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Introduction générale 

e besoin accru de transmission de données à haut débit couplé à la demande 

toujours croissante des dispositifs mobiles a généré un grand intérêt pour les 

antennes exhibant à la fois un gain élevé et une bande passante large [1]. De nos jours, les 

antennes microbandes sont probablement les antennes les plus utilisées dans les 

conceptions commerciales compactes [2]. Les avantages principaux de ces antennes sont le 

faible poids, volume et épaisseur, le faible coût, la simplicité de fabrication, la possibilité 

de la mise en réseau et l’intégration d’éléments discrets et finalement la conformabilité 

facilitant l’implantation sur tout type de support [3]-[6]. Cependant, ce type d’éléments 

présente des limites, notamment la bande passante étroite, le faible gain et la possibilité de 

résonner à une fréquence unique [7]. 

 Les composants micro-ondes passifs supraconducteurs tels que antennes, filtres, 

lignes de transmission et déphaseurs ont montré une supériorité signifiante relativement 

aux composants correspondants fabriqués avec des conducteurs normaux tels que l’or, 

l’argent et le cuivre en raison des avantages des supraconducteurs [8]-[17]. Les avantages 

d’utiliser des matériaux supraconducteurs à haute température critique en hyperfréquences 

incluent : 1) très faible pertes ; ce qui veut dire réduction de l’atténuation et du niveau de 

bruit, 2) dispersion très petite jusqu’à des fréquences de quelques dizaines de GHz, 3) 

miniaturisation des dispositifs micro-ondes ; ce qui permet une large échelle d’intégration 

et 4) réduction dans le temps de propagation des signaux dans les circuits. Les antennes 

microbandes supraconductrices à hautes températures critiques ont un gain élevé 

relativement à celui des antennes conventionnelles [18]-[22], mais elles souffrent de la 

bande passante extrêmement étroite, ce qui limite sévèrement leurs applications [19]-[20]. 

 Les patchs empilés sont l’une des solutions les plus adoptées pour l’élargissement de 

la bande passante des antennes microbandes [23]-[25], puisque la structure est aussi 

L 
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compacte que l’originale (étant donné que l’épaisseur du substrat est toujours mince, et 

ceci est la seule dimension qui a été augmentée) [2]. Par ailleurs, on peut varier la 

configuration de base de ce type d’antenne en ajoutant des gaps d’air, des superstrats ou 

plusieurs couches fournissant ainsi plus de polyvalence à ce type d’antenne [2]. En outre, 

les patchs empilés sont utiles dans des situations où l’antenne doit opérer en deux 

fréquences bien distinctes (opération en mode bifréquence) [26]-[29]. 

 Durant ces dernières années un intérêt croissant a été observé dans l’étude des 

circuits micro-ondes réalisés sur des substances anisotropes, spécialement l’anisotropie 

uniaxiale [20], [22], [28]. Cette anisotropie peut être intrinsèque, en raison de la nature 

cristalline de ces substances, ou peut être causée par leurs procédés de production. 

L’intérêt réservé à l’étude des substrats micro-ondes anisotropes provient de deux 

arguments principaux. Premièrement, il a été rapporté dans la littérature que plusieurs 

substrats pratiques exhibent un taux significatif d’anisotropie qui peut affecter les 

performances des circuits micro-ondes, et donc une caractérisation et conception précises 

doivent tenir compte de cet effet. Secondement, il est possible que l’utilisation de tels 

matériaux peut avoir un effet bénéfique sur les circuits micro-ondes. Comme exemple, 

nous citons l’utilisation des substrats diélectriques anisotropes pour réaliser une 

polarisation circulaire [30]. Bien que l’effet de l’anisotropie sur le comportement 

bifréquence des patchs empilés a été récemment étudié dans [28], une étude 

complémentaire semble nécessaire ; puisque dans ce dernier travail les substrats 

anisotropes considérés sont supposés non magnétiques [28]. 

 Quatre thèmes essentiels forment le corps de la présente thèse. Chaque thème sera 

traiter d’une façon assez indépendante et presque autonome dans un chapitre propre à lui. 

Dans le chapitre 1, nous présentons brièvement une description simplifiée du 

fonctionnement des antennes microbandes. Nous exposons également les différentes 
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techniques de métallisation du substrat. Cette dernière étant la phase technologique la plus 

importante dans la réalisation de ces antennes. 

 Dans le chapitre 2, nous modifions la méthode de Galerkin implémentée dans le 

domaine des transformées vectorielles de Hankel pour l’analyse d’un disque microbande 

circulaire [31], de telle manière que la méthode peut traiter le cas d’un disque circulaire 

supraconducteur à haute température critique. Théoriquement, bien qu’il y ait eu deux 

travaux récents sur l’antenne microbande supraconductrice de forme circulaire [22], [32], 

aucun ne s’est engagé à comparer les prévisions aux données mesurées de Richard et al. 

[18]. Dans le but d’introduire l’effet de la supraconductivité du disque circulaire dans 

l’analyse full-wave, on fera appelle au modèle des deux fluides de Gorter et Casimir 

conjointement avec les équations des frères London [15]-[17]. Afin de valider l’approche 

théorique présentée, nous comparons nos résultats numériques avec les données théoriques 

et expérimentales disponibles au niveau de la littérature. Divers résultats numériques et 

leurs discussions adéquates sont présentés pour une variété de configuration. 

 Dans le chapitre 3, nous étendons l’analyse théorique présentée dans [28], [33] afin 

qu’il soit valable pour l’étude d’un empilement de deux patchs rectangulaires parfaitement 

conducteurs gravés sur des matériaux à anisotropie de type électrique et magnétique. Au 

meilleure de notre connaissance, ce sujet n’a pas été traité auparavant dans la littérature 

ouverte ; uniquement des empilements réalisés sur des substrats uniaxiaux non 

magnétiques ont été considérés [28], [33]. Dans les références [28], [33], une méthode 

adéquate pour investiguer l’origine du comportement bifréquence des patchs rectangulaires 

empilés opérants en mode TM10 a été décrite. Puisque le mode TM01 est largement utilisé 

aussi bien en théorie qu’en pratique, nous présentons dans ce chapitre des résultats 

numériques relatifs au comportement bifréquence des patchs empilés opérants à ce mode. 

Aussi dans ce présent chapitre, l’influence de l’anisotropie uniaxiale de type électrique et 
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magnétique [34] sur le comportement bifréquence des patchs rectangulaires empilés est 

examinée. 

 Dans le chapitre 4, nous étudions le comportement bifréquence des antennes 

microbandes formées d’un empilement de patchs supraconducteurs à hautes températures 

critiques en utilisant la technique Full-wave conjointement avec la condition au limite de la 

résistivité complexe [1]. Comme dans [28], nous considérons à la fois le cas où le patch 

rectangulaire supérieur est plus long que le patch inférieur et le cas opposé. Notons que 

pour le cas des patchs supraconducteurs à hautes températures critiques, d’autres degrés de 

liberté contribuent dans le control du comportement bifréquence, il s’agit des épaisseurs 

des patchs inférieurs et supérieurs. Aussi dans ce chapitre, l’influence de la température sur 

les fréquences inférieure et supérieure, la bande passante et le facteur de qualité de 

l’antenne supraconductrice empilée est examinée. Finalement, pour une meilleure 

compréhension de l’opération en mode bifréquence, les courants et les champs rayonnés 

des deux résonances seront comparés. 

 Malgré la dominance théorique de notre étude, nous avons essayé de ne pas négliger 

l’aspect physique en essayant de donner des explications physiques des phénomènes 

électromagnétiques rencontrés pendant la modélisation numérique. Dans un soucis de 

clarté de l’exposé et vu l’autonomie propre de chaque chapitre et son nombre important de 

formules mathématiques, nous avons opté pour une numérotation séparée des équations, 

paragraphes, tableaux et figures, qui reste propre à chaque chapitre. 
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I. Introduction 

n électronique basse fréquence, le circuit est formé d’éléments discrets (résistances, 

condensateurs, inductances, transistors, etc.), le métal ne servant qu’à établir un 

contact galvanique entre ces composants. Le substrat assure leur positionnement et, dans 

une certaine mesure, l’évacuation de la chaleur produite par effet Joule. La dimension et 

les propriétés électriques des matériaux utilisés ne sont guère critiques : il faut seulement 

que la résistance du conducteur utilisé pour l’interconnexion soit suffisamment basse et 

que l’isolant soit de bonne qualité, c’est-à-dire qu’il ne doit pas être traversé par des 

courants de fuite trop importants. 

 Il n’en va plus de même lorsque la fréquence augmente. Dans le domaine des 

hyperfréquences, c’est l’ensemble du substrat et des couches conductrices qui forme 

l’essentiel du circuit ou de l’antenne ; ce n’est plus dans ce cas un simple élément 

d’interconnexion. Les paramètres de la structure dépendent directement des dimensions, 

ainsi que de la permittivité du substrat. Ce sont elles qui définissent l’impédance 

caractéristique et le déphasage linéique des lignes microrubans et, dans le cas des antennes, 

la fréquence de résonance, le diagramme de rayonnement et l’impédance d’entrée. Le 

substrat utilisé doit donc être homogène, de permittivité soigneusement contrôlée : ceci 

devient particulièrement important pour les antennes en réseau, qui peuvent prendre des 

dimensions respectables. 

 

II. Techniques de métallisation du substrat 

 La technique des circuits imprimés, qui a révolutionné le domaine de l’électronique, 

s’est peu à peu étendue à celui des hyperfréquences (bandes des gigahertz). Elle y est 

employée pour réaliser des lignes de transmission, des circuits et plus récemment des 

antennes. 

E 
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 Un circuit imprimé est formé d’un substrat mince en matériau isolant (diélectrique), 

sur lequel sont déposées de fines couches métalliques. En hyperfréquences, il est usuel de 

métalliser tout un côté du substrat (plan de masse), tandis que l’autre côté n’est recouvert 

que partiellement de métal (conducteur supérieur). On parle alors de structure microruban 

ou microbande [1]-[6]. Dans certaines applications particulières, on fait également usage 

de plusieurs couches diélectriques, entre lesquelles sont disposés des conducteurs 

métallisés [7]-[15]. La métallisation peut être réalisée de deux manières fondamentalement 

différentes [16] : 

� Dans la technique des couches épaisses, on dépose une pâte métallique sur la région 

que l’on souhaite recouvrir, à travers un masque qui définit le circuit à réaliser 

(technique de la sérigraphie) [16]. La structure est alors chauffée au four, pour faire 

évaporer les solvants. Cette première méthode ne fournit en général pas une 

résolution suffisante aux hyperfréquences [16]. Elle n’y est de ce fait que rarement 

utilisée. 

� Dans la technique des couches minces, on recouvre entièrement la face du substrat 

(soit par évaporation sous vide, soit par adhésion d’une fine pellicule métallique), et 

on enlève ensuite une partie de la couche métallisée. On fait usage dans ce but de 

procédés photolithographiques : le métal est recouvert d’une couche photosensible, 

que l’on expose à la lumière à travers le masque du circuit à réaliser après quoi une 

attaque chimique enlève le métal dans les régions exposées. En procédant avec 

soin, il est possible d’obtenir la résolution requise pour des circuits en 

hyperfréquences [16]. 

 Lorsque le niveau de puissance du signal le permet, les circuits ainsi réalisés 

remplacent avantageusement les montages plus traditionnels en guides d’ondes, qui sont 

lourds et encombrants. Ils ont trouvé de nombreuses applications dans le traitement du 
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signal hyperfréquences, soit du côté réception, soit du côté mise en forme du signal avant 

l’amplification de puissance. Des systèmes à faible niveau de signal sont même réalisés 

entièrement en circuit microruban, y compris les antennes.  

 Il est par ailleurs beaucoup plus facile d’implanter un composant dans un circuit 

imprimé que dans un guide d’ondes. Dans ce dernier cas, il faut pratiquement toujours 

fabriquer une monture adéquate, en usinant des pièces métalliques et diélectriques qu’il 

faut ensuite assembler. En revanche, des éléments discrets peuvent très facilement être 

soudés ou collés sur une structure en microruban. 

 La faible épaisseur du substrat, généralement inférieure au millimètre, est un atout 

majeur pour les antennes destinées aux applications aérospatiales. Comme certains 

substrats sont flexibles, ces antennes peuvent être intimement plaquées sur la surface 

externe d’un satellite ou d’un avion (antennes conformées). 

 L’emploi de masques et de techniques photographiques permet de reproduire en 

grand nombre des pièces pratiquement identiques. Pour les antennes, on peut ainsi 

assembler des éléments rayonnants pour former des réseaux [16]. Cette propriété de 

duplication est aussi fort attrayante pour la production en grande série. Il ne suffit 

cependant pas que le procédé de fabrication soit peu coûteux : il faut encore que les 

matériaux utilisés le soient aussi. 

 Ces divers avantages sont assortis d’inconvénients, qu’il ne faut pas négliger. Les 

antennes microrubans n’ont en général qu’un rendement médiocre, qui résulte de la 

concentration des champs dans le substrat diélectrique entre les deux lames métalliques. La 

présence d’ondes de surface peut produire des couplages parasites entre éléments, qui 

rendent difficile le contrôle des lobes secondaires d’une antenne en réseau. Comme on fait 

le plus souvent usage de structures résonantes, la bande passante obtenue n’est que de 

quelques pourcent. Pour élargir, il faut combiner plusieurs résonances. 
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 Ces structures sont complexes du point de vue électromagnétique, par suite de leur 

caractère inhomogène. Des modèles simplifiés sont souvent utilisés pour leur étude. Pour 

la plupart, Ils n’ont cependant qu’une validité restreinte, dont la limite est difficile à définir 

[5]. Quant aux modèles plus élaborés, ils mènent à des relations d’une telle complexité 

mathématique que leur résolution, même à l’ordinateur, reste problématique [17]-[23]. 

 

III. Description simplifiée du fonctionnement 

 Pour comprendre comment fonctionne une antenne microruban, considérons la coupe 

donnée dans la figure 1. Au point a du conducteur supérieur, on a déposé une source 

ponctuelle (densité de courant de surface), qui rayonne dans toutes les directions. Une 

partie du signal émis est réfléchie par le plan de masse, puis par le conducteur supérieur et 

ainsi de suite. Certains des rayons aboutissent sur l’arête du conducteur (point b), qui les 

diffracte. Cette figure peut être divisée en trois régions distinctes [16] : 

Région A : Dans le substrat, entre les deux plans conducteurs, les rayons sont le plus 

concentrés. Le champ électromagnétique s’accumule dans cette région de l’espace. Cette 

propriété est très utile pour la propagation du signal le long d’une ligne microruban. 

Région B : Dans l’air, au-dessus du substrat, le signal se disperse librement dans l’espace 

et contribue au rayonnement de l’antenne. Comme les courants de surface circulent surtout 

sur la face inférieure du conducteur supérieur (côté diélectrique), le rayonnement paraît 

surtout être émis par le voisinage immédiat des arêtes. Certains modèles simplifiés mettent 

à profit cette constatation : ils considèrent le rayonnement d’un ensemble de fentes fictives, 

situées sur le pourtour de l’antenne. 

Région C : Certains rayons atteignent les surfaces de séparation avec une incidence 

rasante, et restent piégés à l’intérieur du diélectrique. Il s’agit du mécanisme de la réflexion 

totale, dont font usage les fibres optiques. Une onde de surface est alors guidée par le bord  
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Figure 1. Trajectoires des rayons dans une antenne microruban (coupe). La figure montre 

l’existence de trois régions distinctes. 
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du diélectrique, ne contribuant pas directement au rayonnement de l’antenne. Toutefois, 

quand cette onde atteint le bord du substrat (point c), elle est difractée et génère un 

rayonnement parasite. Dans le cas d’une antenne en réseau, l’onde de surface crée un 

couplage entre les éléments du réseau. Le diagramme de rayonnement de l’antenne peut 

être perturbé par la présence d’ondes de surface, notamment au niveau des lobes 

secondaires. On pourrait en principe faire usage des ondes de surface pour alimenter les 

éléments d’un réseau [16]. On peut associer des plages de fréquence aux trois régions 

précédentes : 

Plage de fréquence A : En basse fréquence, les champs restent surtout concentrés dans la 

région A. Il y a alors propagation sans rayonnement. La structure qui en résulte est une 

ligne de transmission ou un des éléments dérivés. 

Plage de fréquence B : A plus haute fréquence, le rayonnement dans l’air devient 

significatif et la structure se comporte comme une antenne. Il reste néanmoins une 

importante concentration des champs entre les deux conducteurs (énergie réactive 

emmagasinée dans la zone du champ proche). Comme les diélectriques présentent toujours 

certaines pertes, il en résulte une absorption du signal. Le rendement d’une antenne 

microruban reste de ce fait assez modeste. 

Plage de fréquence C : Bien qu’une onde de surface puisse en principe se propager quelle 

que soit la fréquence du signal, c’est surtout au-dessus d’une certaine fréquence limite que 

ces ondes jouent un rôle significatif. La structure devient alors un lanceur d’ondes de 

surface. Elle ne peut plus guère être utilisée comme antenne, à moins que l’on ne dispose 

d’une transition adéquate, qui effectue le passage d’une onde de surface à une onde 

rayonnée. 

 Lors de la conception d’une antenne microruban, les dimensions et les propriétés du 

substrat doivent être choisies avec soins, afin d’assurer que le fonctionnement à la 
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fréquence du signal se situera bien dans la deuxième plage de fréquence (B, rayonnement). 

Il faut encore noter que ces trois plages ne sont pas séparées par des cloisons nettes, mais 

plutôt qu’il y a des transitions graduelles entre elles. Le choix des dimensions résulte par 

conséquent d’un compromis, qui tient compte de la quantité d’effets parasites pouvant être 

tolérée. Un paramètre jouant un rôle crucial est l’épaisseur du substrat. Un substrat très 

mince a tendance à concentrer les champs dans le diélectrique, ce qui réduit le rendement. 

On peut l’améliorer en prenant un substrat plus épais. Malheureusement, cela augmente 

aussi la probabilité d’exciter des ondes de surface. 

 

IV. Les trois discontinuités 

 La résolution rigoureuse de tout problème d’électromagnétisme comporte toujours 

deux étapes [16]-[23] : 

a) La résolution des équations de Maxwell dans chacun des milieux de propagation. 

Dans le cas présent, on a deux milieux homogènes, le diélectrique et l’air 

b) L’application des relations de continuité des composantes tangentielles des champs 

sur les surfaces de séparation entre milieux. 

Un certain nombre de méthodes de résolution sont disponibles, dans lesquelles les deux 

étapes sont plus ou moins imbriquées. Il s’agit de choisir avec perspicacité parmi les 

différentes variantes celle qui donnera la solution sans présenter de difficultés excessives. 

L’étude de l’antenne microruban est rendue particulièrement difficile par la présence de 

trois discontinuités : 

a) La discontinuité plane entre l’air et le diélectrique (et éventuellement entre 

plusieurs couches de diélectriques différents). 

b) La présence d’une couche métallique couvrant partiellement le plan de séparation 

de a). Ce conducteur introduit une condition supplémentaire qui est inhomogène. 
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c) Le substrat isolant et le plan de masse se terminent à une certaine distance de 

l’élément rayonnant (point c de la figure 1). Si cette limite physique est assez 

éloignée, l’effet du bord du substrat peut être négligé en première approximation. 

Cela revient en fait à considérer un substrat infini. En pratique, cependant, il n’est 

guère souhaitable d’augmenter inutilement la surface de l’antenne. L’effet de bord 

peut devenir important en présence des ondes de surface. 
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I. Introduction 

es antennes microbandes peuvent prendre des formes géométriques arbitraires, 

cependant, les formes régulières sont les plus utilisées afin de faciliter leur étude. 

On distingue parmi d’autres géométries, la forme rectangulaire [1]-[9] et la forme 

circulaire [10]-[12]. Dans la gamme des basses fréquences de l’UHF, la forme 

rectangulaire est préférable à cause des dimensions encombrantes de la circulaire. 

Cependant, dans certaines applications, l’antenne microbande circulaire offre des 

performances meilleures que celles de l’antenne rectangulaire. En outre, l’antenne 

circulaire présente l’avantage de pouvoir obtenir la polarisation circulaire. L’antenne 

microbande circulaire a fait l’objet d’un grand nombre de travaux de recherche durant les 

deux dernières décennies. Dans ces travaux, les chercheurs ont appliqué une large variété 

de méthodes allant des modèles intuitifs simples jusqu’aux techniques plus sophistiquées 

utilisant la méthode de Galerkin, soit dans le domaine des transformées usuelles de Hankel 

ou celui des transformées vectorielles de Hankel. 

 La supraconductivité est un phénomène survenant dans certains matériaux, de fait, 

supraconducteurs. Elle est caractérisée par l’absence de résistance électrique et 

l’annulation du champ magnétique à l’intérieur du matériau (phénomène connu sous le 

nom d’effet Meissner). La supraconductivité découverte historiquement en premier, et que 

l’on nomme communément supraconductivité conventionnelle, se manifeste à des 

températures très basses, proches du zéro absolu (-273.15 °C). Il existe également d’autres 

classes de matériaux, appelés supraconducteurs non conventionnels dont les propriétés ne 

sont pas expliquées par la théorie conventionnelle. En particulier, la classe des cuprates (ou 

supraconducteurs à haute température critique (Tc) ), découverte en 1986, présente des 

propriétés supraconductrices à des températures plus élevées que les supraconducteurs 

conventionnels (la température critique des supraconducteurs à haute température critique 

L 
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peut être supérieure d’un facteur de 10 par rapport à celle des supraconducteurs 

conventionnels). Toutefois, ce que les physiciens nomment haute température reste 

extrêmement bas ( le maximum est 153 °K, soit -120 °C). Depuis prés de deux décennies, 

ce sujet est considéré comme le sujet le plus important de la physique du solide, aucune 

approche théorique n’est actuellement satisfaisante pour décrire convenablement le 

phénomène de la supraconductivité à haute température critique. La température de l’azote 

liquide -196 °C soit 77 °K, qui peut être fabriqué industriellement, est généralement prise 

en référence comme température en dessous de laquelle on entre dans les très basses 

températures. 

 Les composants micro-ondes passifs supraconducteurs tels que antennes, filtres, 

lignes de transmission et déphaseurs ont montré une supériorité signifiante relativement 

aux composants correspondants fabriqués avec des conducteurs normaux tels que l’or, 

l’argent et le cuivre en raison des avantages des supraconducteurs [13]-[26]. Les avantages 

d’utiliser des matériaux supraconducteurs à haute température critique en hyperfréquences 

incluent : 1) très faible pertes ; ce qui veut dire réduction de l’atténuation et du niveau de 

bruit, 2) dispersion très petite jusqu’à des fréquences de quelques dizaines de GHz, 3) 

miniaturisation des dispositifs micro-ondes ; ce qui permet une large échelle d’intégration 

et 4) réduction dans le temps de propagation des signaux dans les circuits. 

 Dans ce chapitre, nous modifions la méthode de Galerkin implémentée dans le 

domaine des transformées vectorielles de Hankel pour l’analyse d’un disque microbande 

circulaire [27], de telle manière que la méthode peut traiter le cas d’un disque circulaire 

supraconducteur à haute température critique. Théoriquement, bien qu’il y ait eu deux 

travaux récents sur l’antenne microbande supraconductrice de forme circulaire [28]-[29], 

aucun ne s’est engagé à comparer les prévisions aux données mesurées de Richard et al. 

[30]. Le présent chapitre est organisé comme suit : Dans la section II, nous fournissons des 
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détails concernant la formulation théorique du problème, en insistant particulièrement sur 

la manière d’introduire l’effet de la supraconductivité du disque circulaire dans l’analyse 

full-wave. Pour ce fin, on fera appelle au modèle des deux fluides de Gorter et Casimir 

conjointement avec les équations des frères London [31]-[32]. Afin de valider l’approche 

théorique présentée, nous comparons dans la section III nos résultats numériques avec les 

données théoriques et expérimentales disponibles au niveau de la littérature. Divers 

résultats numériques et leurs discussions adéquates sont présentés dans la section IV. 

Enfin, les conclusions tirées de ce présent chapitre sont rapportées dans la section V. 

 

II. Théorie 

II.1. Impédance de surface complexe du disque circulaire supraconducteur à haute Tc 

 Le problème à résoudre est illustré dans la figure 1. Nous avons un disque circulaire 

supraconducteur de rayon a  et d’épaisseur e  noyé dans un milieu multicouche constitué 

de N couches diélectriques, présentant une anisotropie de type uniaxial avec l’axe optique 

normal au disque. Chaque couche d’épaisseur 1−−= jjj zzd  ),...,2,1( Nj=  est caractérisée par 

la perméabilité du vide 0µ  et une permittivité tensorielle de la forme 

  [ ]jzjxjxj εεεε ,,diag0=ε  (1) 

0ε  est la permittivité du vide et diag désigne une matrice diagonale avec les éléments 

diagonaux apparaissant entre crochets. L’équation (1) peut être spécialisée au cas isotrope 

en admettant jrjzjx εεε == . Le disque circulaire est imprimé dans la stratification à 

l’interface Mzz= . Il est caractérisé par une température critique cT , une profondeur de 

pénétration 0λ  à une température nulle et une conductivité normale nσ . Le milieu ambiant 

est l’air avec les paramètres constitutifs 0µ  et 0ε . Tous les champs et les courants sont en  
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Figure 1. Géométrie d’un disque circulaire supraconducteur à haute température critique 

noyé dans un milieu multicouche contenant des matériaux isotropes et/ou anisotropes. 
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régime harmonique avec la dépendance temporelle t
e

ωi  supprimée. Pour tirer profit de la 

symétrie de révolution de la structure de la figure 1 autour de l’axe z , les coordonnées 

cylindriques ρ  et φ  sont utilisées au lieu des coordonnées cartésiennes x  et y . Dans le 

domaine des transformées vectorielles de Hankel, le champ électrique transverse sur le 

plan du disque supraconducteur à haute cT  peut être écrit comme une superposition d’un 

champ électrique dans le disque et un autre en dehors de celui-ci, ceci donne 
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Dans l’équation (2), les exposants e et h dénotent les ondes TM et TE, respectivement. Le 

champ électrique sur le disque supraconducteur à haute cT  est donné par 
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où sZ  est l’impédance de surface complexe du disque supraconducteur à haute cT  et 

)( ρknk  est la transformée vectorielle de Hankel du courant )( ρnK  sur le disque 

circulaire supraconducteur. Lorsque l’épaisseur du disque supraconducteur est inférieure à 

3 fois la profondeur de pénétration 0λ  (la profondeur de pénétration λ  à la température 

K0=T ), l’impédance de surface complexe peut être approximée comme suit [32] : 

  
σe

Zs

1=  (4) 

où σ  est la conductivité complexe du disque circulaire supraconducteur. Elle est 

déterminée par le modèle des deux fluides de Gorter et Casimir (voir Annexe A) 

conjointement avec les équations des frères London (voir Annexe B) [31] 

  21 σσσ i−=  (5) 
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La partie réelle de la conductivité complexe )( 1σ  provient des électrons de conduction 

normaux. Sa dépendance en température est de la forme [32] 

  
4

1 









=

c
n T

Tσσ  (6) 

où nσ  est la conductivité normal. La partie réactive de la conductivité )( 2σi−  provient des 

porteurs supraconducteurs, elle peut être déterminée à partir de l’équation de la force de 

Lorentz [31] 
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Dans l’équation (7) ω  est la fréquence angulaire et )(Tλ  est la profondeur de pénétration 

de London à la température T , elle est donnée par l’expression suivante : 
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II.2. Solution par l’analyse full-wave 

 Nous commençons tout d’abord par la détermination des fonctions dyadiques de 

Green. Les champs transverses dans la jème couche )( 1 jj zzz 〈〈−  peuvent être obtenus via 

les transformées vectorielles inverses de Hankel [33]-[36] 
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où 
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Dans (11), )( ρρknH  est le noyau des transformées vectorielles de Hankel [33], )(⋅nJ  est la 

fonction de Bessel du premier espèce et d’ordre n , et la prime désigne différentiation en 

fonction de l’argument. L’exposant +  implique le conjugué transposé du noyau )( ρρknH . 

Dans (12) et (13) jnA  et jnB  sont deux vecteurs inconnus et les matrices diagonales jzk  et 

)( ρkjg  sont définies par l’équation suivante : 
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Dans l’équation (14), e

jzk  et h

jzk  sont, respectivement, les constantes de propagation des 

ondes TM et TE dans la jème couche : 
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En écrivant les équations (12) et (13) dans les plans 1  -jzz=  et jzz   = , et par élimination des 

inconnus jnA  et jnB , nous obtenons la forme matricielle 
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avec la matrice jT  est donnée par 
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Les équations de continuité pour les composantes tangentielles du champ sont 

  Njzkzkzk jnjnjn  ..., ,2,1      ,),( ),( ),( === +−
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Mjδ  est le symbole de Kronecker. En utilisant les équations (16), (18) et (19), le cascade 

des matrices par multiplication simple donne 
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où 
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Le champ électrique transverse doit nécessairement être nul sur un conducteur parfait, 

donc pour le plan de masse parfaitement conducteur nous avons 

  0eee  )0,()0,()0,( === +−
ρρρ kkk nnn  (23) 

Dans la région illimitée de l’air au-dessus de la couche du sommet de la structure 

)1 and  ( =∞〈〈 rN zz ε , le champ électromagnétique donné par (12) et (13) devrait s’atténuer 

quand ∞+→z  en accord avec la condition de rayonnement de Sommerfeld, ceci donne 
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où la matrice )(0 ρkg  peut être aisément obtenue à partir de l’expression de )( ρkjg  en 

admettant 1 == jzjx εε . A partir des équations (20), (21), (23) et (24), nous obtenons la 

relation suivante qui relie le courant sur la plaque conductrice avec le champ électrique 

dans l’interface correspondant : 

  )( . )(   ),( ρρρ kkzk nMn kGe =  (25) 

où )( ρkG  est la fonction dyadique de Green dans le domaine des transformées 

vectorielles de Hankel, elle est donnée par 
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En substituant l’équation (2) dans l’équation (25), nous obtenons 
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Lorsque l’équation (3) est substituée dans l’équation (27), le résultat suivant est obtenu : 
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Le champ électrique transversal hors du disque peut être exprimé via la transformée 

inverse de Hankel comme suit : 
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 (29) 

Les conditions aux frontières impliquent que le champ électrique transversal donné par 

(29) s’annule sur la région du disque supraconducteur et le courant s’annule au delà du 

disque, ce qui donne l’ensemble suivant des équations intégrales vectorielles duales : 
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Maintenant, la méthode de Galerkin peut être aisément employée aux équations intégrales 

couplées (30) et (31) pour obtenir les fréquences de résonance et les bandes passantes des 

modes résonnants du disque circulaire supraconducteur à haute température critique illustré 

dans la figure1. 

 

III. Comparaison des résultats numériques 

 Le choix des fonctions de base est d’une importance primordiale puisqu’il 

conditionne la stabilité et la convergence de la méthode des moments [25]. Les fonctions 

de base utilisées pour l’approximation de la densité de courant sur le disque circulaire 

supraconducteur à haute température critique de la figure 1 sont très semblables à celles 

utilisées dans [10] pour l’approximation de la densité de courant sur le disque parfaitement 

conducteur. Elles sont formées par l’ensemble orthogonal complet des modes TM et TE 

d’une cavité cylindrique de rayon a  avec murs latéraux magnétiques et de murs 

électriques au sommet et à la base. Comme dans le cas des disques circulaires parfaitement 

conducteurs, nous avons trouvé que ces fonctions de base sont très appropriées pour 

l’analyse dans le domaine des transformées vectorielles de Hankel des disques 

microbandes circulaires supraconducteurs. Puisque le mode 1=n  (mode TM11) du disque 

microbande circulaire est largement utilisé dans les applications des antennes microbandes, 

dans ce qui suit uniquement des résultats pour ce mode fondamental sont donnés. 

 Afin de confirmer l’exactitude des calculs, nous comparons dans le tableau 1 nos 

résultats numériques avec ceux obtenus via le modèle de cavité à murs latéraux 

magnétiques [30]. Le disque circulaire est fabriqué avec un film mince supraconducteur en 

YBa2Cu3O7 (YBCO) avec comme paramètres nm350=e , S/M10
6=nσ , nm1400 =λ  et 

K89=cT . Le disque est imprimé sur un substrat d’aluminate de lanthane (LaAIO3) avec  
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Tableau 1. Comparaison de nos fréquences de résonance calculées avec celles obtenues via 

le modèle de cavité de Richard et al. [30] ; 81.23
1

=
r

ε , m254
1

µ=d , nm350=e , 

S/M10
6=

n
σ , nm140

0
=λ , K89=

c
T  et K77=T . 

Fréquences de résonance (GHz)  

mm)(a  
Nos résultats Modèle de cavité [30] 

 

Erreur (%) 

3.0 5.982 5.761 3.69 

3.3 5.445 5.256 3.471 

3.6 4.996 4.832 3.283 

3.9 4.615 4.472 3.099 

4.2 4.287 4.161 2.94 

4.6 3.916 3.809 2.73 

5.0 3.604 3.512 2.55 
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81.231 =rε  et µm2541 =d . La permittivité élevée du substrat LaAIO3 permet la croissance 

de films YBCO à haute qualité (surface de résistance faible). La température ambiante est 

K77=T . Le tableau 1 récapitule les fréquences de résonance calculées et celles obtenues 

via le modèle de cavité modifié [30] pour différents rayons du disque circulaire et des 

différences entre ces deus résultats inférieures à 4 % sont obtenues. Notons que les petites 

différences entre nos résultats numériques et ceux obtenus via le modèle de cavité peuvent 

être attribuées au fait que le modèle de cavité de Richard et al [30] ne tient pas compte 

rigoureusement des effets de champs de bord [25], spécialement pour des substrats 

diélectriques épais. 

 Des résultats numériques sont obtenus pour les paramètres utilisés dans l’expérience 

de Richard et al. [30]. Notons que la variation de la permittivité du substrat LaAIO3 avec la 

variation de la température, comme indiquée par l’expérience de Richard et al. [30], n’est 

pas tenue en compte dans nos calculs (l’expérience de Richard et al. [30] a indiqué que la 

permittivité du diélectrique LaAIO3 augmente de façon significative avec l’augmentation 

de la température dans la gamme des températures [50K, 300K]). La figure 2 montre la 

comparaison entre nos calculs et les données expérimentales de Richard et al. [30]. Il est 

clair à partir de la figure 2 que nos résultats sont en bon accord avec les valeurs 

expérimentales dans [30]. Le changement escarpé dans la fréquence de résonance de 

l’antenne microbande supraconductrice à des températures voisines de la température 

critique peut être attribué à un changement dans la profondeur de pénétration magnétique 

de YBCO. Les comparaisons effectuées dans la présente section montrent un bon accord 

entre nos résultats numériques et les données théoriques et expérimentales de la littérature 

ouverte. Ceci valide la théorie présentée dans ce chapitre. 
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Figure 2. Comparaison de nos fréquences de résonance calculées avec les valeurs 

expérimentales de Richard et al. [30] ; m106 µ=a , 81.23
1
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ε , m254
1

µ=d , 
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=λ  et K5.84=

c
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IV. Discussion des résultats numériques 

IV.1. Influence de l’épaisseur du film supraconducteur 

 L’influence de l’épaisseur du film supraconducteur à haute température critique sur 

la fréquence d’opération de l’antenne microbande circulaire est étudiée dans la figure 3. 

L’épaisseur du disque circulaire est normalisée relativement à la profondeur de pénétration 

à la température zéro ( 0λ ). Les caractéristiques du film supraconducteur sont : 

S/M1083.9
5=nσ , nm1000 =λ  et K89=cT . Pour l’antenne microbande, les paramètres 

suivant sont utilisés : m106 µ=a , 81.231 =rε  et m2541 µ=d . La température de 

fonctionnement est K50=T . Il est observé que lorsque l’épaisseur du film supraconducteur 

croît, la fréquence de résonance augmente. Notons que l’effet de l’épaisseur du film 

supraconducteur est plus prononcé pour les petites valeurs de e  ( 01.0 λ<e ). Lorsque e  

excède 01.0 λ , l’augmentation de l’épaisseur du film supraconducteur augmentera 

lentement la fréquence de résonance. Un soin extrême devrait être pris lors de la 

conception d’une antenne microbande circulaire avec un film supraconducteur mince ; 

puisque une petite incertitude lorsque le disque est fabriqué peut avoir comme conséquence 

un décalage important de la fréquence d’opération de l’antenne. 

 

IV.2. Influence de la température sur la fréquence de résonance et la bande passante 

 Des résultats numériques sont obtenus pour les paramètres utilisés dans l’expérience 

de Richard et al. [30]. Un disque circulaire d’épaisseur nm330  et de rayon µm610  est 

imprimé sur un substrat de LaAIO3 d’épaisseur µm254 . Le disque circulaire est fabriqué 

avec un film supraconducteur mince en YBCO avec une température de transition 

K5.84=cT , une profondeur de pénétration à une température zéro nm1400 =λ  et une  
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Figure 3. Fréquence de résonance du disque circulaire supraconducteur à haute température 

critique en fonction de l’épaisseur normalisée du film supraconducteur ; m106 µ=a , 

81.231 =rε , m2541 µ=d , S/M1083.9
5=nσ , nm1000 =λ , K89=cT  et K50=T . 
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conductivité normal M/S10
6=nσ . Le LaAIO3 a été choisi comme substrat dans 

l’expérience de Richard et al. [30] en raison de sa permittivité élevée puisque ceci permet 

la croissance de films supraconducteurs YBCO à haute qualité (résistance de surface 

faible). Contrairement à l’analyse théorique de Silva et al. [37], la variation de la 

permittivité du substrat LaAIO3 avec la variation de la température (voir tableau 2), comme 

indiquée par l’expérience de Richard et al. [30], est tenue en compte dans cette étude. Les 

valeurs du tableau 2 ont été déduites expérimentalement par Richard et al. [30] de la 

manière suivante : Les auteurs dans [30] ont tracé expérimentalement la variation de la 

fréquence d’opération en fonction de la température pour le cas d’une antenne microbande 

circulaire fabriquée avec un disque parfaitement conducteur (disque en or). Cette variation 

de la permittivité avec la température est causée selon Richard et al. [30] par la variation 

de la permittivité du substrat LaAIO3. Et en utilisant le modèle de cavité, on peut extraire 

la valeur de la permittivité pour chaque fréquence et donc pour chaque température. La 

figure 4(a) montre la fréquence de résonance de l’antenne supraconductrice en fonction de 

la température d’opération. A partir des résultats de la figure 4(a), il est observé que 

l’augmentation de la température causera une diminution dans la fréquence de résonance. 

Cette diminution est significative pour des valeurs de température voisines de la 

température critique. Dans la figure 4(b), nous étudions l’influence de la température sur la 

bande passante de l’antenne circulaire supraconductrice. Il est clair que l’effet de la 

variation de la température sur la bande passante est significatif uniquement pour des 

températures proches de la température critique. Notons que le comportement de la bande 

passante montré dans la figure 4(b) est différent que celui rapporté dans [37, figure 3], 

mais il est en accordance avec celui mesuré et illustré dans [30, figure 12]. 
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Tableau 2. Variation de la permittivité relative du substrat LaAIO3 en fonction de la 

variation de la température de travail. 

 
Température de travail 

(K) 

 
Permittivité relative 

)( 1rε  

20 21.7335869 
25 21.73676748 
30 21.73981845 
35 21.74344845 
40 21.7453271 
45 21.7453271 
50 21.74534653 
55 21.74754581 
60 21.75101251 
65 21.75344828 
70 21.75691898 
75 21.76869159 
80 21.77995802 
81 21.780988 
82 21.78179463 
83 21.78245605 
84 21.783013 

84.1 21.783013 
84.2 21.783013 
84.3 21.7833 
84.35 21.7833 
84.4 21.7833 
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Figure 4. Fréquence de résonance et bande passante du disque circulaire supraconducteur à 

haute température critique en fonction de la température ; m106 µ=a , m2541 µ=d , 

nm330=e , S/M10
6=nσ , nm1400 =λ  et K5.84=cT . 
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IV.3. Antenne circulaire supraconducteur ajustable 

 La valeur de la fréquence de résonance d’un disque microbande circulaire dépend 

des paramètres structuraux, et il est évident que si la fréquence de résonance doit être 

changée, une nouvelle antenne microbande est nécessaire. Afin de réaliser des 

caractéristiques ajustables, un gap d’air ajustable peut être inséré entre le plan de masse et 

le substrat, résultant en une structure bicouche [38], [39]. Dans la présente section, nous 

étudions l’influence de la séparation d’air sur la fréquence de résonance et la bande 

passante de l’antenne circulaire supraconductrice ayant un gap d’air. Au meilleur de notre 

connaissance, ce sujet n’a pas été rapporté dans la littérature ouverte, les seuls résultats 

publiés sur l’analyse full-wave des antennes supraconductrices ajustables correspondent 

aux patchs de géométrie rectangulaire [21], [23]. Le disque circulaire supraconducteur de 

rayon mm8.1  et d’épaisseur nm350  est fabriqué avec un film mince supraconducteur en 

YBCO. L’épaisseur du substrat diélectrique est mm4.02 =d  et la température ambiante est 

K77=T . Dans la figure 5(a), la fréquence de résonance en fonction de la séparation d’air 

1d  pour différents matériaux du substrat est montrée. Ces matériaux isotropes sont : 

l’Arséniure de Gallium (GaAs), l’oxyde de Magnésium (MgO) et l’oxyde de Berilium 

(BeO) avec les permittivités relatives   =rε 6.6, 9.6 et 12.5, respectivement. On observe 

que lorsque la séparation d’air croît, la fréquence de résonance augmente rapidement 

jusqu'à ce que celle-ci atteigne une fréquence d’opération maximale pour une séparation 

d’air maxf1d  bien définie. Pour les cas considérés, maxf1d  sont 0.3, 0.3 et 0.25 mm 

correspondant aux antennes avec   =rε 6.6, 9.6 et 12.5, respectivement. Notons que l’effet 

du gap d’air est plus prononcé pour les petites valeurs de 1d . Lorsque la séparation d’air 

excède maxf1d , l’augmentation de la largeur du gap d’air diminuera lentement la fréquence  
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de résonance. Un soin extrême devrait être pris lors de la conception d’une antenne 

circulaire supraconductrice avec un gap d’air mince ; puisque une petite incertitude dans 

l’ajustement de 1d  peut avoir comme conséquence un décalage important de la fréquence. 

Comme exemple, pour une antenne sans gap d’air ayant l’Arséniure de Gallium comme 

substrat, la fréquence d’opération est 17.86 GHz. La séparation d’air correspondant à une 

fréquence de 22.09 GHz est 0.1 mm. Lors de l’ajustement de 1d , une incertitude de 

mm .020m  ) 02.00.1   ( 1 m=d  provoque un décalage significatif dans la fréquence de 

résonance d’environ GHz .40m . Une solution très pratique à ce problème est d’utiliser une 

largeur de gap d’air de valeur 0.76 mm, qui donne une fréquence de résonance similaire 

avec une bande passante plus large. Maintenant la même incertitude produit uniquement un 

décalage d’environ GHz .070± . La variation de la bande passante de l’antenne circulaire 

supraconductrice en fonction de la largeur du gap d’air est illustrée dans la figure 5(b). 

Notons qu’elle augmente de façon monotone avec l’augmentation de la séparation d’air. 

 Dans l’intérêt d’expliquer les résultats précités, nous montrons dans la figure 6 la 

permittivité relative équivalente de la structure composite bicouche, déterminée à partir des 

références [10] et [40], en fonction de la séparation en air pour les structures considérées 

dans la figure 5. On observe que lorsque 1d  augmente, eqrε  diminue rapidement. Cette 

observation peut bien justifier l’augmentation très rapide dans la fréquence de résonance 

montrée dans la figure 5(a). Sa diminution est le résultat de l’effet bien connu de 

l’épaisseur du substrat sur la fréquence de résonance ; puisque la variation de la 

permittivité relative équivalente en devenant faible n’affecte pas de manière significative la 

fréquence de résonance. La bande passante croît de façon monotone avec l’augmentation 

de la séparation d’air, partiellement en raison de l’augmentation dans la hauteur totale du 

milieu diélectrique )  ( 21 dd +  et partiellement à cause de la diminution dans la permittivité 

relative équivalente. 
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Figure 6. Permittivité relative équivalente en fonction de la séparation d’air pour les 

structures étudiées dans la figure 5. 
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V. Conclusion du chapitre 2 

 La méthode de Galerkin dans le domaine des transformées vectorielles de Hankel 

conjointement avec le théorème des deux fluides de Gorter-Casimir et les équations des 

frères London [31]-[32] ont été utilisés pour le calcul numérique de la fréquence de 

résonance et la bande passante d’un disque circulaire supraconducteur à haute température 

critique noyé dans un substrat multicouche contenant des diélectriques isotropes et/ou 

anisotropes. La détermination de la fonction de Green du disque supraconducteur dans le 

domaine des transformées vectorielles de Hankel, nous donne la possibilité d’exploiter 

cette dernière dans l’analyse des patchs supraconducteurs de forme rectangulaire sans avoir 

recours à aucune transformation. Le problème de valeurs aux frontières a été réduit en un 

système d’équations intégrales vectorielles couplées en utilisant le formalisme des 

transformées vectorielles de Hankel. Les fonctions de base utilisées pour l’approximation 

de la densité de courant sur le disque circulaire supraconducteur à haute température 

critique de la figure 1 ont été formées par l’ensemble orthogonal complet des modes TM et 

TE d’une cavité cylindrique de rayon a  avec murs latéraux magnétiques et de murs 

électriques au sommet et à la base. Comme dans le cas des disques circulaires parfaitement 

conducteurs, nous avons trouvé que ces fonctions de base sont très appropriées pour 

l’analyse dans le domaine des transformées vectorielles de Hankel des disques 

microbandes circulaires supraconducteurs. L’impédance de surface complexe a été 

calculée en supposant que l’épaisseur du film supraconducteur est inférieure à trois fois la 

profondeur de pénétration à une température nulle. Afin de valider l’approche proposée, 

nous avons comparé nos résultats numériques avec des données théoriques et 

expérimentales disponibles dans la littérature. Les résultats numériques ont montré que 

l’effet de l’épaisseur du film supraconducteur est plus prononcé pour des épaisseurs 

inférieures à 01.0 λ  ( 0λ  étant la profondeur de pénétration à une température nulle). Un 
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soin extrême devrait être pris lors de la réalisation d’une antenne circulaire avec un film 

supraconducteur mince ; puisque une petite incertitude lorsque le disque est fabriqué peut 

avoir comme conséquence un décalage important de la fréquence de l’antenne. L’étude de 

l’influence de la température sur la fréquence d’opération et la bande passante de l’antenne 

circulaire a indiqué que l’augmentation de la température cause une diminution 

(augmentation) dans la fréquence de résonance (bande passante). Cette diminution 

(augmentation) est significative pour des valeurs de température voisines de la température 

critique. Concernant l’antenne circulaire supraconductrice ayant un gap d’air, nous avons 

montré que la séparation d’air peut être ajustée de manière à obtenir une fréquence 

d’opération maximale. La bande passante, d’autre part, croît de façon monotone avec 

l’augmentation de la largeur du gap d’air. Une attention particulière devrait être prise lors 

de la conception d’une antenne circulaire supraconductrice ayant un gap d’air mince ; 

puisque une petite incertitude dans l’ajustement de la séparation en air peut causer un 

décalage important de la fréquence. Une solution très pratique à ce problème a été donnée. 

Ces comportements sont en harmonies avec ceux découverts théoriquement pour le cas 

d’un patch rectangulaire supraconducteur [21], [23]. Dans le but d’expliquer les résultats 

obtenus, nous avons déterminé une permittivité équivalente de la structure bicouche pour 

les trois matériaux considérés à savoir l’Arséniure de Gallium (GaAs), l’oxyde de 

Magnésium (MgO) et l’oxyde de Berilium (BeO). Finalement, on attire l’attention qu’en 

outre des résultats numériques présentés dans le présent chapitre, nous avons également 

obtenu des résultats concernant un disque circulaire supraconducteur dans une 

configuration substrat-superstrat. Les conclusions tirées sont semblables à celles rapportées 

dans [41]. Par intérêt de brièveté, nous n’avons pas exposé ces résultats numériques dans 

cette thèse. 
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I. Introduction 

a géométrie conventionnelle d’un résonateur microbande plaqué est constitué d’un 

seul patch métallique imprimé sur un substrat diélectrique monocouche. C’est une 

configuration simple facile à fabriquer, mais elle est limitée dans ses possibilités 

fonctionnelles [1]-[10]. De nombreuses recherches ont été effectuées visant l’amélioration 

de la bande passante et le gain des résonateurs microbandes. Parmi les diverses 

configurations proposées dans la littérature ouverte, la géométrie empilée semble être très 

prometteuse [11]-[21]. Par conception appropriée, elle est capable de fournir l’opération en 

mode bifréquence [11]-[13], bande passante assez large [14]-[19] et gain élevé [20]-[21]. 

 Il a été montré que le paramètre le plus sensible lors de l’estimation des 

performances d’un résonateur microbande est la constante diélectrique du substrat. 

Cependant, beaucoup de substrats pratiques utilisés dans les structures microbandes 

exhibent un taux significatif d’anisotropie, spécialement l’anisotropie uniaxiale [22]-[33]. 

Parmi ces substrats pratiques nous citons le Saphir, l’Epsilam-10, Fluorure de Magnésium 

et la Nitrure de Bore. Cette anisotropie affecte les performances des résonateurs 

microbandes, et donc une caractérisation et conception précise de ces derniers doivent tenir 

compte de cet effet. 

 Dans ce présent chapitre, nous étendons l’analyse théorique présentée dans [23], 

[34], [35] afin qu’il soit valable pour l’étude d’un empilement de deux patchs 

rectangulaires parfaitement conducteurs gravés sur des matériaux à anisotropie de type 

électrique et magnétique (voir figure 1). Au meilleure de notre connaissance, ce sujet n’a 

pas été traité auparavant dans la littérature ouverte ; uniquement des empilements réalisés 

sur des substrats uniaxiaux non magnétiques ont été considérés [23], [34], [35]. Dans les 

références [34], [35], une méthode adéquate pour investiguer l’origine du comportement  
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Figure 1. Structure d’un empilement de deux patchs rectangulaires parfaitement 

conducteurs imprimés sur un substrat bicouche à anisotropie de type électrique et 

magnétique. 
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bifréquence des patchs rectangulaires empilés opérants en mode TM10 a été décrite. 

Puisque le mode TM01 est largement utilisé aussi bien en théorie qu’en pratique, nous 

présentons dans ce chapitre des résultats numériques relatifs au comportement bifréquence 

des patchs empilés opérants à ce mode. Aussi dans ce présent chapitre, l’influence de 

l’anisotropie uniaxiale de type électrique et magnétique [36], [37] sur le comportement 

bifréquence des patchs rectangulaires empilés est examinée. Ce chapitre est organisé 

comme suit. Dans la section II, nous présentons la formulation théorique du problème. 

Afin de rendre la formulation générale et par conséquent valable pour une variété de 

configurations microbandes, les deux patchs parfaitement conducteurs sont supposés noyés 

dans un milieu multicouche. La section III est scindée en deux sous-sections. Dans la 

première sous-section, nous étudions l’origine du comportement bifréquence des patchs 

empilés opérants en mode TM01, alors que dans la deuxième sous-section, nous examinons 

l’influence de l’anisotropie uniaxiale de type électrique et magnétique [36], [37] sur le 

comportement bifréquences des patchs rectangulaires empilés. Les conclusions tirées de 

cette étude sont résumées dans la section IV. 

 

II. Théorie 

 Le problème à résoudre est illustré dans la Figure 2. Ici nous avons deux patchs 

rectangulaires parfaitement conducteurs dans une configuration empilée. Les dimensions 

du patch inférieur sont 11 ba × , alors que celles du patch supérieure sont 22 ba × . Le centre du 

patch inférieur coïncide avec celui du patch supérieur. Aussi, les deux patchs 

rectangulaires et le plan de masse sont supposés d’épaisseurs négligeables. Les deux patchs 

rectangulaires sont noyés dans un milieu multicouche constitué de N  couches 

diélectriques, présentant une anisotropie uniaxiale de type électrique et magnétique avec 
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Figure 2. Géométrie d’un empilement de deux patchs rectangulaires parfaitement 

conducteurs noyés dans un milieu multicouche contenant des matériaux à anisotropie 

uniaxiale de type électrique et magnétique. 
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l’axe optique normal aux deux patchs. Chaque couche d’épaisseur 1−−= jjj zzd  ),...,2,1( Nj=  

est caractérisée par une permittivité et une perméabilité tensorielles de la forme 
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00
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0ε  et 0µ  sont, respectivement, la permittivité et le perméabilité du vide. Les équations (1a) 

et (1b) peuvent être spécialisées au cas isotrope en admettant jrjzjx εεε ==  et 

jrjzjx µµµ == . Les patchs rectangulaires inférieur et supérieur sont imprimés dans la 

stratification aux interfaces Pzz=  et Mzz= , respectivement. Le milieu ambiant est l’air avec 

les paramètres constitutifs 0µ  et 0ε . Tous les champs et les courants sont en régime 

harmonique avec la dépendance temporelle te
ωi  supprimée. L’analyse nécessite 

principalement la détermination d’une représentation matricielle pour chaque couche dite 

matrice de transfert. 

II.1. Matrice de transfert pour une couche diélectrique à anisotropie uniaxiale de type 

électrique et magnétique 

 Nous développons dans cette sous-section des nouvelles formules explicites pour 

l’estimation des fonctions spectrales dyadiques de Green pour le cas d’un empilement de 

deux patchs parfaitement conducteurs noyés dans des matériaux à anisotropie uniaxiale de 

type électrique et magnétique. Les champs transverses à l’intérieur de la jème couche 
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diélectrique )( 1 jj zzz 〈〈−  peuvent être obtenus via les transformées vectorielles inverses de 

Fourier [38] 
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Dans (5) et (6), jA  et jB sont deux vecteurs inconnus et les matrices diagonales jzk  et 

)( sj kg  sont définies par les équations suivantes : 
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e

jzk  et h

jzk  sont, respectivement, les constantes de propagation des ondes TM et TE dans la 

jème couche, elles sont définies par 

  22

0 sjzjx
jz

jxe

jz kkk −= εµ
ε
ε

, 22

0 sjxjz
jz

jxh

jz kkk −= εµ
µ
µ

,  00

22

0 µεω=k  (8) 

En écrivant les équations (5) et (6) dans les plans 1  -jzz=  et jzz   = , et par élimination des 

inconnus jA  et jB , nous obtenons la forme matricielle 
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qui combine e et h  sur les deux côtés de la couche comme quantités d’entrée/sortie. En 

suivant un raisonnement mathématique similaire que celui montré dans [39], nous 

obtenons une relation entre )(
1

skj , )(
2

skj , ),( ps zke  et ),( Ms zke  donnée par 

  )( . )()( . )(   ),(
212111

ssssps z kjkGkjkGke +=  (11) 
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222121
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Dans les équations (11) et (12), )(
1

skj  ( ))(
2

skj  est la transformée vectorielle de Fourier 

du courant )(
1

srJ  ( ))(
2

srJ  sur le patch inférieur (supérieur) [40], et l’élément ji  de la 

fonction spectrale dyadique de Green est donné par 
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Notons que dans les équations (13) et (14), pN  étant le nombre des patchs parfaitement 

conducteurs et )()2(1 MPP = . Il est important de signaler aussi que les dyades )(
12

skG  et 

)(
21

skG  caractérisent les interactions entre les patchs inférieur et supérieur. Quelque soit 

le nombre de couches, présentant une anisotropie uniaxiale de type électrique et 
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magnétique, dans la configuration empilée, La nouvelle expression explicite montrée dans 

l’équation (13) permet le calcul des fonctions dyadiques de Green aisément via des 

multiplications matricielles simples. Aussi il est important de signaler que l’expression 

(13) est valable pour des structures empilées possédant plus de deux patchs parfaitement 

conducteurs. 

II.2. Formulation de la matrice impédance 

 En raison de la présence du patch supérieur parfaitement conducteur comme 

deuxième source dans la configuration microbande de la figure 2, la matrice impédance 

devient plus complexe et sa taille croît considérablement [25]. En outre de la sous-matrice 

habituelle I  dûe à la présence du patch inférieur, on distingue trois autres sous-matrices. 

Deux sous-matrices caractérisent le couplage mutuel entre les patchs inférieur et supérieur 

)et( 21 CC  et la dernière sous-matrice S  est liée au patch supérieur. Dans ces conditions la 

matrice impédance s’écrit [23] : 
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
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
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
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

=Ξ
SC

CI

2

1

 (15) 

Les tailles des sous-matrices I , S , 1C  et 2C  dépendent du nombre de modes utilisé dans 

l’approximation de la densité surfacique du courant pour chaque patch et dans chaque 

direction. Il faut prendre une précaution particulière lors de l’évaluation numérique des 

éléments de la matrice impédance. En effet, les intégrantes de la matrice impédance 

présentent des singularités lorsque les dénominateurs des fonctions de Green s’annulent 

[41]. Durant l’évaluation numérique des intégrales infinies, ces singularités ou pôles 

doivent être évités. La méthode classique pour détourner ces singularités est de déformer le 

chemin d’intégration vers un nouveau chemin qui contourne les pôles par des demi-cercles. 

Cette méthode donne des résultats satisfaisants pour des substrats à épaisseurs très minces, 

où un seul pôle est à localiser. Cependant, quand la fréquence de résonance augmente le 



                                                                                                                                                              Chapitre 3 

 63 

substrat devient épais et plusieurs pôles peuvent exister. Dans ce cas, en plus du problème 

de la localisation de tous les pôles, l’élaboration analytique des intégrales autour des demi-

cercles peut se compliquer si deux ou plusieurs pôles sont très proches [41]. Ces problèmes 

peuvent être entièrement évités en déformant le contour d’intégration vers le plan 

complexe. Il est nécessaire d’évaluer l’intégrale dans le plan complexe pour inclure l’effet 

des ondes de surface qui sont juste au-dessus de l’axe réel (pour une formulation en t
e

ωi+ ), 

l’intégrale est, ainsi, calculée le long d’un chemin au-dessus de l’axe réel. Cette méthode a 

pour avantage d’inclure l’effet des ondes de surface dans les calculs sans qu’une 

détermination des pôles ou une localisation de ces derniers ne soit nécessaire. 

 

III. Résultats numériques et discussion 

 Dans la formulation théorique du problème, nous avons considéré le cas d’un milieu 

multicouche. A présent, nous présentons des résultats numériques pour le cas de la 

structure empilée bicouche montrée dans la figure 1. Les deux couches sont à base du 

même matériau et d’épaisseurs identiques. L’antenne opère au premier mode fondamental 

TM01. Le matériau du substrat bicouche est choisi parmi deux différentes possibilités : un 

diélectrique isotrope et un matériau à anisotropie uniaxiale de type électrique et 

magnétique. 

III.1. Etude de l’origine du comportement bifréquence des patchs empilés parfaitement 

conducteurs opérants en mode TM01 

 Dans les tableaux 1 et 2, le comportement fonctionnel des fréquences de résonance 

est recherché par la variation de la taille du patch supérieur. Le substrat est composé de 

deux couches isotropes avec comme paramètres )0012.0i1(33.2 −=rε  et mm51.0=d . La 

partie imaginaire de la permittivité relative désigne les pertes par diélectrique. Le patch  
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Tableau 1. Variations des fréquences de résonance du patch inférieur isolé, du patch 

supérieur isolé et des patchs empilés avec la longueur du patch supérieur lorsque 12 bb > . 

L’antenne opère au premier mode fondamental TM01. 

Fréquences de résonance 
(GHz) 

 
Patchs empilés 

 
 

Taille du patch 
supérieur 

mm)(mm)( 22 ba ×  

  
Patch supérieur 

absent 

  
Patch inférieur 

absent 
Résonance 
inférieure 

Résonance 
supérieure 

19 x 31 3.329 3.127 3.121 3.429 

19 x 32.5 3.329 2.988 2.983 3.517 

19 x 34 3.329 2.861 2.857 3.600 

19 x 35.5 3.329 2.745 2.741 3.672 

19 x 37 3.329 2.637 2.635 3.732 
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Tableau 2. Variations des fréquences de résonance du patch inférieur isolé, du patch 

supérieur isolé et des patchs empilés avec la longueur du patch supérieur lorsque 12 bb < . 

L’antenne opère au premier mode fondamental TM01. 

Fréquences de résonance 
(GHz) 

 
Patchs empilés 

 
 

Taille du patch 
supérieur 

mm)(mm)( 22 ba ×  

  
Patch supérieur 

absent 

  
Patch inférieur 

absent 
Résonance 
inférieure 

Résonance 
supérieure 

19 x 27 3.329 3.569 3.321 3.685 

19 x 25.5 3.329 3.769 3.322 4.008 

19 x 24 3.329 3.993 3.323 4.369 

19 x 22.5 3.329 4.245 3.324 4.762 

19 x 21 3.329 4.531 3.325 5.185 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



                                                                                                                                                              Chapitre 3 

 66 

inférieur est fixé à 19 mm x 29 mm. Le patch supérieur a la même largeur et sa longueur de 

valeur initiale 31 mm (27 mm) est incrémentée (réduite) avec un pas de 1.5 mm comme 

indiqué dans le tableau 1 (tableau 2). En outre des fréquences de résonance inférieure et 

supérieure des patchs parfaitement conducteurs empilés, les fréquences de résonance des 

patchs lorsqu’ils ne sont pas présents l’un avec l’autre sont aussi présentées. Lorsque 

12 bb > , on peut observer à partir du tableau 1 que le couplage mutuel entre patchs affecte 

principalement la résonance du patch inférieur. La résonance inférieure est fortement 

dépendante de la taille du patch supérieur. Malgré que la résonance supérieure est 

déterminée principalement par la taille du patch inférieur, elle est perturbée 

significativement par les champs de bord (fringing fields) du patch supérieur. Les résultats 

ci-dessus peuvent être expliqués par le fait que lorsque 12 bb > , la fréquence de résonance 

supérieure est reliée au patch inférieur, alors que, la fréquence de résonance inférieure est 

associée avec le résonateur formé par le patch supérieur et le plan de masse. Lorsque 

12 bb < , on peut observer à partir du tableau 2 que le couplage mutuel entre patchs affecte 

principalement la résonance du patch supérieur. Maintenant, la résonance inférieure est 

relativement constant, demeurant proche de la valeur d’un patch unique avec 

mm29xmm19x 11 =ba  dans une configuration substrat-superstrat. Les résultats 

numériques illustrés dans le tableau 2 montrent aussi que la résonance supérieure est 

fortement dépendante de la taille du patch supérieur. Notons que les résultats obtenus pour 

le cas de 12 bb <  peuvent être expliqués par le fait que la résonance inférieure est associée 

avec le résonateur formé par le patch inférieur et le plan de masse et la résonance 

supérieure est associée avec le résonateur formé par les deux patchs. Si nous gardons cette 

dernière explication pour le cas de 12 bb > , le résonateur formé par le patch inférieure et le 

plan de masse est maintenant similaire à celui formé par les deux patchs. Chacun de ces 

deux résonateurs a une hauteur d , une permittivité rεε 0  et une longueur de résonance 1b . 
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Il est donc impossible que ces deux résonateurs donne deux fréquences distinctes. Par 

conséquent, ils ne peuvent pas être responsables du comportement bifréquence de 

l’antenne lorsque 12 bb > . 

 Dans les tableaux 3 et 4, nous reprenons l’étude menée dans les tableaux 1 et 2, mais 

en considérant cette fois ci la bande passante comme une autre caractéristique de l’antenne 

au lieu de la fréquence d’opération. Lorsque 12 bb > , on peut observer à partir du tableau 3 

que la bande passante relative à la résonance supérieure est très étroite. Ceci est dû au faite 

que le patch inférieur responsable de la résonance supérieur est confiné entre le plan de 

masse et le patch supérieur ; ce qui minimise les pertes par rayonnement de la résonance 

supérieur et par la suite la partie imaginaire et la bande passante de l’antenne. Comme 

exemple, pour une taille du patch supérieur égale à 19 mm x 31 mm, la bande passante de 

la résonance supérieure est de 0.159 %, étant inférieure presque d’environ 8 fois 

relativement à celles de la résonance inférieure et du patch supérieur isolé. On peut 

constater aussi à partir du tableau 3 que la bande passante de la résonance inférieure et 

celle du patch supérieur isolé sont assez élevées en raison que chacun des deux résonateurs 

a une hauteur d2 . En ce qui concerne la bande passante du patch inférieur isolé, elle est 

assez faible puisque ce dernier est chargé par un superstrat mince [42]. Lorsque 12 bb < , on 

remarque à partir du tableau 4 que la bande passante de la résonance supérieure et en 

particulier celle du patch supérieur isolé sont très larges. Elles deviennent de plus en plus 

larges avec la réduction dans la taille du patch supérieur puisque ceci engendre 

l’augmentation de la fréquence d’opération de la résonance supérieure et celle associée au 

patch supérieur isolé et par la suite l’épaisseur du résonateur supérieur )(d  et celui du 

résonateur formé par le patch supérieur isolé et le plan de masse )2( d  deviennent épaisses. 

En ce qui concerne la bande passante de la résonance inférieure et celle du patch inférieur  
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Tableau 3. Variations des bandes passantes du patch inférieur isolé, du patch supérieur 

isolé et des patchs empilés avec la longueur du patch supérieur lorsque 12 bb > . L’antenne 

opère au premier mode fondamental TM01. 

Bandes passantes 
(%) 

 
Patchs empilés 

 
 

Taille du patch 
supérieur 

mm)(mm)( 22 ba ×  

  
Patch supérieur 

absent 

  
Patch inférieur 

absent 
Bande passante 
de la résonance 

inférieure 

Bande passante 
de la résonance 

supérieure 

19 x 31 0.649 1.103 1.086 0.159 

19 x 32.5 0.649 1.017 1.010 0.115 

19 x 34 0.649 0.946 0.944 0.123 

19 x 35.5 0.649 0.878 0.878 0.126 

19 x 37 0.649 0.825 0.826 0.113 
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Tableau 4. Variations des bandes passantes du patch inférieur isolé, du patch supérieur 

isolé et des patchs empilés avec la longueur du patch supérieur lorsque 12 bb < . L’antenne 

opère au premier mode fondamental TM01. 

Bandes passantes 
(%) 

 
Patchs empilés 

 
 

Taille du patch 
supérieur 

mm)(mm)( 22 ba ×  

  
Patch supérieur 

absent 

  
Patch inférieur 

absent 
Bande passante 
de la résonance 

inférieure 

Bande passante 
de la résonance 

supérieure 

19 x 27 0.649 1.389 0.499 1.015 

19 x 25.5 0.649 1.529 0.548 1.066 

19 x 24 0.649 1.693 0.581 1.170 

19 x 22.5 0.649 1.886 0.601 1.280 

19 x 21 0.649 2.115 0.615 1.417 
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isolé, elles sont assez faibles puisque le patch inférieur est chargé par un superstrat mince 

[42]. 

III.2. Influence de l’anisotropie uniaxiale de type électrique et magnétique sur le 

comportement bifréquence 

 Dans le tableau 5, des résultats sont présentés pour les fréquences de résonance 

inférieure et supérieure des patchs rectangulaires empilés fabriqués sur un substrat 

diélectrique anisotrope (Epsilam-10), qui exhibe une anisotropie uniaxiale de type 

électrique et magnétique. Dans ce tableau, les résultats obtenus pour les fréquences de 

résonance inférieure et supérieure des patchs sur l’Epsilam-10 anisotrope 

( ))32.1,1(),3.10,13( ==== zxzx µµεε  sont comparés avec ceux qui seraient obtenus si 

l’anisotropie de l’Epsilam-10 est négligée ( )).1,1(),3.10,3.10( ==== zxzx µµεε . Les tailles 

des patchs inférieur et supérieur sont identiques ( )cm2.1cm12211 ×=×=× baba . Les 

différences entre les résultats obtenus en considérant l’anisotropie et ceux obtenus en 

négligeant l’anisotropie atteignent 7.08 % dans le cas des résonances inférieures, et 1.84 % 

dans le cas des résonances supérieures. Le substrat Epsilam-10 considéré dans le tableau 5 

présente une anisotropie uniaxiale négative. A présent, nous reprenons dans le tableau 6 

l’étude menée dans le tableau 5, mais en considérant cette fois ci un substrat exhibant une 

anisotropie uniaxiale positive. Ce substrat diélectrique est le Saphir 

( ))32.1,1(),6.11,4.9( ==== zxzx µµεε . Les différences entre les résultats obtenus en 

considérant l’anisotropie et ceux obtenus en négligeant l’anisotropie atteignent 5.52 % 

dans le cas des résonances inférieures, et 1.67 % dans le cas des résonances supérieures. 

Par conséquent, l’anisotropie de type électrique et magnétique (négative ou positive) a un 

effet plus significatif sur les résonances inférieures que sur les résonances supérieures. 

Finalement, il est important de noter que l’effet de l’anisotropie de type électrique et  
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Tableau 5. Fréquences de résonance inférieures et supérieures pour un empilement de deux 

patchs rectangulaires dans un milieu anisotrope à base d’Epsilam-10 ; 

cm2.1cm12211 ×=×=× baba . 

Fréquences de résonance 
(GHz) 

 
Epaisseur 

)mm(d  

 
Type de  

résonance Anisotropie 
considérée 

)3.10,13(),( =zx εε  

)32.1,1(),( =zx µµ  

Anisotropie 
négligée 

)3.10,3.10(),( =zx εε  

)1,1(),( =zx µµ  

 
Changement 
fractionnel 

(%) 

Inférieure 3.453 3.540 2.52  

1.25 
Supérieure 3.804 3.833 0.76 

Inférieure 2.925 3.072 5.03  

2.5 
Supérieure 3.635 3.690 1.51 

Inférieure 2.459 2.633 7.08  

3.75 
Supérieure 3.483 3.547 1.84 
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Tableau 6. Fréquences de résonance inférieures et supérieures pour un empilement de deux 

patchs rectangulaires dans un milieu anisotrope à base de Saphir ; 

cm2.1cm12211 ×=×=× baba . 

Fréquences de résonance 
(GHz) 

 
Epaisseur 

)mm(d  

 
Type de  

résonance Anisotropie 
considérée 

)6.11,4.9(),( =zx εε  

)32.1,1(),( =zx µµ  

Anisotropie 
négligée 

)6.11,6.11(),( =zx εε  

)1,1(),( =zx µµ  

 
Changement 
fractionnel 

(%) 

Inférieure 3.404 3.340 1.88  

1.25 
Supérieure 3.641 3.617 0.66 

Inférieure 3.019 2.901 3.91  

2.5 
Supérieure 3.524 3.482 1.19 

Inférieure 2.627 2.482 5.52  

3.75 
Supérieure 3.403 3.346 1.67 
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magnétique augmente avec l’augmentation de l’épaisseur d  puisque cette augmentation 

entraîne l’excitation des ondes TE dans la structure empilée. 

 

IV. Conclusion du chapitre 3 

 Dans ce chapitre, la méthode Full-wave a été utilisée pour le calcul numérique des 

fréquences de résonance complexes et des bandes passantes d’une antenne microbande 

possédant une configuration à empilement ; constituée de deux patchs rectangulaires 

parfaitement conducteurs noyés dans un milieu multicouche contenant des matériaux à 

anisotropie de type électrique et magnétique. Le premier mode fondamental TM01 a été 

considéré dans ce chapitre. Des nouvelles formules explicites ont été développées pour le 

calcul des dyades de Green tenant compte de l’anisotropie uniaxiale de type électrique et 

magnétique. Nous avons montré que ces nouvelles formules explicites sont valables pour 

des structures impliquant plusieurs patchs empilés. Les résultats numériques qui ont été 

présentés dans ce chapitre se sont confinés à une structure d’antenne bicouche. Il a été 

montré que les deux résonateurs constitutifs de la structure empilée, qui déterminent le 

comportement bifréquence de l’antenne, dépendent des tailles relatives des longueurs de 

résonance des patchs. Dans le cas où la longueur de résonance du patch supérieur est plus 

grande que celle du patch inférieur, la résonance inférieure est associée avec le résonateur 

formé par le patch supérieur et le plan de masse et la résonance supérieure est reliée au 

patch inférieur. La résonance inférieure est très voisine de la fréquence de résonance du 

patch supérieur isolé. Dans le cas où la longueur de résonance du patch supérieur est plus 

petite que celle du patch inférieur, la résonance inférieure est associée avec le résonateur 

formé par le patch inférieur et le plan de masse et la résonance supérieure est associée avec 

le résonateur formé par les deux patches parfaitement conducteurs. Maintenant, la 

résonance inférieure est très proche de la fréquence de résonance du patch inférieur isolé 
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(c.-à-d., le patch inférieur dans une configuration substrat-superstrat). En ce qui concerne 

la bande passante, nous avons montré que pour faire bénéficier l’antenne d’une bande 

passante large, il est nécessaire de la faire fonctionner à sa résonance inférieure 

(supérieure) lorsque 12 bb >  ( 12 bb < ). Autres résultats numériques ont aussi indiqué que 

l’anisotropie uniaxiale de type électrique et magnétique (négative ou positive) a un effet 

plus signifiant sur le résonateur responsable de la résonance inférieure que sur le 

résonateur responsable de la résonance supérieure. Finalement, nous notons que les 

résultats obtenus dans ce chapitre sont valables non seulement pour des patchs empilés de 

forme rectangulaire, mais aussi pour des patchs empilés de forme circulaire. Des résultats 

numériques ont été obtenus dans ce sens, mais non reportés ici par intérêt de brièveté [43]. 
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I. Introduction 

e besoin accru de transmission de données à haut débit couplé à la demande 

toujours croissante des dispositifs mobiles a généré un grand intérêt pour les 

antennes exhibant à la fois un gain élevé et une bande passante large [1]. De nos jours, les 

antennes microbandes sont probablement les antennes les plus utilisées dans les 

conceptions commerciales compactes [2]. Les avantages principaux de ces antennes sont le 

faible poids, volume et épaisseur, le faible coût, la simplicité de fabrication, la possibilité 

de la mise en réseau et l’intégration d’éléments discrets et finalement la conformabilité 

facilitant l’implantation sur tout type de support [3]-[6]. Cependant, ce type d’éléments 

présente des limites, notamment la bande passante étroite, le faible gain et la possibilité de 

résonner à une fréquence unique [7]. 

 La résistance de surface extrêmement faible des films minces supraconducteurs à 

hautes températures critiques facilite le développement des dispositifs micro-ondes avec 

des performances meilleures que celles des dispositifs conventionnels. Les antennes 

microbandes supraconductrices à hautes températures critiques ont un gain élevé 

relativement à celui des antennes conventionnelles [8]-[12], mais elles souffrent de la 

bande passante extrêmement étroite, ce qui limite sévèrement leurs applications [9]-[10]. 

 Les patchs empilés sont l’une des solutions les plus adoptées pour l’élargissement de 

la bande passante des antennes microbandes [13]-[15], puisque la structure est aussi 

compacte que l’originale (étant donné que l’épaisseur du substrat est toujours mince, et 

ceci est la seule dimension qui a été augmentée) [2]. Par ailleurs, on peut varier la 

configuration de base de ce type d’antenne en ajoutant des gaps d’air, des superstrats ou 

plusieurs couches fournissant ainsi plus de polyvalence à ce type d’antenne [2]. En outre, 

les patchs empilés sont utiles dans des situations où l’antenne doit opérer en deux 

fréquences bien distinctes (opération en mode bifréquence) [16]-[19]. 

L 
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 Dans le présent chapitre, nous étudions le comportement bifréquence des antennes 

microbandes formées d’un empilement de patchs supraconducteurs à hautes températures 

critiques en utilisant la technique Full-wave conjointement avec la condition au limite de la 

résistivité complexe [10]-[12]. Comme dans [18], nous considérons à la fois le cas où le 

patch rectangulaire supérieur est plus long que le patch inférieur et le cas opposé. Notons 

que pour le cas des patchs supraconducteurs à hautes températures critiques, d’autres 

degrés de liberté contribuent dans le control du comportement bifréquence, il s’agit des 

épaisseurs des patchs inférieurs et supérieurs. Aussi dans ce chapitre, l’influence de la 

température sur les fréquences inférieure et supérieure, la bande passante et le facteur de 

qualité de l’antenne supraconductrice empilée est examinée. Finalement, pour une 

meilleure compréhension de l’opération en mode bifréquence, les courants et les champs 

rayonnés des deux résonances seront comparés. 

 

II. Formulation 

 Figure 1 montre la géométrie de deux patchs empilés supraconducteurs à hautes 

températures critiques fabriqués avec le même matériau supraconducteur. Les tailles du 

patch inférieur d’épaisseur 1e  et du patch supérieur d’épaisseur 2e  sont, respectivement, 

11 ba ×  et 22 ba × . Il n’y a aucun excentrage entre les deux patchs. Le substrat est supposé 

composé de deux couches. La première (seconde) couche d’épaisseur 1d  )( 2d  est 

caractérisée par la perméabilité de l’espace libre 0µ  et la permittivité 10 rεε )( 20 rεε . Dans la 

formulation théorique, nous avons considéré que les deux couches ne sont pas identiques, 

mais dans la section III, on considère que le substrat est supposé composé de deux couches 

du même matériau )( 21 rrr εεε ==  et d’épaisseur identique )( 21 ddd == . Tous les champs 

et les courant sont en régime harmonique avec la dépendance temporelle ti ω+
e  supprimée.  
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Figure 1. Géométrie de deux patchs empilés supraconducteurs à hautes températures 

critiques dans un milieu bicouche. 
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Les champs transverses à l’intérieur de la jème couche (j =1, 2) peuvent être obtenus via 

les transformées vectorielles inverses de Fourier [20] 
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Dans les équations (3) et (4), ),(
~

zE sz k  et ),(
~

zH sz k  sont les transformées scalaires de 

Fourier de ),( zE sz r  et ),( zH sz r , respectivement. jA  et jB  sont deux vecteurs inconnus 

et 
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0 µεω=k  et jzk  est la constante de propagation dans la la jème couche. En 

écrivant les équations (3) et (4) dans les plans 1  -jzz=  et jzz   = , et par élimination des 

inconnus jA  et jB , nous obtenons la forme matricielle 
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qui combine e et h  sur les deux cotés de la jème couche comme quantités d’entrée/sortie. 

Dans l’équation (7), jjzj dk  =θ  et I  désigne la matrice unitaire d’ordre 2 x 2. La matrice 

jT  est la représentation matricielle de la jème couche dans la représentation (TM, TE). Les 

équations de continuité pour les composantes tangentielles du champ sont 
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Kronecker. En utilisant les équations (6), (8) et (9), nous obtenons 
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Dans la région de l’air illimitée au-dessus du patch supérieur de la structure empilée 

)1 ,( 21 =〈∞〈+ rzdd ε , le champ électromagnétique donné par les équations (3) et (4) 

devrait s’atténuer lorsque ∞+→z  en accord avec la condition de rayonnement de 

Sommerfeld, ceci donne 

  ))(,(  )())(,( 21021

++ +⋅=+ dddd sss kekgkh  (12) 
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où la matrice diagonale )(0 skg  peut être aisément obtenue à partir de l’expression de 

)( sj kg  donnée dans l’équation (5) en admettant 1 =jrε . Le champ électrique transverse 

doit nécessairement être nul au plan z = 0, donc nous avons 

  0kekeke === +−
)0,()0,()0,( sss  (13) 

A partir des équations (10)-(13), nous obtenons une relation entre )( s

l
kj , )( s

u
kj , 

),( 1dske  et ),( 21 dds +ke  donnée par 

  )( . )()( . )( ),(
1211

1 s

u

ss

l

ss d kjkGkjkGke +=  (14) 

  )( . )()( . )( ),(
2221

21 s

u

ss

l

ss dd kjkGkjkGke +=+  (15) 

The four 2 x 2 diagonal matrices )(
11

skG , )(
12

skG , )(
21

skG  et )(
22

skG  sont les 

fonctions dyadiques de Green de la configuration empilée dans le domaine des 

transformées vectorielles de Fourier. Ces fonctions dyadiques de Green peuvent être 

calculées via les équations explicites suivantes : 
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Il est important de noter que les nouvelles expressions explicites montrées dans les 

équations (16)-(18) permettent la computation des fonctions dyadiques de Green aisément 

en manipulant des multiplications matricielles simples. Un autre avantage est qu’aucune 

transformation n’est nécessaire lorsque les fonctions de Green calculées à partir des 

équations (16)-(18) sont exploitées dans l’analyse dans le domaine des transformées 

vectorielles de Hankel des disques circulaires empilés. Considérons les effets 

supraconducteurs, Nous avons besoin simplement de modifier les équations (14) et (15) en 

remplaçant )(
11

skG  par IkGkG ⋅−= 1

1111
)()( ssss Z  et )(

22

skG  par 
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IkGkG ⋅−= 2

2222
)()( ssss Z , où 1sZ  et 2sZ  sont, respectivement, les impédances de surface 

des patchs supraconducteurs inférieur et supérieur. Lorsque les épaisseurs des patchs 

supraconducteurs sont inférieures à trois fois la profondeur de pénétration à la température 

nulle ( )0λ , 1sZ  et 2sZ  peuvent être exprimées comme suit [10]-[12] : 

  
1

1

1

e
Zs σ

= , 
2

2

1

e
Zs σ

=  (19) 

où σ  est la conductivité complexe des films supraconducteurs. Elle est déterminée en 

utilisant les équations de London et le modèle des deux fluides de Gorter-Casimir [10]-

[12] : 

  )())(1(i)(
2

00

44 λωµσσ ccn TTTT −−=  (20) 

où T  est la température, cT  est la température de transition, nσ  est la conductivité normale 

à cTT =  et ω  est la fréquence angulaire. En utilisant la technique connue sous le nom de 

méthode des moments, avec des modes de poids choisis identiques aux modes de 

développement, les équations (14) et (15) sont réduites à un système d’équations linéaires 

qui peut être écrit d’une manière compacte sous la forme matricielle suivante [22] 

  0Z =Ξ⋅  (21) 

où Z  est la matrice impédance et les éléments du vecteur Ξ  sont les coefficients du 

développement modal à déterminés [22]. Notons que chaque élément de la matrice 

impédance Z  est exprimé en terme d’une intégrale double infinie [22]. Le système 

d’équations linéaires donné dans l’équation (21) a des solutions non triviales lorsque 

  0)]([det =ωZ  (22) 

L’équation (22) est une équation propre pour ω , à partir de laquelle les caractéristiques de 

la structure empilée de la figure 1 peuvent être obtenues. En fait, soit )i(2 ir ff += πω  la 

racine complexe de l’équation (22). Dans ce cas, la quantité rf  désigne la fréquence de 
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résonance, la quantité ri ffBW 2=  désigne la bande passante et la quantité )2( ir ffQ =  

désigne le facteur de qualité. Une fois la fréquence de résonance complexe est déterminée, 

le vecteur propre correspondant à la valeur propre minimale de la matrice impédance 

donne les coefficients des courants sur les patchs. Les courants sont donc obtenus sous une 

forme numérique. Ces courants peuvent être utilisés pour la détermination du champ 

électromagnétique dans chaque couche de la figure 1 via les équations (1)-(4) et (13)-(15). 

Notons que pour le cas des substrats électriquement minces, uniquement la composante z 

du champ électrique et la composante transversale du champ magnétique (ondes 

propagatrices TM) existent dans chaque couche diélectrique du substrat bicouche. 

 La polarisation d’une antenne se réfère à la polarisation du champ électrique de 

l’onde rayonnée [23]. Par conséquent, avant d’étudier la polarisation, il est nécessaire tout 

d’abord de calculer le champ rayonné. En utilisant la méthode de la phase stationnaire 

[24]-[25], on peut obtenir le champ électrique rayonné de la structure montrée dans la 

figure 1 en terme du champ électrique transversale au plan 21  ddz +=  comme suit : 
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où { }',',' φθr  est un système local de coordonnées sphériques défini relativement au 

système Cartésien { }zzyyxx ≡≡≡ ',','  et ayant un origine placé à l’interface 21  ddz +=  de 

la figure 1. La substitution de l’équation (15) dans l’équation (23) donne 
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   (24) 

Dans les équations (23) et (24), les valeurs stationnaires de xk  et yk  sont données par 

  'cos'sin0 φθkkx −=  (25) 
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  'sin'sin0 φθkk y −=  (26) 

Il est clair de l’équation (24) que le champ électrique rayonné en zone lointaine dépend du 

courant du patch inférieur aussi bien que celui du patch supérieur. Pour conclure cette 

section, nous signalons que les patchs empilés avec une excitation unique produit un 

rayonnement polarisé linéairement. Si la polarisation circulaire est désirée, l’approche la 

plus commune est d’utiliser deux alimentations distantes géométriquement de 90° et avec 

un déphasage relatif de 90° [26]. Cet arrangement excite deux modes orthogonaux, chacun 

produit une onde polarisée linéairement et perpendiculaire l’une avec l’autre et en 

quadrature de phase [26]. La polarisation circulaire peut être également produite en 

changeant la forme des patchs (déformation géométrique) [26, 27]. 

 

III. Résultats et discussion 

III.1. Validation de l’approche proposée 

 Bien que l’analyse Full-wave présentée dans ce chapitre peut donner des résultats 

pour plusieurs modes résonants [28], Uniquement des résultats pour le mode TM01 sont 

présentés dans cette étude. Le choix des fonctions de base est d’une importance 

primordiale puisqu’il conditionne la stabilité et la convergence de la méthode des 

moments. Ce choix est dicté par des considérations physiques telles que les conditions de 

bord des courants des patchs [4]. Les fonctions de base du domaine spatial pour 

l’approximation du courant du patch inférieur et celui du patch supérieur sont formées par 

l’ensemble des modes TM de courant de deux cavités rectangulaires à murs latéraux 

magnétiques et de dimensions 11 ba ×  et 22 ba × , respectivement. A travers un examen 

consciencieux de la question de convergence, il est trouvé qu’un seul mode par patch suffit 

pour obtenir des résultats convergents. Contrairement aux antennes microbandes 

monocouches, quelques résonances parasites sont trouvées dans la configuration empilée. 



                                                                                                                                                              Chapitre 4 

 91 

Ce résultat est en accord avec celui découvert par Fan et Lee [29]. En effet, Fan et Lee ont 

montré que les antennes microbandes empilées de formes circulaire et annulaire ont 

quelques résonances parasites [29]. Ce pendant, il n’y a aucune résonance parasite pour le 

cas des antennes microbandes monocouches de formes circulaire et annulaire [29]. Lors de 

l’évaluation des éléments de la matrice impédance Z , les intégrantes des intégrales sont 

singulières [30]. Les intégrales sont évaluées numériquement le long d’un chemin 

d’intégration déformé au-dessus de l’axe réel (dans le plan complexe de sk  pour 

contourner les singularités (voir figure 2) [30]. Les fréquences de résonance sont 

complexes et ont une partie imaginaire positive petite [30]. Les résonances parasites sont 

caractérisées par une partie imaginaire négative et par conséquent on ne peut pas les 

confondre avec les fréquences de résonance de la structure empilée. Alternativement, on 

peut également utiliser le modèle de cavité à murs latéraux magnétiques [8], qui est un 

modèle analytique simple, conjointement avec le travail dans [18], pour la distinction entre 

les résonances parasites et les fréquences de résonance des patchs empilés [31]. 

 Afin de confirmer l’exactitude de la méthode proposée, nos résultats numériques sont 

comparés avec ceux obtenus via le modèle de cavité à murs latéraux magnétiques [8] pour 

les patchs montrés dans la figure 1 lorsqu’ils ne sont pas présents dans la structure en 

même temps. Les deux patchs sont fabriqués avec film mince supraconducteur d’YBCO 

avec les paramètres S/m10
6=nσ , nm1400 =λ , K89=cT  et nm35021 == ee . La 

température d’opération est K50=T . Le tableau 1 résume nos fréquences de résonance 

calculées avec celles obtenues via le modèle de cavité à murs latéraux magnétiques [8] 

pour trois cas différents et des différences entre ces deux résultats inférieures à 3% sont 

obtenues. Comme conséquence, un très bon accord entre nos résultats et ceux de la 

littérature est obtenu. Ceci valide la théorie présentée dans ce chapitre. 
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Figure 2. Chemin d’intégration dans le plan complexe de sk . 

 

 

 

Tableau 1. Comparaison de nos fréquences de résonance calculées avec celles obtenues via 

le modèle de cavité à murs latéraux magnétiques [8] pour les patchs supraconducteurs 

montrés dans la figure 1 lorsqu’ils ne sont pas présents dans la structure en même temps; 

µm290021 == aa , 1=rε , m5.20 µ=d , nm35021 == ee , S/m10
6=nσ , nm1400 =λ , 

K89=cT  et K50=T . 

fréquences de résonance (GHz) )m(x)m( 21 µµ bb

 
Modèle de cavité à murs latéraux 

magnétiques [8] 
 Résultats du présent travail 

 Patch supérieur 
absent 

Patch inférieur 
absent 

 Patch supérieur 
absent 

Patch inférieur 
absent 

2500 x 3250 59.537 45.781  58.651 44.769 

3420 x 2675 43.569 55.547  43.042 54.121 

3930 x 3000 37.930 49.570  37.509 48.405 
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III.2. Influence de la température sur les fréquences de résonance inférieure et 

supérieure 

 Des résultats numériques sont obtenus pour la structure empilée montrée dans la 

figure 1. Les patchs sont fabriqués à base d’un film mince supraconducteur d’YBCO avec 

les paramètres S/m10
6=nσ , nm1400 =λ , K89=cT  et nm3521 == ee . Les patchs 

rectangulaires de taille identique ( )µm702µm15602211 ×=×=× baba  sont imprimés sur 

un substrat d’aluminate de lanthane d’épaisseur m1742 µ=d . La variation de la 

permittivité du substrat d’aluminate de lanthane avec la variation de la température, 

comme indiqué par l’expérience de Richard et al. [8], est prise en compte dans la présente 

sous-section. En raison de la présence du patch supérieur dans la configuration empilée, 

deux résonances associées avec les deux résonateurs constitutifs de la structure empilée 

sont obtenues. La résonance inférieure est notée lf  alors que la résonance supérieure est 

notée uf . La figure 3 montre les fréquences de résonance inférieure et supérieure en 

fonction de la température d’opération. A partir des résultats de la figure 3, il est observé 

que l’augmentation de la température diminuera les fréquences de résonance inférieure et 

supérieure. Cette diminution est significative pour des températures voisines de la 

température de transition. Aussi, un autre point d’intérêt particulier est la possibilité 

d’élargir la séparation entre lf  et uf  par la diminution de la température d’opération. 

Comme un exemple, dans le cas de K87=T , la séparation entre les résonances inférieure 

et supérieure est 7.17% de la fréquence de résonance inférieure. Pour K70=T , Il y a 

maintenant une séparation de 11.36% entre les fréquences de résonance supérieure et 

inférieure. 
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Figure 3. Fréquences de résonance inférieure et supérieure des patchs empilés 

supraconducteurs à hautes températures critiques en fonction de la température de 

fonctionnement; µm702µm15602211 ×=×=× baba , m87µ=d , nm3521 == ee , 

S/m10
6=nσ , nm1400 =λ  et K89=cT . 
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III.3. Effets des épaisseurs des patchs sur le comportement bifréquence 

III.3.1. Effets des épaisseurs des patchs sur le comportement bifréquence lorsque b2 < b1 

 Dans les figures 4a (4b), des résultats sont présentés pour les fréquences de 

résonance inférieure et supérieure des patchs empilés supraconducteurs à hautes 

températures critiques en fonction de l’épaisseur normalisée du patch inférieur (supérieur). 

La taille du patch inférieur est µm702µm156011 ×=× ba , le patch supérieur a la même 

longueur et sa largeur est légèrement plus petite µm)700( . Les caractéristiques du 

matériau supraconducteur sont : S/m1083.9
5=nσ , nm1000 =λ  et K89=cT . La 

température de fonctionnement est K50=T . Le substrat diélectrique est composé de deux 

couches avec les paramètres 81.23=rε  et m87µ=d . Dans les figures 4a (4b), l’épaisseur 

du patch supérieur (inférieur) est maintenue constante, alors que, l’épaisseur du patch 

inférieur (supérieur) est variée. Il est observé à partir de la figure 4a que lorsque l’épaisseur 

du patch inférieur augmente, la fréquence de résonance inférieure croît, alors que, cette 

dernière n’est pas affectée par la variation de l’épaisseur du patch supérieur comme 

indiqué dans la figure 4b. Ceci peut être expliqué par le fait que lorsque b2 < b1, la 

résonance inférieure est associée avec le résonateur formé par le patch inférieur et le plan 

de masse [18]. Il est aussi observé à partir des figures 4a et 4b que la fréquence de 

résonance supérieure est affectée par la variation de l’épaisseur du patch inférieur aussi 

bien que par la variation de l’épaisseur du patch supérieur. Ceci est prévu puisque lorsque 

b2 < b1, la résonance supérieure est associée avec le résonateur formé par les deux patchs 

supraconducteurs [18]. 

III.3.2. Effets des épaisseurs des patchs sur le comportement bifréquence lorsque b2 > b1 

 Dans les figures 5a et 5b, les effets des épaisseurs des patchs sur les fréquences de 

résonance inférieure et supérieure des patchs supraconducteurs empilés sont aussi  
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Figure 4a. Variations des fréquences de résonance des patchs supraconducteurs empilés 

avec l’épaisseur du patch inférieur lorsque 12 bb < ; µm702µm156011 ×=× ba , 

µm700µm156022 ×=× ba , 81.23=rε , m87µ=d , nm12 =e , S/m1083.9
5=nσ , 

nm1000 =λ , K89=cT  et K50=T . 
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Figure 4b. Variations des fréquences de résonance des patchs supraconducteurs empilés 

avec l’épaisseur du patch supérieur lorsque 12 bb < ; µm702µm156011 ×=× ba , 

µm700µm156022 ×=× ba , 81.23=rε , m87µ=d , nm11 =e , S/m1083.9
5=nσ , 

nm1000 =λ , K89=cT  et K50=T . 
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Figure 5a. Variations des fréquences de résonance des patchs supraconducteurs empilés 

avec l’épaisseur du patch inférieur lorsque 12 bb > ; µm702µm156011 ×=× ba , 

µm704µm156022 ×=× ba , 81.23=rε , m87µ=d , nm12 =e , S/m1083.9
5=nσ , 

nm1000 =λ , K89=cT  et K50=T . 
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Figure 5b. Variations des fréquences de résonance des patchs supraconducteurs empilés 

avec l’épaisseur du patch supérieur lorsque 12 bb > ; µm702µm156011 ×=× ba , 

µm704µm156022 ×=× ba , 81.23=rε , m87µ=d , nm11 =e , S/m1083.9
5=nσ , 

nm1000 =λ , K89=cT  et K50=T . 
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recherchés. Dans ces figures, la taille du patch inférieur est µm702µm156011 ×=× ba , le 

patch supérieur a la même longueur et sa largeur est légèrement plus grande µm)704( . 

Dans les figures 5a (5b), l’épaisseur du patch supérieur (inférieur) est maintenue constante, 

alors que, l’épaisseur du patch inférieur (supérieur) est variée. Il est observé à partir de la 

figure 5a que lorsque l’épaisseur du patch inférieur augmente, la fréquence de résonance 

inférieure augmente, alors qu’elle demeure pratiquement constante lorsque l’épaisseur du 

patch supérieur augmente comme indiqué dans la figure 5b. Bien que lorsque b2 > b1, la 

résonance inférieure est associée avec le résonateur formé par le patch supérieur et le plan 

de masse [18], il est important de noter que la configuration du champ électromagnétique 

dans ce résonateur est fortement influencée par le patch inférieur, qui est localisé à 

l’intérieur de ce résonateur [31]. Il est aussi observé à partir des figures 5a et 5b que la 

fréquence de résonance supérieure est affectée par la variation de l’épaisseur du patch 

inférieur aussi bien que par la variation de l’épaisseur du patch supérieur. Ce dernier 

résultat peut être expliqué par le fait que lorsque b2 > b1, la résonance supérieure est reliée 

au patch inférieur et elle est significativement perturbée par les champs de bord (fringing 

fields) du patch supérieur [18], [31]. 

III.4. Influence de la température sur la bande passante et le facteur de qualité 

 L’influence de la température de fonctionnement sur la bande passante et le facteur 

de qualité des patchs supraconducteurs empilés montrés dans la figure 1 est étudiée dans la 

figure 6. Les paramètres de l’antenne sont identiques à ceux utilisés dans la figure 3. 

Notons que la variation de la permittivité du substrat d’aluminate de lanthane avec la 

variation de la température, comme indiqué par l’expérience de Richard et al. [8], est prise 

en compte dans nos calculs. L’antenne supraconductrice opère à la fréquence de résonance 

inférieure. Il est observé à partir de la figure 6a que l’effet de la variation de la température  
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Figure 6. Bande passante et facteur de qualité des patchs supraconducteurs empilés en 

fonction de la température de fonctionnement. L’antenne opère à la fréquence de résonance 

inférieure; µm702µm15602211 ×=×=× baba , m87µ=d , nm3521 == ee , S/m10
6=nσ , 

nm1400 =λ  et K89=cT . 
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sur la bande passante est significatif uniquement pour des températures voisines de la 

température de transition. Ce comportement est en accord avec celui découvert 

expérimentalement par Richard et al. [8] pour des antennes supraconductrices 

monocouches. Comme exemple, lorsque la température de fonctionnement est variée de 

K84=T  à K87=T , la bande passante augmente de 1.379% à 3.182% pour un 

changement fractionnel large de 130.75%. Dans la figure 6b, nous étudions l’effet de la 

température sur le facteur de qualité de l’antenne supraconductrice empilée. Il est observé 

que l’augmentation de la température diminuera le facteur de qualité. Cette diminution est 

significative pour des températures proches de la température de transition. 

III.5. Caractéristiques des résonances inférieure et supérieure 

 Dans cette sous-section, pour une meilleure compréhension de l’opération en mode 

bifréquence, nous comparons entre les caractéristiques des résonances inférieure et 

supérieure. Nous considérons la troisième structure étudiée dans le tableau 1, c.-à-d., 

µm3930µm290011 ×=× ba , µm3000µm290022 ×=× ba , 1=rε , m5.20 µ=d , 

nm35021 == ee , S/m10
6=nσ , nm1400 =λ , K89=cT  et K50=T . Pour le cas de la 

résonance inférieure, la fréquence de résonance complexe et les densités surfaciques de 

courant sur les patchs inférieur et supérieur sont [31] 

  -2
105.825i503.37 ×+=c

lf  [GHz] (27) 

  ( )yyxJ y π453.254cos994.0),( 
1 =  [A/m] (28a) 

  0),( 
1 =yxJ x  [A/m] (28b) 

  ( )yyxJ y π333.333cos016.0),( 
2 =  [A/m] (29a) 

  0),( 
2 =yxJ x  [A/m] (29b) 

Pour le cas de la résonance supérieure, la fréquence de résonance complexe et les densités 

surfaciques de courant sur les patchs inférieur et supérieur sont [31] 
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  -2
10.24681i617.55 ×+=c

uf  [GHz] (30) 

  ( )yyxJ y π453.254cos527.0),( 
1 =  A/m] (31a) 

  0),( 
1 =yxJ x  [A/m] (31b) 

  ( )yyxJ y π333.333cos849.0),( 
2 =  [A/m] (32a) 

  0),( 
2 =yxJ x  [A/m] (32b) 

A partir des résultas du tableau 1 et l’équation (27), il est clair que la fréquence de 

résonance inférieure )GHz503.37( =lf  est très proche de la fréquence de résonance du 

patch inférieur isolé )GHz509.37( . Ceci signifie que la fréquence de résonance inférieure 

est associée avec le résonateur formé par le patch inférieur et le plan de masse. La 

fréquence de résonance inférieure est pratiquement indépendante du patch supérieur 

puisque le courant sur ce dernier étant très faible (voir équations (29a) et (29b)) n’affecte 

pas significativement les champs à l’intérieur du résonateur formé par le patch inférieur et 

le plan de masse [31]. Concernant la fréquence de résonance supérieure, elle est associée 

avec le résonateur formé par les deux patchs. Bien que la longueur de résonance de ce 

dernier résonateur est 2 b , la valeur de la fréquence de résonance supérieure 

)GHz617.55( =uf  est différente de celle du patch supérieur isolé )GHz405.48( . Ceci peut 

être expliqué par le fait que lorsque l’antenne opère à la fréquence de résonance supérieure, 

la configuration des champs à l’intérieur le résonateur formé par les deux patchs est 

significativement perturbée par les champs de bord (fringing fields) au périmètre du patch 

inférieur [31]. 

 Nous terminons cette section par une comparaison entre le champ électrique rayonné 

à la fréquence de résonance inférieure )GHz503.37( =lf  et celui obtenu lorsque l’antenne 

fonctionne à la fréquence de résonance supérieure )GHz617.55( =uf . Le plan considéré  
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Figure 7. Comparaison entre le champ électrique rayonné à la fréquence de résonance 

inférieure )GHz503.37( =lf  et celui rayonné lorsque l’antenne opère à la fréquence de 

résonance supérieure )GHz617.55( =uf ; µm3930µm290011 ×=× ba , 

µm3000µm290022 ×=× ba , 1=rε , m5.20 µ=d , nm35021 == ee , S/m10
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est le plan principal 
2

'
πφ = . A partir des résultats de la figure 7, il est observé que le champ 

électrique rayonné demeure important pour des angles proches de l’horizontale )
2

(
πθ →  

pour la fréquence de résonance inférieure aussi bien que pour la fréquence de résonance 

supérieure [31], [32]. Il est aussi observé à partir de la figure 7 que l’antenne 

supraconductrice rayonne d’une manière plus efficace lorsqu’elle opère à la fréquence de 

résonance supérieure [31], [32]. Ce résultat est en accord avec celui découvert 

théoriquement pour les patchs parfaitement conducteurs empilés [33]. 

 

IV. Conclusion du chapitre 4 

 Le comportement bifréquence d’un empilement de deux patchs supraconducteurs à 

hautes températures critiques a été recherché. L’analyse a été basée sur un modèle 

électromagnétique Full-wave conjointement avec les équations de London et le modèle des 

deux fluides de Gorter-Casimir. Des nouvelles expressions explicites ont été développées 

permettant le calcul des fonctions dyadiques de Green de la configuration empilée 

aisément via des multiplications matricielles simples. Ces nouvelles expressions peuvent 

être aisément généralisées au cas des structures multicouches empilées impliquant plus de 

deux patchs rayonnant. La technique de la phase stationnaire a été utilisée pour 

l’évaluation du champ électrique rayonné. Nos résultats numériques obtenus via la 

méthode de Galerkin dans le domaine des transformées vectorielles de Fourier ont été 

comparés avec ceux obtenus à partir du modèle de la cavité à murs latéraux magnétiques et 

un très bon accord a été trouvé. Les résultats numériques ont montré que l’influence de 

température de fonctionnement sur la fréquence de résonance inférieure et supérieure, la 

bande passante et le facteur de qualité des patchs supraconducteurs empilés est 

spécialement significative pour des températures voisines de la température de transition. 
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Autres résultats ont aussi indiqué que la diminution de la température constitue un outil 

très efficace pour élargir la séparation entre les résonances inférieure et supérieure. Il a été 

aussi trouvé que quelles que soient les tailles relatives des patchs supraconducteurs dans la 

configuration empilée, la fréquence de résonance supérieure est affectée par la variation de 

l’épaisseur du patch inférieur aussi bien que par la variation de l’épaisseur du patch 

supérieur. D’autre part, la fréquence de résonance inférieure est sensible uniquement à la 

variation de l’épaisseur du patch inférieur lorsque les épaisseurs des deux patchs 

supraconducteurs à hautes températures critiques varient. Finalement, Nous avons montré 

que l’antenne supraconductrice empilée rayonne de façon plus efficace lorsqu’elle opère à 

la fréquence de résonance supérieure. Ce dernier résultat est en accord avec celui découvert 

théoriquement pour des patchs rectangulaires empilés parfaitement conducteurs [33]. 
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Conclusion générale 

la différence des circuits intégrés micro-ondes aux basses fréquences, il est 

extrêmement difficile, voir même impossible, d’ajuster les caractéristiques des 

antennes microbandes une fois elles sont réalisées. Par conséquent, la CAO est un outil 

indispensable dans la réalisation de ces antennes. Le véritable challenge dans la CAO se 

situe au niveau des méthodes numériques fiables qui allient à la fois précision et vitesse de 

calcul. La présente thèse a apporté un apport concret dans le patrimoine de la CAO des 

antennes microbandes. En outre des résultats originaux présentés pour le cas d’un patch 

circulaire supraconducteur à haute température critique, les résultats inhérents aux 

antennes microbandes empilées à plaques parfaitement conductrices et supraconductrices 

ont retenu l’attention d’experts au plus haut niveau. 

 Tout d’abord nous avons commencé par la présentation d’une brève description 

simplifiée du fonctionnement des antennes microbandes. Nous avons également exposé les 

différentes techniques de métallisation du substrat ainsi que les trois discontinuités 

existantes au niveau d’une structure microbande ouverte. 

 Les composants micro-ondes passifs supraconducteurs tels que antennes, filtres, 

lignes de transmission et déphaseurs ont montré une supériorité signifiante relativement 

aux composants correspondants fabriqués avec des conducteurs normaux tels que l’or, 

l’argent et le cuivre en raison des avantages des supraconducteurs [1]-[3]. L’étude des 

caractéristiques électromagnétiques d’un patch circulaire supraconducteur à haute 

température critique a formé le deuxième volet de cette thèse. La méthode de Galerkin 

dans le domaine des transformées vectorielles de Hankel conjointement avec le théorème 

des deux fluides de Gorter-Casimir et les équations des frères London [4] ont été utilisés 

pour le calcul numérique de la fréquence de résonance et la bande passante d’un disque 

circulaire supraconducteur noyé dans un substrat multicouche contenant des diélectriques 

A 
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isotropes et/ou anisotropes. La détermination de la fonction de Green du disque 

supraconducteur dans le domaine des transformées vectorielles de Hankel, nous donne la 

possibilité d’exploiter cette dernière dans l’analyse des patchs supraconducteurs de forme 

rectangulaire sans avoir recours à aucune transformation. Le problème de valeurs aux 

frontières a été réduit en un système d’équations intégrales vectorielles couplées en 

utilisant le formalisme des transformées vectorielles de Hankel. Les fonctions de base 

utilisées pour l’approximation de la densité de courant sur le disque circulaire 

supraconducteur à haute température critique ont été formées par l’ensemble orthogonal 

complet des modes TM et TE d’une cavité cylindrique avec murs latéraux magnétiques et 

de murs électriques au sommet et à la base. Comme dans le cas des disques circulaires 

parfaitement conducteurs, nous avons trouvé que ces fonctions de base sont très 

appropriées pour l’analyse dans le domaine des transformées vectorielles de Hankel des 

disques microbandes circulaires supraconducteurs. L’impédance de surface complexe a été 

calculée en supposant que l’épaisseur du film supraconducteur est inférieure à trois fois la 

profondeur de pénétration à une température nulle. Afin de valider l’approche proposée, 

nous avons comparé nos résultats numériques avec des données théoriques et 

expérimentales disponibles dans la littérature. Les résultats numériques ont montré que 

l’effet de l’épaisseur du film supraconducteur est plus prononcé pour des épaisseurs 

inférieures à 01.0 λ  ( 0λ  étant la profondeur de pénétration à une température nulle). Un 

soin extrême devrait être pris lors de la réalisation d’une antenne circulaire avec un film 

supraconducteur mince ; puisque une petite incertitude lorsque le disque est fabriqué peut 

avoir comme conséquence un décalage important de la fréquence de l’antenne. L’étude de 

l’influence de la température sur la fréquence d’opération et la bande passante de l’antenne 

circulaire a indiqué que l’augmentation de la température cause une diminution 

(augmentation) dans la fréquence de résonance (bande passante). Cette diminution 
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(augmentation) est significative pour des valeurs de température voisines de la température 

critique. Concernant l’antenne circulaire supraconductrice ayant un gap d’air, nous avons 

montré que la séparation d’air peut être ajustée de manière à obtenir une fréquence 

d’opération maximale. La bande passante, d’autre part, croît de façon monotone avec 

l’augmentation de la largeur du gap d’air. Une attention particulière devrait être prise lors 

de la conception d’une antenne circulaire supraconductrice ayant un gap d’air mince ; 

puisque une petite incertitude dans l’ajustement de la séparation en air peut causer un 

décalage important de la fréquence. Une solution très pratique à ce problème a été donnée. 

Ces comportements sont en harmonies avec ceux découverts théoriquement pour le cas 

d’un patch rectangulaire supraconducteur [1], [3]. Dans le but d’expliquer les résultats 

obtenus, nous avons déterminé une permittivité équivalente de la structure bicouche pour 

les trois matériaux considérés à savoir l’Arséniure de Gallium (GaAs), l’oxyde de 

Magnésium (MgO) et l’oxyde de Berilium (BeO). 

 La géométrie conventionnelle d’un résonateur microbande est constitué d’un seul 

patch métallique imprimé sur un substrat diélectrique monocouche. C’est une 

configuration simple facile à fabriquer, mais elle est limitée dans ses possibilités 

fonctionnelles. De nombreuses recherches ont été effectuées visant l’amélioration des 

performances des résonateurs microbandes. Parmi les diverses configurations proposées 

dans la littérature ouverte, la géométrie empilée semble être très prometteuse [5], [6]. La 

présentation d’un modèle numérique fiable permettant la caractérisation électromagnétique 

d’une antenne microbande possédant une configuration à empilement, constituée de deux 

patchs rectangulaires parfaitement conducteurs noyés dans un milieu multicouche 

contenant des matériaux à anisotropie de type électrique et magnétique, a formé le 

troisième volet de cette thèse. Le premier mode fondamental TM01 a été considéré. Des 

nouvelles formules explicites ont été développées pour le calcul des dyades de Green 
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tenant compte de l’anisotropie uniaxiale de type électrique et magnétique [7]. Nous avons 

montré que ces nouvelles formules explicites sont valables pour des structures impliquant 

plusieurs patchs empilés. Les résultats numériques qui ont été présentés dans ce chapitre se 

sont confinés à une structure d’antenne bicouche. Il a été montré que les deux résonateurs 

constitutifs de la structure empilée, qui déterminent le comportement bifréquence de 

l’antenne, dépendent des tailles relatives des longueurs de résonance des patchs. Dans le 

cas où la longueur de résonance du patch supérieur est plus grande que celle du patch 

inférieur, la résonance inférieure est associée avec le résonateur formé par le patch 

supérieur et le plan de masse et la résonance supérieure est reliée au patch inférieur. La 

résonance inférieure est très voisine de la fréquence de résonance du patch supérieur isolé. 

Dans le cas où la longueur de résonance du patch supérieur est plus petite que celle du 

patch inférieur, la résonance inférieure est associée avec le résonateur formé par le patch 

inférieur et le plan de masse et la résonance supérieure est associée avec le résonateur 

formé par les deux patches parfaitement conducteurs. Maintenant, la résonance inférieure 

est très proche de la fréquence de résonance du patch inférieur isolé (c.-à-d., le patch 

inférieur dans une configuration substrat-superstrat). En ce qui concerne la bande passante, 

nous avons montré que pour faire bénéficier l’antenne d’une bande passante large, il est 

nécessaire de la faire fonctionner à sa résonance inférieure (supérieure) lorsque 12 bb >  

( 12 bb < ). Autres résultats numériques ont aussi indiqué que l’anisotropie uniaxiale de type 

électrique et magnétique (négative ou positive) a un effet plus signifiant sur le résonateur 

responsable de la résonance inférieure que sur le résonateur responsable de la résonance 

supérieure. 

 Le besoin accru de transmission de données à haut débit couplé à la demande 

toujours croissante des dispositifs mobiles a généré un grand intérêt pour les antennes 

exhibant à la fois un gain élevé et une bande passante large [8]. Les patchs empilés 
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supraconducteurs sont l’une des solutions les plus adoptées pour l’élargissement de la 

bande passante et l’amélioration du gain des antennes microbandes [8]. L’étude du 

comportement bifréquence d’un empilement de deux patchs supraconducteurs à hautes 

températures critiques a formé le quatrième volet de cette thèse. L’analyse a été basée sur 

un modèle électromagnétique Full-wave conjointement avec les équations de London et le 

modèle des deux fluides de Gorter-Casimir. Des nouvelles expressions explicites ont été 

développées permettant le calcul des fonctions dyadiques de Green de la configuration 

empilée aisément via des multiplications matricielles simples. Ces nouvelles expressions 

peuvent être aisément généralisées au cas des structures multicouches empilées impliquant 

plus de deux patchs rayonnant. La technique de la phase stationnaire a été utilisée pour 

l’évaluation du champ électrique rayonné. Nos résultats numériques obtenus via la 

méthode de Galerkin dans le domaine des transformées vectorielles de Fourier ont été 

comparés avec ceux obtenus à partir du modèle de la cavité à murs latéraux magnétiques et 

un très bon accord a été trouvé. Les résultats numériques ont montré que l’influence de 

température de fonctionnement sur la fréquence de résonance inférieure et supérieure, la 

bande passante et le facteur de qualité des patchs supraconducteurs empilés est 

spécialement significative pour des températures voisines de la température de transition. 

Autres résultats ont aussi indiqué que la diminution de la température constitue un outil 

très efficace pour élargir la séparation entre les résonances inférieure et supérieure. Il a été 

aussi trouvé que quelles que soient les tailles relatives des patchs supraconducteurs dans la 

configuration empilée, la fréquence de résonance supérieure est affectée par la variation de 

l’épaisseur du patch inférieur aussi bien que par la variation de l’épaisseur du patch 

supérieur [8]. D’autre part, la fréquence de résonance inférieure est sensible uniquement à 

la variation de l’épaisseur du patch inférieur lorsque les épaisseurs des deux patchs 

supraconducteurs varient [8]. Finalement, Nous avons montré que l’antenne 
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supraconductrice empilée rayonne de façon plus efficace lorsqu’elle opère à la fréquence 

de résonance supérieure. Ce dernier résultat est en accord avec celui découvert 

théoriquement pour des patchs rectangulaires empilés parfaitement conducteurs [9]. 

 Malgré que les logiciels commerciaux de simulation électromagnétique ont prouvé 

leurs performances dans la prévision des caractéristiques des antennes microbandes, les 

programmes élaborés dans la présente thèse peuvent constituer un concurrent pour ces 

logiciels, puisque ils allient à la fois précision et vitesse de calcul. En outre de la possibilité 

de l’exploitation de ces programmes dans le processus de réalisation des antennes 

microbandes (parfaitement conductrices ou supraconductrices) ou dans l’investigation de 

leurs caractéristiques, ces programmes peuvent aussi être à la base de la validation de 

nouvelles techniques en cours de développement au sein de notre laboratoire. 
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Annexe A 

Modèle des deux fluides de Gorter et Casimir 

 

 Si l’état supraconducteur existe dans certains matériaux c’est qu’ils sont stables et 

énergétiquement favorables par rapport à l’état normal. C’est dans cet esprit que Gorter et 

Casimir ont appliqué le modèle des deux fluides aux supraconducteurs. Ils supposent que 

le matériau supraconducteur en dessous de Tc est un milieu à deux états : l’un étant 

composé d’électrons normaux qui ont une densité nn  et ils obéissent à la statistique de 

Fermi-Dirac (deux électrons ne peuvent pas se trouver dans le même état énergétique, les 

états sont donc remplis depuis le moins énergétique jusqu’au plus énergétique et le dernier 

état occupé est appelé le niveau de Fermi EF) et l’autre étant constitué d’électrons 

supraconducteurs qui ont une densité sn  et forment un condensât de Bose-Einstein (les 

électrons auront tendance à se condenser à une seule énergie la plus basse possible). Etant 

donné la densité d’électrons dans un volume : 

  VNn =  (A.1) 

où N  est le nombre d’électrons et V  le volume). Le nomre d’électrons ne change pas avec 

la température et 

  sn nnn +=  (A.2) 

On peut définir une densité relative d’électrons normaux 

  nnx n=  (A.3) 

et comme sn nnn += , la densité relative d’électrons supraconducteurs est : 

  nnx s=−1  (A.4) 
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Afin de comprendre comment varie x  avec la température, il nous faut une expression de 

l’énergie en fonction de la densité relative d’électrons normaux x  et la température T. A la 

base de la description de ce nouvel état, Gorter et Casimir ont émis deux hypothèses : 

Hypothèse 1 : snnxT =⇔=⇒= 00  : Tous les électrons sont supraconducteurs à 

K0=T . 

Hypothèse 2 : nc nnxTT =⇔=⇒≥ 1  : Tous les électrons sont normaux. 

Gorter et Casimir ont proposé l’équation suivante qui satisfait les hypothèses 1 et 2 pour 

cTT ≤≤0 , 

  )()1()(),( TfxTfxTxF sn −+=  (A.5) 

où  

  2

2

1
)( TTf n γ−=  (A.6) 

est l’énergie libre des électrons dans un métal normal et 

  β−=)(Tf s  (A.7) 

est l’énergie à laquelle se trouvent les électrons après condensation sur le niveau 

fondamental supraconducteur ; on les appelle alors ‘‘superélectrons’’. Dans l’équation 

(A.6) γ  est la chaleur spécifique électronique ne dépend pas de la température. β  dans 

l’équation (A.7) est l’énergie de l’état fondamental ou de condensation. Selon les 

hypothèses 1 et 2 ainsi que l’équation ‘A.5), nous obtenons 

  β−==−+= )0()0()01()0(0)0,0( ssn fffF  (A.8) 

  2

2

1
)()()11()(1),1( ccncscnc TTfTfTfTF γ−==−+=  (A.9) 

En annulant la dérivée partielle de l’équation (A.5), on obtient la condition de minimum 

pour une température T  fixe 
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  )(
2

1
)(

)1(
)()(0 Tf

x
Tf

x

x
Tf

x

x
Tf

x

F
snsn

T

−=
∂

−∂+
∂

∂==








∂
∂

 (A.10) 

L’équation (A.7) réexprimée avec les définitions de )(Tfn  et )(Tf s  donne 

  
x

T
1

4

1 2γβ =  (A.11) 

Comme nous n’avons pas fait d’hypothèse sur T , l’équation (A.11) est valable tant que 

cTT ≤ . En particulier (hypothèse 2 : 1=x ) : 

  
1

1

4

1 2
Tγβ =  (A.12) 

En égalisant les équations (A.11) et (A.12) et en simplifiant γ , on trouve : 

  4
4

22

1

1

4

11

4

1
t

T

T
xT

x
T

c
c =














=⇔= γγ  (A.13) 

D’où, on obtient la densité des superélectrons en fonction de la température, 

  )1()1()(
4

tnxnTns −=−=  (A.14) 

De fait, la densité d’électrons supraconducteurs sn  augmente très vite en dessous de cT  : 

  nnTT sc ≈⇒<<  (A.15) 
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Annexe B 

Equations des frères London 

 

 Les frères Fritz et Heinz London proposèrent deux équations qui portent leur nom. 

Ils ont décrit les deux propriétés fondamentales de la supraconductivité : la résistance nulle 

et l’effet Meissner et ont exprimé ces deux phénomènes en termes des équations de 

Maxwell. Le champ électrique E  sur une charge sq  exerce une force décrite par 

l’équation : 

  EF sq=  (B.1) 

L’accélération est liée à la force par la relation 

  
dt

d
m s

s

v
F =  (B.2) 

où sv  est la vitesse des superélectrons et sm  étant la masse des superélectrons. En 

combinant les équations (B.1) et (B.2), on obtient une équation du mouvement d’une 

particule chargée dans le champ E  (équation de Drude-Lorentz) : 

  E
v

s
s

s q
dt

d
m =  (B.3) 

B.1. Première équation de London 

 On définie une densité de supercourant par unité de surface sJ  qui sera 

proportionnelle à la vitesse des porteurs de charge (superélectrons) sv , à leur charge sq  

ainsi qu’à leur nombre par unité de volume sn  : 

  ssss qn vJ =  (B.4) 

En substituant (B.4) dans (B.3), on trouve 

  E
J














=

∂
∂

s

sss

m

qn

t

2

 (B.5) 
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Qui donne l’équation de London pour le champ électrique appelée aussi première équation 

de London : 

  
tqn

m s

ss

s

∂
∂














=

J
E

2
 (B.6) 

B.2. Seconde équation de London 

 Le champ magnétique est lié au champ électrique et au courant par les équations de 

Maxwell : 

  
t∂

∂−= B
Erot  (B.7) 

  J
E

B 02

1
rot µ+

∂
∂−=

tc
 (B.8) 

et 

  0div =B  (B.9) 

On admet que tous les superélectrons sont dus au champ magnétique et qu’il n’y a pas de 

variation du champ électrique. L’équation (B.8) devient 

  JB 0rot µ=  (B.10) 

En substituant l’équation (B.6) dans (B.7), on trouve : 

  
tqn

m

t
s

ss

s

∂
∂














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 (B.11) 

Si on remplace 
t
s

∂
∂ J

 par 








∂
∂

t

B
rot

1

0µ
 à partir de (B.10), on obtient 

  
tqn

m

t
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s
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∂









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


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0

2 µ
 (B.12) 

En utilisant l’identité vectorielle : 

  BBB
2

divgradrotrot ∇−=  (B.13) 

avec l’équation (B.9), on peut écrire l’équation (B.12) comme suit : 
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 (B.14) 

Les frères London s’inspirent de l’expérience de Meissner et Ochsenfeld que le champ B  

lui-même obéisse à l’équation (B.14) et pas seulement sa dérivée. L’équation (B.14) est 

phénoménologiquement remplacée par : 

  BB













=∇

s

ss

m

qn 0
2

2 µ
 (B.15) 

Toute expression 
t∂

∂ B
 apparaisse dans les équations (B.7)-(B.14) sera remplacée par B . 

L’équation (B.12) devient : 

  
s
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s

qn

m
JB rot

0
2 
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







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−=

µ
 (B.16) 

C’est l’équation de London pour le champ magnétique ou seconde équation de London. La 

solution de l’équation (B.15) indique que la valeur de B  décroît par e/1  à partir de la 

surface sur une longueur caractéristique Lλ  appelée la profondeur de pénétration donnée 

par 

  
2

0 ss

s
L

qn

m

µ
λ =  (B.17) 

λ  dépend de sn  (densité des superélectrons) et d’après le modèle de Gorter et Casimir elle 

dépend de la température aussi. En faisant le rapport de sa valeur à T  à sa valeur au zéro 

absolu et grâce à la définition (B.17) et à l’équation (A.14) on obtient : 
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 (B.18) 

D’où on obtient la dépendance en température de la profondeur de pénétration de London 
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où )0(Lλ  est la profondeur de pénétration à K0=T . 


