




Annexe A

Les matériaux BIE

A.1 Les matériaux à bande interdite électromagnétique

A.1.1 Historique

Le concept des structures à bande interdite électromagnétique (BIE) anciennement
appelées structure à bande interdite photoniques (BIP) a été développé par le physicien
anglais William Laurence BRAGG en 1915, et fut le miroir de Bragg. Ce dernier est
composé d’un empilement à une dimension de surfaces planes transparentes et permet
grâce à des phénomènes d’interférences constructives de réfléchir 99,5% de l’énergie
incidente à condition que cette dernière attaque le miroir sous une incidence proche
de zéro degré. Un espacement de λg/4 est nécessaire pour atteindre ce rendement. Le
principe du miroir de Bragg est illustré sur la figure A.1.

 

FIG.A.1 – Principe du miroir de Bragg.
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Ces matériaux dont la constante diélectrique est structurée de manière périodique
possèdent des fréquences pour lesquelles il n’existe aucun mode de propagation
possible à l’intérieur du matériau, autrement appelé bande de fréquence interdite.
Depuis, E. Yablonovitch [45] a eu l’idée d’étendre leur fonctionnement à plusieurs
dimensions. Pour simplifier les réalisations, un prototype a été défini avec des bandes
interdites mesurables en micro-ondes. Depuis cette innovation, les études qui ont pour
objet ces matériaux se sont considérablement accrues.

L’analogie entre l’équation de Schrödinger et l’équation de propagation issue
des équations de Maxwell dans les milieux diélectriques périodiques permet de
rapprocher les propriétés des cristaux solides de celles des cristaux photoniques.

A l’image des semi-conducteurs, dont la régularité du paysage atomique entraîne
l’existence d’une bande d’énergie interdite, nous pouvons donc obtenir des bandes de
fréquences interdites pour des matériaux diélectriques périodiques. Pour ces bandes
de fréquences, aucune onde électromagnétique ne peut se propager dans le matériau
et ceci quel que soit l’angle d’incidence considéré selon la structure étudiée. Ces plages
de fréquences ont pris le nom générique de Bande Interdite Photonique.

A.1.2 Les structures BIE à défaut

Notion de défaut

La périodicité entraîne uniquement la formation de zones passantes et de zones
interdites, ce qui revient grossièrement à réaliser des filtres fréquentiels simples. Dans
cette situation, les seuls paramètres sur lesquels il est possible d’intervenir sont la
largeur et la position de la bande interdite. Ces paramètres sont réglables en changeant
la périodicité de la structure par exemple.

La création de défaut dans les structures BIE est engendrée par la rupture de
la périodicité d’éléments périodiques. Cette rupture, comme nous allons le voir
plus tard, va créer l’ouverture d’une bande de fréquence autorisée au sein de la
bande interdite. La position et la largeur de la bande passante sont gérées par les
caractéristiques du défaut (figure A.2).

Dans des structures 1D, le défaut ne peut être envisagé que dans la direction de
périodicité. En revanche pour les structures 3D, nous pouvons créer des défauts dans
une, deux ou trois directions (sous la forme de micro cavité) comme le montre la figure
A.3.
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FIG.A.2 – Différents types de défauts basés sur la rupture de la périodicité du motif
élémentaire.

Structure BIE 1D avec 
un défaut dans une 

direction

Structure BIE 2D avec 
un défaut dans deux 

directions

Structure BIE 2D avec 
un défaut dans une 

direction

FIG.A.3 – Exemple de dimension du défaut.

Comportement électromagnétique des matériaux BIE 1D

Par leur périodicité, les matériaux à bande interdite électromagnétique présentent
des propriétés de filtrage fréquentiel et spatial.

Caractéristiques des matériaux BIE 1D dans le domaine fréquentiel

a) Structure BIE sans défaut :
Nous allons étudier les propriétés électromagnétiques des structures périodiques et
leurs comportements fréquentiels. Ensuite, nous étudions l’influence du défaut sur
ces propriétés. Pour ce faire, nous éclairons le matériau avec une onde plane en
incidence normale et nous en déduisons les coefficients de réflexion et de transmission.
Les résultats présentés dans cette section sont obtenus théoriquement grâce à la
méthode numérique FDTD qui fonctionne sur le principe de la discrétisation spatiale
et temporelle simultanées [59].

Le filtrage fréquentiel est illustré sur la figure A.4 par l’évolution en fonction de
la fréquence des coefficients de réflexion et de transmission à travers un matériau
BIE 1D sans défaut soumis à une onde électromagnétique d’incidence normale. Une
succession de bandes passantes et interdites apparaît (une seule est représentée sur la
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figure A.4) [83], [84].
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FIG.A.4 – Coefficients de réflexion et de transmission de la structure BIE sans défaut.

Ces structures périodiques réfléchissent les ondes grâce à un phénomène
d’interférence constructive entre les différentes couches composant le matériau. L’onde
incidente est partiellement réfléchie à chaque interface entre deux couches. Du fait de
la stratification périodique, les ondes ainsi réfléchies présentent un déphasage bien
défini les uns par rapport aux autres. Elles interfèrent donc de manière constructive ou
destructive selon la valeur du déphasage qui dépend entre autre de la longueur d’onde
et de l’angle d’incidence, comme l’illustre la figure A.5.

b) Structure BIE avec défaut :
Lorsque l’on introduit un défaut dans le matériau BIE (figure A.6(a)) une étroite bande
passante apparaît dans la bande interdite (analogie avec les pièges d’énergie dans les
cristaux) autour d’une fréquence f0.

La figure A.6(b) présente le coefficient de transmission en fonction de la fréquence
de la structure à défaut. Ce coefficient montre l’apparition d’un pic de transmission au
milieu de la bande interdite pour la fréquence f0. L’insertion d’un défaut de hauteur
égale à un multiple de λ0 permet de générer des pics de transmission tous les f0. La
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Dans la bande interdite Hors bande interdite

FIG.A.5 – Propagation à travers une structure BIE 1D.

O
nde 

incidente 
plane

Onde 
réfléchie

O
nde 

transm
ise

f0

λ0

λg/4

λ0/4

(a) (b)

FIG.A.6 – (a) Structure BIE à défaut. (b) Coefficient de transmission de la structure BIE à défaut.

fréquence de cette bande permise peut être décentrée dans la bande interdite par une
hauteur du défaut différente de λ0 au sein de la structure périodique assemblant les
couches d’épaisseur λg/4.

Caractéristiques des matériaux BIE dans le domaine spatial
Le filtrage spatial se traduit par le fait que l’énergie EM ne se propage dans le matériau
que dans des directions privilégiées. C’est très visible dans l’espace réciproque (des
phases) obtenu en prenant les transformées de Fourier spatiales des champs existant
dans un matériau BIE 2D (tiges), ce qui revient à décomposer le champ en ondes planes
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[58], [59].

L’analyse des structures périodiques dans l’espace réciproque permet de
déterminer la distribution spatiale des champs électromagnétique en fonction des
vecteurs d’ondes dans la structure finie considérée. Tout d’abord, le principe de
la méthode permettant d’obtenir ces résultats est exposé. Puis, un exemple de
cartographie caractérisant une structure BIE à défaut 1D dans l’espace réciproque va
être donnée.

IL est nécessaire au préalable d’étudier les champs électromagnétiques de la
structure de dimension finie dans l’espace direct. Cette étude peut être réalisée à l’aide
d’un outil numérique du type F.D.T.D [58].

Les composantes de champ ~E(f, x, y, z) et ~H(f, x, y, z) pour différentes fréquences
sont alors transposées dans l’espace réciproque des vecteurs d’onde par une simple
transformée de Fourier spatiale (A.1, A.2).

~Ef0 (kx, ky, kz) =

∫
x

∫
y

∫
z

~Ef0 (x, y, z) ej(kxx+kyy+kzz)∂x∂y∂z (A.1)

~Hf0 (kx, ky, kz) =

∫
x

∫
y

∫
z

~Hf0 (x, y, z) ej(kxx+kyy+kzz)∂x∂y∂z (A.2)

La densité de puissance de rayonnement Pf0(
~k) donnée par (A.3) est présentée sous

forme de cartographie afin de mettre en évidence les valeurs de vecteurs d’ondes des
champs pouvant se propager au sein de la structure BIE simulée.
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o 
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FIG.A.7 – Exemple de distribution de densité de puissance obtenue avec une structure BIE 1D
à défaut pour la fréquence f0. (a) Structure BIE 1D à défaut dans le plan (xOz). (b) Pf0(~k) à f0

représentée dans l’espace réciproque, plan (kx, O, kz).
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Pf0(
~k) =

∥∥∥ ~Ef0(
~k)
∥∥∥∥∥∥ ~Hf0(

~k)
∥∥∥ (A.3)

Un code de calcul permettant de caractériser les BIE dans l’espace réciproque a été
développé au sein de l’équipe électromagnétisme de l’IRCOM [58], [59].

Cartographies
Une distribution de densité de puissance rayonnée Pf0(

~k) obtenue avec une structure
BIE à défaut 1D excitée par une source ponctuelle isotrope est représentée sur la figure
A.7. Cette cartographie est tracée pour la fréquence f0 du pic de transmission (figure
A.6) engendré par le défaut de dimension λ0.

Ce résultat montre qu’il existe deux valeurs distinctes de vecteurs d’onde et donc
deux directions privilégiées pour la propagation de l’énergie au sein d’une structure
BIE à défaut. Cette constatation est valide à la fréquence du pic de transmission f0.





Annexe B

Calcul de Q en fonction de rBIE

La méthode la plus simple pour définir les propriétés de base d’une cavité BIE est
l’utilisation du modèle d’ondes planes infinies, en supposont que ces ondes arrivent en
incidence normale ou oblique. La géométrie d’une telle cavité est montrée sur la figure
B.1. Elle est constituée de deux miroirs plans semi-transparents M1 et M2, séparés par
un milieu à pertes de constante diélectrique εr, d’épaisseur D et d’indice de réfraction
n (n = εr

1/2).

D

M1 M2

Diélectrique, n

θi

θr
θt

Ei

Er
Et

θt1

FIG.B.1 – Géométrie d’une cavité BIE

Comme les miroirs ne sont pas fermés par une ouverture, la diffraction est
négligeable et la propagation du faisceau dans la cavité peut être décrit utilisant
l’optique géométrique. Les pertes de diffusion et d’absorption sont exprimées par le
cœfficient d’absorption α. Soit une onde plane monochromatique qui illumine la cavité
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sous un angle θ. Son amplitude et sa période angulaire sont notées par Ei et w = 2πf

respectivement (f = c0/λ0 est la fréquence de fonctionnement, c0 et λ0 sont la vitesse
de la lumière et la longueur d’onde dans le vide, respectivement). La lumière incidente
est partiellement réfléchie et partiellement transmise par le miroir d’entrée M1. Le
champ transmis arrive jusqu’au miroir de sortie M2 où il sera partiellement réfléchi et
partiellement transmis de nouveau. La somme de tous les rayons réfléchis produit un
champ total partant dans chaque direction. Par conséquent, une interférence à rayons
multiples aura lieu. Les cœfficients de réflexion et de transmission de ces miroirs sont
généralement des grandeurs complexes.

Pour faciliter les calculs, nous considérons que les miroirs sont placés en espace
libre (n = 1). r1, t1 et r2, t2 dénotent les cœfficients de réflexion et de transmission
(dépendants de la fréquence) de M1 et M2 respectivement. Avec ces notations, les
champs transmis et réfléchi, Er et Et, en incidence normale (θ = 0) sont donnés par
B.1 et B.2 :

Er = Ei

{
r1 + r2t1

2 exp(−j2ϕ) exp(−α2D) + r1r2
2t1

2 exp(−j4ϕ) exp(−α4D) + · · ·
}

(B.1)

Et = Ei {t1t2 exp(−jϕ) exp(−αD) + t1t2r1r2 exp(−j3ϕ) exp(−α3D)+

t1t2(r1r2)
2 exp(−j5ϕ) exp(−α5D) + · · ·

}
(B.2)

où
ϕ =

2π

λ0

D (B.3)

représente la variation de phase due au trajet optique à travers le motif.

Comme l’amplitude du facteur exp(−j2ϕ) exp(−α2D) est inférieure à l’unité, les
expressions B.1 et B.2 sont des progressions géométriques convergentes :

Er

Ei

=

{
r1 +

r2t1
2 exp(−j2ϕ) exp(−2αD)

1− r1r2 exp(−j2ϕ) exp(−2αD)

}
(B.4)

Et

Ei

=

{
t1t2 exp(−jϕ) exp(−αD)

1− r1r2 exp(−j2ϕ) exp(−2αD)

}
(B.5)
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La puissance totale transmise Tcav s’écrit :

Tcav =

[
Et

Ei

] [
Et

Ei

]∗
=

T1T2 exp(−2αD)

1− 2(R1R2)1/2 cos(2ϕ− ρ1 − ρ2) exp(−2αD) + R1R2 exp(−4αD)
(B.6)

avec tk = Tk
1/2 exp(jτk) et rk = Rk

1/2 exp(jρk), k = 1, 2. Tk et Rk sont connues comme
étant la transmittance et la réflectance de puissance des miroirs Mi respectivement.

En négligeant toute absorption (α = 0, Tk = 1−Rk, k = 1, 2), nous obtenons :

Tcav =
(1−R1)(1−R2)

1− 2(R1R2)1/2 cos(2ϕ− ρ1 − ρ2) + R1R2

(B.7)

En utilisant l’égalité :

1− cos Ψ = 2 sin2

(
Ψ

2

)
(B.8)

Tcav peut donc s’écrire :

Tcav =
(1−R1)(1−R2)

(1− (R1R2)1/2)
2
+ 4(R1R2)1/2 sin2

(
2ϕ−ρ1−ρ2

2

) (B.9)

Pareillement, la réflectance Rcav de la cavité peut être calculée en multipliant
le cœfficient de réflexion Er

Ei
(équation B.4) par son conjugué. En négligeant les

absorptions, nous obtenons :

Rcav =
R1 − 2(R1R2)

1/2 cos(2ϕ− ρ1 − ρ2) + R2

1− 2(R1R2)1/2 cos(2ϕ− ρ1 − ρ2) + R1R2

(B.10)

Comme nous avons négligé les absorptions (Acav = 0), et d’après le théorème de
conservation de l’énergie (Acav + Rcav + Tcav = 1), nous aurons :

Rcav + Tcav = 1 (B.11)

En examinant l’équation B.9, nous avons un maximum de transmission lorsque le
terme sin s’annule. Ceci a lieu quand :

Φ

2
=

2ϕ− ρ1 − ρ2

2
= qπ (B.12)

avec q = 0, 1, 2, · · · est un entier indiquant le numéro du mode longitudinal (axial).
Note : L’équation B.12 correspond à la condition d’onde stationnaire des filtres

d’interférence multiple, pour lesquels le champ total transmis est maximal à chaque
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fois que Φ est multiple de 2π. Dans ce cas, pour considérer l’angle d’incidence et de la
constante diélectrique n du substrat, D doit être remplacée par D(n2 − sin2 θ)1/2 dans
la définition de ϕ. En effet, d’après la figure B.1, nous avons :

cos θt1 =
D

X
(B.13)

Or sin θi = n sin θt1 et cos θt1 =
√

1− sin θt1, nous aurons :

X =
Dn√

n2 − sin2 θi

(B.14)

Enfin, nous avons :

X =
2πD

λ0

n2√
n2 − sin2 θi

(B.15)

Revenons au cas où θ = 0 et n = 1. A partir des équations B.3 et B.12, nous
déduisons l’expression de la fréquence de résonance, notée fres,q, du qe mode :

fres,q =
c0

2D

(
q +

ρ1 + ρ2

2π

)
(B.16)

Dans le cas où M1 et M2 sont parfaitement métalliques, rho1 = rho2 = π et
fres,q = fres,q,metal = (q + 1) c0

2D
. Comme nous le savons, ceci correspond à une valeur du

défaut égale à un nombre entier de demi-longueur d’onde (D = (q + 1)λ0

2
). En général,

dans le cas d’une antenne BIE, l’un des miroirs correspond à une surface partiellement
réfléchissante et l’autre correspond à un plan de masse métallique.

A la résonance, et d’après les équations B.9 et B.12, la valeur du cœfficient du
transmission est maximale et vaut :

Tcav,max =
(1−R1)(1−R2)

(1− (R1R2)1/2)
2 ∀θ et n (B.17)

La bande de fréquence à mi-puissance, que l’on note ∆f1/2, est définie par :

∆f1/2 = 2(f+
q − fres,q) (B.18)

où f+
q dénote la fréquence supérieure à laquelle le cœfficient de transmission atteint la

moitié de sa valeur maximale Tcav,max (figure B.2).
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FIG.B.2 – Cœfficient de transmission et résonance

f+
q est déduite des équations B.9 et B.17 :

sin

(
2ϕ+

q − ρ1 − ρ2

2

)
=

1− (R1R2)
1/2

2(R1R2)1/4
(B.19)

avec ϕ+
q = 2πD

c0
f+

q (dans l’air).

En négligeant la valeur 2ϕ+
q −ρ1−ρ2

2
, nous aurons :

ϕ+
q =

ρ1 + ρ2

2
+ qπ +

1− (R1R2)
1/2

2(R1R2)1/4
(B.20)

Or nous savons d’après B.12 que ϕres = ρ1+ρ2

2
+ qπ, nous obtenons :

∆f1/2 =
c0

πD

1− (R1R2)
1/2

2(R1R2)1/4
(B.21)

Cette relation montre que la bande de fréquence à −3 dB dépend uniquement des
réflectivité des deux miroirs.

La sélectivité en fréquence d’une cavité résonante est généralement caractérisée par
le facteur de qualité Qq du qe mode longitudinal, défini par :

Qq =
fres,q

∆f1/2

=
(R1R2)

1/4

1− (R1R2)1/2

[
qπ +

ρ1 + ρ2

2

]
(B.22)

Dans le cas d’une antenne BIE constituée d’un matériau BIE ayant une réflectance
d’amplitude R1 = RBIE et de phase ρ1 = ρBIE , et d’un plan de masse totalement
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réflecteur (R2 = 1 et ρ2 = π), la valeur du cœfficient de qualité pour le premier mode
de résonance longitudinal est donnée par la formule suivante :

Q =
R

1/4
BIE

1−
√

RBIE

(
π + ρBIE

2

)
(B.23)

En exprimant Q en fonction du cœfficient de réflexion rBIE , nous avons finalement :

Q =

√
rBIE

1− rBIE

(
π + ρBIE

2

)
(B.24)



Annexe C

Les surfaces sélectives en fréquence FSS

C.1 Définition

Les FSS sont des surfaces périodiques dans une direction ou deux directions
caractérisées par des cœfficients de réflexion et de transmission.

Un exemple simple est la grille métallique (figure C.1-a) en polarisation TE (le
champ E est parallèle aux tiges) et TM (le champ E est perpendiculaire aux tiges) dont
le cœfficient de réflexion en module est respectivement caractéristique d’un passe bas
(TM) et d’un passe-haut (TE).

(a) (b)

FIG.C.1 – Exemples de FSS

Alors qu’une structure FSS à motifs résonants (figure C.1-b) a un comportement de
réjecteur de bande. Mais c’est essentiellement l’évolution de la phase du coefficient de
réflexion qui sera importante lorsque la FSS sera utilisée seule dans l’antenne BIE.
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C.2 Association de plusieurs FSS

Cette solution est intéressante pour obtenir phases qui évoluent positivement en
fonction de la fréquence (permettant d’élargir la bande de l’antenne) ou décroissent
très faiblement (large bande).

 

FIG.C.2 – Association de plusieurs FSS



Annexe D

Calcul de l’impédance caractéristique et
de la permittivité effective d’une ligne
microruban

Une ligne microruban est constituée d’un ruban conducteur imprimé sur une face
d’un matériau diélectrique dont l’autre face constitue un plan de masse (figure D.1).

 

h
t

w

FIG.D.1 – Géométrie d’une ligne microruban

Les expressions données ci-dessous sont valables pour des lignes droites, uniformes
et infiniment longues. Les grandeurs d’impédance caractéristique et de permittivité
dans lesquelles n’apparaît pas explicitement la fréquence f, sont valables en régime
statique.

L’impédance caractéristique d’un microruban dépend de ses dimensions et de
la nature du matériau isolant. On trouve dans la littérature plusieurs équations
empiriques complexes permettant de calculer l’impédance caractéristique à partir
des données géométriques ou inversement de déterminer les dimensions permettant
d’obtenir une ligne d’impédance donnée. Pour plus de détails, on pourra se réferer à
un excellent article de synthèse [70].

Les formules les plus précises sont dues à E.O. Hammerstad et ont été publiées en
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1975. La complexité de ces formules les rend quasi inexploitables à la main, mais une
fois rentrées dans un tableur tel que EXCEL, elles constituent un outil très précieux.

Ces équations utilisent les paramètres suivants :

– Z0 impédance caractéristique de la ligne
– W largeur de la piste
– t épaisseur du diélectrique
– h épaisseur du diélectrique
– εr constante diélectrique du matériau isolant (permittivité relative).

D.1 Equations de synthèse

Un premier jeu d’équation permet de calculer le rapport W/h correspondant à
une impédance Z0 donnée. Pour une meilleure précision on utilise deux équations
différentes selon la valeur de W/h.

Pour W/h < 2 :
W

h
=

8 exp(A)

exp(2A)− 2
(D.1)

avec

A =
Z0

60

√
εr + 1

2
+

εr − 1

εr + 1

(
0, 23 +

0, 11

εr

)
(D.2)

Pour W/h > 2 :

W

h
=

2

π

{
B − 1− ln(2B − 1) +

εr + 1

2εr

[
ln(B − 1) + 0, 39− 0, 61

εr

]}
(D.3)

avec
B =

377π

2Z0
√

εr

(D.4)

D.2 Equations d’analyse

Ces équations permettent de calculer l’impédance caractéristique d’une ligne
microruban dont on connaît les dimensions. Pour une meilleure précision, on utilise
ici encore deux équations différentes selon la valeur de W/h :

Pour W/h < 1 :

Z0 =
60

√
εeff

ln

(
8h

W
+

W

4h

)
(D.5)
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avec

εeff =
εr + 1

2
+

εr − 1

2

[(
1 + 12

h

W

)−1/2

+ 0, 04

(
1− W

h

)2
]

(D.6)

Pour W/h > 1 :

Z0 =
120π/

√
εeff

W
h

+ 1, 393 + 0, 667 ln
(

W
h

+ 1, 444
) (D.7)

avec

εeff =
εr + 1

2
+

εr − 1

2

(
1 + 12

h

W

)−1/2

(D.8)





Annexe E

Décomposition d’une onde plane sur
une interface diélectrique

Lorsqu’une onde électromagnétique rencontre une surface séparant deux milieux
ayant des constantes diélectriques différentes, on définit le plan d’incidence comme
étant le plan contenant la normale à cette surface et le vecteur d’onde k qui traduit la
direction de propagation de l’onde. Et comme la polarisation d’une onde est définie
par la celle du champ électrique E, deux cas de propagation sont à distinguer : soit le
champ électrique E est perpendiculaire au plan d’incidence, dans ce cas la polarisation
est TE (Transverse-Electrique) ou horizontale, soit le champ magnétique H est lui
perpendiculaire au plan d’incidence et la polarisation est TM (Transverse-Magnétique)
ou verticale dans ce cas.

E.1 Cas où le champ électrique est perpendiculaire au

plan d’incidence : polarisation TE

Considérons une onde plane définie par les vecteurs (E, H, k) où le champ
électrique E est perpendiculaire au plan d’incidence défini par les vecteurs (N, k)
(figure E.1). N étant la normale à la surface séparant deux milieux différents définis
par des constantes diélectriques différentes ε1 et ε2, et k le vecteur d’onde.

La continuité des composantes tangentielles des champs E et H à l’interface (Σ)
permet d’écrire les expressions en forme complexe suivantes :
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FIG.E.1 – Phénomène de propagation en polarisation TE

Ei,y + Er,y = Et,y ⇒ Ei + Er = Et

Hi,x + Hr,x = Ht,x ⇒ (Hi + Hr)cosθi = Htcosθt

(E.1)

Comme Ei

Hi
=
√

µ0

ε1
, Er

Hr
= −

√
µ0

ε1
et Et

Ht
=
√

µ0

ε2
, et après avoir divisé les équations E.1

par Ei, l’expression en amplitudes complexes des champs magnétiques en fonction de
celles des champs électriques devient :

1 + R⊥ = T⊥

(1−R⊥)cosθi =
√

ε2
ε1

cosθtT⊥
(E.2)

où R⊥ = Er

Ei
et T⊥ = Et

Ei
représentent le coefficient de réflexion et le coefficient de

transmission en polarisation TE, respectivement.

En utilisant la relation de Descartes à l’interface (Σ) :

√
ε1sinθi =

√
ε2sinθt (E.3)
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cosθt s’exprime en fonction de sinθi par :

cosθt =
1
√

ε2

√
ε2 − ε1sin2θi (E.4)

Dans notre cas, la propagation de l’onde s’effectue en espace libre, donc ε1 = 1. Tout
calcul effectué, on aura :

R⊥ =

√
ε1cosθi −

√
ε2cosθt√

ε1cosθi +
√

ε2cosθt

(E.5)

T⊥ =
2
√

ε1cosθi√
ε1cosθi +

√
ε2cosθt

(E.6)

Or
√

ε2cosθt =
√

ε2 − ε1sin2θi, et pour ε1 = 1, on aura :

R⊥ =
√

ε1cosθi−
√

ε2cosθt√
ε1cosθi+

√
ε2cosθt

T⊥ =
2
√

ε1cosθi√
ε1cosθi+

√
ε2cosθt

(E.8)

E.2 Cas où le champ électrique est parallèle au plan

d’incidence : polarisation TM

La figure E.2 explique le phénomène de propagation en réflexion et transmission
d’une onde électromagnétique plane en polarisation TM, où le champ électrique est
situé dans le plan d’incidence.

La continuité des composantes tangentielles des champs E et H à l’interface (Σ)
permet d’écrire les expressions en forme complexe suivantes :

Ei,x + Er,x = Et,x ⇒ (Ei + Er)cosθi = Etcosθt

Hi,y + Hr,y = Ht,y ⇒ Hi + Hr = Ht

(E.9)

Tout calcul effectué, les expressions des coefficients de réflexion R// = Er

Ei
et de

transmission T// = Et

Ei
pour une polarisation TM deviennent :

R// =

√
ε2cosθi −

√
ε1cosθt√

ε2cosθi +
√

ε1cosθt

(E.10)
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FIG.E.2 – Phénomène de propagation en polarisation TM

T// =
2
√

ε2cosθi√
ε2cosθi +

√
ε1cosθt

(E.11)

Or cosθt = 1√
ε2

√
ε2 − ε1sin2θi, et pour ε1 = 1, on aura :

R// =
√

ε2cosθi−
√

ε2−sin2θi
√

ε2cosθi+
√

ε2−sin2θi

T// =
2
√

ε2cosθi
√

ε2cosθi+
√

ε2−sin2θi

(E.13)



Glossaire

ADS Advanced Design System
ADSL Asymmetric Digital Subscriber Line
ARCEP Autorité de Régulation des Communications Electroniques et des

Postes
AuC Authentification Center
BIE Bande Interdite Electromagétique
BIEM BIE Métallique
BIP Bande interdite photoniques
BP Bande passante
BSC Base Station Controller
BTS Base Transceiver Station
BWA BroadbandWireless Access
CDMA IS Code Division Multiple Access Interim Standard
CISTEME Centre d’Ingénierie des Systèmes en Télécommunications

ElectroMagnétisme et Electronique
CPE Customer Premises Equipment
DGM Dual Gradient Model
EDGE Enhanced Data rates for GSM Evolution
EIR Equipment Identity Register
EM ElectroMagnétique
ETSI European Telecommunications Standards Institute
EXD Exponential Decay model
FDD Frequency Division Duplexing
FSS Frequency Selective Surface
GPRS General Packet Radio Service
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GPS Global Positioning System
GSM Global System for Mobile communications
HLR Home Location Register
HSDPA High Speed Downlink Packet Access
HSUPA High Speed Uplink Packet Access
IGN Institut Géographique National
IMEI International Mobile Equipment Identity
IP Internet Protocol
ISM Industrial, Scientific and Medical Band
IUT-R International Telecommunications Union of Radio sector
LAN Local Area Network
LMDS Local Multipoint Distribution Service
LOS Line-of-Sight
LTE Long Term Evolution
MAN Metropolitan Area Network
MED Modified Exponential Decay model
MIMO Multiple-Input Multiple-Output
MMDS Multi-channel Multipoint Distribution Service
MSC Mobile services Switching Center
NLOS Non-Line-of-Sight
NZG Non Zero Gradient
OFDM Orthogonal Frequency Division Multiplexing
OFDMA Orthogonal Frequency Division Multiple Access
PCI Peripheral Component Interconnect
PDA Personal Digital Assistant
PHS Personal Handy-phone System
PIRE Puissance Isotrope Rayonnée Equivalente
PMP Point-to-MultiPoint
PTP Point-to-Point
QAM Quadrature Amplitude Modulation
QPSK Quadrature Phase-Shift Keying
RLAN Radio Local Area Networks
SB Station de Base
SMS Short Message Service
SNCF Société Nationale des Chemins de Fer Français



203

SSR Surface Semi-Réfléchissante
TDD Time Division Duplexing
TE Transverse électrique
TEM Transverse Electro-Magnetic
TER Train Express Régional
TGV Train à Grande Vitesse
THDT Très Hauts Débits dans les Trains
TM Transverse Magnétique
UMTS Universal Mobile Telecommunications System
UNII Unlicensed National Information Infrastructure band
USB Universal Serial Bus
VLR Visitor Location Register
WAS Wireless Access Systems
W-CDMA Wideband Code Division Multiple Access
WCS Wireless Communications Service
WiFi Wireless Fidelity
WiMAX Worldwide Interoperability for Microwave Access
WLAN Wireless Local Area Network
WRC World Radiocommunication Conference
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