                                  (I.18) 
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JK) = (DEF )) + (HEI ))                                                                                                    (I.19) 

 A partir de ces relations, on peut déterminer toutes les composantes des modes TE existant 

dans le guide d’ondes rectangulaire, c’est à dire des modes TEmn avec m et n des entiers positifs 

traduisant le nombre d’extrémums du champ électromagnétique respectivement dans les 

directions x et y. Les expressions du champ électromagnétique de ces modes, sont les suivantes: 

Ex(x,y)=H0`abcdT
efI  cos (ifF �) sin (efI �)                                                                      (I.20) 

Ey(x,y)=-H0`abcdT
ifF  sin (ifF �) cos (efI �)                                                                      (I.21) 

Ez(x,y)=0                                                                                                                           (I.22) 
Hx(x,y)=H0 lcdT

ifm sin (ifm x) cos (efn y )                                                                         (I.23) 
Hy(x,y)=H0 lcdT

efI  cos (ifF �) sin (efI �)                                                                        (I.24) 
Hz(x,y)=H0 cos (ifF �) cos(efI �)                                                                                 (I.25) 

Kq)=CaZ G)- γ2                                                                                                             (I.26) 
 L’ordre d’apparition d’un mode TEmn dans un guide d’onde rectangulaire est obtenu à 

partir de la connaissance de sa fréquence de coupure, exprimée par : 

4L = L)√OPQP ACDF G) + CHIG)                                                                                                     (I.27) 
 Cette fréquence de coupure dépend non seulement du diélectrique qui se trouve dans le 

guide rectangulaire mais également des dimensions a et b du guide. Le mode, pour lequel la 

fréquence de coupure est la plus basse, est nommé mode dominant, si a>b le mode dominant 

d’un guide d’onde rectangulaire vide est le  TE10 avec 4L=
L)F. 

 Le classement des modes comme le montre la figure I. 2 est obtenue à partir du calcul des 

fréquences de coupure fcmn. 

 



Etat de l'art de technologie SIW et l'imagerie passive  CHAPITRE I 

 

31 
 

 

 

 

 

 

Figure I. 2.  Ordre d’apparition des modes TEmn dans un guide d’onde rectangulaire [29] 

 

I. 2. 3 Etude des modes TM 

 Les ondes TM sont caractérisées par Hz = 0 et Ez≠ 0, telle que le champ magnétique 

seulement est orthogonal à l’axe de propagation " ⊥→ 6→. 

 Le mode TM possède la même constante de propagation et la même fréquence de 

coupure que le mode TE. Cependant, les modes TM10 et TM01 n’existent pas. Le plus bas mode 

TM qui se propage est TM11. 

I. 3.  Guide d’onde circulaire 

Le guide d'onde circulaire est un tube cylindrique qui peut aussi supporter des ondes TE 

et TM. Le mode de fonctionnement est semblable à celui du guide rectangulaire. Cependant, la 

rigidité d’une telle structure est difficile à  assurer, et ce type de guide d’onde est moins utilisé 

en pratique. 

 

Figure I. 3.  Structure d'un guide d’onde circulaire. 

 

fc 

c  b   c2b  
TE10 TE01 TE11 TE20 TE02 

c√�) + u)2ab  
c  a   c2�  
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I. 4.  Technologies planaires 

Les technologies planaires sont complémentaires aux technologies volumiques. Là où 

ces dernières peinent à cause de leur encombrement et poids trop important, ou à cause de leur 

mauvaise connectivité, les technologies planaires répondent favorablement à ces critères. Elles 

sont par ailleurs adaptées aux productions de masse, et donc à la réduction des coûts. Ces 

qualités ont un prix qui se paye par des puissances admissibles limitées au Watt.   

Le principe est basé sur l’utilisation d’un substrat diélectrique sous forme de plaques, 

métallisées sur l’une ou les deux faces. Plusieurs conception sont alors possibles, comme par 

exemple le micro-ruban, le coplanaire ou la tri-plaque. 

I.4.1. Lignes Micro-ruban 

 La ligne micro-ruban est très utilisée pour la fabrication de circuits hyperfréquences, 

principalement parce qu’elle s’apprête bien à une fabrication par procédé photo-lithographique, 

et également parce qu’elle permet une intégration simple des composantes passives et actives 

par montage en surface. Dans une ligne micro-ruban, les lignes de champ sont surtout 

concentrées dans le diélectrique entre la ligne métallisée et le plan de masse, bien qu’une faible 

portion se retrouve également dans l’air au-dessus du substrat. Cela implique qu’une ligne 

micro-ruban ne puisse supporter un mode TEM pur, puisque la vitesse de phase "c" des champs 

TEM dans le diélectrique "εr" diffère de celle dans l’air. 

 

 

 

 

Figure I. 4.  Structure d'une ligne micro-ruban. 

Ruban conducteur 

Substrat diélectrique 

Plan de masse 
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En réalité, les champs exacts d’une structure micro-ruban correspondent à une onde TM 

et TE. Toutefois, dans la plupart des cas pratiques, l’épaisseur du diélectrique est électriquement 

suffisamment petite et par conséquent les champs sont quasi-TEM, c’est-à-dire qu’ils 

correspondent au cas statique. Par conséquent, on peut approximer la constante de propagation, 

la vitesse de phase et l’impédance caractéristique à l’aide de solutions statiques et quasi-

statiques. La vitesse de phase et la constante de propagation sont alors données par : 

ϑx = qNyz                                                                                                                          (I.28) 
β = β[Nε{                                                                                                                      (I.29) 

 Où :?[ = )E.}L = )E~R  

εe est la constante diélectrique effective de la ligne micro-ruban. Puisque les lignes de 

champ sont en partie dans le diélectrique et en partie dans l’air, le constant diélectrique effectif 

prend une valeur intermédiaire entre 1 et la constante diélectrique du substrat εr: 

1 < ε{ < ε�                                                                                                                      (I.30) 
 La constante diélectrique effective εe dépend de l’épaisseur du substrat d et de la largeur 

de la trace métallisée W. Elle peut être approximée par l’équation suivante : 

ε{ =  ε� + 12 + ε� − 12 1A1 + 12. d w�                                                                                  (I. 31) 
 Le constant diélectrique effectif correspond à la constante diélectrique d’un milieu 

homogène qui remplacerait les régions diélectriques et l’air de la structure micro-ruban. 

L’impédance caractéristique de la ligne peut être approximée comme suit : 

z[ = � �[Nyz ln C��� + ���G                                  pour    ��  ≤ 1  M)[fNyz�� �� �M.���9[.���.�eC� �� �M.���G�   pour    �� > 1                                           (I.32) 
 Si maintenant nous voulons obtenir le rapport W/d pour réaliser une ligne d’impédance 

caractéristique Z0, l’équation suivante peut être utilisée : 
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�� = � �{�{T�9) �� < 1  )f �B − 1 − ln(πB − 1) + y�9M)y� �ln(B − 1) + 0.39 − [.�My� �� �� > 1                     (I.33) 
Où: � =  R�[ AOP�ME + OP9MOP�M C0.23 + [.MMOP G 

B = ���f)¡R√y�                                                                                                                         (I.34) 
L’atténuation dans la ligne micro-ruban due aux pertes du diélectrique est : 

α� = ¢Ry�(y�9M)£me(¤))Nyz(y�9M) N¦ m�                                                                                             (I.35) 
 Où : tan(δ) est la perte tangentielle du diélectrique. Où δ  L’atténuation due aux pertes 

dans le conducteur est approximée par : 

αq = ¨©ªR� NP m�                                                                                                               (I.36) 
Où: 

R = Aωμ[ 2σ�                                                                                                                (I.37) 
Rs correspond  à la résistivité de surface et σ à la conductivité du matériau conducteur.   

a)  Caractéristiques des lignes micro-rubans 

On peut citer les caractéristiques suivantes : 

• Les signaux en courant alternatif  aussi bien qu’en courant continu peuvent être 

transmis. 

• Les composants actifs, diodes et transistors peuvent être facilement implémentés (des 

connexions en dérivation sont aussi facilement réalisables). 

• La caractérisation des composants sur le circuit est simple à effectuer. 

• La longueur d’onde de la ligne est considérablement réduite (généralement  un tiers) de 

sa valeur dans le vide. 

• La structure est assez irrégulière et peut résister modérément à des tensions et des 

niveaux de puissances élevés. 
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b) Avantages et inconvénients des lignes micro-rubans 

 Il est évident qu’une ligne micro ruban de base (non protégée) n’est pas vraiment une 

structure pratique. Elle est couverte d’air et en réalité, il est souhaitable d’avoir des circuits 

aussi bien couverts pour les protéger contre les interférences extérieures.  

 Les buts principaux du blindage sont de fournir la force mécanique, protégeant la fin du 

support et la chaleur qui se dissipe dans le cas des applications de haute puissance.  

 L’empaquetage doit protéger les circuits contre l’humidité, la poussière, et d’autres 

contaminants environnementaux. La ligne micro ruban est la plus couramment employée pour 

le moment, cette ligne présente les avantages suivants par rapport aux lignes coaxiales et aux 

guides d’ondes. 

 On peut citer les avantages suivants : 

• Toute configuration du conducteur supérieur peut être déposée directement sur le 

diélectrique ce qui est une opération peu coûteuse. 

• Des éléments semi-conducteurs peuvent être aisément fixés à cette structure 

puisqu’elle est de configuration plane. 

• Tous les éléments incorporés à la structure sont aisément accessibles. 

Mais malgré ces performances, ils ont des inconvénients qu’on peut citer: 

• Le champ électrique est perturbé par l’interface air diélectrique. 

• Existence d’un effet de bord : les champs s’étendent de part et d’autre de ruban. 

• Les champs électriques et magnétiques sont orthogonaux dans le plan transverse. 

• Les pertes sont plus élevées par suite du rayonnement ; elles dépendent fortement 

de l’épaisseur et de la constante diélectrique du substrat. 

 On peut concevoir des MIC, à base de micro ruban pour des fréquences allant de 

quelques gigahertz (ou même moins) à plusieurs dizaines de gigahertz.  

 Aux fréquences plus élevées, surtout dans la zone des longueurs d’ondes millimétriques, 

les pertes (y compris les rayonnements) deviennent importantes.  

 Dans une ligne micro ruban les champs électromagnétiques existent en partie dans l’air 

au-dessus du substrat diélectrique et en partie dans le substrat lui-même.  

Donc :  

• Le champ électrique est perturbé par l’interface air – diélectrique.  

• Existence d’un effet de bord : les champs s’étendent de part et d’autre de ruban.  
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• Les champs électriques et magnétiques sont orthogonaux dans le plan transverse.  

 Pour diminuer les pertes par ondes rayonnées, les solutions sont les suivantes :  

• Augmenter l’épaisseur « d » du substrat.  

• Utiliser des substrats à constantes diélectriques considérables.  

 Cependant, le rayonnement est l’effet désiré dans les antennes micro ruban. 
 

c) Matériaux du substrat  

 Le substrat est une partie intégrale de la ligne micro ruban et détermine les 

caractéristiques électriques du circuit. En même temps que l’épaisseur « d » du substrat, la 

constante diélectrique définit l’opération de base de la structure.  Un bon substrat doit avoir une 

constante diélectrique « ɛr» uniforme et une épaisseur « d », pour assurer la reproductibilité du 

circuit. Le matériel du substrat fournit également l’appui mécanique qui assure que des 

composantes implantées sont correctement placées et mécaniquement stable.  

 Les pertes diélectriques du substrat doivent être très petites afin d’assurer un rendement 

élevé des circuits et des facteurs de qualité acceptables pour des filtres de résonateurs.  

 Les substrats peuvent être groupés en cinq catégories principales: en céramique, 

synthétique, composé, semi-conducteur et ferromagnétique. 

I.4.2. Ligne coplanaire 

 La technologie coplanaire se matérialise par une métallisation sur une seule face de 

substrat. La ligne est alors matérialisée par deux fentes gravées dans le métal, comme le montre 

la figure I.5. Cette technologie a pour avantage de réduire encore le coût de fabrication puisque 

tout est réalisé sur une seule face. On s’affranchit ainsi des perçages et de dépôt métalliques 

supplémentaires. Cependant, le fait d’avoir trois conducteurs en parallèle rend la propagation 

possible selon deux fondamentaux. Le premier qui est le mode quasi-TEM, et le second est le 

mode TE. Ce dernier apparait notamment avec la présence de discontinuités. La solution pour 

s’affranchir du mode TE consiste à mettre au même potentiel les deux plans métalliques 

extérieur à la ligne. Mais en pratique, cela reste difficile et couteux à réaliser. Pour cette raison 

le coplanaire reste peu utilisé.  
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Figure I. 5.  Structure d'une ligne coplanaire. 

I.4.3. Ligne tri-plaque 

 La technologie tri-plaque revient à noyer un ruban métallique dans un substrat, dont les 

deux faces ont été métallisées. Nous retrouvons donc, comme pour le coplanaire, trois 

conducteurs en parallèles, avec deux modes de propagation possibles. Mais contrairement au 

coplanaire, le mode parasite peut être facilement éliminé en ajoutant des tiges métallisés tout 

au long de la ligne, pour relier les deux faces métallisées et les maintenir au même potentiel 

électrique. De plus, le fait de noyer la ligne dans un substrat permet de réduire considérablement  

les dimensions grâce à la permittivité relative plus élevée. Par ailleurs, la métallisation des deux 

faces protège des pertes par rayonnement. Les inconvénients de tri-plaque  sont d’avoir des 

coûts de réalisation plus élevés que les autres techniques planaires, et l’ajout de composants 

localisés est plus difficile à réaliser. 

 

 

Figure I. 6.  Structure d'une ligne tri-plaque. 

Rubans conducteurs 

Substrat diélectrique Plans de masse 

Substrat diélectrique 

Ruban conducteur 
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I. 5.  La technologie des guides d’ondes intégrés au substrat SIW 

I.5. 1 Introduction 

 Nous avons montré les caractéristiques d’un guide d’onde rectangulaire ainsi que ses 

paramètres théoriques. Elle nous a permis de bien comprendre les principes physiques les plus 

importants et de les interpréter. Tout ce qui est valable pour un guide d’onde rectangulaire sera 

par la suite projeté dans la technologie SIW. 

 La technologie de guide d’ondes intégré au substrat SIW représente une solution très 

prometteuse pour le développement des circuits et des composants qui opèrent dans la bande 

millimétrique. La majorité des composants qui s’appuie sur un guide d’ondes rectangulaire 

classique a été réinventée avec un équivalent fonctionnant avec la technologie SIW, grâce à la 

similarité entre le guide d’onde et cette dernière. Cette technologie est compatible avec 

plusieurs composants passifs, actifs et même des antennes. Cette partie fournit une vue 

d’ensemble des avancés dans les structures SIW et dans l’intégration de cette technologie avec 

des composants [30]. 

 

Figure I. 7.  Structure d'un guide SIW. 

 

I.5. 2 Problématique 

 Vu la congestion du spectre radiofréquence pour la communication sans fil et dans le 

domaine des micro-ondes, les chercheurs s’intéressent de plus en plus à la bande millimétrique 

là où les allocations spectrales sont plus accessibles et intéressantes en termes de transfert à très 

haut débit, comparé aux autres technologies de ligne de transmission.  

d 

Plan de masse 

Substrat  
Via métallique 

L’épaisseur 
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I.5. 3 Définition 

 La technologie SIW apporte un gain en termes de facteur de qualité par rapport aux 

technologies planaires. Sa facilité d'intégration avec ces dernières, ainsi que son coût de 

production sont autant d'atouts qui la rendent attractive. Son encombrement reste en revanche 

l'un de ses principaux défauts.  

Cette technologie offre deux solutions pour y remédier :  

 
• L'utilisation d'une technologie multicouche pour empiler les cavités et réduire 

ainsi l'empreinte.  

• L'utilisation d'un substrat de haute permittivité afin de réduire les dimensions 

selon les trois axes [31].  

Pour résumer, un guide SIW est similaire à un guide d’ondes. Il consiste en un substrat 

diélectrique compris entre deux plans conducteurs et des lignes de trous ou fentes périodiques 

métallisées connectant ces deux plans conducteurs.  

 

 

Figure I. 8.  Exemple d’une structure en technologie SIW. 

 

I.5. 4 Principe 

 Au cœur de ces systèmes, les diviseurs de puissances et les antennes à base de la 

technologie SIW ont une importance grandissante. Dans un environnement spatial, les 

contraintes de fiabilité et d'encombrement sont particulièrement drastiques. Le choix des 

matériaux est par ailleurs limité, ce qui réduit les possibilités d'innovation. Cependant, 

l'amélioration de la précision et de la fiabilité dans les technologies de fabrication ouvre de 

nouvelles perspectives d'innovation et d'amélioration des composants. Ces travaux ont ainsi été 
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motivés par ce souci d'apporter toujours plus de performance et de fiabilité, pour un 

encombrement moindre en tirant profit du potentiel offert par la technologie SIW [30]. 

I.5. 5 Structure SIW 

 Les études théoriques montrent que les caractéristiques de propagation dans une 

structure SIW sont similaires à celles d’un guide d’ondes rectangulaire. Plus précisément, si on 

néglige les pertes de rayonnement entre les trous métalliques, les modes SIW coïncident 

exactement avec les modes de propagation d’un guide d’ondes rectangulaire transverse 

électrique mais pas les modes transverses magnétiques [32]. 

 Le mode transverse magnétique nécessite des courants surfaciques sur les deux plans 

conducteurs horizontaux d’un guide d’onde rectangulaire, mais dans notre cas, à cause de 

l’espace créé par les trous métalliques, ces courants horizontaux ont des difficultés à circuler 

[33]. Donc pour la technologie SIW le mode fondamental est le mode TE10, avec un courant 

électrique sur les deux plans métalliques en haut et en bas ce qui explique la similarité entre un 

guide d’onde rectangulaire et la technologie SIW. 

 

 
 
 
 
 
 
 
 

 

Figure I. 9.  Amplitudes du champ électrique en mode fondamental dans une structure SIW. 

 

I.5. 6 Types de structures SIW 

 Tout comme un guide d’ondes, une structure SIW possède aussi une fréquence de 

coupure, un mode fondamental et un facteur d’atténuation. En effet, d’autres critères sont à 

prendre en considération dans la conception des circuits à base de la technologie SIW. Il s’agit 

de la taille du composant et de la bande d’opération qui sont les plus importantes. Pour la bande 

d’opération d’un guide d’ondes, on se limite à la bande entre la fréquence de coupure du mode 

fc et celle le premier supérieur et comme ça on peut garantir l’apparition du monomode : 

autrement dit un seul mode qui se propage.  
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 Différents topologie ont été proposées pour améliorer la structure SIW en termes de 

taille et de bande passante reportée sur la figure I.10 ; la structure SIW plié a été proposée dans 

la figure I.10. (a), et consiste à ajouter un troisième plan métallique entre les deux plans en haut 

et en bas et qui touche une seule ragée des trous conducteurs. Ceci permet une réduction 

significative de la taille accompagnée par une augmentation des pertes [34].  

 Le demi-monde SIW a été introduit dans la figure I.10. (b). Ce dernier est basé sur une 

coupure verticale au milieu du guide d’ondes comme un plan magnétique virtuel ; ce qui permet 

une réduction considérable de la taille  [35]. 

 

 

 

Figure I. 10.  Différentes topologies de SIW [35] . 

 

I.5. 7 SIW et les mécanismes pour lutter contre les pertes 

 La réduction des pertes est la clé de la réussite de la technologie SIW, qui est une qualité 

critique surtout pour la bande millimétrique. Trois mécanismes de perte sont à prendre en 

considération au moment du design d’un circuit à base de la structure SIW [36-09]. Ces derniers 

sont causés par les pertes dans le diélectrique et les pertes de rayonnement dues à la séparation 

entre les trous métalliques.  

 Le comportement des pertes dans le conducteur et dans le diélectrique dans une structure 

SIW sont similaires à celui d’un guide d’onde rectangulaire remplit par le diélectrique, donc on 

peut appliquer les équations [37].  

 Ceci signifie que les pertes de conduction seront réduites significativement avec 

l’augmentation de l’épaisseur du substrat. Les pertes dans le diélectrique ne dépendent que de 

la matière utilisée et pas de la géométrie du guide d’ondes. Finalement les pertes de 

rayonnement sont acceptables si le rapport s/d (espacement/diamètre des trous) est inférieur à 
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2.5 [38]. En pratique, la valeur recommandée est 2 [38].En effet, lorsque l’espacement s  est 

petit et le diamètre d est grand l’espacement entre les trous métalliques se réduit, et ainsi on se 

rapproche des conditions d’un plan métallique continu d’où la minimisation des pertes par 

rayonnement. En général, la contribution des pertes dans le diélectrique  est la plus importante 

pour la bande millimétrique.  

I.5. 8 Les avantages de la technologie SIW 

 Le Guide d’onde intégré au substrat (SIW) montre des avantages tels que [38]: 

• La possibilité d’intégration avec d’autres systèmes radiofréquences, 

• Faible coût de construction, 

• Un facteur de qualité élevé, 

• Faible pertes, 

• Taille réduite.  

I.5. 9 Paramètres des guides d’ondes intégrés au substrat (guides SIW) 

 Pour concevoir une bonne structure SIW, il faut suivre quelques étapes simples de 

conception. Les paramètres nécessaires pour la conception du guide sont les suivants : Le 

diamètre d des cylindres, la distance p entre les cylindres, h est la hauteur du substrat, la distance 

as entre les deux rangées de cylindres et la largeur effective ad. 

 

 
 

Figure I. 11.  Guide SIW avec ses paramètres. 
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 En remplaçant les cylindres par deux simples murs conducteurs parfaits, on retrouve un 

guide rectangulaire. Les cylindres doivent donc être le plus rapprochés possibles pour tendre 

vers un guide rectangulaire. Cependant, le circuit devient alors très vulnérable aux bruits 

mécaniques lorsque ces cylindres sont trop près les uns des autres. Si, à l’inverse, ils sont trop 

éloignés, les pertes par radiation peuvent rapidement devenir trop élevées. Le ratio entre le 

rayon des cylindres et la distance entre deux cylindres consécutifs est le paramètre le plus 

important pour contrôler les pertes. D’après Deslandes si p = 2·d les pertes par radiation sont 

alors négligeables par rapport aux autres pertes [38]. 

 Notons qu’il existe de nombreuses combinaisons qui peuvent très bien fonctionner. Pour 

1 a conception d'une structure SIW les deux conditions sur d et λg doivent être toujours 

respectés: 

d < ±²³                                                                                                                            (I.38) 

Où :´µ est la longueur d’onde du guide. 

λ· = )fA(T¸¹)²º�∁²
C¼̧GT                                                                                                            (I.39) 

Avec : 
d < À ≤ 2d                                                                                                                               (I.40) 

 Un autre paramètre important qui définit la largeur du guide est la distance entre les 

deux rangées de cylindres noté as. 

 Dans un guide d’ondes rectangulaire conventionnel, la largeur du guide est calculée à 

partir de la fréquence de coupure désirée donnée précédemment par l’équation (I.41).  

Pour le mode TE10, cette relation peut être simplifiée par la formule suivante : 

4q = ∁)F                                                                                                                         (I.41) 
La largeur effective ��pour la même fréquence de coupure est donnée par : 

�� = F√y�                                                                                                                         (I.42) 
La largeur effective ad pour la même fréquence de coupure est donnée par : 
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� =  �� + d²/0.95p                                                                                                    (I.43) 
I. 6.  Transition des lignes micro-rubans aux guides d’ondes intégrés au 

substrat 

 D’autre part, depuis que les composants SIW et les circuits planaires ont pu être intégrés 

sur le même substrat, différentes transitions efficaces ont été proposées pour adapter des guides 

d’ondes avec les circuits planaires. Nous citons en particulier la transition micro-ruban conique 

(taper) coplanaire au guide d’ondes, facilement réalisable [09-10]. 

 Une transition doit être simple à réaliser, engendrer un minimum de pertes et 

l’adaptation doit donc être optimale. Vu que l’impédance au niveau du guide est beaucoup plus 

importante que celle de la ligne micro ruban (généralement de 50 Ω dans la gamme des micro-

ondes), la conception d’un tel dispositif reste assez compliquée. Les dimensions de cette 

transition sont optimisées pour fonctionner dans une bande de fréquences donnée.  

Les structures de transition entre les circuits planaires et les guides d’ondes rectangulaires 

traditionnels ont été largement étudiées, et différentes approches d’adaptation d’impédance sont 

été utilisées en microondes. 

 La nécessité de combiner les deux technologies ensemble, celle du guide d’ondes intégré 

dans les substrats et celle de la ligne micro-ruban, impose de dépasser les dissimilitudes 

physiques et électromagnétiques de ces supports de transmission. Il est apparent que les champs 

sont dans les deux cas, polarisés de la même façon, par contre les champs du guide d’ondes 

couvrent une région plus grande par rapport à ceux de la ligne micro ruban plus concentrés 

entre le plan de masse et le conducteur Figure I.12.  

 
 

 
 

Figure I. 12.  Lignes de champs dans un guide d’ondes rectangulaire et dans une ligne micro-
ruban. 
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  Une des dernières pour y remédier, consiste donc à forcer les lignes de champ du guide 

à se concentrer de façon continue. Une technique a été proposée [09] comme solution à la 

transformation sans pertes du mode de propagation quasi-TEM dans la ligne micro-ruban au 

mode fondamental transverse électrique du guide d’ondes. Il s’agit de la transition coplanaire 

micro-ruban- guide d’ondes figure I.13, laquelle est très efficace et à large bande. 

 

 
 

Figure I. 13.  Transition d'un SIW vers un micro-ruban avec ses paramètres. 

 

 Cette transition est conçue essentiellement d’un taper micro-ruban reliant la ligne micro-

ruban de largeur initiale w1, de largeur finale w2, ainsi que de longueur L de la ligne profilée. 

La largeur initiale de la ligne micro-ruban W1 est généralement choisie pour obtenir une 

impédance caractéristique de Z0= 50 Ω. Le calcul du rapport se fait par la formule suivante : 
�Ã�  

 Une fois le SIW fabriqué, on doit le tester. Il faut donc obligatoirement avoir une 

transition vers une ligne de transmission qui est reliée à un analyseur de réseau. La ligne micro-

ruban est une des lignes de transmission les plus utilisées dans la conception de systèmes micro-

ondes. Une transition du SIW vers une ligne micro-ruban a été proposée par Deslandes dans 

[40]. La topologie de la structure est donnée à la figure I.13.  

 Transition d'un SIW vers un micro-ruban avec ses paramètres. Cette transition contient 

trois principaux paramètres, soit la largeur initiale W1, la largeur finale W2 ainsi que la longueur 

L de la ligne profilée. La largeur initiale de la ligne micro-ruban W1 est généralement choisie 

pour obtenir une impédance caractéristique de 50 Ω. D’après [41], on calcule le rapport par la 

formule suivante : 
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�Ã� = � �ÄÅÄÅ9M �� < 2  )E �' − 1 − ln (2' − 1) + OP9M)OP �ÆÇ(' − 1) + 0.39 − [�MOP �� �� > 2                    (I.44) 

Où: 

� =  R�[ AOP�M) + OP9MOP�M C0.23 + [.MMOP G                                                                              (I.43) 

B = ���f)¡R√y�                                                                                                                      (I.44) 
 Pour ce qui est du paramètre L, la longueur optimale peut être obtenue d’après [09-43]. 

En choisissant la largeur médiane entre la ligne micro-ruban et la fin de la transition, donc en 

prenantÈDÉÊÉÄË = È + È[ 2� , il suffit de calculer la longueur d’onde pour cette largeur et de 

fixer la longueur à un quart de longueur d’onde. Il faut commencer par trouver la constante 

diélectrique effective pour cette largeur de ligne micro-ruban :  

ε� = ε� + 12 + ε� − 12 1A1 + 2d wiÌ�Ì{Í�                                                                         (I. 45) 
 Il faut calculer par la suite le ´Lavec l’équation suivante :  

λq = MÎdNÍRyRy�                                                                                                                  (I.46) 
 Finalement, ce tronçon quart d’onde peut aussi être optimisé avec un logiciel à onde 

complète afin de minimiser les pertes de retour. 

I. 7.  Les applications d'imagerie passive 

I. 7. 1. Réseau à plan focal (FPA) 

 Cette technique d’imagerie par réseau à plan focal utilise un réseau d'éléments de 

détection indépendants placés derrière une lentille ou un réflecteur d’imagerie figure I.14, où 

chaque élément représente un pixel de l’image. 
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Figure I. 14.  Principe d’imagerie millimétrique passive par réseau à plan focal (FPA) [44]. 

 

I. 7. 2. Imagerie directe par dispositif focalisant : balayage mécanique 

 Dans ce type de système, le rayonnement incident est focalisé sur le récepteur avec des 

réflecteurs paraboliques ou des lentilles diélectriques. L’image est ensuite formée soit par un 

mouvement du détecteur dans un plan focal soit en balayant (mécaniquement ou 

électroniquement) le faisceau. 

 

Figure I. 15.  Concept du système d’imagerie directe avec une lentille [45]. 
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Figure I. 16.  Comparaison d’images issues d’une caméra optique, d’une caméra 
infrarouge et d’un système d’imagerie passive à 35 GHz avec une lentille 
[45]. 

 

 Un exemple de système d’imagerie millimétrique passive à balayage mécanique et 

fonctionnant à 35 GHz est proposé dans les références [45-46]. Le système utilise une lentille 

de grande taille de diamètre de 50 cm qui focalise le rayonnement millimétrique capturé sur un 

récepteur (voir figure I.16). Ce dernier est composé d’une antenne large bande de type TSA 

(Tapered Slot Antenna) associée à un circuit MMIC large bande [47-48]. Les amplificateurs à 

faible bruit « LNA » connectés en série ont un gain total de 40 dB et un facteur de bruit de 4 

dB à 35 GHz. La bande passante du système est d’environ 20% s’étalant de 31 GHz à 39 GHz. 

I. 7. 3. Imagerie directe par dispositif focalisant : balayage 

électronique 

 Le principe de balayage électronique est le plus souvent basé sur un réseau de sources 

rayonnantes entre lesquelles une loi de phase particulière est appliquée afin de dépointer le 

diagramme de rayonnement dans la direction souhaitée. En changeant électroniquement cette 

loi de phase, on peut donc balayer très rapidement la scène à observer. Le balayage électronique 

peut être obtenu, soit par un réseau d’antennes à commande de phase en utilisant des déphaseurs 

électroniques (figure I.17), soit par une antenne de type leaky-wave ou bien encore en 

implémentant une matrice du Butler [49]. 



Etat de l'art de technologie SIW et l'imagerie passive  CHAPITRE I 

 

49 
 

 

Figure I. 17.  La configuration d’un réseau à commande de phase en réception [53]. 

 

 L’antenne leaky-wave est composée d’une structure guidée soit avec une longue fente 

soit avec  une série de fentes. Le rayonnement de ces fentes est dépointé dans une direction 

particulière en fonction de l’espacement des fentes et de la fréquence du rayonnement.  

I. 8.  Conclusion 

 Dans ce chapitre nous avons introduit quelques notions sur les guides d’ondes avec les 

différents types de technologies existantes. En première lieu, nous nous sommes intéressés à 

l’étude des guides dits rectangulaires et circulaires et les différents modes de propagation ainsi 

que l'ensemble des équations de maxwells. 

 Nous nous sommes intéressés également et plus précisément à une nouvelle technologie 

en émergence depuis plusieurs années qui se nomment les guides d’ondes intégrés au substrat 

(SIW). Cette nouvelle technologie est très prometteuse grâce à son faible coût de production et 

aussi à sa petite dimension qui facilite son intégration au sein des circuits pour différents types 

d'application. En effet, il devient possible d’utiliser des guides d’ondes sans même sortir du 

substrat. Cette technologie est très intéressante lorsque l'on parle de miniaturisation des circuits 

et de réduction des coûts imagerie passive. 
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Chapitre II. Formulation de la Méthode des Eléments Finis FEM-2D 
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II. 1 Introduction 

La modélisation des circuits hyperfréquences permet de prédire leurs bons 

fonctionnements avec un gain considérable de temps. Les outils de modélisation 

électromagnétique associés aux logiciels commerciaux de simulation connaissent une grande 

expansion. Malgré cela, la recherche des outils de modélisation moins versatiles qui soient 

encore plus rapides et plus précis reste un sujet d’actualité. La modélisation de discontinuités 

entre les guides d'ondes est la base de la conception de plusieurs dispositifs hyperfréquences 

(filtres, multiplexeurs, polariseurs, etc.…). Par conséquent, de nombreuses méthodes de calcul 

ont été développées et sont généralement classées en deux types: analytiques et numériques. 

Les méthodes analytiques permettent d’avoir une solution exacte.  Leur champ d'application 

est limité à des structures présentant des géométries et des conditions aux limites particulières. 

Pour la plupart des situations pratiques, la solution exacte n'est pas accessible. On se contente 

d’avoir une solution tronquée (approximative) fournie par les méthodes numériques. 

On peut classer les méthodes numériques en deux catégories selon le type de discrétisation: 

• Les méthodes à discrétisation spatiale 

 L’espace 3D ou 2D étant maillé en plusieurs éléments. Dans chaque élément, 

l’approximation de la solution se fait directement à partir des équations de Maxwell. Les 

méthodes les plus connues sont : la méthode des éléments finis FEM (Finite element method) 

[50-51], la méthode des différences finies FD, ou la méthode des différences finies dans le 

domaine temporel FDTD [52] (finite difference time domain), la TLM (the transmission-line 

method) [53] etc. Elles couvrent un domaine d’applications très vaste. Néanmoins, elles 

demandent des moyens informatiques importants et un temps de calcul très lourd dès que le 

rapport géométrie/longueur d'onde dépasse quelques dizaines. 

• Les méthodes à discrétisation spectrale. 

L’approximation de la solution ne se fait pas directement à partir des équations de Maxwell 

mais après avoir effectué un calcul analytique plus poussé permettant de traduire les champs 

électromagnétiques sous formes canoniques. Cet effort est récompensé par un gain considérable 

de temps et de moyens informatiques. Par contre, ces méthodes sont moins versatiles que les 

méthodes à discrétisation spatiale. Parmi les méthodes à discrétisation spectrale on cite la 

technique de raccordement modal [53], la matrice S-généralisée [54] et la MVM [55-56]. 
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II. 2 Quelques exemples des méthodes numériques rigoureuses appliquées 
pour l'analyse des guides à base de la technologie SIW 

II. 2. 1 Méthode des frontières d’expansion de mode Intégral-résonance BI-

RME 

 Dans [57], une application de la Méthode des frontières d’expansion de mode Intégral-

résonance (Boundary Integral-Resonant Mode Expansion : BI-RME) pour la modélisation 

précise d'un guide intégré au substrat a été effectuée. La nouvelle formulation exploite 

pleinement la géométrie particulière de cette classe de structures, fournissant ainsi une méthode 

très efficace d’analyse pour être utiliser dans les outils de CAO des filtres SIW. Les avantages 

de cette méthode ont été démontrés avec succès par la conception de deux filtres fonctionnant 

dans les bandes micro-ondes et celle des ondes millimétriques comme montre le figure II. 1. 

Une très bonne concordance est observée entre la méthode BI-RME et celle des éléments finis 

issue de HFSS comme montré sur le figure II. 2. 

 

 
 
 
 
 
 
 
 

Figure  II. 1.  Filtre micro-ondes SIW de dimension (en milimetres): d=1.0, p=2:0, 
wm=1.85, wt=3.2, lt=6.3, ws=14.88, w1=8.258, w2=5.718, w3 = 5.18, 
x1=1.571, x2=2.141, x3=2.46, li=4.1, l1=12.8 et l2=14.1. (b) Filtre operant 
en bande de dimension (en milimetres) : d=0.6, p=1:2, wm=0.37, wt=0.7, 
lt=1.05, ws=2.746, o1=0.69, o2=1.784, o3=1.026, li=2.59, l1=2.172 et 
l2=2.438. 

 
 

 
 
 
 
 
 
 

 

Figure  II. 2.  Les paramètres [S] des filtres. (a) filtre micro-ondes. (b) filtre millimétriques. 

(a) (b) 

(a) (b) 
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II. 2. 2 L’approche en mode d'adaptation MMA 

 Une approche en mode d'adaptation (mode-matching approach MMA) est présentée qui 

permet une analyse rapide et précise des composants en technologie guides d’ondes intégrés 

aux substrats avec des vias rectangulaires. Des modèles de plusieurs discontinuités sont décrits 

qui comprend des lignes micro ruban ainsi que l’alimentation diélectrique-guide d'onde. La 

technique numérique est vérifiée par comparaison avec le simulateur commerciale disponible 

dans le domaine. Un exemple d’un guide et filtre bi-mode en technologie guides d’ondes 

intégrées aux substrats illustre les capacités de l'approche [58]. 

 

 

 

 

 

 

 
 
 
 
 
 
 
 

Figure  II. 3.  Comparaison entre la méthode (MMT) et de CST (a) guide SIW. (b) filtre 
dual-mode dans la technologie SIW. 

 

II. 2. 3La méthode itérative basée sur le concept d´onde (WCIP) 

 Dans cet exemple, la cavité est définie à l’aide de trous métallisés (vias) périodiques 

définissant des murs latéraux (Figure II. 4). Elle présente une réponse à bande étroite, de faibles 

pertes, et la réponse électrique est figée en termes de bande passante et de fréquence centrale 

en fonction des dimensions. 

 

 

 

 

(a) (b) 
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Figure  II. 4.  Cavités SIW couplées en bande C. 

 
 Le type d’excitation est modifié par rapport [59-36] : la ligne micro-ruban est remplacée 

par un accès câble coaxial, ce qui permet une fermeture totale de la cavité et en améliore ses 

performances en terme de coefficient de qualité (Disparition des pertes de radiation dues à 

l’insertion de la ligne micro-ruban).Les réponses simulées avec la WCIP et HFSS sont 

présentées sur les figures II. 5 pour w=10 mm. Les résultats sont en bon accord. Le temps de 

simulation avec la WCIP est de 5.1s par un point de fréquence contre 14.3s pour le logiciel 

FEM (HFSS : mesh : 23925 tetrahedra, ∆s :0.01, N° de passes max : 20). 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure  II. 5.  Cavités SIW couplées pour w = 10 mm. Coefficients de a) Transmission 
b) Réflexion. 

II. 3 La méthode des éléments finis 

 La méthode des éléments finis est un outil très puissant pour résoudre beaucoup de 

problèmes en électromagnétisme [14]. Elle a été proposée en 1940. Sa première application en 

électromagnétisme a été effectuée par Sylvester [60- 61]. Au début, cette méthode utilise une 

approche scalaire [60-61]. Cette approche a connu beaucoup de problèmes notamment pour son 

((b) 
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application aux problèmes vectoriels. Ces problèmes ont été surmontés en introduisant les 

éléments d’arêtes [62-63] (approche vectorielle). C’est cette dernière approche qui nous 

intéresse dans cette thèse. 

 D’une manière générale, la résolution d’un problème donné en utilisant la FEM comprend 

quatre phases [14] : 

• La subdivision du domaine global: La première étape est la subdivision du domaine entier 

en plusieurs sous domaines ou éléments. Pour une structure régulière (ex: rectangulaire), les 

éléments choisis sont souvent des rectangles.  

 Pour une forme complexe, les éléments sont des triangles. Pour des raisons 

d’implémentation, il faut donner des informations sur les nœuds et les arêtes de chaque élément 

tels que les coordonnées des nœuds, les numéros d’arêtes dans toute la structure (numéros 

globaux), les numéros d’arête dans l’élément (numéros locaux) ... 

• Définition des fonctions d’interpolation: la deuxième étape consiste à choisir les fonctions 

d’interpolation qui permettent d’approximer les paramètres inconnus (dans notre cas les 

champs électriques) dans chaque élément. Les fonctions d’interpolations sont souvent des 

polynômes d’ordre 1, 2…. qui sont définis uniquement dans l’élément en considération. 

• Formulation du système d’équations. Cette phase comprend trois étapes: 

� Formulation des équations élémentaires dans chaque élément en utilisant soit la 

méthode de Ritz soit celle de Galerkin. 

� Sommation des équations élémentaires dans tous les éléments pour former un système 

d’équations. Ce processus est connu sous le nom d’assemblage. 

� Imposer les conditions aux limites pour obtenir le système d’équations final près à la 

résolution. 

• Solution du système d’équations en utilisant des méthodes directes ou itératives. 

 Dans cette section, on va s’intéresser uniquement aux deux premières étapes qui serviront 

à l'hybridation des méthodes FEM et MVM décrite dans le chapitre II. 
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II. 3. 1.  Elément rectangulaire. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure  II. 6.  Elément rectangulaire. 

 

 On considère un élément rectangulaire e (figure. II.6). Le couple (xc
e, yc

e) étant le centre 

de l’élément. Dans un élément rectangulaire, le champ électrique peut être écrit de la manière 

suivante : 

�Ä(�, �) =  ∑ �DÄ ÐDÄ (�, �)�DÑM                                                                                    (II.1) 

�DÄ : Champ électrique tangentiel à l’arête m de l’élément e. ÐDÄ (�, �): Fonction d’interpolation relative à l’arête m de l’élément e. 

 Les fonctions d’interpolation ÐDÄ (�, �) du premier ordre pour un élément rectangulaire 

sont données par [14-63-64]: 

ÐMÄ =  MÊÒÓ (�LÄ  − � + ÊÒÓ) )�                                                                                             (II.2) 
Ð)Ä =  MÊÒÓ ( � − �LÄ + ÊÒÓ) )�                                                                                             (II.3) 
Ð�Ä =  MÊÔÓ (�LÄ  − � + ÊÒÓ) )�                                                                                             (II.4) 
N�{ =  M�Õz ( x − xq{ + �Öz) )y                                                                                                           (II.5) 
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II. 3. 2.  Elément triangulaire 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure  II. 7.  élément triangulaire. 
 

 Dans un élément triangulaire e (figure. II.7), le champ électrique peut être écrit de la 

manière suivante : 

E{(x, y) =  ∑ Ei{ Ni{ (x, y)�iÑM                                                                                    (II.6) 
 Le champ électrique dans toute la surface discrétisée a la forme suivante : 

E(x, y) =  ∑ ∑ Ei{ Ni{ (x, y)�iÑM×{{ÑM                                                                               (II.7) 
Ne : nombre d’éléments. 

 Les fonctions d’interpolation ØÙÚ du premier ordre pour un élément triangulaire sont 

données par [51, 68]: 

NM{(x, y) =  lM{(LM{ ∇L){  − L){ ∇LM{ )                                                                                  (II.8) 
N){(x, y) =  l){(L){ ∇L�{  − L�{ ∇L){ )                                                                                  (II.9) 
N�{(x, y) =  l�{(L�{ ∇LM{  − LM{ ∇L�{ )                                                                                (II.10) 
ÆÉÄ : Longueur de l’arête i dans l’élément e. ∇ est l’opérateur du gradient. 

LÌ{ =  M)Ûz (aÌ{ + bÌ{x − cÌ{y)                                                                                        (II.11) 
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Ae : Surface de l’élément e donnée par : 

A{ =  M) Ü1 xM yM1 x) y)1 x� y�Ü = M) (bMc)  −  b)cM)                                                                 (II.12) 
aM{ = x)y� − x�y), bM{ =  y) − y� et cM{ =  x� − x)                                                 (II.12) 
a){ = x�yM − xMy�, b){ =  y� − yM et c){ =  xM − x�                                                  (II.13) 
a�{ = xMy) − x)yM, b�{ =  yM − y) et c�{ =  x) − xM                                                  (II.14) 

 Les fonctions d’interpolation ØÙÚ  peuvent être mises sous une forme plus simple comme 

suit [70]: 

Ni{ =  �Þ�(Ûz)T [(Ai + Biy)x + (Ci + Dix)y]                                                         (II.15) 
AM = aM{b){ − a){bM{, BM = cM{b){ − c){bM{, CM = aM{c){ − a){cM{ et DM = BM                     (II.16) 
A) = a){b�{ − a�{b){, B) = c){b�{ − c�{b){ , C) = a){c�{ − a�{c){ et D) = −B)                          (II.17) 
A� = a�{bM{ − aM{b�{, B� = c�{bM{ − cM{b�{ , C� = a�{cM{ − aM{c�{ et D� = −B�                          (II.18) 

II. 3. 3.  Formulation de la méthode des éléments finis en plan H 

 Au cours de cette section, la formulation de la méthode des éléments finis utilisée durant 

cette thèse sera exposée. Des coudes et diviseurs à base de la technologie SIW en plan H placé 

le long de l'axe  (direction de propagation) seront représentés.  

 Ce type de dispositifs est fréquemment utilisé dans les circuits micro-ondes comme les 

coupleurs directionnels, les diviseurs de puissance, les multiplexeurs, les déphaseurs, les 

filtres,…etc.  

 En supposant que le guide SIW est excité selon le mode fondamental TE10 à travers deux 

ports, une composante du champ électromagnétique suffisant en cas de jonctions homogènes 

en plan E ou H [14]. 

 Une présentation de la méthode des éléments finis du problème sera réalisée en 

considérant le cas d'une jonction en plan H, le cas de jonctions homogènes en plan E sera abordé 

dans la section suivante. La géométrie ainsi que les systèmes de référence utilisés pour l'analyse 

d'un guide SIW en plan H sont esquissées dans la figure II.8. 
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Figure  II. 8.  Structure d’une jonction SIW en plan H. 

 

 La région Ω où la méthode des éléments finis est appliquée est délimitée par la paroi 

parfaitement conducteur Г0, et par (n)  ports définis Гk (k = 1, 2, 3, ...n), puisque la géométrie 

de problème est uniforme le long de la direction z, seuls les modes TEm0 sont excités dans les 

guides d'ondes et le champ électrique dans la région Ω a seulement la composante Ey. 

Les composants des champs électriques et magnétiques,�ãäå et "æäå, lorsque le port j est 

alimenté par le mode TE10 peuvent être exprimés sous la forme [65]: 

Eçè²(¢) éx(¢)ê = δ¢eeM(e)e`ìÃ(í)ª(í) + BM(¢)eM(¢)(x(¢))e9`ìÃ(î)ª(î)                                          (II.19) 
jωμ[Hðè²(¢) éx(¢)ê = SñÖè²(î)

Sª(î)                                                                                             (II.20) 
 Lorsque �M(ò)(�(ò))sont les fonctions orthonormées modales du mode TE10. 

eM(¢)(x(¢)) = )Nm(î)n A¢R¡RìÃ(î) sin Cifm(î) x(¢)G                                                                       (II.21) 
 Dans (II.19) à (II.21),B[ et ó[ sont les constantes de propagation et l’impédance 

caractéristique, respectivement. ?M(ò)désigne la constante de propagation dans le guide d'ondes avec des 

dimensions a(k) et b:  

 

Port P1  

Port P2 

 

Port Pn 
 

ôõ 
 

ôö 
 

ô÷ 
 

ôø 
 Ω ôø 

Metallic via 
 

 

. . . . 

. . . 

ô÷−õ 
 

Port Pn-1 
 

. 
PEC 

PEC 

y 

x 

z 



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

 

60 
 

ùú
ûβM(¢) = Ak[)−k£Ã(¢)T                    pour  k[) ≥ k£Ã(¢)T

βM(¢) = −jAk£Ã(¢)T−k[)               pour  k£Ã(¢)T > k[)
                                                       (II.22) 

 Et B!Ã(ò)T = DfF(ý) présente la constante de propagation du mode TE10 

 A l'intérieur de la région homogène Ω, le domaine ne peut pas être exprimé en termes de 

fonctions analytiquement connus, donc le problème est résolu par la recherche de la solution de 

l'équation de Helmholtz scalaire: 

∇£ C Mb� ∇£EçG + k[)ε�Eç = 0                                                                                        (II.23) 
 Où : ε�et μ� sont respectivement la permittivité et la perméabilité relatives. 

 Les conditions aux limites sont: 

 Eç = 0 ,                        k = 1, 2, 3, ..., N                                                                         (II.24) 
 Sur le mur métallique Γ0: 

Eç|�î = E(¢)çè²              k = 1, 2, 3, ..., N                                                                       (II.25) 
Hð|�î = H(¢)ðè²              k = 1, 2, 3, ..., N                                                                      (II.26) 
SñÖSe ��î = Sñ(î)Öè²Sª           k = 1, 2, 3, ..., N                                                                        (II.27) 

 Par l’utilisation de la méthode résiduelle pondérée (the weighted residual procedure) par 

le choix de différentiables arbitraire (C(0)), les fonctions de pondération (weighting functions) 

W,� et �, les équations (II.23), (II.24), (II.25) et (II.26) devient : 

∬ W∇£. CMb ∇£ EçG dΩΩ + ∬ k[)ε�WEç dΩΩ = 0                                                         (II.28) 
� W�R  EçdΓ[ = 0                                                                                                        (II.29) 
� W�î  EçdΓ¢ = � W	 E(¢)çè²�î dΓ¢                 k = 1,2,3,… , N                                      (II.30) 
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 � W�î SñÖSe dΓ¢ = � W	 Sñ(î)Öè²Sª�î dΓ¢                k = 1,2,3,… , N                                    (II.31) 
 En appliquant l'identité de Green à (II.28) et une introduction de la condition aux limites 

(II.31), conduit à la forme faible de l'équation de Helmholtz: 

∬ W∇£. CMb ∇£ EçG dΩ −Ω k[) ∬ ε�WEç dΩ − � W�î
Sñ(î)Öè²Sª(î) dΓ¢Ω = 0                       (II.32) 

II. 3. 4.  Formulation de la méthode des éléments finis en plan E 

 La formulation du problème électromagnétique dans le cas de jonctions homogènes E 

planes suit un chemin semblable à celle décrite dans la section précédente, mais compte tenu 

de différentes composantes du champ électromagnétique [14-66].En particulier, en ne 

supposant que le dispositif alimenté par le mode TE10 dominant, en raison de la symétrie de 

translation des structures le long de l'axe x, le champ électromagnétique dans chaque section de 

la jonction du plan E a la même variation que celle de l’excitant. En conséquence, E et H à 

l'intérieur de la jonction peuvent être exprimées comme 

H(x, y, z) = H£(x, y, z) + Hð(x, y, z) = h£(y, z) cos Cfm xG + x�bð(y, z) sin Cfm xG       (II.33) 
E(x, y, z) = E£(x, y, z) + Eð(x, y, z) = e£(y, z) cos Cfm xG + x�eð(y, z) sin Cfm xG         (II.34) 

 En raison de la symétrie de la jonction homogène et le type d'excitation, le champ 

électrique diffusé ne possède pas la composante ex, donc seule la composante bx du champ 

électromagnétique dans la direction z peuvent propager .Ceci suggère de formuler le problème 

dans la région Ω en termes de bx seulement, ce qui satisfait l'équation d'Helmholtz: 

∇£)bð + k£)bð = 0                                                                                                       (II.35) 
 Avec : 

k£) = k[) − CfmG)                                                                                                       (II.36) 
 En fait, cet ensemble de modes a la composante Hx du champ magnétique avec la variation 

désirée de sin(3/��) comme en (II.33). En conséquence, la composante x du champ magnétique 
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en guide d'onde k,uæ�µ(ò) , lorsque le port (j) est alimenté avec le mode TE10, peut être exprimée 

comme: 

bð�·(¢) éy(¢)ê = δ¢`b[(`)éy(`)êe`ìR()ª() − ∑ Be(¢)be(¢)éy(¢)ê�eÑ[ e9`ìR(î)ª(î)                       (II.37) 
Où :uH(ò) est la fonction modale. 

be(¢)éy(¢)ê = �í(î)NM�¤Rí cos C efn(î) y(¢)G                                                                             (II.38) 
  Avec : ?H(ò) et �H(ò) sont la constante de propagation et le facteur de normalisation 

respectivement d’un guide d’onde SIW de dimension a et b. 

ùú
ûβM = Ak[) − CfmG) − C efn (î)G)              pour          k[) ≥ CfmG) + C efn (î)G)

βM = −jACfmG) + C efn (î)G) −k[)       pour      CfmG) + C efn (î)G) > k[)
                       (II.39) 

Ge(¢) = 2� )¡Rmn(î)¢Rìí(î)�¢RT9C¼̧GT�                                                                                       (II.40) 
 Comme dans le cas du guide en plan H, la caractérisation de dispositif nécessite la 

résolution de l'équation de Helmholtz (II.37) avec des conditions aux limites: 

SnÕSe = 0                                                                                                                      (II.41) 
 Cette condition sera sur la paroi métallique Г0 de guide SIW, et les conditions de 

continuité des champs électriques et magnétiques tangentiels à chaque port, c’est pour des 

composants ey, bx, by. Il peut être démontré que ces dernières conditions sont remplies en 

appliquant à chaque port : 

bð|Гî = bð�·(¢)          k = 1,… , N                                                                                     (II.42) 
SnÕSe�Гî = S nÕè²(î)

S¡(î)           k = 1,… , N                                                                                   (II.43) 
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 En effet, les composantes transversales des champs électriques et magnétiques, ht(y, z) et 

et(y, z), peuvent être obtenus à partir de bx en recourant à la transversalité (par rapport à x) les 

équations de Maxwell, qui, dans le cas où ex = 0 on aura : 

h£ = ¼̧¢�T ∇£bð                                                                                                               (II.44) 
e£ = j ¢R¡R¢�T x� × ∇£bð                                                                                                      (II.45) 

 D’après les expressions ci-dessus, il est facile de voir que (II.46) et (II.47) fait également 

appliquer la continuité de by et ey. En suivant un processus résiduel pondéré analogue à celle 

décrite dans le cas du plan H, les équations finales qui doivent être discrétisées par 

l'intermédiaire de la méthode des éléments finis pour obtenir la solution sont les suivants: 

∬ ∇£W∇£bð� dΩ − k£) ∬ Wbð − ∑ � W SnÕè²(î)
Sª(î)Гî×¢ÑM� dГ¢ = 0                                       (II.46) 

� WbðdГ¢ =Гî � Wbð�·(¢) dГ¢Гî  k = 1,…N                                                                     (II.47) 
II. 3. 5.  L’implémentation de la méthode des éléments finis 

 La solution de (II.30) et (II.32) dans le cas du plan H ou (II.46) et (II.47) pour le plan E 

utilisant la méthode des éléments finis dans le cadre de la procédure résiduelle pondérée décrite 

dans les sections précédentes se compose en cinq étapes: 

� La région de guide est divisé en éléments finis;  

� L’approximation des fonctions inconnues pour chaque élément 

� Définition de fonctions de pondération (weighting functions) et d'exprimer le résidu sur 

chaque élément; 

� Résumant les contributions de tous les éléments pour obtenir le résidu sur l'ensemble du 

domaine;  

� Anéantir le résidu et résoudre le système d'équations linéaires obtenues. 

 Et d’après la définition de la méthode des éléments finis, La solution sur chaque élément 

(e) n’est rien qu’une fonction d'approximation E	ã({)de la forme: 

E	ã(Ä)(x, y) = ∑ E	ç({)α(̀{)(x, y)×(z)`ÑM                                                                                  (II.48) 
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 Où:E	ç({) et α(̀{) (x, y) (j = 1. . .N({)) Sont respectivement les coefficients et l'ensemble des 

fonctions de forme nodaux, chacun étant associé à un nœud de l'élément (e),�Ì({)sont des 

fonctions de pondération correspondant (weighting functions) à des fonctions de forme, 

�Ì({)= αÌ({)(i = 1. . .N({)) illustrer dans la figure ci-dessous. 

 

 

 

 

 

 

 

Figure  II. 9.  Fonction de pondération globale obtenue en connectant des fonctions de 
pondération du premier ordre défini sur les éléments adjacents et centrées 
sur le même nœud global i. 

 

 RÌ({)est le résidui-ième, par rapport à la fonction de pondération, avec: 

Mb� ∬ ∇£αÌ({). ∇£E	ç({) dΩ − k[)ϵ� ∬ αÌ({)E	ç({)∆(z)∆(z) dΩ − ∑ � αÌ({) SñÖè²(î)
Sª(î) dΓ¢   = 0�î(z)×¢ÑM     (II.49) 

 Alternativement, sous forme de matrice: 

Mb� �S({)�. �E	ç({)� − k[)ϵ��T({)�. �E	ç({)� + ∑ ��C¢({)�. [B¢] − �H¢({)�� = �R({)�×¢ÑM          (II.50) 
 Où : 

� �!(Ä)�et �"(Ä)�présenter les matrices locales habituelles d'élément nodal scalaire. 

� ��#ã(Ä)�est le vecteur des coefficients inconnus de l'élément nodal(e). 

� [Bk] est un vecteur de colonne, dont l'entrée est la j-ième amplitude du mode j 

transmise au port k. 

� �C¢({)�et �H¢({)�proviennent desintégralesde contourà lak=1, 2, 3, ..., Nports. 
� �C¢({)� et �H¢({)�sont données par: 

(b) 

�É(µ) 

(a) 

Ωg 
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C¢Þ'({) = jβi(¢) � αÌ({)ei(¢) dΓ¢({)�î(z) = jβi(¢) )Nm(î)n A¢R¡Rì'(î) � αÌ({) sin Cifm(î) x(¢)G dΓ¢({)�î(z)     (II.51) 
H¢Þ({) = jβM(�)δ¢� � αÌ({)eM(�)�î(z) d Γ¢({) = δ¢�jβM(�) )Nm(()n A¢R¡RìÃ(() � αÌ({)�î(z) sin C fm(() x(�)G d Γ¢({)(II.52) 

Où, (l) est le port et δkl est le delta de Kronecker. 

 Le résidu local (II.50) relative pour chaque élément peut être assemblé en un seul système 

linéaire d'équations, où on donne la matrice [F] assemble les deux matrices [S(e)] et [T(e)] avec 

une dimension de (Nn x Nn), avec un nombre total de nœuds de Nn. 

 La matrice [C] assemble la matrice �C¢(Ä)�et le vecteur ["ò(Ä)] avec une dimension de (Nn 

× (N × M)) et La matrice �"ÉHL� est présenté par la colonne (N × 1). 

 Pour les deux entités, l'approche d'assemblage pour récupérer l'indice de ligne dans la 

matrice / vecteur global est le même que celui utilisé pour les matrices locales [S(e)] et [T(e)]. 

Le schéma d'assemblage pour l'index de colonne j de la matrice [C] est facilement déterminée 

par la formule j =M × (k − 1) + m, ce qui signifie que les amplitudes inconnues des modes 

transmis à des ports différents sont successivement disposées dans une colonne unique, de 

vecteur [B] de dimension ((N × M) × 1). Annihiler le résidu du système assemblé conduit à 

l'équation de matrice [14]: 

[)]. [�#] + [*]. ['] = �"ÉHL�                                                                                      (II.53) 

Dans cette formule, les inconnues sont les vecteurs colonnes [E	]et [B]. 

 La matrice [E	] contient les coefficients de l'approximation par éléments finis du champ 

électrique, [B] stocke l'amplitude du champ transmis au port. Pour construire ces équations; la 

condition aux limites (II.20) est utilisé. Un choix particulièrement pratique pour la 

fonctionW	i(¢), m = 1. . .M. sur le port (k) est: 

W	i(¢) = sin Cifm(î) x(¢)G                                                                                                  (II.54) 
 Par l'utilisation de ces fonctions de pondération, le résidu +D(ò)dela condition aux limites 

(II.48) relative à la fonction de pondération mth  sur (k) s’exprime par: 

� sin Cifm(î) x(¢)G E	ç�î dΓ¢ − Am(î)n A¢R¡Rì'(î) Bi(¢) − δ¢�Am(()n A¢R¡RìÃ(() = Ri(¢), m =  1. . .M  (II.55) 
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L'équation ci-dessus, relativement au port (k), peut être donnée à partir de la matrice : 

[D¢]. �E	ç(¢)� + [A¢]. [B¢] − [E¢] = �R¢�                                                                     (II.56) 
 Où le vecteur colonne �E	ç(¢)� (N(k)×1) mémorise les coefficients d'éléments finis des 

champs électriques associés aux nœuds N(k)sur le port (k). [D¢] est une matrice rectangulaire 

(M × N(k)) à l'entrée des génériques -ò./ : 

D¢' = � sin Cifm(î) x(¢)G α(̀¢)�î dΓ¢                                                                             (II.57) 
 La matrice [Ak] est diagonale avec les entrées: 

A¢'' = −Am(î)n A¢R¡Rì'(î)   m =  1. . .M                                                                         (II.58) 
 Le vecteur [Ek] (M × 1) prend en compte le champ incident, le cas échéant, sur le port 

(k). Il a seulement une entrée différente de zéro qui est pertinente pour le mode TE10 

fondamentale: 

E¢ÃÑ¤î(Am(()n A¢R¡RìÃ(() E¢' = 0    m =  2. . .M                                                                (II.59) 
 Les conditions aux limites de la continuité à chaque port, exprimées par (II.56), peuvent 

être assemblées dans un système global et le résidu anéantis. La combinaison d'un tel système 

avec celle de (II.55) donne finalement l'ensemble du système d'équations à résoudre, qui a la 

structure: 

�[�] [-][*] [)]� . �['][�]� = 0��ÉHL��"ÉHL�1                                                                                   (II.60) 

II. 4 Conclusion 

 Dans ce chapitre, une synthèse de nombreuses méthodes numériques pour l’analyse des 

composants micro-ondes a été exposée. Cette présentation nous acconduit vers le choix de la 

méthode des éléments finis comme une méthode la plus efficace pour la résolution et la 

caractérisation de plusieurs composants et systèmes travaillant dans le domaine micro-onde et 

millimétriques. Le succès de la méthode des éléments finis en deux dimensions nous donne la 
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possibilité à introduire cette méthode pour l’analyse des nouvelles structures de guidage qui 

sont les guides d’onde intégrée au substrat en plan H. 

 Le chapitre suivant sera consacré à l’application de la méthode des éléments finis pour 

l’analyse des jonctions à la base de la technologie SIW opérants dans plusieurs bandes de 

fréquences. 
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III. 1. Introduction 

 Parmi la grande classe des composants micro-ondes proposés dans la littérature, nous 

trouvons ceux de la technologie SIW (coudes et diviseurs de puissance) qui ont reçu une 

attention particulière, en raison de leurs nombreux avantages dans les applications 

millimétriques [67-68]. La conception des composants SIW micro-ondes de haute performance 

exige une caractérisation précise de chaque composant, ce qui peut avoir une structure 

complexe en termes de composition de géométrie et de matériau. En raison des avantages de 

cette nouvelle technologie, il est commandé de développer des méthodes numériques pour une 

simulation précise et efficace de tels composants. Pour analyser ce type de guides d'ondes, les 

méthodes numériques rigoureuses  sont nécessaires. Plusieurs méthodes sont disponibles et 

proposées [69-70]. Actuellement, la méthode des éléments finis rapide (Quick Finit Element 

Method QFEM) a un rôle fondamental dans l'analyse des divers problèmes liés à 

l'électromagnétisme, que ce soient des structures simples comme un guide d'ondes jusque-là les 

antennes complexes [71], des mixeurs et des oscillateurs [72-73]. La méthode QFEM est l'un 

des outils de CAO, les plus largement utilisée pour l’analyse des composants micro-ondes dus 

à sa rapidité et précision. L'avantage principal de ces méthodes l’utilisation d’un maillage non 

structuré qui permet d’augmenter sa capacité à discrétiser avec précision des géométries 

complexes. Dans de tels cas, une technique numérique telle que QFEM est plus souple et 

facilement adaptable à des changements dans les structures de discontinuités. 

 La méthode des éléments finis programmés sous environnement MATLAB ®est 

appliquée pour l'analyse et la conception des guides, des coudes et des diviseurs de puissances 

en technologie SIW utilisés pour des applications opérantes dans la bande V. La mise en œuvre 

de la méthode des éléments finis n’est pas facile, car elle nécessite le développement de 

formulation analytique fastidieuse et complexe avant d'aller à l’application. 

 Dans ce chapitre, nous allons proposer des composants SIW opérants dans la gamme 

fréquentielle allante de 45 à 80 GHz pour le guide, de 58 à 63 GHz pour le coude 90° avec une 

tige inductive intermédiaire, dans l'intervalle allant de 57 à 68 GHz  pour le coude circulaire en 

SIW et pour le coude chanfrein dans l'intervalle allant de 40 à 64 GHz et mêmes caractéristiques 

pour les différentes topologies des diviseurs de puissance en SIW (1×2, 1×4 et 1×8). Les 

jonctions qui fonctionnent dans la gamme de fréquences  millimétriques sont proposées et 

analysées en utilisant la méthode des éléments finis rapide pour deux dimensions QFEM. Les 
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résultats obtenus sont comparés avec ceux qui sont fournis par le simulateur CST Microwave 

studio. 

 Le travail de ce chapitre est organisé comme suit. En premier lieu, Nous commençons par 

l’analyse du guide SIW et des différents coudes à savoir le coude 90° avec une tige inductive 

intermédiaire, coude circulaire et pour le coude chanfrein par la méthode les éléments finis avec 

une comparaison avec le simulateur CST. Ensuite, Nous aborderons les diviseurs de puissances 

(1×2, 1×4 et 1×8) avec plusieurs topologies en architecture T et Y. Nous  comparons par la suite 

les résultats de simulation obtenus par la méthode des éléments finis bidimensionnelle avec 

ceux obtenus par le logiciel CST Microwave Studio. 

III. 2. Résultats de simulations et discussions 

III. 2. 1. Analyse du guide SIW en bande V 

Le but de ce travail est d'appliquer l'approche proposée, nous présentons dans cette 

section les résultats de la simulation d’une discontinuité d'un guide d'onde en plan H opérant 

dans la gamme des fréquences entre 45 et 80 GHz. Dans la littérature [67], des guides opérants 

en X et Ku ont été analysés en utilisant FEM-2D. Le guide SIW est conçu sur Arlon Cu 217LX 

avec faibles pertes. Le substrat diélectrique ayant une permittivité relative εr = 2.2 et tanδ = 

0.0009. L'épaisseur du substrat est égale à 0.508 mm. La figure III. 1 (a) montre le guide d'onde 

SIW. Nous notons que les simulations ont été réalisées en utilisant un processeur Apple 

MacBookPro6.2 i7 CPU M 620,  avec 8 Go de mémoire RAM sur le même ordinateur, sans 

parallélisassions ni 'accélération matérielle. Le maillage est généré selon la procédure de 

Delaunay qui divise la région à un ensemble d'éléments comme le montre la figure III. 1 (b), 

généralement triangulaire ou tétraédrique [75]. 
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Figure III. 1. Structure guide d’ondes intégrée au substrat opérant en bande V. (b) maillage 
de la structure. Les paramètres du guide sont données par : w=2.28mm, d=0.38 
mm, p=0.7 mm, L2=13.93 mm, L1=3.88 mm et d1=0.8 mm. 

 

Les valeurs optimisées de diamètre 0.38 mm dans la plage des fréquences, le rapport 

entre la puissance réfléchie et celle incidente sur le port 1 est mis en examen par les simulateurs 

CST, HFSS et la méthode des éléments finis dans la figure III. 2 (a). La réflexion minimum est 

obtenue pour des valeurs des diamètres d et de l'espace entre les vias p. Le procédé de génération 

de mailles formées exige la structure SIW, il est la somme des éléments de nœuds ou les bords 

affectent la structure. L’objectif initial de cette structure était d'obtenir une puissance réfléchie 

inférieure à la fréquence de coupure fc = 50 GHz dans la bande de fréquence [45-80 GHz]. La 

figue III. 2 (b) présente le résultat des pertes d’insertions simulées du guide SIW. Nous avons 

obtenus des puissances inférieurs à -10 dB entre 50 GHz et 80. Nous remarquons qu’aucune 

transmission n’est possible dans les fréquences inférieures à celle de coupure qui est de 50 GHz.  
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Figure III. 2. Comparaison des résultats obtenus par la méthode des éléments finis rapide 
(QFEM), HFSS et CST Microwave Studio du guide présenté sur la figure III. 
1. (a) Les puissances réfléchies. (b) Les pertes d’insertions. 

 

Cette comparaison des résultats de simulation obtenus par la méthode des éléments finis 

bidimensionnel, HFSS et CST Microwave Studio pour les pertes d’insertion indiqué sur la 

figure III 2 (b) qu’un très bon accord de ceux obtenus par la méthode FEM-2D et ceux de HFSS 

et CST Microwave studio dans toute la gamme des fréquences. Les problèmes du guide d'ondes 

nécessitent la résolution du problème de valeur propre pour déterminer la distribution du champ 

électromagnétique le long du guide d'ondes dans le plan transversal à la direction de 

propagation; par conséquent, la technique des éléments finis à deux dimensions rapide peut être 

utilisée. 

Dans la figure III. 3, nous observons de façon très claire la propagation du champ 

électrique à l'intérieur de nos structures aux différentes fréquences à cause de la présence des 

vias métalliques dans les deux côtés latérales. L'analyse de la distribution de champ électrique 

de peut être effectuée sur un plan, la réduction du domaine de calcul en deux dimensions, 

réalisant ainsi des économies importantes en temps CPU et mémoire. 
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Figure III. 3. La distribution du champ électrique du guide SIW aux fréquences 60, 65, 70 et 
75 GHz. 

III. 2. 2. Coudes en technologie SIW 

La structure SIW est conçue pour propager le mode fondamental TE10 dans la bande de 

fréquence millimétrique. Des travaux intéressants de la littérature ont présentés de nombreuses 

topologies des coudes [22, 29, 74]. Cette structure est analysée en utilisant la méthode des 

éléments finis 2D programmé sous environnement Matlab et les résultats de simulation seront 

comparés par le simulateur CST Microwave Studio (MWS). Les figures III. 4, III. 6 et III.8 

représentent les structures dans une vue de face, respectivement, un coude avec une angle de 

90° avec une tige inductive métallique en SIW en plan H et le maillage correspondant généré 

par la méthode des éléments finis, coude circulaire avec un rayon ‘r’ et un coude chanfreiné 

avec leurs maillages correspondants. Les structures de guide d'ondes SIW sont conçues en 

utilisant un substrat avec perte minime. Il s’agit du Arlon Cu 233LX avec une constante 

diélectrique εr = 2.2, une tangente de perte d'environ 0.0013, une hauteur h = 0.508 mm et 

l'épaisseur du conducteur de 0.05 mm. La largeur de la courbe est wsiw, le diamètre du cylindre 

est d, l'espacement entre les cylindres est s, le rayon de la courbure est r, la longueur totale est 

L, la largeur entre le via métallique inductive intermédiaire et le droit de 90 ° est m et  wopt est 

la largeur de coude chanfreiné. Dans cette étude, nous avons analysé ces structures avec la 

méthode des éléments finis rapide (Quick Finit Element Method QFEM) et les résultats obtenus 

sont comparé par rapport à logiciel Microwave Studio CST (MWS). Il convient de noter que 

les formules données par les équations (I.41), (I.42) et (I.43) dans le chapitre I sont couramment 

utilisés pour obtenir des valeurs initiales de largeur de guide wsiw, optimisé plus tard par le 

simulateur CST Microwave Studio [75]. 

  

f =60 GHz f =65 GHz f =70 GHz f =75 GHz 
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Figure III. 4. Vue de face une des structures les coudes en technologie SIW dans le plan H. 
Les paramètres sont donnés par : wsiw = 2.4 mm, d = 0.25 mm, s = 0.5 mm, 

L= 6.3 mm. (a) coude à 90° avec une tige inductive m = 2.4 mm, (b) maillage 
du coude à angle 90°. 

 

La méthode des éléments finis rapide en deux dimensions (FEM-2D) est employée pour 

simuler les coudes en SIW et la détermination des coefficients de réflexions et de transmissions 

des jonctions SIW. Figures III. 5, III. 7 et III. 9 montrent respectivement une comparaison des 

résultats des coefficients de réflexion et de transmission entre la méthode des éléments finis 

rapide et logiciel CST Microwave Studio (MWS) pour la bande V dans la gamme de fréquence 

de 45 à 70 GHz pour le coude 90   avec une tige métallique inductive, dans l'intervalle de 

fréquence de 40 à 68 GHz pour le coude circulaire et pour le coude chanfreiné dans la bande de 

fréquence de 40 à 64 GHz. 
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Figure III. 5. Les puissances réfléchies obtenus par FEM-2D et le simulateur CST du coude 
90°  avec une tige inductive métallique présenté sur la figure III. 4. (b) 
Coefficients de transmissions correspondants. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III. 6. Vue  de face des structures des coudes en technologie SIW dans le plan H. Les 
paramètres sont données par : wsiw = 2.4 mm, d = 0.25 mm, S = 0.5 mm, L= 6.3 

mm. (a) coude circulaire avec r = 2.3 mm, (b) maillage du coude circulaire. 
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Figure III. 7. Les puissances réfléchies obtenues par FEM-2D et le simulateur CST du coude 
circulaire présenté sur la figure III. 6. (b) Coefficients de transmissions 
correspondants. 
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Figure III. 8. Vue  de face des structures des coudes en technologie SIW dans le plan H. Les 
paramètres sont donnés par : wsiw = 2.4 mm, d = 0.25 mm, s = 0.5 mm, L= 6.3 

mm. (a) coude chanfreiné  avec Wopt =1.75 mm, et  (b) maillage du coude 
chanfreiné. 
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Figure III. 9. Les puissances réfléchies obtenus par FEM-2D et le simulateur CST du coude 
chanfreiné présenté sur la figure III. 8. (b) Coefficients de transmissions 
correspondants. 

Selon les figures III. 5, III. 7 et III. 9 présentés au-dessus présentant les résultats de 

simulation des coudes à 90° avec une tige inductive, coude circulaire et coude chanfreiné 

respectivement dans la plage de fréquences de 40 à 64 GHz, il peut être observé qu'une 

performance très prometteuse est obtenue à partir des résultats fournis. Il y a un bon accord 

entre les résultats obtenus en utilisant la méthode des éléments finis deux dimensions et ceux 

qui sont donnés par logiciel CST Microwave Studio. Notons d’après les figures III. 5 (b), III. 7 

(b) et III. 9 (b) représentant les coefficients de transmission que les deux graphiques sont 

presque identiques. Des différences sont observées dans les performances de puissance 

réfléchie comme le montre les figures III. 5 (a), III. 7 (a) et III. 9 (a). Cependant, le désagrément 

est léger et se réside dans le niveau de puissance réfléchie par exemple dans la figure III. 5 (a) 

les pics de résonance se trouvent à 59.8 GHz et 61.3 GHz avec CST et 60 GHz et 61.4 GHz 

avec FEM-2D avec des niveaux inférieurs à -38 dB. D’après la figure III. 7 (a), nous pouvons 

voir dans l'intervalle de 57 à 68 GHz que deux pics sont situés respectivement à 58.4 GHz et à 

64.5 GHz avec CST et FEM, les graphes sont inférieurs à moins à -20 dB aux fréquences de 

résonances. Même chose dans la figure III. 9 (a), nous observons dans la bande de fréquence 

de 48 à 56 GHz que deux les graphes sont identiques, ils sont inférieur à -13 dB dans une large 

bande de fréquences. 
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Cette section est d'une importance pour l’analyse des structures SIW ou nous allons 

montrer quelques résultats numériques qui devraient être toujours soigneusement pris en 

considération lors de la simulation par FEM-2D. Les figures III. 10 (a), (b), (c), (d), (e) et (f) 

présentent la distribution du champ électrique de mode fondamentaleTE10 pour le coude à 90° 

avec une tige inductive, coude chanfreiné et le coude circulaire. Les fréquences de calculs sont 

respectivement à 63.5, 64, 50 et 55.5 GHz. Les distributions des champs sont générées par la 

méthode des éléments finis et montrant ainsi la simulation de la propagation des ondes dans les 

coudes. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III. 10. Distribution du champ électrique dans le coude de 90°, circulaire et le coude 
chanfreiné représentés respectivement des fréquences : (a) 63.5 GHz, (b) 64 
GHz, (c) 63.5 GHz, (d) 64 GHz, (e) 50 GHz et (f) 55.5 GHz. 
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 D’après la figure III.7, nous observons que le mode de propagation n'est pas affecté par 

l'accident posé par les coins, permettant à l'onde de suivre la direction des coudes. La forme de 

distribution du champ électrique de distribution pour respectivement 63.5 et 64 GHz pour le 

coude SIW 90° avec un via inductive métallique le coude SIW circulaire et coude chanfreiné 

comme montré dans la figure III. 10 montrent clairement le phénomène guidage du mode 

fondamental dans les coudes et que le champ atteint la fin des coudes. Notons également que 

les simulations ont été réalisées en utilisant un processeur Intel (R) Core (TM) i5 CPU M 520 

@ 2.40GHz (4 processeurs), avec 4 Go de mémoire RAM sur le même ordinateur. 

III. 2. 3. Diviseurs de puissance en technologie SIW 

III. 2. 3. 1.  Diviseurs de puissance en T et Y 1×2 avec deux coudes de 90° 

 Dans cette section, nous allons focaliser notre effort sur l’analyse d’un diviseur de 

puissance 1x2 en forme de T avec deux coudes de 90° comme montré sur la figure III. 11 (a). 

Il est important de signaler que ce diviseur a été en premier lieu optimisé par le simulateur CST 

afin d’avoir un fonctionnement optimal dans la bande des fréquences de 50 à 75 GHz, il s’agit 

de la bande V. Les caractéristiques  physique du diviseur à cibler par cette analyse et les mêmes 

que celles utilisées dans les sections précédentes, il s’agit des Arlon Cu 233Lx avec une 

constante diélectrique ε� = 2.2 une tangente de pertes autour de 0.00013 et une hauteur de 

0.508 mm avec une épaisseur de métallisation de 0.05 mm. Il est à noter que le signal micro-

ondes est injecteur dans le port (1) et récupérer dans les deux pertes (2) et (3). Seule le mode 

fondamental est excité dans ce cas. 

 La largeur du diviseur Wsiw a été calculée afin d’assurer la propagation du champ en mode 

fondamental. 

 Le maillage illustré sur la figure III. 11 (b) a été généré par la procédure de Delaunay 

programmé sous Matlab. Des murs de type PEC (Perfect Electric Conductor) ont été utilisés 

afin de délimiter le domaine de calcul. 
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Figure III. 11. (a) la structure de jonction T de diviseur de puissance optimisé avec via 
inductif. (b) Le maillage est généré selon la procédure de Delaunay sous 
Matlab. Les paramètres sont définis comme: w = 2.60 mm, D = 0.40 mm, p = 

0.70 mm, 1.60 m = mm, h = 1.30 mm, dh = 0.20 mm, d1 = 0.70 mm, d2 = 0.70 

mm, L1, = 10.35 mm et L2 = 9.50 mm. 

 

 Son les figures III.9 (a), (b) et (c) nous présentons respectivement les puissances 

réfléchies, et coefficients de transmission dans les ports (2) et (3) obtenus par FEM-2D et CST 

dans la plage de fréquence entre 40 et 75 GHz.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

40 45 50 55 60 65 70 75
-60

-50

-40

-30

-20

-10

0

Frequence [GHz]

 

 

  CST

  FEM

Fréquence [GHz]   

S
11

 [
d

B
] 

 

(a) (b) 

(a) 



Analyse des Jonctions en technologie SIW en bande V par la méthode des éléments 

finis 
 Chapitre III 

 

82 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III. 12. Comparaison des résultats de simulation obtenus par la méthode des éléments 
finis et ceux fournis par le logiciel CST Microwave Studio pour de diviseur de 
puissance en T présenté sur la figue III. 11. (a) les puissances réfléchies S11. (b) 
coefficients de transmission S21, (c) coefficient de transmission S31. 

  

 Les valeurs optimisées de diamètre du via dh est de  0.2 mm et son emplacement h = 1.2 

mm. Le rapport de la puissance de réfléchie et celle incidente sur le port 1 est mis en examen 

dans le Figure III. 12 (a). Une réflexion minimale est obtenue pour les valeurs h et d1. Cette 

comparaison entre le CST et les résultats obtenus par la méthode des éléments finis pour  la 
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puissance réfléchie et les pertes d'insertion entre le port 2 et 3 sont indiqués respectivement 

pour sont indiqués sur la Figure III. 12 (b) et (c). Comme le montre la Figure III. 12 (a), un 

excellent accord est observé entre les résultats des simulations fournie la méthode FEM et ceux 

du logiciel CST Microwave Studio sauf pour certains gamme de fréquences. On remarque sur 

la Figure III. 12 (b) et (c) que la fréquence de coupure est correctement prédite par les deux 

méthodes. Aucune transmission n'est possible pour les fréquences inférieures de cette fréquence 

de coupure qui est d'environ 42.5 GHz.  

 Le diviseur de puissance en Y avec ses paramètres géométriques est représenté sur la 

Figure III. 13. Le diviseur de puissance conçu a la même largeur pour les deux entrées  et de 

sortie, qui sont conçus pour supporter le mode fondamental TE10, dans toute la gamme de 

fréquences de fonctionnement avec une largeur W. La puissance d'entrée doit être aussi divisée 

en sortie en par les tiges métalliques qui sont placés au milieu. En optimisant la position L, de 

bonnes performances pour le diviseur de puissance en Y à deux voies peuvent être obtenus. Au 

port d'entrée, la longueur L’affecte considérablement la bande de fréquences et la largeur de la 

puissance réfléchie. L'objectif initial de cette structure était d'obtenir le minimum de réflexion 

pour les fréquences qui sont supérieurs à la fréquence de coupure fc = 50 GHz. Après 

l'optimisation à l'aide du logiciel CST, la structure conçue est indiquée sur la Figure III. 13 pour 

une longueur optimale L = 2.70 mm. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III. 13. Diviseur de puissance en Y, w = 2.5 mm, d = 0.40 mm, p = 0.70 mm, dh = 0.20 

mm, 0.50 mm, m = L = 2.70 mm, 0.70 mm = d1, d2 = 0.70 mm, L1 = 11.06 mm, 

L2 = 5.30 mm, 

(a) (b) 
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 La figure III. 14 représente les résultats des simulations des puissances réfléchies et les 

coefficients de transmission obtenus par le logiciel CST Microwave Studio et la méthode des 

éléments finis. 
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Figure III. 14. Comparaison entre les résultats obtenus par la méthode des éléments finis et 
ceux de logiciel CST Microwave Studio  pour les diviseurs de puissance en Y. 
(a) la puissance réfléchie. (b) coefficients transmission S21. (c) coefficients de 
transmissions S31. 

  

 Comme indiqué dans la figure III. 14, il y a une bonne cohérence entre la FEM-2D et les 

résultats simulés avec CST. Les puissances réfléchies simulées sont inférieure à -10 dB pour 

les fréquences supérieures à 50 GHz, la transmission correspondante est presque identique entre 

le FEM et CST avec un petit changement très minime dans les fréquences de coupure comme 

présenté sur la figure III. 14 (a) et (b). 

 La distribution du champ électrique est présentée sur la figure III. 15 respectivement 60 

GHz, 65 GHz et 70 GHz. Il est observé que la distribution électrique de champ selon le mode 

fondamental TE10 est bien contenue dans le guide d'ondes et une répartition efficace du champ 

électrique est observée. 
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Figure III. 15. La répartition des champs électriques dans la jonction T et Y. 

 

III. 2. 3. 2.  Diviseurs de puissance en T avec coudes droits 

 Pour valider l'approche de méthode numérique, nous présentent dans cette section les 

résultats de la simulation d'une discontinuité de plan H d’une jonction SIW des diviseurs de 

puissance fonctionnent en T pour les applications millimétriques dans la  gamme de fréquences 

40-75 GHz. Il s’agit d’une autre configuration des diviseurs. 

f= 60 GHz f=65 GHz f=70 GHz 

f=60 GHz f=65 GHz f=70 GHz 
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 Les structures SIW sont excitées selon le mode fondamental TE10. Pour la mise en œuvre, 

le substrat Arlon Cu 217LX faible perte a été utilisé. Ce dernier est caractérisé un substrat 

diélectrique de εr = 2.2 et tanδ = 0.0009, et une épaisseur de substrat d'environ 0.508 mm. Il est 

à noter que les simulations ont été réalisées en utilisant un Apple CPU i7 M 620, avec 8 Go de 

mémoire RAM sur le même ordinateur. 

 La figure III. 16 (b) et (b) montrent le maillage tétraédrique obtenu après application de 

l'algorithme de Delaunay, les raffinements de Delaunay sont efficaces par rapport à d’autre 

procédures [76]. Delaunay algorithmes de raffinement fonctionnent en maintenant une 

contrainte Delaunay ou triangulation de Delaunay, qui est raffiné en insérant des sommets 

placés avec soin jusqu'à ce que le maillage répond aux contraintes sur la qualité de triangle et 

de la taille. Nous allons présenter dans cette section dans une vue de face, un diviseur 1×2 en T 

en plan H avec la présence respectivement d’une et deux vias inductifs et le maillage 

tétraédrique après l’application de l’algorithme de Delaunay sur la figure III. 16 en coordonnés 

cartésiennes Oxyz. Ces guides fonctionnent dans la bande V dans la gamme des fréquences 

entre 40 et 65 GHz. 

 Notons que ces conditions aux limites de type conducteur électrique parfait appropriées 

ont été utilisées autour de la structure et un traitement particulier a été réalisé dans l'interaction 

du champ électrique incident sur la structure SIW. Notons que le diamètre des vias métalliques 

dh et la position correspondant inductive h ont été optimisés et placés afin de parvenir à une 

puissance réfléchie satisfaisante dans la gamme des fréquences entre 40 et 65 GHz. 

 La largeur du diviseur W est de 2.6 mm. Cette valeur est trouvée en fonctionnant de la 

fréquence de coupure du guide d’ondes équivalent.  
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Figure III. 16. Vue de face des diviseurs en technologie SIW avec plusieurs vias métalliques. 
Les paramètres du diviseur sont donnés par d = 0.38 mm, p = 0.76 mm. (a) 
diviseur avec un seul via dh = 0.18mm. (b) maillage généré correspondant. (c) 
diviseur avec deux vias dh = 0.18 mm. (d) maillage généré correspondant. Les 
dimensions sont données par: m = L = 1.70mm, d1=0.70mm, d2 = 0.70 mm, 

11.06 mm, L1 = L2 = 5.30 mm [77]. 
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 La méthode des éléments finis 2D-FEM développée sous environnement Matlab permis 

de caractériser et analyser les diviseurs optimaux des diviseurs opérants en bande V. Cette 

méthode nous permet de déterminer la puissance réfléchie et les coefficients de transmission à 

tous les accès de la jonction. Afin de valider ces structures, une comparaison est faite entre la 

méthode des éléments finis 2D et le logiciel CST Microwave Studio®. 

 Nous présentons respectivement sur les figures III. 17 et III. 18 respectivement les 

résultats de simulation issus de 2D-FEM et CST Microwave Studio des diviseurs avec un seul 

via et deux vias inductifs métalliques et ceci dans la gamme de fréquence entre 40 et 65 GHz. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

40 45 50 55 60 65
-40

-30

-20

-10

0

Frequence [GHz]

 

 

 FEM

 CST

(a) 

(b) 

Fréquence [GHz]   

S
11

 [
d

B
] 

 

Fréquence [GHz]   

S
21

 [
d

B
] 

 



Analyse des Jonctions en technologie SIW en bande V par la méthode des éléments 

finis 
 Chapitre III 

 

90 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III. 17. Résultats de simulation du diviseur avec un via inductif présenté sur la figure 
III.16 (a) obtenus par 2D-FEM et CST Microwave studio. (a) puissance 
réfléchies. (b) coefficients de transmission en S21 (c) coefficients de 
transmission S31. 
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Figure III. 18. Résultats de simulation du diviseur avec deux vias inductifs présenté sur la 
figure III. 16 (c) obtenus par 2D-FEM et CST Microwve Studio. (a) puissances 
réfléchies. (b) coefficients de transmission S21. (c) Coefficients de transmission 
S31. 
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obtenus par le simulateur CST Microwave Studio qu’un excellent accord est observé. En outre, 
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méthode FEM-2D et CST du coefficient de transmission indique que les deux courbes sont 

identique, ceci démontre l’efficacité de la méthode des éléments finis 2D-FEM pour la 

conception de telles structures.  

 Nous schématisons sur la figure III. 19 la répartition du champ électrique selon le mode 

TE10 à l’intérieur de la jonction obtenue par la méthode des éléments finis bidimensionnel des 

diviseurs présenté sur la figure III.16. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III. 19. La répartition du champ électrique dans les diviseurs de puissance de SIW 
obtenus avec la méthode des éléments finis. Les champs sont simulés 
respectivement aux fréquences: (a) 52.2 GHz, (b) 57 GHz, (c) 58 GHz, (d) 58.5 
GHz. 

(a) (b) 

(c) (d) 
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 D’après la répartition du champ présenté sur la figure III. 19, nous observons que le 

champ est bien confiné dans les diviseurs. Les vias métallique permis une répartition équitable 

du champ. 

III. 2. 3. 3.  Diviseurs de puissance en T 1×4 et 1×8 

 Nous présentons dans cette section les résultats de la simulation d'une discontinuité 1×4 

et 1×8 les diviseurs de puissance SIW en plan H dédié aux applications dans la bande V dans 

d'intervalle [45-80 GHz]. Les structures SIW proposées sont conçues pour supporter le mode 

fondamental TE10 dans la gamme de fréquences de fonctionnement. Les diviseurs de puissance 

SIW sont conçus sur le substrat Arlon Cu 217LX faibles pertes avec diélectrique de εr = 2.2 et 

tanδ = 0.0009. L'épaisseur du substrat est égale à 0.508 mm. Nous présentons dans la figure III. 

20 le diviseur de puissance 1×4 optimisé ainsi que le maillage généré selon la procédure de 

Delaunay. Afin d'analyser de façon efficace les performances du diviseur 1×4 en terme de 

réflexion et de transmission, nous schématisons sur la figure III. 21 respectivement une 

comparaison entre la méthode des éléments finis 2D et le simulateur CST Microwave Studio 

des puissances réfléchies et les coefficients de transmission. 
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Figure III. 20. Vue dans le plan H d'une structure de diviseur de puissance SIW 1x4. Les 
paramètres sont définis comme suit: w = 2.65 mm, d = 0.4 mm, p = 0.7 mm, m 
= 1.6 mm,  S = 1.3 mm, dh = 0.2 mm. d1 = d2= 0.75 mm, L1= 15.9 mm, L2 = 
9.65 mm. (b) diviseur de puissance SIW 1 × 4 avec maillage selon la procédure. 
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Figure III. 21. Comparaison entre les résultats de simulation obtenus par la méthode des 
éléments finis et CST studio Microwave studio pour le diviseur de puissance 
SIW 1×4 présenté dans la figure III. 20. (a) Les résultats des coefficients de 
réflexion. (b) Les résultats coefficients de transmission [72]. 

 

 Notons à partir des figures III. 21 (a) et (b) représentant une comparaison entre FEM-2D 

et CST. Microwave studio respectivement, la puissance réfléchie d'entrée et le coefficient de 

transmission du diviseur de puissance SIW 1×4 un excellent accord entre les deux graphes. La 

FEM-2D donne les mêmes fréquences de résonance fournies par le logiciel CST avec un petit 

décalage est observé. Nous remarquons sur les figures III. 21 (b) que les deux puissances sur 

les sorties sont égaux puisque la différence des amplitudes entre deux accès sortis est très proche 

de zéro dans la fréquence d'intervalle [47-80 GHz]. Nous notons également que dans la 

fréquence d'intervalle [09- 47 GHz] aucune transmission n'est possible et les résultats de 

simulation fournis par FEM-2D concordent bien avec la fréquence de coupure de 45 GHz 

fournie par des calculs théoriques. 
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Figure III. 22. Vue dans le plan H du diviseur de puissance SIW 1×8. Les paramètres sont 
définis comme: w = 2.65 mm, d = 0.4 mm, p = 0.7 mm, m = 1.6 mm, S = 1.3 
mm, dh = 0.2 mm, d1 = d2 = 0.75 mm, L1 = 30.65 mm et L2 = 13.55 mm. (b) 
Diviseur de puissance SIW 1×8 avec maillage selon la procédure de Delaunay. 

 

 Les puissances réfléchies ainsi que les coefficients de transmission du diviseur de 

puissance SIW 1×8 obtenus par FEM-2D et le simulateur CST Microwave sont présenté 

respectivement sur la figure III. 23 dans la gamme la fréquence entre 45 et 80 GHz. 
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Figure III. 23. Résultats de simulation de comparaison entre la méthode des éléments finis et CST 
Microwave studio du diviseur de puissance SIW 1×8 présenté dans la figure III. 22. 
(a) Les puissances réfléchies. (b) Coefficients de transmission [72]. 
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 D'après les résultats de simulation issus de la figure III. 23 des coefficients de réflexion 

et de transmission on observe qu’une bonne concordance est obtenue entre les deux résultats 

du FEM-2D et CST Microwave Studio. D'ailleurs plusieurs pics fournis par FEM-2D ont été 

donnés par CST. Les deux graphes exhibent que la transmission n'est possible qu'au de la 

fréquence de coupure 47.5 GHz. Ceci est bien clair sur la figure III. 23 (b).  

 Un autre phénomène est également important, c'est la distribution de champ 

électromagnétique le long du guide d'ondés dans le plan transversal à la direction de 

propagation.  Nous présentons la distribution de champ électrique simulé aux différentes 

fréquences 53 GHz, 55 GHz, 62 GHz et 65 GHz pour respectivement les diviseurs de puissance 

SIW 1×4 et 1×8 dans la figure III. 24. 

 

 

 

 

Figure III. 24. Distribution du champ électrique de diviseur de puissance SIW 1x4 simulé aux 
fréquences suivantes: f = 53 GHz, f = 55 GHz, f = 62 GHz et  f = 65 GHz. 
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 Les distributions des champs électromagnétiques sont générées par le programme FEM-

2D sous Matlab. Nous analysons la répartition du champ électrique à l'intérieur des diviseurs 

de puissance. Nous remarquons qu'il y a une propagation du champ électrique à l'intérieur de 

notre structure de diviseurs 1×8 en raison de l'existante des rangées des vias métalliques des 

deux côtés et que le champ électrique atteint les ports de sortie en raison de généré très 

optimisés. 

 

 

 

Figure III. 25. La distribution du champ électrique dans le diviseur de puissance SIW 1x8 
simulé aux fréquences suivantes: f=53 GHz, f=55 GHz, f=62 GHz et f=65 GHz. 

 

 Les distributions des champs électromagnétiques sont générées par le programme FEM 

sous Matlab. Nous analysons la répartition du champ électrique à l'intérieur des diviseurs de 

puissance. De première vue, nous remarquons qu'il y a une propagation du champ électrique 

propagé à l'intérieur de notre structure de diviseur en raison de l'existence des rangées vias 

métalliques des deux côtés et que le champ électrique atteint les ports de sorte en raison des 

géométries optimisées. Il a été observé également que le temps d'exécution de la méthode FEM  

est la moitié de logiciel  CST. La simulation CST est 3D et elle est 2D avec la méthode des 

éléments finis. Cela signifie que la discrétisation ne se produit pas le long de l'axe Oy. Notez 

que dans la simulation, nous avons supposé que la propagation se fait le mode fondamental 
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TE10 et par conséquent, le champ propagé seulement dans le plan des axes xOz comme 

représenté sur la figure III. 21 et III.22. 

III. 2. 3. 4.  Diviseurs de puissance 1×2, 1×4 et 1×8 à coudes circulaires 

 Dans cette section, d'autres types des diviseurs de puissances à base de la technologie 

SIW seront optimisés et conçus, il s'agit des divises à coudes circulaire. Plusieurs travaux de 

recherches ont reportés l'utilisation des coudes circulaires pour concevoir des structures SIW 

avec des performances optimales. Le domaine de fonctionnement de ces jonctions est la bande 

V entre 40 et 75 GHz on elles vont être excitées selon le mode fondamental TE10. Ces structures 

ont étés conçues sur un substrat de type Arlon Cu 217 LX de faible pertes avec une permittivité 

εr = 2.2 et tanδ = 0.0009. L'épaisseur de substrat est de 0.508 mm. Il faut préciser que nous 

avons exigé un fonctionnement du diviseur 1x2 pour des fréquences supérieur à la fréquence 

de coupure 47.5 GHz. Donc, la structure a été optimisée par CST Microwave Studio. 

 Nous schématisons sur la figure III. 26 la topologie du diviseur 1×2 avec son maillage 

généré par la méthode des éléments finis selon la procédure de Delaunay. Bien entendu, la 

structure est entourée par des murs de type PEC (Conducteur Electrique Parfait) et ceci afin de 

limiter le demain de discrétisation et l'espace de calcul.  

 

 

 

 

Figure III. 26. Vue de face d'une structure SIW avec coude circulaire dans le plan H. Les 
paramètres sont donnés par:wsiw= 2.4 mm, d=0.25 mm, S = 0.5 mm, L=6.3 mm. 
(a) coude circulaire avec : Wopt =1.75 mm, et (b) maillage du coude circulaire. 

((b) (a) 
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 Afin d'étudier les performances de diviseur 1×2 SIW présenté sur la figure III. 26 en 

termes de réflexion et de transmission, nous schématisons sur la figure ci-dessous 

respectivement. Ces résultats de simulation de la puissance réfléchie et de coefficient de 

transmission obtenus par la méthode des éléments finis bidimensionnel et ceux obtenus par le 

simulateur CST Microwave Studio dans la gamme de fréquence entre 40 et 75 GHz. 
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Figure III. 27. Comparaison des résultats de simulation de la méthode des éléments finis et les 
résultats de logiciels de CST à Microwave Studio pour diviseurs de puissance 
1×2. (a) Puissance réfléchie. (b) Coefficient de transmission S21. (c) 
Coefficient de transmission S31. 

 Nous présentons sur la figure ci-dessous la répartition du champ électrique du diviseur 

SIW 1×2 aux fréquences 53, 59.4 et 70.6 GHz. 
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Figure III. 28. La distribution du champ électrique du diviseur de puissance 1×2 simulé aux 
fréquences suivantes: f = 53 GHz, f = 59.4 GHz et f = 70.6 GHz 

 

 Selon la figure III. 28, nous observons la propagation guidée du champ à l'intérieur du 

diviseur 1×2. Ceci est très claire sur les deux fréquences 59.4 et 70.6 GHz. Ce qui prouve la 

concordance de ces résultats avec ceux obtenus précédent. Dans ce qui suit, nous présentons 

des topologies des diviseurs de puissance 1×4 à base de la technologie SIW avec des coudes 

circulaires sur la figure III. 29 (a) et (b) respectivement dans le plan H et le maillage 

correspondant. 

 (a) 

f=70.6 GHz 



Analyse des Jonctions en technologie SIW en bande V par la méthode des éléments 

finis 
 Chapitre III 

 

104 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III. 29. Vue dans le plan H structure de diviseur de puissance SIW 1x4. Les paramètres 
sont définis comme suit: w = 2.65 mm, d = 0.4 mm, p = 0.7 mm, 1.6 mm m =, 

S = 1.3 mm, dh = 0.2 mm. d1 = d2 = 0.75 mm, L1 = 15.9 mm, L2 = 9.65 mm. (b) 
selon la procédure de Delaunay du diviseur. 

 

 Les puissances réfléchies ainsi que les coefficients de transmission du diviseur de 

puissance SIW 1×4 simulés par FEM-2D et le simulateur CST Microwave sont schématisés 

respectivement sur la figure III. 30 dans la gamme la fréquence entre 40 et 75 GHz. 
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Figure III. 30. Comparaison des résultats de simulation de la méthode des éléments finis et les 
résultats de logiciels de CST à Microwave Studio pour diviseurs de puissance 
1x2. (a) Puissance réfléchie. (b) Coefficient de transmission S21. (c) Coefficient 
de transmission S31. 

 

 Notons à partir des figures III. 30 (a) - (e) représentant une comparaison entre FEM-2D 

et CST. Microwave studio respectivement, la puissance réfléchie d'entrée et le coefficient de 

transmission du diviseur de puissance SIW 1×4 un excellent accord entre les deux graphes est 

atteint. La FEM-2D donne les mêmes fréquences de résonance fournies par le logiciel CST avec 

un petit décalage est observé. Nous remarquons sur les figures III.26 (b)-(e) que les deux 

puissances sur les sorties sont égaux puisque la différence des amplitudes entre deux accès de 

sortie est très proche de zéro dans la fréquence d'intervalle [40-75 GHz]. Nous notons également 

que dans la fréquence d'intervalle [40- 45 GHz] aucune transmission n'est possible et les 
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résultats de simulation fournis par FEM-2D concordent bien avec la fréquence de coupure de 

45 GHz fournie par des calculs théoriques. 

 Afin d'analyser la propagation du champ à l'intérieur du diviseur de puissance SIW 1×4, 

nous schématisons respectivement la cartographie du champ aux fréquences 49, 57.3 et 67.8 

GHz sur la figure ci-dessous. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III. 31. La distribution du champ électrique à l'intérieur du diviseur de puissance SIW 
1×4 simulé aux fréquences suivantes: f = 49 GHz, f = 57.3 GHz et f  = 67.8 
GHz. 

 

 D'après la figure III.31, nous observons que le champ est divisé de façons équitable à 

travers le via placé aux centre. Il est à noter également que les coudes circulaires ont permet le 

flux du champ avec beaucoup de souplesse afin d'accéder aux ports de sortie.  

f=49 GHz f=57.3 GHz 

f=67.8 GHz 
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 La géométrie du diviseur de puissance SIW 1×8 est schématisée sur la figure III. 32 (a) 

en plan H. Bien entendu, le diviseur est conçu sur un substrat Arlon Cu 217LX de faible pertes 

avec un diélectrique εr = 2.2 et tgδ = 0.0009 avec une épaisseur de substrat de hauteur de 0.508 

mm. Ce diviseur est excité en être selon le mode fondamental TE10 afin de concentrer le champ 

du centre. La puissance est récupérée à la sortie à travers les huit ports. Ce diviseur est optimisé 

afin de garantir un fonctionnement optimal dans la bande V. 

 Nous présentons également sur la figure III. 32 (b) le maillage de la structure du diviseur 

1×8 subdivisée en cellules triangulaire de type tétraédrique généré par le simulateur Matlab 

selon la procédure de Delaunay. Afin de limiter le maillage, la structure est délimitée par des 

parois de type conducteur électrique parfait (PEC). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III. 32. Structure de diviseur de puissance SIW 1x8 en plan H. Les paramètres sont 
définis comme suit: w = 2.65 mm, d = 0.4 mm, p = 0.7 mm, m = 1.6 mm, S = 

1.3 mm, dh = 0.2 mm, d1 = d2 = 0.75 mm, L1 = 30.65 mm et L2 = 13.55 mm. 
(b) Maillage de la structure selon la procédure de Delaunay. 

(b) 

(a) 
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Afin d'analyser de façon efficace les performances du diviseur 1x4 en termes de réflexion 

et de transmission, nous illustrons sur la figure III.30 respectivement une comparaison entre la 

méthode des éléments finis 2D et le simulateur CST Microwave Studio des puissances 

réfléchies et les coefficients de transmission dans la bande des fréquences entre 40 et 75 GHz. 
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Figure III. 33. Comparaison entre la méthode des éléments finis et CST Micowave Studio  
pour diviseur de puissance SIW 1×8 présenté dans la figure III. 32. (a) Les 
résultats des puissances réfléchies. (b)-(Si1) Coefficients de transmission. 

 

 Selon la figure III. 33, nous pouvons facilement la bonne concordance entre la méthode 

des éléments finis et le CST Microwave Studio. Comme  nous pouvons le constaté pour les 

deux courbes qu'aucune transmission n'est possible pour les fréquences inférieurs à la fréquence 

de coupure 45 GHz. Plusieurs pics apparaitre au-delà de cette fréquence inférieur à -20dB. En 

ce qui concerne la transmission, nous remarquons une parfaite cohérence entre CST et FEM-

2D avec un niveau optimal autour de -9.03 dB. Afin d'analyser la propagation du champ à 

l'intérieur du diviseur de puissance SIW 1×8, nous schématisons respectivement la cartographie 

du champ aux fréquences 51.9, 59.3 et 65.9 GHz sur la figure ci-dessous. 
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Figure III. 34. Distribution de champ électrique du diviseur de puissance SIW 1x8  par FEM-
2D pour les fréquences suivante: f = 51.9 GHz, f = 59.3 GHz et  f = 65.9 GHz. 

Une bonne propagation et confinement du champ est observé selon la figure III. 34, d'ailleurs 

le champ atteint le bord du diviseur 1×8 avec un confinement suivant le chemin du le diviseur.  

III. 2. 3. 5.  Diviseurs de puissance 1×2, 1×4 et 1×8 à coudes chanfreinés 

 Au cours de cette parte de chapitre, d'autres topologies des diviseurs de puissances à base 

de la technologie SIW seront présentés. Nous allons aborder des structures à coudes 

f=51.9 GHz 

f=59.3 GHz 

f=65.9 GHz 
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chanfreinés. Ces jonctions seront conçues sur un substrat de type Arlon Cu 217 LX de faible 

pertes avec une permittivité εr = 2.2 et tanδ = 0.0009. L'épaisseur de substrat est de 0.508 mm. 

Notons qu’un fonctionnement du diviseur 1×2 pour des fréquences supérieurs à la fréquence de 

coupure 43 GHz. Donc, la structure a été optimisée par CST Microwave Studio. Le domaine de 

fonctionnement de ces jonctions est la bande V entre 40 et 65 GHz. Nous schématisons sur la 

figure III. 26 la topologie du diviseur 1×2 avec son maillage généré par la méthode des éléments 

finis selon la procédure de Delaunay. Bien entendu, la structure est entourée par des murs de 

type PEC (Conducteur Electrique Parfait) et ceci afin de limiter le demain de discrétisation et 

l'espace de calcul. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III. 35. Vue  d'en haut d'une des structures les coudes de jonction SIW dans le plan H. 
avecwsiw= 2.4 mm, d=0.25 mm, S = 0.5 mm, L=6.3 mm. (a) coude méplat avec 
Wopt =1.75 mm, et (b) mailles du coude méplat. 

 

 Afin d’analyser les performances de notre diviseur, dans ce qui suit, les puissances 

réfléchies ainsi que les coefficients de transmission du diviseur de puissance SIW 1×2 à coudes 

chanfreinés obtenus par la méthode des éléments finis bidimensionnel FEM-2D et le simulateur 

CST Microwave sont présentés respectivement sur la figure III. 36 (a), (b) et (c) dans la gamme 

la fréquence entre 40 et 65 GHz. 

(b) (a) 
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Figure III. 36. Comparaison des résultats de simulation de la méthode des éléments finis et les 
résultats de logiciels de CST à Microwave Studio pour diviseurs de puissance 
1×2 à coudes chanfreinées. (a) Puissance réfléchie. (b) Coefficient de 
transmission S21. (c) Coefficient de transmission S31. 
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 Selon les résultats de comparaison de simulation fournis dans la figure III. 36 des 

puissances réfléchies et de transmission on voit une bonne cohérence est obtenue entre les deux 

résultats du FEM-2D et CST Microwave Studio. Il est à noter que deux pics fournis par FEM-

2D à 54 GHz et à 58 GHz ont été donnés par CST. Les deux graphes montrent que la 

transmission n'est possible qu'au de la fréquence de coupure 43 GHz. Ceci est bien clair sur les 

figures III. 23 (b) et (c).  

 Dans ce qui suit, nous allons nous intéresser à la propagation et la distribution de champ 

électromagnétique le long du guide d'ondés dans le plan transversal à la direction de 

propagation.  La distribution de champ électrique simulé aux différentes fréquences 53 GHz, 

53.7 GHz, 57.4 GHz et 61.9 GHz pour le diviseur de puissance SIW 1×2 est exposé sur la figure 

la figure III. 37. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III. 37. La distribution du champ électrique du diviseur de puissance 1×2 simulé aux 
fréquences suivantes: f = 53.7 GHz, f = 57.4 GHz et f = 61.9 GHz 

f=53.7 GHz f=57.4 GHz 

f=61.9 GHz 
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 D’après les figures ci-dessus, nous observons clairement la propagation du champ à 

l’intérieur du diviseur et que le champ accède à la sortie avec une puissance équi-amplitude. 

Ceci montre la symétrie de la jonction optimisée. 

 Dans cette section et dans la même démarche, nous essayons de présenter une jonction 

originale proposer dans le cadre de cette thèse un diviseur de puissance 1×4 SIW en plan H 

avec des coudes chanfreinés. Ce dernier est dédié aux applications dans la bande V dans 

d'intervalle [45-80 GHz]. Il faut rappeler également que le mode excité dans notre cas c’est 

mode fondamentale TE10 car il présente une symétrie de champ avec un maximum au centre 

permettant une détection correcte du champ. Le champ est injecté par le port 1 est récupéré par 

les quatre ports (de 2 à 5). Le diviseur de puissance SIW est conçu sur le substrat Arlon Cu 

217LX faibles pertes avec  diélectrique de εr = 2.2 et tanδ = 0.0009. L'épaisseur du substrat est 

égale à 0.508 mm. Nous allons exposer dans la figure III. 38 le diviseur de puissance 1×4 

optimisé ainsi que le maillage généré selon la procédure de Delaunay. Bien entendu, la jonction 

sous l’étude est entourée par des murs de conducteur électrique parfait afin de limiter le maillage 

ainsi que le domaine de calcul. Afin d'analyser de façon efficace les performances du diviseur 

1×4 en terme de réflexion et de transmission, nous schématisons sur la figure III. 38 

respectivement une comparaison entre la méthode des éléments finis 2D et le simulateur CST 

Microwave studio des puissances réfléchies et les coefficients de transmission. 
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Figure III. 38. Vue dans le plan H structure de diviseur de puissance SIW 1x4 à coudes 
chanfreinés avec un  via au centre. Les paramètres sont définis comme suit:w 

= 2.65 mm, d = 0.4 mm, p = 0.7 mm, 1.6 mm, m =, S = 1.3 mm, dh = 0.2 mm. 

d1 = d2 = 0.75 mm, L1 = 62.4 mm, L2 = 38.69 mm.(b) Maillage selon la 
procédure de Delaunay du diviseur. 

 

 Afin d’analyser les performances de façon efficace de notre diviseur en termes 

d’adaptation pour juger correctement son fonctionnement, il est paru nécessaire d’exposer sur 

la figure III.39 présentée ci-dessous les coefficients de réflexion et de transmission simulés 

respectivement par la méthode FEM-2D et le simulateur CST Microwave studio dans la gamme 

des fréquences entre 40 et 65 GHz.  
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Figure III. 39. Comparaison des résultats de simulation de la méthode des éléments finis et les 
résultats de logiciels de CST à Microwave Studio pour diviseurs de puissance 
1×2 à coudes chanfreinés avec un  via au centre. (a) Puissance réfléchie. (b) 
Coefficient de transmission S21. (c) Coefficient de transmission S31. 

 Selon les résultats de simulation présentés sur la figure III.39 des coefficients de réflexion 

et de transmission on observe qu’une bonne concordance est obtenue entre les deux résultats 

du FEM-2D et CST Microwave Studio. D'ailleurs plusieurs pics fournis par FEM-2D ont été 

donnés par CST. Les quatre graphes exhibent que la transmission n'est possible qu'au de la 

fréquence de coupure 44 GHz. Ceci est bien clair sur la figure III. 39 (b)-(e).  

 La distribution de champ électrique simulé aux différentes fréquences 51.2 GHz, 57 GHz 

et 59.8 GHz pour le diviseur de puissance SIW 1×4 est exposé sur la figure la figure III. 40. 
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Figure III. 40. La distribution du champ électrique du diviseur de puissance 1×4 à coudes 
chanfreinés avec un via au centresimulé aux fréquences suivantes: f = 51.2 
GHz, f = 57 GHz et f = 59.8 GHz 
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 Il est utile d’illustrer sur la figure III. 41 (b) le maillage de la structure du diviseur 1×8 

subdivisée en cellules triangulaire de type tétraédrique généré par le simulateur Matlab selon la 

procédure de Delaunay. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III. 41. Structure de diviseur de puissance SIW 1 × 8 en plan H à coudes chanfreinés 
avec un  via au centre. Les paramètres sont définis comme: w = 2.65 mm, d 

=0.4 mm, p = 0.7 mm, m = 1.6 mm, S = 1.3 mm, dh = 0.2 mm, d1 = d2 = 

0.75mm, L1 = 100.51 mm et L2 = 49.95 mm. (b) le maillage en fonction 
raffinement de Delaunay du diviseur de puissance SIW 1 × 8. 

 

 Sur la figure III. 42, nous exposons respectivement une comparaison des résultats des 

coefficients de réflexion et de transmission entre la méthode des éléments finis rapide et logiciel 

CST Microwave Studio (MWS) pour la bande V dans la gamme de fréquence de 40 à 65 GHz 

pour le diviseur présenté sur la figure ci-dessus. 
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Figure III. 42. Comparaison entre la méthode des éléments finis et CST Micowave Studio  
pour diviseur de puissance SIW 1×8 à coudes chanfreinés avec un  via au centre 
présenté dans la figure III. 41. (a) Les résultats des puissances réfléchies. (b) 
Coefficients de transmission. 

 

 Il peut être observé qu'une performance très prometteuse est obtenue à partir des résultats 

fournis. Il y a un bon accord entre les résultats obtenus en utilisant la méthode des éléments 

finis deux dimensions et ceux qui sont donnés par logiciel CST Microwave Studio. Pour les 

coefficients de réflexion, plusieurs pics se figurent montrant l’adaptation de notre diviseur 1×8 

à coudes chanfreinés avec un  via au centre dans la bande de fonctionnement. En ce qui concerne 

les résultats des coefficients de réflexion, nous enregistrons une concordance excellente. Les 

graphes montrent que la transmission n’est possible que pour les fréquences supérieures à la 

fréquence de coupure qui est de l’ordre de 45 GHz. 

 La figure III. 43 présente la distribution du champ électrique du mode fondamentale TE10 

pour le diviseur de puissance SIW 1×8 à coudes chanfreinés avec un via au centre. Les 

fréquences de calculs sont respectivement à 48.9, 52.5 et 56.5 GHz. Les distributions des 

champs sont générées par la méthode des éléments finis et montrant ainsi la simulation de la 

propagation des ondes dans les coudes. 
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Figure III. 43. La distribution du champ électrique du diviseur de puissance SIW 1×8 à coudes 
chanfreinés avec un via au centre simulé aux fréquences suivantes: f = 48.9 
GHz, f = 52.5 GHz et f = 56.5 GHz 

f=48.9 GHz 

f=56.5 GHz 

f=52.5 GHz 
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 Dans la figure III. 43, nous observons de façon très claire la propagation du champ 

électrique à l'intérieur de diviseur de puissance SIW 1×8 à coudes chanfreinés avec un via au 

centre aux différentes fréquences à cause de la présence des vias métalliques dans les deux côtés 

latérales du diviseur et la présence du via au centre ce qui a produit une devisions équi-

amplitude. Nous voyons de façon très claire l’arrivé du champ au différents accès de notre 

diviseur. 

III. 3. Conclusion 

 Ce chapitre a été réservé exclusivement à l’application de la méthode des éléments finis 

bidimensionnels FEM-2D programmée sous environnement MATLAB ® pour l’analyse de 

nombreuses jonctions à base de la technologie SIW opérant en bande V dans la gamme des 

fréquences allant de 40 à 80 GHz. Les composants ciblés sont le coude 90° avec une tige 

inductive intermédiaire, le coude circulaire en SIW et pour le coude chanfrein. Nous avons 

également étudié différentes topologies des diviseurs de puissance en SIW 1×2, 1×4 et 1×8 avec 

plusieurs types des coudes. Une comparaison a été effectuée entre les résultats de simulation 

issus de la méthode des éléments finis bidimensionnels FEM-2D programmée sous 

environnement MATLAB ® et ceux qui est obtenue par le simulateur CST Microwave studio, 

afin de tester l’approche employée. 

 La concordance au niveau des nombreux résultats trouvés, nous a prouvé l’efficacité de 

cette approche et la possibilité d’analyser et de simuler des jonctions en technologie SIW par le 

biais de la méthode des éléments finis bidimensionnelle rapide. Le chapitre suivant sera réservé 

à la conception des antennes et des réseaux d’antennes antipodales SIW pour imagerie passive 

en employant les diviseurs développés au cours de ce chapitre. 

 

 



 

 
 

 

 

 

 

 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Chapitre IV 

Les antennes et réseaux d’antennes 

antipodales SIW pour imagerie passive  

Chapitre IV. Les antennes et réseaux d’antennes antipodales SIW pour imagerie 
passive  
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IV. 1.  Introduction 

Ce chapitre présente les résultats de simulation des antennes et des réseaux d'antennes 

de type Vivaldi à différents types de profils en technologie SIW pour les applications l’imagerie 

millimétrique et son contexte électromagnétique. Il décrit les particularités des propriétés de 

ces réseaux d'antennes et la possibilité d’exploitation de ces particularités dans l’imagerie 

passive en bande millimétrique. 

Une antenne Vivaldi est une antenne à motifs périodiques, où chaque motif possède une 

ouverture progressive qui permet un passage progressif de l'onde à l'espace libre, comme pour 

une antenne cornet. Les antennes sont souvent large bande ou double bande. 

Ce chapitre se termine par l'analyse des nouvelles antennes de série de Fourier en 

association avec la technique de guide d'onde intégré au substrat. Compte tenu des fréquences 

de travail (bande millimétrique), une attention particulière est apportée aux différentes 

structures d'antennes arrangées en réseaux d'antennes qui présentent des propriétés 

intéressantes. De ce fait, la présentation de différentes structures est effectuée en se focalisant 

sur les propriétés électromagnétiques des antennes. Le travail concernant ces systèmes de 

réseaux d'antennes est scindé en deux grands axes. Le premier concerne les structures des 

antennes de types Vivaldi opérant dans les bandes V et C. Ensuite, ces antennes sont  associées 

en différentes topologies avec des diviseurs de puissance à base de la technologie SIW, afin de 

construire des réseaux d'antennes à gain élevé. 

IV. 2.  Réseaux d'antennes antipodales de profil linéaire 

IV. 2. 1.  Antenne seule antipodale de profil linéaire 

 L'antenne de profil linéaire utilisé dans les réseaux d'antenne est représentée sur la Figure 

IV.1. L'antenne est alimentée par la jonction SIW de diamètre d et p étant l'espace entre les 

tiges. La largeur de l'antenne linéaire Wa est donnée par l'espacement entre deux profils et la 

largeur Wsiw de la jonction SIW est calculée en fonction de la fréquence de coupure fc et la 

longueur équivalente du guide d'onde classique. Les variables optimisées de l'élément d'antenne 

sont: la longueur La et largeur wa, l'antenne antipodale de profil linéaire crée par le métal qui 

couvre les deux profils opposés du substrat. La transition présente une impédance de 50 Ω et 

une largeur Win et une longueur Lt. La transition assure l'adaptation de l'antenne. L’antenne 

linéaire présente un profil défini comme une courbe linéaire dans le plan xoy, qui peut être 

définie par la fonction suivante [78-79] : 
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� = �� + \                                                                                                                (IV.1) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 1. La structure de l'antenne antipodale de profil linéaire est alimentée par un guide 
SIW et une ligne micro ruban. Les paramètres sont données par : Wa= 5.5, La = 
21.93 et S = 0.2, wsiw = 3.5, d = 0.37 et p = 0.7, win = 1.25, wout = 2.57 et Lt = 5 
(tous les paramètres sont en millimètres). 

  

L'antenne a été conçue pour couvrir la bande de fréquence [55-70 GHz] pour les 

applications d'imagerie passive. Le guide SIW est utilisé pour alimenter l'antenne de profil 

linéaire. L'antenne a été simulée et optimisée avec CST Microwave studio pour atteindre un 

coefficient de réflexion nécessaire avec wa = 5.5 mm, La = 21.93 mm, S = 0.28 mm. Nous 

utilisons un substrat diélectrique de type Arlon Cu 217LX (perte) d'une épaisseur de h = 0.508 

mm et est utilisé une constante diélectrique relative εr = 2.2 avec une tangente de perte de l'ordre 

tgδ = 0.0009. Les valeurs optimisées des paramètres géométriques sont présentées sur la figure 

IV.1.  

 Le résultat simulée coefficient de réflexion cette antenne sont illustré ci-dessous entre 

55 et 75 GHz. 
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Figure IV. 2. Coefficient de réflexion S11 de l'antenne antipodale de profil linéaire présentée 
sur la figure IV.1. 

 

 La figure IV.2 montre le résultat de l'antenne à une bande de fonctionnement 

millimétrique. Les fréquences de fonctionnement minimales de cette antenne sont déterminées 

par la fréquence de coupure fc du SIW.  L'antenne a été indiquée sur la figure IV.1, elle été a 

conçu et par fonctionner dans la bande de fréquences de [55-70 GHz]. 

 D'après la figure, nous observons une bonne adaptation dans la bande souhaitée, d'ailleurs 

nous enregistrons un pic de l'ordre de -26 dB à 60.5 GHz. Les résultats de la simulation pour 

les gains de configuration d'antenne antipodale linéaire ont été observés dans les fréquences 55, 

60, 65 et 70 GHz. 
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Figure IV. 3. Les gains de l'antenne antipodale pour les fréquences 55, 60, 65, 70 GHz.  

 

D'après la figure IV.3, nous remarquons qu'un maximum de gain est observé pour ϕ=0° 

avec un niveau de l'ordre de 9 dB pour la fréquence 60 GHz. 

 

IV. 2. 2.  Diviseur de puissance SIW de la jonction T avec une tige 

inductive 

 Le diviseur de puissance avec ses paramètres géométriques est montré sur la figure IV.4. 

Le diviseur de puissance à deux ports de sortie est structuré à la même largeur pour le port 

d'entré de guide SIW, qui est conçu avec une largeur de Wsiw pour un seul mode fondamental 

TE10 dans la gamme de fréquences de fonctionnement. La puissance d'entrée est divisée 

également au niveau des deux de ports de sortie par la tige inductive métallique au milieu. Pour 

réduire la réflexion de la puissance, deux tiges P1 et P2sont placés comme montre la figure ci-

dessous. En optimisant les positions S, m des tiges inductives et leurs diamètres dh. 

 

 

 

Gain pour θ = 90° 
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Figure IV. 4. La structure de diviseur de puissance SIW avec les tiges inductives: Wsiw = 5 
mm, d=0.37 mm, p = 0.74 mm, dh =0.2 mm, S = 1.2 mm et m = 1.85 mm. 

 

 Les résultats de simulation de diviseur SIW 1×2 sont représentés dans la figure IV.5. 

Des bonnes performances de diviseur de puissance à deux ports sont obtenues. Le coefficient 

de réflexion S11 est inférieur à -10 dB pour la bande de fréquences entre 57.3 et 65.28 GHz, un 

caractère large bande est obtenu dans la bande d'opération avec un niveau inférieur à -46 dB à 

la fréquence 58 GHz. Et les coefficients de transmission S21 et S31 sont égaux et égale à -3 dB. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 5. Les résultats de simulation de diviseur de puissance SIW 1×2. 
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IV. 2. 3.  Réseau composé de deux antennes antipodales de profil linéaire 

 La figure IV.6 présente la structure de réseau composé de deux antennes antipodales de 

profil linéaire, elles sont placées sur les deux ports de sortie de diviseur de puissance SIW.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 6. Réseau d'antennes antipodales de profil linéaire avec: Wa = 12.5 mm et La = 

31.72 mm. 

 

 Après la simulation et l'optimisation, l'antenne antipodale de profil linéaire a été conçue 

pour opérer dans la bande des fréquences V construite par un élément d'antenne seul, qui est 

associée par la suite dans chaque port de sortie de diviseur de puissance SIW 1×2 [80]. 

L'ensemble du système est intégré sur un substrat diélectrique de type Arlon 217LX Cu ayant 

une épaisseur de 0.508 mm avec une permittivité relative de εr = 2.2 et tangente de perte tgδ = 

0.0009. Les valeurs des paramètres sont fournies par la figure IV.6.  

 Le coefficient de réflexion de réseaux d'antennes est simulé et représenté sur la figure 

IV.7. Le coefficient de réflexion est inférieur à -10 dB dans la bande de fréquences [57-67.1 

GHz] ce qui prouve le caractère large bande, il est obtenu par le simulateur CST Microwave 

Studio. Nous enregistrons également un niveau de puissance réfléchie de l'ordre de -37 dB à la 

fréquence 56.5 GHz. 
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Figure IV. 7. Le coefficient de réflexion de réseau d'antennes de profil linéaire présenté sur 
la figure IV. 6. 

 

 Le rapport d'ondes stationnaires (ROS) indique le bon fonctionnement du système 

d'alimentation de réseau d'antennes de profil linéaire. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 8. Le rapport d'ondes stationnaires ROS de réseau d'antennes présenté sur la 
figure IV. 6. 
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 Les gains du réseau d'antennes sont simulés à des fréquences différentes55, 60, 65 et 70 

GHz, respectivement et sont illustrés sur la figure IV. 9. Ce réseau d'antennes antipodales  de 

bonnes performances sur la bande de fréquences utile.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 9. Les gains de réseau d'antennes  pour différentes fréquences. 

 

 Selon la figure IV. 9, nous observons l'évolution du gain en fonction de la direction 

azimutal φ pour différents fréquences où nous constatons un niveau du gain de l'onde de 10 dB. 

IV. 3.  Réseaux d'antennes Vivaldi antipodales de profil exponentiel 

IV. 3. 1.   Antenne Vivaldi antipodale de profil exponentiel avec ligne 

coplanaire 

 La technologie de SIW est utilisée pour alimenter un certain type d'antenne Ultra Large 

Bande UWB. Les structures de ces antennes peuvent être utilisées dans le plan H, comme les 

antennes exponentielles (Vivaldi), linéaires (LTSA), elliptiques [81]. Les antennes Vivaldi dans 

le plan H exigent des substrats extrêmement épais afin d'atteindre des pertes faibles de réflexion 

dans une large bande. Les antennes Vivaldi antipodales de profil exponentiel peuvent être petit 

utilisés dans une configuration de réseau d'antennes à ondes progressives pour former un réseau  

2D. 
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Figure IV. 10. Antenne Vivaldi antipodale de profil exponentiel avec ligne coplanaire 
avec: win =1.55 mm, wout =2.7 mm s =0.4 mm, La = 24.5 mm et wa = 8 mm. 

 

 L'antenne Vivaldi seule est conçue et simulée par CST Microwave studio sur un substrat 

d'épaisseur de 0.508 mm avec une constante diélectrique εr = 2.2 et tgδ = 0.0009 (Arlon Cu 

217LX (perte)). L'antenne est alimentée par une transition SIW à GCPW qui est appropriée 

pour assurer une transition vers le guide d'ondes SIW pour avoir le minimum de perte 

d'insertion. Le guide SIW est mis en œuvre par un conducteur parfait ayant des trous du 

diamètre d = 0.5 mm et l'espace entre les trous s = 0.9 mm. La largeur de l'antenne Vivaldi Wa 

= 8 mm est donnée par l'espacement entre les deux éléments de l'antenne, la largeur Wsiw = 5 

mm de guide SIW synthétisée est donnée par la fréquence de coupure du guide d'onde 

équivalent. 

 Le coefficient de réflexion S11 en décibel est représenté dans la bande des fréquences 

entre 50-70 GHz sur la figure IV. 11, ainsi que le gain, simulé avec le simulateur dans le 

domaine temporel CST Computer Simulation Technology Microwave Studio. Le coefficient de 

réflexion est inférieur à -10 dB sur la bande de fréquences entre 53.62 et 62.5 GHz, qui prouve 

le bon résultat obtenu et une transition correcte entre la ligne coplanaire CPW et SIW ainsi 



Les antennes et réseaux d’antennes antipodales SIW pour imagerie passive  CHAPITRE IV 

 

133 
 

qu'entre le guide et de profil exponentiel de l'antenne [82]. Notons que sur une étroite gamme 

des fréquences (autour de 61.12 GHz), le coefficient de réflexion S11 affiche des niveaux 

inférieur à - 30 dB.  

 Les diagrammes de rayonnement de cette antenne sont présentés dans la figure IV. 12 

pour quatre fréquences différentes. Les résultats sont obtenus à partir de simulateur CST. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 11. Le coefficient de réflexion de l'antenne Vivaldi avec la ligne coplanaire 
de l'antenne présentée sur la figure IV. 10. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 12. Gains simulés de l'antenne de profil exponentiel de type Vivaldi. 
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 D'après la figure IV. 12, nous remarquons que le diagramme de rayonnent et symétrique 

autour de l'angle φ = 0° avec un maximum au milieu  de l'ordre de 7.5 dB.  

IV. 3. 2.   Etude de l’antenne Vivaldi Antipodal 

 L'antenne sur son support d’alimentation (SIW et micro-ruban) a été présentée avec tous 

ses paramètres. Cette dernière est alimentée par un guide d’onde intégré au substrat SIW et 

adaptée par une ligne de transmission de type micro-ruban. Cette structure est modélisée et 

optimisée par le logiciel CST Microwave Studio ®. Cette antenne Vivaldi est conçue avec une 

transition partant d'une ligne micro-ruban de l'antenne est imprimée sur les deux faces et créant 

une alimentation non symétrique. L'antenne est imprimée sur les deux faces sur le substrat de 

façon opposé. L'antenne Vivaldi est principalement utilisée dans la conception réseaux 

d'antennes ultra large bande ULB pour des applications radars [84]. 

IV. 3. 2. 1.   Antenne Vivaldi sans transition micro ruban 

 L’antenne Vivaldi présente un profil défini comme une courbe exponentielle dans le plan 

xoy, qui peut être définie par la fonction suivante [85] : 

�(�) = ±�. �2æ                                                                                                                       (IV. 2) 

 Où le coefficient R est le paramètre de courbure et A est défini par: 

� = �) − �M�2æT − �2æÃ                                                                                                                     (45. 3) 
Le profil de l’antenne est calculé par les deux points ÀM(�M, �M)et À)(�), �)). 

 ÀM et À) sont les deux points de début et de final, respectivement. L’emplacement de ces 

paramètres qui peuvent être vu dans la figure IV. 13. 
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Figure IV. 13. Structure de l’antenne Vivaldi sans ligne micro-ruban avec la largeur du guide 
SIW WÌ� = 5, l'espacement de tige p = 1, diamètre de tige d= 0.5, la largeur 
de l’antenne wF = 7.6, la longueur de l’antenne LF = 18.8 (tous les 
paramètres en millimètre). 

 

 Le résultat de cette antenne est obtenu par logiciel CST Microwave Studio et illustré sur 

la figure IV. 14. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 14. Coefficient de réflexion de l’antenne Vivaldi sans ligne micro-ruban (y =±0.21e[.)�ð). 

 Nous avons optimisé l’antenne Vivaldi sans ligne micro-ruban avec R = 0.24 et A =0.21 et nous avons obtenu le coefficient de réflexion  qui est représenté dans la bande de 

fréquence V voir la figure ci-dessus. Selon cette figure, une bonne adaptation est obtenue. 
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IV. 3. 2. 2.   Antenne Vivaldi avec ligne micro-ruban 

 La structure de l’antenne Vivaldi est optimisée pour les applications d'imagerie passive. 

Le modèle final est caractérisé par les dimensions 26.0×8.635 mm2 et couvre la bande de 

fréquences [50-70] GHz. Cette antenne est peu encombrante et elle est largement étudiée dans 

la littérature des antennes large bande [86]. Cette antenne possède une polarisation linéaire et 

un rayonnement arrière très faible, ce qui en fait, rendre cette antenne une candidate parfaite 

pour l’imagerie passive. Le modèle final de l’antenne conçue est imprimée sur un substrat de 

type Arlon Cu 217LX (εr=2.2) avec tgδ = 0.0009 et elle est présenté sur la figure. IV.15. 

 

 

Figure IV. 15. La structure de l'antenne  Vivaldi de profil exponentiel avec ligne micro-
ruban. Les dimensions sont données par: Lm = 7.25 mm, win = 1.515 mm, wout 

= 2.85 mm, le guide SIW avec :  Lsiw = 6 mm, wsiw = 5 mm, d = 0.5mm, p = 1 

mm, et les paramètres de profil avec :La = 12.8 mm, wa = 8.635 mm. 

 

 L'antenne Vivaldi est supposée être structurée sur un substrat de type Rogers 5880 avec 

une épaisseur de 0.508 mm et une permittivité relative de 2.2. Après optimisation avec CST, 

les paramètres géométriques de l'élément d'antenne Vivaldi pour des ondes millimétriques avec 

la bande 50 à 80 GHz comme présenté sur la figure IV. 15: La structure SIW est conçue pour 
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supporter le mode fondamental TE10 dans la bande de fréquences de fonctionnement avec la 

longueur Lsiw, la largeur Wsiw, diamètre d et p l'espacement entre deux tiges métalliques. 

 La ligne micro ruban est donnée par la largeur Win de 50 Ohms est de 1.515 mm, la largeur 

de segment du port est 2.85 mm, et la longueur Lm est 7.25mm et la fonction de courbe Vivaldi 

est � = ±0.21�[.)�³æ. 

 Cette structure est simulée en utilisant CST microwave Studio et le résultat de simulation 

est représenté dans la figure  IV. 17.  

IV. 3. 2. 2. 1.    Etude paramétrique de l’antenne Vivaldi Antipodal avec la 
ligne micro ruban 

 La figure IV. 18 représente les tracés du module du coefficient de réflexion en décibel en 

fonction de la fréquence, pour différent courbure exponentiel R de l'antenne Vivaldi variant 

entre 0.25 et 0.26 de pas 0.005. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 16. Les coefficients de réflexion de l'antenne Vivaldi avec différents profils 
exponentielles avec ligne micro ruban. 

 

 Suite à ces observations, on peut déduire que la diminution du paramètre de courbure 

exponentiel peut améliorer l’adaptation et la bande passante jusqu’à la valeur 0.26. Nous avons 
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simulé le coefficient de réflexion S11 du prototype final de l’antenne Vivaldi et nous avons 

présenté le coefficient S11 issu de la simulation sous CST Microwave Studio. Nous présentons 

le résultat de cette antenne dans la figure IV. 17.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 17. Le paramètre S11 de l’antenne Vivaldi optimisée avec ligne micro-ruban (� =±0.21�[.)�³æ). 

 

 Nous pouvons constater le bon résultat obtenu dans la bande des fréquences V. Nous 

concluons que l’antenne Vivaldi présente une excellente adaptation dans la bande fréquentielle 

qui nous intéresse [50-80] GHz puisque les niveaux sont tous inférieur à -10 dB.  

 L’antenne Vivaldi SIW avec micro-ruban exhibite un très bon résulats pour toute la bande 

de fonctionnement. 
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Figure IV. 18. Gains et les diagrammes de rayannements de l'antenne Vivaldi en plan E et H 
présenté sur le figure IV. 15 calculés au fréquences: (a) f = 55 GHz, (b) f = 60 
GHz et (c) f = 65 GHz 

 

 La figure. IV. 18 présente le gain et les diagrammes de rayonnement en plan E et H de 

l'antenne respectivement pour les fréquences 55, 60 et 65 GHz. Nous remarquons que  l'antenne 

(a)   

(b)   

(c)   
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ayant un rayonnement longitudinal symétrique suivant la direction de propagation Ox. Nous 

remarquons également  que le gain varie en fonction de la fréquence et il est maximal pour φ = 

0°. Les gains enregistrés pour respectent 50, 60 et 65 GHz sont de l'ordre de 7.9 dB, 8.3 dB et 

8.3 dB.  

IV. 3. 3.   Réseau d'antennes de huit éléments  de profil exponentiel de type 

Vivaldi 

 Dans la conception d'un réseau de huit éléments d'antennes de profil exponentiel de type 

Vivaldi, les exigences exigent une faible perte, un gain élevé, et des pertes minimales de 

structure atteindre une efficacité élevée de rayonnement afin de réduire les pertes de l'antenne, 

et d'obtenir un rapport élevé de l'efficacité qui est donné par  G/D (rapport entre le gain et la 

directivité). Sur la figure IV.19, une répartition des antennes uniformes sont placés selon l'axe 

Oy avec un réseau d'alimentation SIW. Ceci permettre une excitation équi-amplitude sur la 

bande de fréquences nécessaire. Le réseau d'antennes Vivaldi et le réseau d'alimentation SIW 

sont schématisés sur la figure IV. 19. A noter que le gain du réseau augmente au fur et à mesure 

que l'espacement entre les éléments d'antennes  augmente jusqu'à ce que l'espacement soit 

proche de 0.8λ, et ensuite, il chute rapidement [86]. 

 

Figure IV. 19. La structure de réseau d'antennes avec diviseur de puissance SIW 1×8 de 
profil exponentiel avec Lr = 37.8 mm,  wr = 67.90 mm et h = 2.42 mm. 

 

 Sur la figure IV. 20, nous schématisons l'évaluation du coefficient de réflexion en 

fonction de la fréquence dans la gamme entre 50 et 80 GHz. 
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Figure IV. 20. Coefficient de réflexion S11 de réseau d'antennes Vivaldien fonction de la 
fréquence. 

 
 D'après la figure ci-dessus, nous remarquons l'apparition de plusieurs pics de résonnances 

ayant un niveau inférieurs à -20 dB ce qui permettre une adaptation excitante avec un 

rayonnement maximale.  

IV. 4.  Antenne de type Vivaldi avec deux  profils exponentiel 

 L'antenne Vivaldi est associée par le guide SIW dans ce cas, une transition d'une ligne 

micro ruban vers le guide SIW est nécessaire comme représenté sur la figure IV.21. Une 

excitation du mode fondamental (mode TE10) est établie dans le guide SIW, afin d'assurer une 

propagation du champ à l'intérieur du guide. En fait, l'onde se propageant dans la transition 

micro-ruban vers la structure SIW pour soutenir une opération large bande de l'antenne Vivaldi. 

Les paramètres sont choisis tel que: Wout = 2.85 mm, la longueur de la ligne micro-ruban est Lt 

= 7.25 mm. Ces valeurs ont été début à partir d'une fréquence de coupure de l'ordre de 55 GHz. 

 Dans le processus de conception, le profil de rayonnement de l'antenne Vivaldi est 

constitué par deux profils sous forme exponentielle qui peut être exprimé comme suit: 

�M(�M) = ±�M. �2ÃæÃ                                                                                                 (IV.4) 
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�)(�)) = ±�). �2TæT                                                                                                              (IV.5) 

 Où les coefficients Ri sont les paramètres de courbure, et les Ai sont défini par: 

�M = �) − �M�2ÃæT − �2ÃæÃ                                                                                                           (IV. 6) 
�) = (�M + �)�2TæT)                                                                                                             (IV. 7) 

 Où (x1, y1), (x3, y3) est respectivement le point en bas et le point haut de la courbe 

exponentielle, Ri sont les facteurs exponentiels qui déterminent la largeur de profil de l'antenne 

Vivaldi, et A1, A2et A3 sont des constantes. Les performances de rayonnement de l'antenne 

Vivaldi est limité par la largeur minimale de la courbe de profil exponentielle, en fait la forme 

globale de courbure de l'antenne est utilisée pour guider le rayonnement de  l'onde 

électromagnétique. 

 

 

Figure IV. 21. La structure de l'antenne Vivaldi à profil de deux exponentiels avec la ligne 
micro-ruban de transition. Les paramètres de cette structure sont donnés par: 
x1 = 1.63 mm, x2 = 5.15 mm,  y1 = 6 mm, y2 = 7 mm, Lsiw = 10 mm et Lt = 

7.25 mm. 

 

 Sur la figure IV. 22 nous affichons le résultat de simulation de la puissance réfléchie de 

l'antenne à profil de deux exponentiels. 
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Figure IV. 22. Coefficient de réflexion S11 de l'antenne Vivaldi à profil de deux exponentiels 
en fonction de la fréquence. 

 

IV. 5.  Antenne de type Vivaldi avec trois  profils exponentiels 

 Dans le processus de conception au cœur de cette section, le profil de rayonnement de 

l'antenne Vivaldi est constitué par trois profils sous forme exponentielles qui peuvent être 

exprimé comme suit: 

�M(�M) = ±�M. �2ÃæÃ                                                                                                         (IV.8) 

�)(�)) = ±�). �2TæT                                                                                                              (IV.9) 
��(��) = ±��. �26æ6                                                                                                            (IV.10) 

 Où les coefficients Ri (i=1, 2 et 3) sont les paramètres de courbure, et les Ai sont défini 

par: 

�M = �) − �M�2ÃæT − �2ÃæÃ                                                                                                              (IV. 11) 
�) = C�M + �)�2TæTG                                                                                                             (IV. 12) 
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�� = C�M + �) + ���26æ6G                                                                                                   (IV. 13) 

 

 Ou (x1, y1), (x3, y3) est respectivement le point en bas et le point haut de la courbe 

exponentielle, Ri sont les facteurs exponentiels qui déterminent la largeur de profil de l'antenne 

Vivaldi, et A1, A2 et A3 sont des constantes. Les performances de rayonnement de l'antenne 

Vivaldi est limité par la largeur minimale de la courbe de profil exponentielle, en fait la forme 

globale de courbure de l'antenne  est utilisée pour guider le rayonnement de l'onde 

électromagnétique. 

 

 

 

 

Figure IV. 23. La structure de l'antenne Vivaldi à profil de trois exponentiels et avec la ligne 
micro ruban de transition. Les paramètres de cette structure sont donnés par: x1 

= 3.977 mm, x2 = 2.80 mm, x3 = 8.34 mm, y1 = 4 mm, y2 = 4 mm, y3 = 4 mm, 

Lsiw = 10 mm et Lt = 7.25 mm.(a) vue en haut. (b) vue en bas. 

 
 Nous schématisons sur la figure IV. 24 le résultat de simulation de l'antenne obtenue après 

optimisation par CST Microwave Studio dans la gamme de fréquence entre 50 et 80 GHz. 

 

 

 

(a) 

(b) 
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Figure IV. 24. Coefficient de réflexion S11 de l'antenne Vivaldi à profil de trois exponentiels 
en fonction de la fréquence. 

 

IV. 6.  Réseau d'antennes de quatre antennes antipodales avec deux profils 
exponentiels  de type Vivaldi avec diviseur de puissance SIW 1×4 

 Le réseau d'antennes Vivaldi est conçu et optimisé pour fonctionner dans la plage de 

fréquence entre 50 et 80 GHz. Le réseau est imprimé sur un substrat (Arlon Cu 217LX) avec 

une épaisseur de 0.508 mm ayant un constant diélectrique de 2.2 et une tangente de perte de 

0.0009. La figure IV. 25 montres la structure du réseau d'antennes de quatre éléments d'antennes 

de type Vivaldi qui sont alimentés au moyen d'un réseau d'alimentation par un diviseur SIW 

1×4. 
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Figure IV. 25. La structure du réseau d'antennes de type Vivaldi avec le diviseur de puissance 
SIW 1×4 de profil exponentiel. Lr = 35.25mm, wr =35.326 mm, m = 2 mm. 

 

 La conception optimale serait de définir l'espacement entre les éléments qui est l'ordre 

0.85λ à la plus haute fréquence de fonctionnement. Les résultats de simulation de la puissance 

réfléchie obtenu dans la gamme désirée entre 50 GHz et 80 GHz est présenté sur la figure IV. 

26. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 26. Coefficient de réflexion  S11 de réseau d’antennes de type Vivaldi de profil de 
deux exponentiels présenté sur la figure IV. 25 en fonction de la fréquence. 

 Un paramètre important est le diagramme de rayonnement. La figure IV. 27 montre 

diagramme de rayonnement bidimensionnelle (2D) en tracé cartésien et polaire pour trois 
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fréquences  63.23 GHz, 86.15 GHz et 71.54 GHz. Nous signalons qu'un gain maximum de près 

de 9.25 dB est obtenu. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 27. Diagramme de rayonnement en 2D de réseau d'antennes pour les fréquences: f 
= 63.23 GHz, f = 86.15 GHz et f = 71.54 GHz. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 28. Diagramme de rayonnement en polaire de réseau d'antennes pour les 
différentes fréquences : f = 63.23 GHz, f = 86.15 GHz et f = 71.54 GHz. 

 Le gain proposé en fonction de l'angle phi de différentes fréquences dans la direction de 

rayonnement principal est représenté sur la figure IV. 28. Le réseau d'antennes présente un 

rayonnement multi-fuseaux. 
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Réseaux d'antennes Vivaldi de profil de séries de Fourier finie 

IV. 7.  Antenne Vivaldi de profil Séries de Fourier Finie 

 Dans la structure de l'antenne de type Vivaldi classique la géométrie de la courbure est 

exponentielle. Une telle antenne peut fournir un gain faible à une fréquence inférieure à quelque 

Giga hertz [87]. En général, le rayonnement présent un contour fermé et toute structure fermée 

peuvent être représentés en utilisant la série de Fourier finie. Dans cette section, au lieu de 

limiter la forme de l'antenne de profil exponentiel, le profil peut prendre une forme quelconque 

en fonction du gain et le coefficient S11. La forme du profil est déterminée par les coefficients 

de séries de Fourier et qui sont optimisés pour atteindre un gain maximum et un coefficient de 

réflexion S11 minimal. Une antenne conçue en utilisant les séries de Fourier pourrait offrir un 

gain plus élevé par rapport à la structure classique Vivaldi. Dans ce chapitre la structure de 

l'antenne Vivaldi proposée utilise l'approche de série de Fourier comme illustré sur la figure IV. 

29. Une expression de séries de Fourier fini peut être utilisée pour représenter la géométrie de 

l'antenne rayonnante. L'ensemble des équations utilisées pour la conception de l'antenne peut 

être exprimée comme une fonction de la direction θ et r. Les équations paramétriques sont 

données par [88]. 

�(9) = � cos(9)                                                                                                                 (IV.14)  

�(9) = � ]%Ç(9)                                                                                                                    (IV.15) 
 Avec : � = N�:) + �:) 

 Où: 

�: = ; C�< \�] <�E L=>(:)) − u< ]%Ç <�E L=>(:)) GH
<Ñ[                                                      (IV.16) 

�: = ; Cu< \�] <�E L=>(:)) + �< ]%Ç <�E L=>(:)) GH
<Ñ[                                                      (IV.17) 

 On fixe: n = 3 et $ = �E)  

 Où : ak et bk sont les coefficients de série de  Fourier, θ varie entre -π/2 à 0, d peut prendre 

une valeur qui est un multiple de π et n représente le nombre total des coefficients de Fourier. 

 Notons que plus la valeur de n augmente plus le degré de complexité de l'antenne 

proposée augmente. La structure de la courbure de l'antenne conçue en utilisant l'approche des 
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séries de Fourier devrait donner un rayonnement longitudinal maximal avec un gain plus élevé 

et S11 minimal pour la fréquence choisi qui est de 72.9 GHz. Ainsi la géométrie de l'antenne 

doit être optimisée pour atteindre les objectifs mentionnés ci-dessus. Les optimisations ont été 

réalisées en utilisant l'outil d’optimisation le logiciel CST Microwave Studio. Par conséquent, 

le problème est d'optimiser les coefficients a0, a1, ..., an-1, b0, b1, ... et bn-1 de façon à maximiser 

le gain G pour φ =  π/2 et θ = π/2 tout en assurait la condition que le coefficients de réflexion 

S11 devrait être inférieure à ou égale à -10 dB sur une bande de fréquence entre 55.15 GHz et 

80 GHz voir la figure IV. 29. Ici, n représente le nombre total des coefficients de Fourier 

considérés et G/θ Ñ π/)φ Ñ  π/) représente le gain le long de la direction de propagation. Les valeurs des 

coefficients de Fourier sont optimisées et sont données par: a0 = 0.00528, a1 = 0.00180, a2 = 

0.00332, a3 = 0.00396, b0 = 0.00319, b1 = 0.0877, b2 = 0.00915 et  b3 = 0.006416. L'antenne 

présentée sur la figure IV.29 est de dimension 79×126 mm2 est obtenue après une optimisation, 

elle est imprimé sur le substrat  de type Arlon  (εr = 2.2, h = 0.508 mm, tgδ = 0.0009). 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 29. La structure de l’antenne avec un profil de type Séries de Fourier Finie avec: 
Lt = 3.65 mm,  w1 = 0.8 mm, w2 = 2.3 mm. Pour le guide SIW: Lsiw = 12 mm, 

wsiw= 4.71 mm, d = 0.25, p =0.5, et les paramètres de profil: La = 12.80 mm 

et  wa = 6.71 mm. 

 Les caractéristiques du coefficient de réflexion S11 dépendent de la conception de 

l'antenne afin que cette dernière ayant une meilleure adaptation de moins de -10 dB sur une 

gamme de fréquence entre 55.16 GHz et 80 GHz pour une largeur de bande de 24.84 GHz. Le 

résultat révèle que la structure d'antenne optimisée satisfait aux exigences offrant une bande 

passante plus large pour les applications UWB. A la fréquence de 72.9 GHz ainsi, le coefficient  
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S11 atteint une valeur minimale l'ordre de -27.2 dB, ce qui donne l'antenne l'avantage d'éviter 

une réflexion maximale à cette fréquence. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 30. Coefficient de réflexion S11 de l'antenne ayant un profil de type séries de 
Fourier Finie en fonction de la fréquence. 

IV. 7. 1.     Réseau d'antennes Vivaldi de profil de type séries de Fourier 

Finie avec diviseur de puissance SIW 1×2 

 Sur la figure IV. 31, nous associons un diviseur de puissance SIW 1×2avec deux antennes 

Vivaldi de profil de type série de Fourier finie afin d'améliorer la bande passante et augmenter 

le gain de réseau d'antennes. Ce réseau d'antennes est conçu pour fonctionner à la fréquence 

centrale de 65 GHz. Il comprend quatre sections principales: la ligne micro ruban, la transition 

le diviseur de puissance SIW 1×2, puis les antennes Vivaldi à deux éléments. Toutes les sections 

sont mises en œuvre en utilisant un substrat diélectrique de permittivité εr= 2.2, tangente de 

perte tgδ = 0.0009 et une épaisseur h = 0.508 mm. 
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Figure IV. 31. La structure de réseau d'antennes de profil de type série de Fourier finie avec 
le diviseur de puissance SIW 1×2 avec: Lr = 28.95 mm,  wr = 13.82 mm et m 

= 2.27 mm. 

 
 La figure IV. 31 présente le résultat de simulation de coefficient de réflexion S11 de réseau 

d'antennes effectué par le logiciel de calcul dans le domaine fréquentiel de CST Microwave 

Studio dans la gamme des fréquences entre 50 et 80 GHz. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 32. Coefficient de réflexion  S11 de réseau d'antennes de profil de type série de 
Fourier finie avec diviseur de puissance SIW 1×2 en fonction de la fréquence. 
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 D'après la figure ci-dessus on observe que le coefficient de réflexion est inférieure à -10 

dB entre 55.31 GHz et 50.72 GHz et dans la bande entre 62.18 GHz  et 80 GHz. 

 

IV. 7. 2.     Réseau d'antennes Vivaldi de profil de type séries de Fourier Finie 

avec diviseur de puissance SIW 1×4 

 Sur la figure IV. 33 un réseau d'antennes Vivaldi de type série de Fourier finie associé 

avec un diviseur de puissance SIW 1×4 a été optimisé et développé opérant dans le domaine 

millimétrique entre 50 et 80 GHz. 

 

Figure IV. 33. La structure de réseau d'antennes Vivaldi de profil de type série de Fourier avec 
le diviseur de puissance SIW 1×4 avec : Lr = 34.95 mm,  wr = 28.6 mm, et m = 

2.27 mm. 

 

 La variation du coefficient de réflexion S11 du réseau ci-dessus est affichée dans la gamme 

de fréquence entre 50 et 80 GHz. Notons qu’entre 64.67 GHz et 77.25 GHz, le coefficient de 

réflexion reste en dessous de -10 dB. 
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Figure IV. 34. Coefficient de réflexion  S11 de réseau d'antennes Vivaldi à profil Série de 
Fourier Finie avec un diviseur de puissance SIW 1×4 en fonction de la 
fréquence 

 

IV. 7. 3.     Réseau d'antennes Vivaldi à profil série de Fourier Finie avec 

diviseur de puissance SIW 1×8 

 Nous avons en premier lieu conçu une antenne à gain élevé et à caractère relativement 

large bande gamme pour les applications d'imagerie passive. Par la suite, nous avons développé 

un réseau d'antennes Vivaldi antipodales avec un diviseur de puissance SIW 1×8 comme 

représenté sur la figure IV. 35.  

 Notons que les antennes sont imprimées sur un substrat d’une épaisseur de 0.508 mm et 

d’une permittivité de 2.2. La taille globale de réseaux est de 55.28 mm×37.46 mm. Les éléments 

d'antennes du réseau sont espacées avec 0.9 λ (à ~ 70 GHz) pour qu'il n’y aura pas un 

chevauchement entre les éléments d'antennes. 
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Figure IV. 35. La structure de réseau d'antennes Vivaldi à profil Série de Fourier Finie avec 
un diviseur de puissance SIW 1x8 avec : La = 13.81 mm, Lp = 17 mm, wr = 

55.28 mm, Lsiw = 2.4 mm, wsiw = 5.2 mm, d = 0.2 mm, h = 2.325 mm et Lt  = 

4.25 mm. 

 
 La simulation de coefficient de réflexion S11 du réseau d'antennes Vivaldi à profil de type 

Série de Fourier Finie est illustrée sur la figure IV. 36. Notons qu'une parfaite adaptation est 

obtenue pour la fréquence 68.5GHz avec un niveau de l'ordre de -34 dB. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 36. Coefficient de réflexion S11 de réseau d'antennes Vivaldi à profil de type Série 
de Fourier Finie avec le diviseur de puissance SIW 1×8 en fonction de la 
fréquence. 
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IV. 8.  Antenne Vivaldi à profil de type séries de Fourier Finie opérant dans 
bande S 

 Les dimensions de l'antenne de courbure SFF (Séries de Fourier Finie)  sont présentées 

sur la figure IV.37. La face supérieur de l'antenne est formée par une la courbure de forme SFF 

tant que la surface inférieur de l'antenne est formée par la courbure opposée de profil (SFF) et 

entre les surfaces est placé un substrat diélectrique de permittivité relative ,? = 4.4 et tangente 

de perte tgδ= 0.025 et avec une épaisseur 1.6mm. Les dimensions géométriques de la structure 

utilisée dans cette section sont mentionnées dans la figure ci-dessous et les coefficients de 

Fourier sont: a0 =0.00469, a1 = 0.0013, a2 = 0.0029, a3 = 0.0031, b0 =0.002, b1 =0.065, b2 

=0.009 et b3 =0.0052. 

 

 

 

 

Figure IV. 37. La structure de l’antenne à profil de type série de Fourier finie avec : Lin = 11 

mm, Lout = 15 mm, win = 3 mm, wout = 6.5 mm, s1 = 1 mm, s2 = 5 mm.Pour le 
guide SIW : Lsiw= 60 mm, wsiw= 43mm. Les paramètres de profil :La = 130 mm, 

wa = 56.82 mm. 

 

 Les paramètres de l'antenne sont mentionnés sur la figure ci-dessus. Le coefficient de 

réflexion S11 simulé est représenté sur la figure IV. 37.   
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Le coefficient de réflexion de l'antenne présente un meilleur résultat avec un caractère 

Ultra large bande couvrant ainsi le domaine entre des fréquences 2.92 GHz et 10 GHz, ce qui 

est extrêmement large bande pour une antenne à petite largeur en comparaison avec d'autres 

antennes [88], [90] et [92]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 38. Coefficient de réflexion S11 de l'antenne à profil de type Séries de Fourier 
Finie présentée sur la figure IV.37en fonction de la fréquence. 

 

IV. 8. 1. Réseau d'antennes de profil séries de Fourier Finie avec diviseur 

de puissance SIW 1×4 opérant en bande S 

 Le système d'antennes ci-dessus a été utilisé afin de construire un réseau d'antennes 

Vivaldi avec une courbure de type série de Fourier composé de quatre éléments représentés sur 

la figure IV.39. Dans cette structure, les éléments du réseau sont espacés avec 0.65λ (à la 

fréquence centrale de 6 GHz) pour garantir un diagramme de rayonnement sans lobes 

d'ambiguïté. Les dimensions de l'antenne de type Vivaldi au niveau de la conception sont 

optimisés afin de maximiser le gain de l'antenne proposée avec une excellente adaptation. Le 

réseau est optimisé en utilisant le logiciel CST Microwave studio pour obtenir une structure 

adaptée dans les gammes des fréquences souhaitées. 
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Figure IV. 39. La structure de réseau d'antennes de profil séries de Fourier Finie avec le 
diviseur de puissance SIW 1×4 avec : La = 286 mm, wa = 176.8 mm, h = 18 

mm et dh = 1 mm. 

 

 Le coefficient de réflexion obtenu par le simulateur CST Microwave Studio est illustré 

sur la figure IV. 40. Nous remarquons que plusieurs pics apparaitre dans la bande S avec des 

niveaux inférieurs à -20 dB. Notons également que n'aucune transmission n'est possible pour 

les fréquences inférieurs à celle de coupure. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 40. Coefficient de réflexion  S11 de réseau d'antennes de profil de type Séries de 
Fourier Finie avec le diviseur de puissance SIW 1×4. 
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IV. 8. 2. Réseau d'antennes de profil séries de Fourier Finie avec le 

diviseur de puissance SIW 1×8 

 La troisième étape de la conception concerne la transition de la ligne coplanaire à l'entrée 

du diviseur de puissance SIW1×8. Cette conception est inspirée sur les travaux de [94]. Le 

guide SIW est connecté à une première ligne quasi micro ruban de longueur Lt et de largeur wt, 

les dimensions initiales sont choisis telles que présentés dans [89-90]. Cependant, la 

métallisation inférieure est progressivement éliminée sur toute la longueur de la ligne 

coplanaire. 

 Sur la figure IV. 41 nous schématisons la structure de réseau d'antennes de profil de type 

série de Fourier. 

 Il faut noter que le coude utilisé pour le cas de diviseur est de type circulaire. Un  via 

inductif est placé au centre afin de permettre une division équi-amplitude de la puissance. 

 Après la conception initiale, une optimisation finale sur CST microwave studio est 

effectuée pour améliorer les caractéristiques de rayonnement global et le coefficient de 

réflexion S11.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 41. La structure de réseau d'antennes de profil de type séries de Fourier finie avec 
le diviseur de puissance SIW 1×8 avec : La = 286 mm, wa = 176.8 mm, h = 18 

mm et dh = 1 mm. 
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 Dans cette section on présente les résultats obtenus après optimisation de réseau 

d'antennes illustré dans la figure. IV. 41. A noter que, les dimensions sont présentées dans la 

figure ci-dessus, les paramètres de substrat considérés dans les simulations sont: εr = 4.4, tgδ = 

0.025 et d'épaisseur de 1.6 mm. 

 Le coefficient de réflexion S11 (en décibels) de la bande de fréquences 0 GHz à 10 GHz 

est représenté sur la figure IV. 42, ainsi que son gain, simulé dans le domaine temporel de CST 

(Computer Simulation Technology Microwave Studio). Le coefficient de réflexion S11 est 

inférieur à -10 dB sur les deux la gamme de fréquence 1.92 GHz à 3.87 GHz et 5.9 GHz à 7.64 

GHz, qui montre un très bon résultat avec la ligne coplanaire et le guide SIW ainsi qu'entre SIW 

et de le profil de l'antenne. Notez que sur une étroite gamme de fréquence autour de 4.59 GHz, 

le coefficient de réflexion est de valeur inférieur à 45 dB peut être obtenus.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 42. Coefficient de réflexion S11 de réseau d'antennes avec diviseur de puissance 
SIW 1×8 de deux antennes de profil Séries de Fourier Finie en fonction de la 
fréquence. 
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 Les diagrammes de rayonnement et le gain maximum à des fréquences différentes sont 

représentés sur la figure IV. 43.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV. 43. Diagrammes de rayonnement du réseau d’antenne présenté sur la figure IV. 
41. 

 

 Les diagrammes de rayonnement de cette antenne sont présentés dans la figure IV.43 pour 

quatre fréquences différentes. Nous remarquons que le diagramme montre un lobe principal 

avec un gain maximal aux fréquences 2.1 et 3 GHz de l’ordre de 8 dB.  

IV. 9.  Conclusion 

 Dans ce chapitre, nous avons tout d’abord détaillé le concept des antennes et des réseaux 

d'antennes de type Vivaldi en fonction de la technologie SIW pour les applications d’imagerie 

passive millimétrique. Cela nous a permis d’avoir une meilleure compréhension des propriétés 

de ces réseaux antennes que l’on cherche à simuler. Par la suite, nous avons introduit quelques 

topologies des diviseurs de puissance SIW. L’importance de mettre ces antennes en réseaux 

d'antennes avec différentes structures de diviseurs de puissance SIW  a pour objectif 

d'augmenter le gain et d'obtenir un rayonnement longitudinal. Dans un second temps, nous 

avons cherché les caractéristiques de ces réseaux par la simulation effectuée sous CST. 
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 Plusieurs des antennes et des réseaux d'antennes de type Vivaldi avec différents profils 

ont été abordés durant ce chapitre. Il s'agit du profil linéaire et exponentiel et type série de 

Fourier qui a été également traitée. 

 De nombreuses topologies des réseaux d'antennes ayant d'excellentes performances en 

termes d'adaptations et du gain. 

 Les différentes structures conçues sont servies comme composantes pour les systèmes de 

télécommunications. 
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Conclusion générale 

 Les travaux de cette thèse sont focalisés sur la modélisation des coudes ainsi aux diviseurs 

de puissances avec de nombreux ports. Par l'utilisation de la méthode des éléments finis 

bidimensionnels sous QFEM opérant une bande millimétrique et plus particulièrement en bande 

V. 

En première chapitre, un état de l'art sur la technologie SIW a été exposé afin 

d'introduire les différents concepts de base en relation avec dernière. Nous avons commencé 

par rappeler des définitions des guides classiques rectangulaires et circulaires, nous avons 

présenté également les différentes équations qui régissent ces structures. Nous avons passé par 

la suite à la technologie planaire à savoir les lignes micro-ruban et leurs caractéristiques, les 

lignes coplanaires et les lignes tri-plaques. La technologie SIW avec ses différentes 

caractéristiques, son principe, son avantage par rapport à technologie classique ainsi que les 

techniques de transmission avec les équations qui en découlent, seront illustrés au cours de ce 

chapitre. 

En deuxième chapitre, nous avons abordé la méthode des éléments finis, pour cela, et 

en premier lieu une introduction sur les différentes méthodes d'analyse numérique est exposée 

d'un suivi par un classement dans les domaines spatial et spectral. Quelques exemples de 

l’application de ces méthodes pour la modélisation des structures à base de la technologie SIW 

ont été reportés. Ensuite, les techniques de maillage en éléments rectangulaires et triangulaires 

ont été présentées par des schémas et illustrations. Finalement, la méthode des éléments finis 

bidirectionnels adoptés pour l'analyse des jonctions à base de la technologie SIW dans un 

contexte rapide en plan E et H sera exposée avec détailler. Nous présentons toutes les équations 

de cette dernière qui sont appliquées pour l'étude de nos structures. 

En troisième chapitre, nous avons présenté les résultats de simulation de l'application de 

la méthode des éléments finis pour les jonctions à base de la technologie SIW à savoir les guides 

opérant dans le domaine millimétrique SIW à savoir les guides simples des coudes, des coudes 

90° avec une tige d'indicative, des coudes circulaires et le coude chanfreiné. Les diviseurs de 

puissance 1×2 avec différents coudes (90° avec une tige d'indicative, circulaire et chanfreiné). 

Nous allons également présenter les résultats d'analyses des jonctions 1×4 et 1×8 avec différents 

coudes. Les performances de ses différentes structures en terme de réflexion et de transmission 

seront présentées et commentées en détaillent pour un fonctionnement optimal dans les bandes 
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divisées. La distribution des champs présentés à des fréquences des résonances et également 

présenté. 

Le quatrième chapitre a été réservé à l'optimisation et à la conception des nouvelles 

topologies originales des antennes à profil de type linéaire, exponentielle et série de Fourier 

finie de type Vivaldi. Ces antennes sont dédiées pour les applications millimétriques dans la 

bande V et C, elles seront associées par des différentes topologies des diviseurs optimisés de 

puissance SIW pour obtenir des réseaux d'antennes avec un gain élevé. 

 Pour les perspectives, on peut penser à l’amélioration des performances de la méthode 

des éléments finis et l’appliquer sur les antennes avec trois dimensions. On peut également 

penser à envisager la réalisation de ses différents composants. Il sera utile également de penser 

à d’autres applications. 
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Annexe 

 Annexe 

A. 1.  La formulation de série de Fourier 

�(9) = � cos(9)                                                                                                          (A.1)  

�(9) = � ]%Ç(9)                                                                                                           (A.2) 
 Avec : � = N�:) + �:) 

Où: 

�: = ; C�< \�] <�E L=>(:)) − u< ]%Ç <�E L=>(:)) GH
<Ñ[                                                      (A.3) 

�: = ; Cu< \�] <�E L=>(:)) + �< ]%Ç <�E L=>(:)) GH
<Ñ[                                                     (A.4) 

 On fixe: n = 3 et $ = �E)  

Nous avons utilisé la fonction y(θ) = f(x(9)) pour tracer la courbure l'approche de série de 

Fourier avec quatre coefficients. 

On va tracer équation yθ en fonction de xθ par équation analytique sous CST Microwave 

studio. 

�: = �[ + �M \�] 33 \�](9)2 + �) \�](33 \�](9)) + �� \�] 93 \�](9)2
− @uM ]%Ç 33 \�](9)2 + u) ]%Ç( 33 \�](9)) + u� ]%Ç 93 \�](9)2 )A 

�: = u[ + uM \�] 33 \�](9)2 + u) \�](33 \�](9)) + u� \�] 93 \�](9)2
+ B�M ]%Ç 33 \�](9)2 + �) ]%Ç(33 \�](9)) + �� ]%Ç 93 \�](9)2 C 
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A. 2.  La conception d'antenne pour l'approche de série de Fourier 

 

x(θ) = (wA/Y1)* sin(θ)*sqr((A0+ A1*cos(1*d*cos(θ))+A2*cos(2*d*cos(θ)) 

+ A3*cos(3*d*cos(θ)) + A4*cos(4*d*cos(θ))- B1*sin(1*d*cos(θ))- 

B2*sin(2*d*cos(θ)) - B3*sin(3*d*cos(θ)) - B4*sin(4*d*cos(θ)))* 

(A0+ A1*cos(1*d*cos(θ))+A2*cos(2*d*cos(θ)) + 

A3*cos(3*d*cos(θ)) + A4*cos(4*d*cos(θ))- B1*sin(1*d*cos(θ))- 

B2*sin(2*d*cos(θ)) - B3*sin(3*d*cos(θ)) - B4*sin(4*d*cos(θ)))+ 

(B0+ B1*cos(1*d*cos(θ)) + B2*cos(2*d*cos(θ)) + 

B3*cos(3*d*cos(θ)) + B4*cos(4*d*cos(θ))+ A1*sin(1*d*cos(θ))+ 

A2*sin(2*d*cos(θ)) + A3*sin(3*d*cos(θ)) + A4*sin(4*d*cos(θ)))* 

(B0+ B1*cos(1*d*cos(θ)) + B2*cos(2*d*cos(θ)) + 

B3*cos(3*d*cos(θ)) + B4*cos(4*d*cos(θ))+ A1*sin(1*d*cos(θ))+ 

A2*sin(2*d*cos(θ)) + A3*sin(3*d*cos(θ)) + A4*sin(4*d*cos(θ)))) 

y(θ) = (LA/X0)*cos(θ)*sqr((A0+ A1*cos(1*d*cos(θ))+A2*cos(2*d*cos(θ)) 

+ A3*cos(3*d*cos(θ)) + A4*cos(4*d*cos(θ))- B1*sin(1*d*cos(θ))- 

B2*sin(2*d*cos(θ)) - B3*sin(3*d*cos(θ)) - B4*sin(4*d*cos(θ)))* 

(A0+ A1*cos(1*d*cos(θ))+A2*cos(2*d*cos(θ)) + 

A3*cos(3*d*cos(θ)) + A4*cos(4*d*cos(θ))- B1*sin(1*d*cos(θ))- 

B2*sin(2*d*cos(θ)) - B3*sin(3*d*cos(θ)) - B4*sin(4*d*cos(θ)))+ 

(B0+ B1*cos(1*d*cos(θ)) + B2*cos(2*d*cos(θ)) + 

B3*cos(3*d*cos(θ)) + B4*cos(4*d*cos(θ))+ A1*sin(1*d*cos(θ))+ 

A2*sin(2*d*cos(θ)) + A3*sin(3*d*cos(θ)) + A4*sin(4*d*cos(θ)))* 

(B0+ B1*cos(1*d*cos(θ)) + B2*cos(2*d*cos(θ)) + 

B3*cos(3*d*cos(θ)) + B4*cos(4*d*cos(θ))+ A1*sin(1*d*cos(θ))+ 

A2*sin(2*d*cos(θ)) + A3*sin(3*d*cos(θ)) + A4*sin(4*d*cos(θ)))) 

 

La fonction y(θ) = f(x(θ)), avec θ = - π/2:0 
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A. 3.  La liste de paramètres de courbure de l'antenne série de Fourier finie 

 

A0 0.00469 
A1 0.0013 
A2 0.0029 
A3 0.0031 
A4 0.00 
B0 0.002 
B1 0.065 
B2 0.009 
B3 0.0052 
B4 0.00 
D N*PI/2 
D1 1.5 
DD (LA/X0) 
Epsilon_r 2.94 
GroundThickness 0.01 
K 4 
K1 8.23 
K11 5 
L1 20 
L2 15 
LA 130 
N 3 
N2 FIX((X)/P) 
N3 FIX(L2/P) 
N4 FIX(W/2/P) 
P2 (X)/N2 
P3 0 
P4 W/2/N4 
S 0.2 
S1 2.5 
SubstrateHeight 0.254 
SubstrateWidth 3.656 
T0 0 
T1 -PI/2 
TraceThickness 0.01 
TraceWidth 0.66 
W 45 
W1 2.85 
W2 25 
WA 46 
WAA WA+YBAS 
X0 cos(t0)*sqr((X110+X120)*(X110+X120)+(Y110+Y120)*(Y110+Y120)) 
X1 cos(t1)*sqr((X111+X121)*(X111+X121)+(Y111+Y121)*(Y111+Y121)) 
X110 A0+ A1*cos(1*d*cos(t0))+A2*cos(2*d*cos(t0))+ A3*cos(3*d*cos(t0)) + A4*cos(4*d*cos(t0)) 
X111 A0+ A1*cos(1*d*cos(t1))+A2*cos(2*d*cos(t1))+ A3*cos(3*d*cos(t1))+ A4*cos(4*d*cos(t1)) 
X120 - B1*sin(1*d*cos(t0))- B2*sin(2*d*cos(t0))- B3*sin(3*d*cos(t0)) - B4*sin(4*d*cos(t0)) 
X121 - B1*sin(1*d*cos(t1))- B2*sin(2*d*cos(t1))- B3*sin(3*d*cos(t1))- B4*sin(4*d*cos(t1)) 
XX -(LA/X0)*cos(t1)*sqr((X111+X121)*(X111+X121)+(Y111+Y121)*(Y111+Y121)) 
Y1 sin(t1)*sqr((X111+X121)*(X111+X121)+(Y111+Y121)*(Y111+Y121)) 
Y110 B0+ B1*cos(1*d*cos(t0)) + B2*cos(2*d*cos(t0))+ B3*cos(3*d*cos(t0))+ B4*cos(4*d*cos(t0)) 
Y111 B0+ B1*cos(1*d*cos(t1)) + B2*cos(2*d*cos(t1))+ B3*cos(3*d*cos(t1))+ B4*cos(4*d*cos(t1)) 
Y120 + A1*sin(1*d*cos(t0))+ A2*sin(2*d*cos(t))+ A3*sin(3*d*cos(t0))+ A4*sin(4*d*cos(t0)) 
Y121 + A1*sin(1*d*cos(t1))+ A2*sin(2*d*cos(t1))+ A3*sin(3*d*cos(t1))+ A4*sin(4*d*cos(t1)) 
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h 1.6 
p 2*D1 
t -PI/2 
x 50 
ybas 5 

 

A. 4.  La courbure de l'antenne série de Fourier finie par logiciel CST 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure A. 1.  La courbure y(θ) = f(x(θ)), avec θ = - π/2:0 de serie de Fourier finie par 
l'équation analytique avec logiciel CST Microwave studio. 
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Résumé : Avec le développement rapide des technologies microondes et millimétriques, les spécifications de 
conception des circuits et systèmes sont de plus en plus exigeantes. La tendance pour le développement des 
systèmes de communication se dirige vers un poids minimisé, une taille réduite, de multiples fonctions, une 
fiabilité accrue et un faible coût. Les ondes millimétriques sont réservées à des applications de plus en plus variées 
comme les systèmes d’imagerie passive et/ou active. Dans cette thèse, deux volets seront traités. La première étape 
concerne la simulation des diviseurs de puissance à base de la technologie GIS (Guide Intégré au Substrat) ou SIW 
en anglais (Substrate Integrated Waveguide) par la méthode des éléments finis bi-dimensionnels sous QFEM et, 
en deuxième étape, des réseaux d’antennes pour imagerie passive à rayonnement longitudinal et à haute directivité 
fonctionnant dans le domaine millimétrique seront étudiés et développés. L’antenne de base est de type TSA 
(Travelling Wave Antenna), qui appartient à la famille des antennes à ondes progressives qui sont des éléments 
rayonnants non résonants contrairement aux antennes résonantes qui sont à faible largeur de bande telles que les 
antennes imprimées ou les dipôles. Les antennes TSAs de type Vivaldi (avec une fente à profil exponentiel) fut 
proposées par Gibson, sont donc plus large bande et ont un gain plus important. Nous proposons d’alimenter ces 
dernières par guides d’ondes intégrés aux substrats au lieu des lignes de transmission. Ces derniers ont l’avantage, 
comme leur nom l’indique, d’être intégrés directement dans le substrat. L’utilisation de ceux-ci permet de diminuer 
les coûts de production, le poids et un excellent facteur de qualité. L’utilisation de la technologie SIW est 
privilégiée afin de démontrer la haute intégrabilité et les avantages en termes de performance qui peuvent être 
atteintes. Afin de mener ces travaux, le simulateur CST Microwave studio sera largement utilisé au cours de cette 
thèse   

Mots clés :millimeter wave, bande V, imagerie passive, réseau d’antennes, guides d’ondes intégrés au substrat, 
méthode des éléments finis bidimensionnels, QFEM, CST Microwave studio. 

Abstract: With the rapid development of microwave and millimeter technology, the circuits and systems design 
specifications are increasingly demanding. The trend for the development of communication systems is moving 
towards a minimized weight, small size, multiple functions, high reliability and low cost. Millimeter waves are 
reserved for applications increasingly varied as passive imaging systems and / or active. In this thesis, two aspects 
will be addressed. The first step is simulation based power dividers of GIS technology (Guide Integrated into the 
substrate) or SIW in English (Substrate Integrated Waveguide) by the method of two-dimensional finite element 
under QFEM and, second stage, networks antenna for passive imaging longitudinal radiation and high directivity 
operating in the millimeter range will be studied and developed. The basic antenna type TSA (Travelling Wave 
Antenna), which belongs to the family of wave antennas that are not resonant radiating elements unlike resonant 
antennas that are low bandwidth such as printed antennas or dipoles. The TSA antennas Vivaldi type (with an 
exponential profile slot) was proposed by Gibson, are more broadband and have a larger gain. We propose to 
supply the latter with waveguides integrated with the substrates in place of the transmission lines. These have the 
advantage, as their name suggests, to be integrated directly into the substrate. Using them reduces production costs, 
weight and excellent quality factor. The use of SIW technology is preferred in order to demonstrate the high 
integrability and benefits in terms of performance that can be achieved. To conduct this work, the CST Microwave 
Studio simulator will be used extensively in this thesis. 

Key words : Millimeter waves, V band, passive imaging, antennas array, substrate integrated waveguides, two-
dimensional finite element method, QFEM, CST Microwave Studio. 

RSTU 

CD رFGHIا CKLMIا NO PKووLRSTIا USVFIFWRHIوا ،YKLHTSXTIا L[وا\Iوا ]ST^_و ]`WIت اUbcاFD نFeIUGK fRgب \KاiHD .هUk_lا HILKFG ]`ت نlU^_lا 
nkHK Foوزن ن qح\ أدن NIا ،uRTD Lvcو ،UwTkح P[Uدة، وظ\zHD YS{F|FTIوا YSIUzIا YbXRHIوا Y}b~WTIزة. اFkoD تUVFTIا YKLHTSXTIا GHIتU�Se 

Y�FWHD qX� Foن \KاiHD qX� ]`ن LKF^HIا NeXMIأو ا YGgWIا .NO ھ�ه ،YوحLا�ط ]HS� F�Iةا FbIاU�UoD fcة ھN ا�وqI اFG~Iة. UVنUW_ uSeول 
 اU�IنYS، اLTIحQFEM، YXا�[  _�o ا�بUzد UWHDھYS اLcUWzI طY�KL خ�ل uD) اnVFTI اNVFTI اqX� �D\WTI اK\V )�GMI\ة ن`[ USVFIFWRHI ا�UWHدا

]HS� LKFG_و Y��YSeX اURegIت اFwIا]YS درا LKF^HIا N�Uzا�� NIFGIا YSھUk_lوا YSIUzIا NHIا fTz_ NO قUGن LHTSXD .عFا] نFwIاN N�U� ،TSA  ا�
 �b f�DاWTI~ اLHIددي اUGWIق �Lض ھN اNHI اLIنUنY اFwIا]USت ��R اLIنUن�MSI LcUW� CgK Y اNHI اYVFTI اFwIا]USت YX[U� uD إNTHWK qI ا�Iي

 وUwI اUGWIق وا�Yz أ��L ھFMeSV Nن، LH�DحuD n طLف) ذو اUzTIدYI ا��IUbSO )YS\ي نFع ھFا]USت TSA. اUG{lب |US[UWت أو اY�FeGTI ھFا]USت
��URD Leح. أ�LHن� \KوiHI ة ھ�هLSا�خ CD fSI\Iا NVFTIا YXDURHD CD i[Uر� l\ب uD طFGخ f�WIھ�ه. ا UwK\I ،ةiSD UTو� NحFK ،UwT� _FRن أن ا
YXDURHD ةL�UeD qIة إiS�LIا .UwDا\~H�\�D اnVFTI اNVFTI اUSVFIFWR_ WTI ا�H~\ام وUHTD .f}bKزة FVدة و�fDU واFIزن ا�نUHج، _fX�K uD PSIUR ا

uD �GMIا qX� fVر أUwإظ fDUR_ \[اFOو YSIU� uD �Sا�داء ح NHIا uRTK Uw�S�o_ .مUS�XI ا�wب ،fTzIا ]HS� LRSDووU�UoD CST PKة UwVز ا�H~\ام 
FKدFH� qX� قUGن C�  .ا�طLوحY ھ�ه NO وا

VWXYت ا\]T^: تUVFTIا LKF^HIا ،YKLHTSXTIا ،NeXMIت، اUS[اFھ fSI\Iا NVFTIة اiS�LIا ،YXDURHD LcUWzIا Y�KLط YS[UW| ودة\oTIد اUzا ا�بYzKLMI 
QFEM،  CST PKووLRSTIا FKدFH�lا. 

 


