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Introduction générale 

a technique des circuits imprimés a révolutionné les domaines de l’électronique et, 

plus récemment, celui des hyperfréquences, où elle se prête particulièrement bien à 

la réalisation de circuits et d’antennes plaques. 

  Outre l’aspect faible poids, volume et épaisseur les antennes microbandes offrent 

une multitude d’avantages par rapport aux antennes classiques tels que : le faible coût et 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. 

Cependant, ce type d’éléments présente des limites, notamment la bande passante étroite, 

le faible gain et l’excitation possible d’ondes de surface. 

 En raison de la bande passante très étroite des antennes plaques autour de leurs 

fréquences d’opération, le développement des algorithmes exacts pour l’estimation de ces 

fréquences de résonance est d’une importance primordiale [1]. 

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

performances d’une antenne 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 [2]-[6]. 

Parmi ces substrats pratiques nous citons le Saphir, l’Epsilam-10 et la Nitrure de Bore. 

Cette anisotropie affecte les performances des antennes imprimées, et donc une 

caractérisation et conception précise de ces dernières doivent tenir compte de cet effet. 

 L’antenne microbande, originalement constituée d’un substrat monocouche avec 

l’élément rayonnant imprimé sur une face et le plan de masse sur l’autre, est actuellement 

en évolution en des structures à substrats diélectriques multicouches [7]-[21]. L’utilisation 

de plusieurs couches diélectriques offre des degrés de liberté additionnels au concepteur 

L
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qui peut contrôler et optimiser les performances de l’antenne telles que la bande passante, 

l’ouverture du faisceau de rayonnement, le gain et autres. Aussi, les tendances vers les 

réseaux d’antennes plaques indiquent que les antennes microbandes à l’avenir seront 

basées en grande partie sur la technologie multicouche. Vu cette importance technologique 

croissante des substrats multicouches dans le domaine des antennes plaques, les modèles 

développés pour analyser ces antennes doivent être capables de traiter les structures 

multicouches. 

 Les antennes  microbandes conventionnelles, constituées d’une plaque unique 

imprimée sur un substrat diélectrique, présentent deux inconvénients majeurs qui sont : le 

faible gain et la bande passante étroite. La méthode la plus habituelle dans l’élargissement 

de la bande passante consiste simplement à augmenter l’épaisseur du diélectrique entre 

l’élément rayonnant et le plan de masse. Cette méthode ne peut pas, cependant, être 

appliquée sans causer des anomalies ; à savoir l’excitation des ondes de surface et la perte 

de l’aspect faible poids, volume et épaisseur fortement souhaitable dans les applications 

des antennes microbandes. L’opération en mode bifréquence, qui consiste à ce que 

l’antenne opère de façon efficace en deux fréquences distinctes, est parfois un besoin 

extrême dans quelques utilisations. Les antennes conventionnelles ne garantissent pas ce 

type de fonctionnement. Tout en maintenant les avantages des antennes conventionnelles, 

les antennes microbandes ayant des configurations à empilement, constituées d’une ou de 

plusieurs plaques conductrices couplées parasitiquement à un driven patch, surmontent la 

limitation de la bande passante étroite par l’introduction de résonances additionnelles dans 

la gamme de fréquences d’opération, atteignant des largeurs de bande jusqu’à 35% [22]. 

En outre, les antennes possédant des configurations à empilement ont permis des gains 

élevés et ont offert la possibilité d’opération en mode bifréquence [23]. 
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 Les caractéristiques des antennes possédant des configurations à empilement 

dépendent essentiellement des dimensions relatives des plaques, les séparations entre les 

différentes métallisations et les permittivités du milieu diélectrique. La possibilité de 

décaler la plaque parasitique dans la direction x ou dans la direction y ou dans les deux 

directions para port au driven patch donne des degrés de liberté additionnels au concepteur 

qui peut contrôler et optimiser les performances de l’antenne sans modifier leurs 

paramètres constitutifs. Le décalage de la plaque parasitique par rapport au driven patch est 

connu chez l’ensemble de la communauté des microondistes sous le nom d’excentrage 

‘‘offset’’ [24], [25]. 

 Les études théoriques et expérimentales consacrées à l’étude du fonctionnement 

bifréquence des structures à empilement se sont confinées à des plaques circulaires [26]-

[27] et annulaires [28] ; pour des structures utilisant des plaques rectangulaires, 

uniquement des résultats pour l’impédance d’entrée [29], [30] et le champ rayonné [31] ont 

été rapportés.La méthode de Galerkin implémentée dans le domaine des transformées 

vectorielles de Fourier est utilisée pour le calcul numérique des fréquences de résonance 

complexes d’une antenne microbande possédant une configuration à empilement ; 

constituée de deux plaques rectangulaires noyées dans un milieu multicouche contenant 

des matériaux isotropes et/ou anisotropes. Selon notre recherche et la bibliographie que 

nous détenons, l’effet de l’anisotropie sur les structures d’antennes ayant des 

configurations à empilement à été étudié uniquement pour des plaques à géométrie 

circulaire [32]. On a étudiée aussi  dans ce travail, l’influence d’une plaque parasitique 

excentrée sur la résonance de l’antenne. Le présent travail est structuré comme suit : 

 Dans le Chapitre I, nous présentons des généralités sur les antennes microbandes. 

 Dans le Chapitre II ,nous détaillons la formulation théorique du problème. 
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Dans le Chapitre III ,divers résultats numériques sont présentés pour une structure 

bicouches.  

Finalement , les conclusions sont résumés en Chapitre IV. 



 

Chapitre I 

Généralités sur les antennes       

microbandes 

 

I.1 Introduction 

I.2 L’antenne patch rectangulaire  

    I.2.1 Les diverses formes des éléments rayonnants 

    I.2.2 Mécanismes de rayonnement de l’antenne patch rectangulaire 

I.3 Influence des paramètres géométriques sur les caractéristiques de l’antenne 

       I.3.1 Largeur W du patch 

       I.3.2 Longueur L du patch 

I.4 Description des différentes méthodes d’analyse  

  



Chapitre I                                                                                                     Généralités sur les antennes microbandes 

 5

 

I.1 Introduction 

Les microbandes rayonnantes ont été proposées par deschamps en 1953 aux U.S.A et en 1955 

par Gutton et Baissinot en France. En 1970, Byron a décrit la structure planaire qui se constitue 

d’un élément rayonnant séparée d’un plan de masse par un substrat diélectrique (Figure I.1). 

 Les domaines d’utilisation privilégiés des antennes micro-rubans sont les 

télécommunications spatiales, le téléguidage des missiles [34], la navigation aérienne ou 

terrestre, applications soumises à des critères sélectifs d’aérodynamiques et à des limitations de 

poids, de volume et d’épaisseur. Ces antennes sont également utiles dans la surveillance de 

locaux ou carrefours routiers, la régulation du trafic routier, la communication entre mobiles et 

dans des nouveaux domaines tels que la médecine [35] ou le téléphone mobile [36]. 

 Outre l’aspect faible poids, volume et épaisseur les antennes micro-rubans offrent une 

multitude d’avantages par rapport aux antennes classiques [37] - [43] tels que : 

-  simplicité de fabrication. 

-  coût de fabrication faible, y compris dans le cas d’une production en série. 

-  mise en réseau aisée. 

-  conformabilité facilitant l’implantation sur tout type de support. 

-  rayonnement perpendiculaire à la surface. 

 Cependant, ce type d’éléments présente des limites, notamment : 

-  une bande passante étroite [44]. 

-  une excitation possible d’ondes de surface [45]. 

-  un rayonnement faible [46]. 

-  une directivité relativement peu élevée. 

-  un rayonnement parasite (alimentation). 

 Ces différents avantages et inconvénients constituent des sources d’étude très variées. En 

effet, la bande passante peut être élargie en superposant plusieurs éléments rayonnants séparés  
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par du diélectrique ou de l’air [47]. L’utilisation d’antennes réseaux permet d’améliorer le 

rendement et la directivité . Des formes aussi variées que des antennes en forme de rectangle, 

disque, triangle ou d’anneaux ont suscité de nombreuses études. D’autres aspects tels que 

l’effet d’une couche piège ou l’influence de l’épaisseur du substrat sur les caractéristiques de 

l’antenne ont été analysés par différents travaux. 

 
 
 

                  
                                                
 
                               Figure I.1 Antenne à éléments imprimés 
 

Les ondes dans une ligne microbande s’effectue à la fois dans le milieu diélectrique et dans 

l’air comme le montre la  (figure I.2 ). Du point de vue modélisation, les deux milieux sont 

remplacés par un unique milieu effectif caractérisée par une constante diélectrique exprimée 

par :  

                             ( I.1)                                 

La répartition des lignes de champs qui s’étendent autour et dans la structure dépend 

essentiellement :  

• de la largeur w des circuits de métallisation  

• des caractéristiques du substrat : à savoir sa constante diélectrique r et son épaisseur h 

Plan de masse 

Substrat diélectrique

Patch 
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Le choix des valeurs de ces paramètres conditionne généralement le type d’application qu’on 

peut concevoir avec la technologie microbande. Pour la réalisation de circuits hyperfréquences, 

on recherche à minimiser le rayonnement en espace libre de la ligne et choisi  en conséquence 

un substrat tel que l’énergie électromagnétique reste concentrée dans le diélectrique (plus 

exactement dans la cavité que forme la bande métallique et le plan de masse).On peut  utiliser  

donc des substrats de constante diélectrique élevé (comme de l’Alumine r = 9.9) 

.  

 
 
                                             Figure I.2  Lignes de champ électrique 

En ce qui concerne les antennes, le substrat le mieux approprié est celui possédant une 

constante diélectrique faible, une épaisseur grande (par rapport à la longueur d’onde 

d’opération) et peu de pertes (tan ). Un substrat épais augmente la puissance rayonnée par 

l’antenne, réduit les pertes par effet Joules et améliore la bande passante de l’antenne. En 

contrepartie, le poids est augmenté. Une faible valeur de la constante diélectrique (typiquement 

r « 2.5) favorise l’extension des champs autour de la ligne et donc la puissance rayonnée.  

I.2 L’antenne patch rectangulaire 

I.2.1 Les diverses formes des éléments rayonnants 

Les éléments rayonnants les plus simples ont la forme d’un rectangle, d’un carré, d’un disque 

circulaire ou encore d’un triangle comme le montre la figure I.3 : 
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                                            Figure I.3  Divers types d’éléments rayonnants 
 

Parmi toutes ces formes, l’élément rectangulaire est sans contexte le plus facile à appréhender 

pour la compréhension des mécanismes de rayonnements des antennes microbande. 

I.2.2 Mécanismes de rayonnement de l’antenne patch rectangulaire 

Le mécanisme de rayonnement d’une antenne patch rectangulaire se comprend aisément à 

partir de sa forme géométrique. Lorsque on  excite la ligne d’alimentation avec une source RF, 

une onde électromagnétique va se propager sur cette ligne puis va rencontrer l’élément 

rayonnant (de largeur plus grande que la ligne, donc plus apte à rayonner..). Une distribution de 

charge va s’établir à l’interface Substrat / Plan de masse, sur et sous l’élément rayonnant. La 

figure I.4  montre cette distribution dans le cas particulier où l’antenne rayonne le plus 

efficacement c’est à dire lorsqu’elle devient résonante (la longueur de l’élément rayonnant est 
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un multiple de la demi-longueur d’onde guidée). Le cas présenté correspond au mode 

fondamental de l’antenne.  

 
 
             Figure I.4 Distribution de charge et densité de courant sur une antenne microstrip 
 
Ces distributions de charge et les densités de courants associés induisent une distribution de 

champ électrique représentée à la figure I.5  dans le mode fondamental.  

 

 
 

Figure I.5 Distribution de la composante verticale du champ électrique dans le mode 
fondamental de l’antenne 
 
Une analyse plus détaillée des distributions de charge et du champ électrique dans ce mode 

permet de retrouver tous les paramètres caractéristiques d’une antenne : (diagramme et 

résistance de rayonnement, fréquences de résonance...). Nous pouvons constater sur la figure 

I.5 un renversement de phase des composantes verticales du champ électrique sur la longueur L 

de l’antenne. Ce résultat est évident en lui-même. Ce cas correspond à la résonance g/2 de 

l’antenne. Il en résulte une contribution vectorielle de ces composantes de champs nulle. Il en 

est de même pour les composantes verticales sur la largeur W du patch . La figure I.6 montre 
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les composantes horizontales des lignes de champ entourant l’élément imprimé. Contrairement 

à  précédemment, elles créent des rayonnements qui sont en phase dans le plan de l’antenne. 

Finalement, le rayonnement du patch peut être modélisé par celui de deux fentes parallèles 

distantes de la longueur L et de dimensions W*h. La théorie de l’électromagnétisme nous 

fournit alors les expressions des champs rayonnés par le patch à une certaine distance 

d’observation.  

 

 

 

  Figure I.6 Distribution de la composante horizontale du champ électrique dans le mode 
fondamental de l’antenne. 

 
Nous pourrions montrer par l’étude des composantes tangentielles du champ magnétique que le 

patch rectangulaire peut se modéliser comme une cavité avec 4 murs magnétiques (bords de la 

cavité) et 2 murs électriques (formés par les métallisations et dans l’approximation que la 

composante normale du champ électrique est constante). En posant les équations de 

propagations avec les conditions aux limites adéquates, on détermine assez facilement les 

fréquences de résonances de l’antenne patch rectangulaire : 

 

                                              ( I.2 ) 

avec  

 

                                                     ( I.3 ) 
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et  

 

                                     ( I.4 ) 

 

L et W représentent respectivement les extensions de longueur et de largeur dues  

W s’obtient en remplaçant la largeur W par la longueur L dans la formule précédente.  

 

I.3 Influence des paramètres géométriques sur les caractéristiques de l’antenne 

1.3.1  Largeur W du patch 

La largeur du patch a un effet mineur sur les fréquences de résonance et sur le diagramme de 

rayonnement de l’antenne. Par contre, elle joue un rôle pour l’impédance d’entrée de l’antenne 

équation ( I.5 ) et la bande passante à ses résonances équation ( I.6 ) :  

                                                                                                   ( I.5 )                        

 

                                                                                                     ( I.6 ) 

 

Pour permettre un bon rendement de l’antenne, une largeur W pratique est :  

 

                                                                                                     ( I.7) 

 

où le terme f01 représente la fréquence du mode fondamentale de l’antenne.  
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I.3.2 Longueur L du patch 

La longueur du patch détermine les fréquences de résonance de l’antenne  

 

                                                                   ( I.8) 
 

 

I.4  Description des différentes méthodes d’analyse  

 Les méthodes et les modèles proposés pour analyser les antennes microbandes peuvent 

être classés en deux groupes : 

 le premier groupe part de certaines suppositions physiques qui aboutissent, généralement 

à des formules analytiques simples, très demandées pour une compréhension du phénomène 

physique et pour la C.A.O. Le modèle de la ligne de transmission et celui de la cavité sont très 

utilisés .Dans la technique de la ligne de transmission [48] l’inconnu à déterminer est la 

constante de propagation; les pertes par rayonnement sont incluses dans le coefficient 

d’atténuation de la constante de propagation. Cependant, cette technique ne rend pas compte 

des effets des modes d’ordre supérieure. La structure microbande peut être assimilée à une 

cavité limitée en haut par une plaque conductrice, en bas par un plan de masse et entourée par 

une surface latérale. Les deux plans conducteurs représentent des murs électriques et la surface 

latéral constitue le mur magnétique. Dans ce modèle l’inconnu est le système des modes 

propagatifs et leurs fréquences de résonance [49]. Les inconvénients spécifiques à ce groupe de 

méthodes sont :  

-  l’inaptitude de ces méthodes pour prédire toute les caractéristiques de l’antenne. 

-  les conditions considérées de l’épaisseur faible du substrat diélectrique et d’une constante 

diélectrique petite rendent la caractérisation en quelque sorte incomplète ce qui nous 

contrains à utiliser des formules de correction 
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-  ces méthodes sont limitées à des formes géométriques simples. 

 Le deuxième groupe est basé sur un problème électromagnétique de valeurs aux 

frontières, qui aboutit à une équation intégral dont l’inconnu est la distribution des courants 

surfaciques sur la plaque. Pour exprimer cette équation, il est nécessaire de faire un appel au 

tenseur spectral de Green, qui peut être déterminer par différentes techniques. La procédure de 

Galerkin permet de ramener l’équation intégral à un système d’équation algébrique. La 

résolution de l’équation caractéristique du système linéaire déterminera les fréquences de 

résonance complexes, les autres caractéristique de l’antenne seront directement obtenues. Cette 

approche introduite par Itoh est qualifiée comme étant rigoureuse, malgré qu’elle est un peut 

coûteuse du point de vue temps de calcul et précision exigée sur la détermination des éléments 

de la matrice impédance. Elle tient compte de tout les phénomènes d’ondes associés à la 

structure ( A full -wave analysis ). L’analyse dans le domaine spectral permet de réduire le 

problème vectoriel tridimensionnel en un problème bidimensionnel. Cette méthode qui est 

d’actualité, n’est pas limitée par les conditions classiques telles que, la faible épaisseur du 

substrat et la petite constante diélectrique. En outre, on a la possibilité d’inclure dans l’analyse 

l’effet des différents paramètres tels que l’épaisseur du substrat, la constante diélectrique, les 

pertes par diélectrique et par conducteur, les dimensions finies du plan de masse ainsi que le 

traitement des structures multicouches et multiconducteurs. La solution obtenue est d’autant 

plus proche et plus exacte lorsque les fonctions de base et d’essai utilisées modélisent bien la 

variation réelle des courants surfaciques. Un choix adéquat de ces fonctions permet de faciliter 

l’analyse et rend la convergence plus rapide. 

Dans ce travail et vue les avantages montrées par le groupe des méthodes intégrales, une 

méthode appartenant à ce groupe est utilisée pour calculer la fréquence de résonance complexe, 

la bande passante, le facteur de qualité et le champ rayonné en zone lointaine d’un patch 

microbande rectangulaire imprimé sur un substrat uniaxial (UNIAXIAL SUBSTRATE ). A 

cause de la bande passante très étroite des antennes microbandes, la fréquence de résonance, 
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qui dépend fortement de la permittivité du substrat, est un facteur très important à déterminer 

avec exactitude. Il est reporté dans la littérature que beaucoup de substrat utilisés dans les 

structures microbandes présentent un taux d’anisotropie, spécialement l’anisotropie 

uniaxiale[50]. Pour cela l’effet de l’anisotropie sur la fréquence de résonance et autres 

paramètres, doit être pris en compte dans la conception de ces structures. 

Avant la discussion des résultats obtenus, nous avons tout d’abord réalisé des études de 

convergence et nous avons poursuivi en confrontant nos résultats avec les données 

expérimentales et théoriques disponibles dans la littérature. Nous allons  discuter aussi l’effet 

de la plaque parasitique sur les caractéristiques de l’antenne , l’effet de l’anisotropie dans les 

diélectriques , et l’effet de l’excentrage. 
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II.1 Introduction 
 

ans ce chapitre on va étudié une  antenne microbande possédant une configuration à 

empilement ;constituée de deux plaques rectangulaires noyées dans un milieu 

multicouche contenant des matériaux isotropes et/ou anisotropes. On va utiliser la méthode 

Full-wave pour le calcul numérique des fréquences de résonance complexes. Pour la 

détermination des dyades de Green dans le domaine des transformées vectorielles de Fourier 

on va proposer une nouvelle technique. La méthode de Galerkin sera utilisée pour la 

détermination des courants surfaciques sur le driven patch et sur la plaque parasitique. Les 

modes TM issus du modèle de la cavité ont été utilisés pour l’approximation des courants sur 

les deux plaques. 

II.2 Présentation de la structure étudiée  
 
Le problème à résoudre est illustré dans la Figure II.1.nous avons deux plaques rectangulaires. 

Les dimensions du driven patch sont 11 ba × , alors que celles de la plaque parasitique sont 

22 ba × . Le centre du driven patch et celui de la plaque parasitique ont la coordonnée 

)0,0(),( =yx  (le cas d’une plaque parasitique excentrée est considéré uniquement dans le 

chapitre III ). 
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Figure II.1. Géométrie d’une antenne microbande possédant une configuration à empilement 
constituée de deux plaques rectangulaires noyées dans un milieu multicouche. 
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Aussi, les deux plaques métalliques et le plan de masse sont supposés être des conducteurs 

parfaits d’épaisseurs négligeables. Les deux plaques rectangulaires sont noyées dans un 

milieu multicouche constitué de N  couches diélectriques, présentant une anisotropie de type 

uniaxial avec l’axe optique normal aux deux plaques. Chaque couche d’épaisseur 1−−= jjj zzd  

),...,2,1( Nj=  est caractérisée par la perméabilité du vide 0µ  et la permittivité tensorielle jε  

définie par l’équation 

                                                 [ ]jzjxjxj εεεε ,,diag0=ε                                                        (II .1) 

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

diagonaux apparaissant entre crochets. Le driven patch et la plaque parasitique sont imprimés 

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

avec les paramètres constitutifs 0µ  et 0ε . Il faut noter que tout les champs et les courants sont 

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

trois étapes pour obtenir la fréquence de résonance complexe de la structure considérée dans 

la Figure II.1 

 
II.3 Détermination des fonctions dyadiques hybrides de Green   
 
L’équation (II.1) peut être spécialisée au cas isotrope en admettant jrjzjx εεε == Considérons 

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

( Voir Annexe A ). Alors , les champs transverses dans la jème couche diélectrique )( 1 jj zzz 〈〈−   

sont zE~  et zH~  : 
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yxs kk yxk ˆˆ +=  est le vecteur d’onde transverse et ssk k= . Après avoir effectuer quelques 

manipulations algébriques simples, nous pouvons mettre (II.2a), (II.2b), (II.3a) et (II.3b) sous 

la forme 
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 (II.5) 

Les exposants e et h dénotent les ondes TM et TE, respectivement, et 

  )(   1  )( 1
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s
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kk
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k kFkF −=
⎥
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⎥

⎦
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A partir de (II.4) et (II.5) ainsi que (II.6), nous avons 
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  ),(~)(
),(

),(
),( z
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z ss
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e

s kHkF
k

k
kh ⋅=

⎥
⎥
⎥

⎦
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⎣

⎡

=  (II.8) 

Les formes générales de zE~  et zH~  sont : 

  
zke

j

zke
jsz

e
jz

e
jz BAzE

ii
ee),(~

+=
−

k  (II.9) 

  
zkh

j

zkh
jsz

h
jz

h
jz BAzH

ii
ee),(~

+=
−

k  (II.10) 

 

où les coefficients spectraux e
jA , e

jB , h
jA  et h

jB  sont fonctions de la variable spectrale sk  et 

  
2
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0 sjx
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jz kkk −= ε ,  00
22

0 µεω=k  (II.11) 

e
jzk  et h

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

jème couche. Après substitution des expressions de zE~  et zH~  données par (II.9) et (II.10) dans 

(II.4) et (II.5), nous obtenons 

  )(e)(e),(
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où jA  et jB  sont deux vecteurs ayant des composantes exprimées en fonction des coefficients 

spectraux e
jA , h

jA , e
jB  et h

jB  ( Voir  Annexe B)  et 

  [ ]h
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k
kg  (II.14) 

En écrivant les équations (II.12) et (II.13) dans les plans 1  −= jzz  et jzz   = , et par élimination 

des inconnus jA  et jB , nous obtenons la forme matricielle 
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avec 
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 (II.16) 

qui combine e  et h  sur les deux côtés de la couche comme quantités d’entrée/sortie. 

Les équations de continuité pour les composantes tangentielles du champ sont 

  ),(),(),( jsjsjs zzz kekeke == +− , Nj ...,,2,1=   (II.17) 

  )()(),(),( 21
sMjsPjjsjs zz kjkjkhkh δδ +=− +− , Nj ...,,2,1=   (II.18) 

Dans (II.18), )(1
skj  ( ))(2

skj  est la transformée vectorielle de Fourier du courant )(1
srJ  

( ))(2
srJ  sur le driven patch (la plaque parasitique), et ijδ  ),( MPi=  est le symbole de 

Kronecker. En utilisant les équations (II.15)-(II.18), 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 

  0ke  )0,( =s  (II.23) 

Dans la région de l’air illimitée, le champ électromagnétique donné par (II.12) et (II.13) 

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

Sommerfeld, ceci donne 

  ),(  )(),( 0
++ ⋅= NssNs zz kekgkh  (II.24) 

où la matrice diagonale )(0 skg  peut être aisément obtenue à partir de l’expression de )( sj kg  

en admettant 1 == jzjx εε . En combinant (II.19)-(II.21), (II.23) et (II.24), nous obtenons une 

relation entre )(1
skj , )(2

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

  )( . )()( . )(   ),( 212111
ssssps z kjkGkjkGke +=  (II.25) 

  )( . )()( . )(   ),( 222121
ssssMs z kjkGkjkGke +=  (II.26) 

où 
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  [ ] )( 21,21diag  )( 1221
s

he
s GG kGkG ==  (II.29) 
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Dans les équations (II.27), (II.28) et (II.30) les matrices 1>Γ , 2<Γ  et Γ  sont définies par 
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Les quatre matrices diagonales )(11
skG , )(12

skG , )(21
skG  et )(22

skG  désignent l’ensemble 

des fonctions dyadiques de Green dans le domaine des transformées vectorielles de Hankel. Il 

est important de noter que les dyades )(12
skG  et )(21

skG  caractérisent les interactions entre 

le driven patch et la plaque parasitique. 

II.4 Formulation des équations intégrales  

 A partir de (II.25) et (II.26), respectivement, et via les transformées vectorielles inverses de 

Fourier : 
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4

1   ),( 212111
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 (II.32) 
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 (II.33) 

on peut obtenir le champ électrique transverse dans le plan du driven patch et celui dans le 

plan de la plaque parasitique. 

Les conditions aux frontières impliquent que les champs électriques transverses donnés par 

les équations (II.32) et (II.33) s’annulent sur les deux plaques parfaitement conductrices, pour 
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 donner les équations intégrales couplées suivantes : 

  [ ] 0kjkGkjkGrkF =+∫ ∫
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yxssssss dkdk )( . )()( . )( . ),(  222121 , 2patch ∈sr  (II.35) 

II.5 Résolution des équations intégrales par la méthode de Galerkin 

 La première étape dans la résolution des équations intégrales couplées (II.34) et (II.35) 

par la méthode de Galerkin consiste à développer le courant du driven patch )(1
srJ  et celui 

de la plaque parasitique )(2
srJ  de la manière suivante : 
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où 1
xnJ , 1

ymJ , 2
xpJ  et 2

yqJ  sont des fonctions de base connues et na , mb , pc  et qd  sont les 

coefficients du développement modal à déterminer. En utilisant la technique connue sous le 

nom de la méthode des moments [33], avec des modes de poids choisis identiques aux modes 

de développement, les équations (II.34) et (II.35) sont réduites à un système d’équations 

linéaires qui peut être écrit de manière compacte sous la forme matricielle 
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Les éléments de la matrice )()( 0000
)( MNMN +×+U  sont donnés par 
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Dans (II.39a)-(II.39d), 1~
nxJ  et 1~

myJ  sont les transformées de Fourier scalaires de 1
xnJ  et 1

ymJ , 

respectivement. Les éléments de la matrice  )()( 0000
)( QPMN +×+V   sont donnés par 
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Dans (II.40a)-(II.40d), 2~
pxJ  et 2~

qyJ  sont les transformées de Fourier scalaires de 2
xpJ  et 2

yqJ , 

respectivement. Concernant les éléments de la matrice )()( 0000
)( MNQP +×+W , ils sont donnés par 
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Et finalement les éléments de la matrice )()( 0000
)( QPQP +×+Z  sont donnés par 
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Il est facile de montrer que la matrice entière dans l’équation (II.38) est symétrique. Pour 

l’existence d’une solution non triviale de l’équation (II.38), nous devons avoir 

  0  ))((det =fΩ ,  
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡
=

ZW

VU
Ω  (II.43) 

L’équation (II.43) est l’équation caractéristique des fréquences de résonance complexes de 

l’antenne microbande possédant la configuration à empilement montrée en Figure II.1. Les 

parties réelles des fréquences de résonance complexes correspondent aux fréquences de 

résonance, alors que les parties imaginaires sont dues aux pertes par rayonnement de la 

structure. Une fois les fréquences de résonance sont obtenues, l’équation matricielle 
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homogène (II.38) peut être résolue afin de déterminer les coefficients des courants sur les 

deux plaques. 

II.6 Choix de fonctions de base dans la méthode de Galerkin 

Théoriquement ,il existe plusieures systémes de fonction de Base mais dans la pratique on 

utilise qu’un nombre limité. En générale ,on choisi la fonctions dont la variation  reflète et 

ressemble à celle prévue. En effet la connaissance préalable du type de variation de cette 

dernière s’avère nécessaire sans oublier le fait d’obtenir uniquement un minimum de termes 

dans le développement en série de l’inconnu . Cela ayant pour but de réduire l’effort de 

computation. 

Dans ce travail les fonctions de bases utilisées sont issues du modèle de la cavité simple.  

( Voir Annexe  C  ) .   

 

 Conclusion  

 pour le calcul numérique des fréquences de résonance complexes de l’antenne microbande 

possédant une configuration à empilement ; constituée de deux plaques rectangulaires noyées 

dans un milieu multicouche contenant des matériaux isotropes et/ou anisotropes, on a utilisé 

la méthode Full-wave . Le problème de valeurs aux frontières est réduit à un système 

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

vectorielles de Fourier .Nous avons aussi proposé une nouvelle technique  pour la 

détermination des dyades de Green dans le domaine des transformées vectorielles de Fourier. 

La méthode de Galerkin a été utilisée pour la détermination des courants surfaciques sur le 

driven patch et sur la plaque parasitique. Bien que l’antenne considérée dans ce chapitre 

consiste en un empilement d’un driven patch et une seule plaque parasitique, il est tout à fait 

simple et directe d’étendre l’analyse présentée ici aux structures impliquant plusieurs plaques 

parasitiques. Les modes TM issus du modèle de la cavité ont été utilisés pour l’approximation 
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des courants sur les deux plaques. Les résultats numérique obtenus seront présentés dans le 

prochain chapitre. 

 

 



 

Chapitre III 

 

Discussion des résultats 

III.1 Introduction 

III.2 Comparaison des résultats numériques 

III.3 Fonctionnement de l’antenne en mode bifréquence 

III.4 Effets de quelques paramètres sur le fonctionnement en mode bifréquence  

III.4.1 Influence des dimensions de la plaque parasitique 

III.4.2 Influence de l’anisotropie dans les diélectriques  

III.5 Etude de l’excentrage ‘‘offset’’ 

Conclusion 

 

 

 



Chapitre III                                                                                                                           Discussion des résultats 

 28

III.1 Introduction 
 

près avoir apporté une étude théorique bien détaillée concernant la formulation 

mathématique du problème de la fréquence de résonance complexe. Nous allons à 

présent discuter l’effet de la présence d’une plaque parasitique ,et alors le fonctionnement de 

l’antenne en mode bifréquence ,et l’influence de  plusieurs paramètres sur le fonctionnement 

en mode bifréquence, à savoir : l’influence de l’anisotropie dans les diélectriques , le 

changement des dimensions de la plaque parasitique ,et enfin l’excentrage ( offset ). 

 
III.2 Comparaison des résultats numériques 
 
 
 Les résultats numériques présentés dans ce chapitre sont ceux des deux premiers 

modes fondamentaux. Le mode TM10 est considéré uniquement à la fin de ce chapitre lors de 

l’étude d’une plaque parasitique excentrée. Dans la formulation théorique, nous avons 

considéré le problème généralisé d’une structure multicouche, dans ce qui suit, nous nous 

contentons uniquement de présenter des résultats numériques pour la structure bicouche 

illustrée dans la Figure III.1. Nous savons d’après les études de la littérature que les modes 

TM de la cavité rectangulaire à murs latéraux magnétiques forment le meilleur ensemble qui 

puisse être utilisé dan l’approximation du courant d’une plaque rectangulaire. Pour cette 

raison, le courant sur le driven patch et celui sur la plaque parasitique sont exprimés en termes 

de ces modes appropriés. A travers une étude de convergence, nous avons trouvé qu’un seul 

mode par plaque est suffisant pour obtenir des résultats convergents. Relativement aux 

structures d’antennes possédant une plaque unique, le phénomène des résonances parasites est 

plus remarquable dans les structures d’antennes ayant des configurations à empilement. 

 

 
 
 
 
 

A
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Figure III.1. Géométrie d’une antenne microbande possédant une configuration à empilement 
constituée de deux plaques rectangulaires noyées dans un milieu bicouche contenant des 
matériaux isotropes et/ou anisotropes 
 
 
 

 

Tableau III.1. Comparaison des fréquences de résonance calculées avec les résultats mesurées 
et calculées pour l’antenne microbande illustrée dans la Figure III.1 ; 

cm8.2cm8.111 ×=× ba , cm12.3cm8.122 ×=× ba , 
)0.0012i1(33.221 −== rr εε , mm51.021 == dd . 

 
Fréquences de résonance (GHz) 

Résultats de Barlatey et al. [29] 

Mesurées Calculées 

 

Nos résultats 

lf  uf  lf  uf  lf  uf  

3.10 3.50 3.11 3.66 3.106 3.627 

 

 

Afin de tester la théorie développée dans le chapitre II, des résultats numériques ont été 

obtenus pour les paramètres utilisés dans l’expérience de Barlatey et al. [29], à savoir 

cm8.2cm8.111 ×=× ba , cm12.3cm8.122 ×=× ba , )0.0012i1(33.221 −== rr εε  et 

mm51.021 == dd . Le Tableau III.1 montre la comparaison de nos fréquences de résonance 

calculées avec les données théoriques et mesurées de Barlatey et al. [29]. En raison de la 

présence de la plaque supérieure (plaque parasitique) dans la configuration à empilement, 

deux résonances, associées avec les deux résonateurs constitutifs de la structure à empilement, 

sont obtenues. La première résonance, obtenue pour une fréquence d’opération inférieure 

1d

2d02 ,µε

01 ,µε

1a
2aAir 00 ,µε  
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notée lf , est associée avec le résonateur formé par la plaque inférieure (driven patch) et le 

plan de masse et la deuxième résonance, obtenue pour une fréquence d’opération supérieure 

notée uf , est associée avec le résonateur formé par les deux plaques. Notons que nos 

fréquences de résonance calculées différent de celles mesurées (calculées) par Barlatey et al. 

[29] par au plus 3.63% (0.90%). Ces petites erreurs sont probablement dues à la colle utilisée 

entre les deux couches [29]. Dans le cas où le couplage mutuelle entre les deux plaques 

rectangulaires est négligé (cas non considéré dans le Tableau III.1), nous avons trouvé     

3.447 GHz comme fréquence de résonance pour la plaque inférieure et 3.112 GHz pour la 

plaque supérieure. Les résultats théoriques de Barlatey et al. [29] indiquent 3.44 GHZ pour la 

plaque inférieure et  3.12 GHz pour la plaque supérieure, ce qui est en excellent accord avec 

nos résultats. 

III.3 Fonctionnement de l’antenne en mode bifréquence 

 Pour l’antenne étudiée dans cette section, les paramètres suivants sont utilisés : 

cm7.3cm5.42211 ×=×=× baba , )0.003i1(5.221 −== rr εε  et ddd == 21 . Ces paramètres étant 

définis, l’antenne est caractérisée en variant l’épaisseur d . Les fréquences de résonance lf  et 

uf  en fonction de l’épaisseur d  sont montrées dans la Figure III.2. Lorsque d  est 

électriquement très mince, les fréquences de résonance lf  et uf  sont égales. Ceci est prévu, 

puisque les deux cavités ont des dimensions identiques. Au fur et à mesure que d  croît, la 

séparation de fréquence entre les deux résonances s’agrandit. Comme exemple, pour une 

épaisseur mm4=d , les fréquences de résonance complexes inférieure et supérieure sont, 

respectivement, GHz108.0i183.2 +  et GHz016.0i452.2 + , résultant en une séparation de 

%12.32  entre lf  et uf . Cette séparation large est due aux champs de bord qui sont différents 

pour les deux cavités, par conséquent leurs dimensions effectives sont différentes quoique que 

leurs dimensions physiques soient identiques. Donc, une manière alternative à celle proposée 
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dans la littérature [29] pour obtenir le fonctionnement en mode bifréquence consiste à utiliser 

deux résonateurs identiques, mais avec un milieu diélectrique épais. Finalement, il faut 

signaler qu’à travers les nombreuses exécutions du logiciel développé, nous avons constaté 

que la partie imaginaire de la fréquence de résonance complexe supérieure est environ 3-14 

fois faible que celle de la fréquence complexe inférieure. Cette constatation est très utile lors 

des chois des fréquences initiales dans la procédure de Muller, spécialement lorsque les 

fréquences lf  et uf  sont proches. 
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Figure III.2. Fréquences de résonance inférieure et supérieure en fonction de d ;  
            cm7.3cm5.42211 ×=×=× baba , )0.003i1(5.221 −== rr εε , ddd == 21 . 
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III.4 Effets de quelques paramètres sur le fonctionnement en mode bifréquence  
 
III.4.1 Influence des dimensions de la plaque parasitique 
 
Dans la Figure III.3, les effets de la réduction de la taille de la plaque parasitique relativement 

au driven patch sur les fréquences de résonance supérieure et inférieure sont présentés. Le 

driven patch est fixé à cm1cm111 ×=× ba , alors que la longueur et la largeur de la plaque 

parasitique, initialement de taille cm1cm122 ×=× ba , sont réduites à chaque fois de mm5.0 . 

Un total de six tailles de la plaque parasitique sont considérées, la plus petite étant 

cm75.0cm75.0 × . Les résultats numériques de la Figure III.3 indiquent que la réduction de la 

taille de la plaque parasitique cause une augmentation importante de la fréquence de 

résonance supérieure. Ce comportement est très attendu, puisque il est connu que la fréquence 

de résonance d’une antenne microbande est inversement proportionnelle aux dimensions de la 

plaque. Les résultats numériques indiquent aussi que la réduction de la taille de la plaque 

parasitique n’influe pas de façon très significative sur la fréquence de résonance inférieure. 

Cette dernière demeure proche de la valeur GHz859.9=sf , qui est ( voir Figure III.3 ) 
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Figure III.3. Fréquences de résonance inférieure et supérieure en fonction de la réduction dans 

les dimensions de la plaque parasitique ; cm1cm111 ×=× ba , 17.221 == rr εε , 
mm254.021 == dd . 

 
La fréquence de résonance du driven patch dans la configuration substrat-superstrat lorsque la 

plaque parasitique n’est pas présente dans la structure illustrée en Figure III.1. On conclue 

donc que pour une structure d’antenne ayant une plaque parasitique de taille égale ou 

inférieure à celle du driven patch, la fréquence lf  est faiblement dépendant des dimensions de 

la plaque supérieure. 

 Dans la Figure III.4, les effets de l’augmentation de la taille de la plaque parasitique 

relativement au driven patch sur les fréquences de résonance supérieure et inférieure sont 

présentés. Le driven patch est fixé à cm1cm111 ×=× ba , alors que la longueur et la largeur de 

la plaque parasitique, initialement de taille cm1cm122 ×=× ba , sont augmentées à chaque 

fois de mm3.0 . Un total de six tailles de la plaque parasitique sont considérées, la plus grande 

étant cm15.1cm15.1 × . Contrairement au cas de la Figure III.3, cette fois ci la 
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Figure III.4. Fréquences de résonance inférieure et supérieure en fonction de l’augmentation 

dans les dimensions de la plaque parasitique ; cm1cm111 ×=× ba , 17.221 == rr εε , 
mm254.021 == dd . 

 
fréquence de résonance inférieure dépend fortement de la plaque parasitique. Cette 

dépendance est due aux champs de bord de la plaque parasitique qui influe de façon 

considérable sur la configuration du champ électromagnétique dans le résonateur inférieur. 

Les résultats numériques montrent aussi que l’augmentation des dimensions de la plaque 

parasitique cause une augmentation assez remarquable dans la fréquence de résonance 

supérieure. Notons que ce comportement transitoire illustré en Figure III.4 n’est pas durable, 

puisque à partir d’une certaine taille de la plaque parasitique, l’augmentation de cette dernière 

cause une diminution de la fréquence uf . Les effets de la réduction et de l’augmentation de la 

taille de la plaque parasitique sur les fréquences de résonance lf  et uf , sont en accord avec 

ceux découverts expérimentalement pour le cas d’une antenne constituée d’un empilement de 

deux plaques circulaires dans un substrat bicouche [26]. Finalement, nous pouvons conclure 

de la Figure III.4 que l’utilisation d’une plaque parasitique de taille plus grande que celle du 

fr (GHz) 

Augmentation dans les dimensions 2a  et 2b , mm 

fu

fl
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driven patch offre la possibilité d’obtenir une séparation importante entre la fréquence lf  et 

uf . Le seul inconvénient spécifique à cette technique est que l’antenne une fois réalisée, la 

séparation ne peut pas être modifiée. Par l’introduction d’un gap d’air entre le driven patch et 

le substrat supérieur, la permittivité relative effective de la cavité supérieure devient plus 

petite que 2rε , résultant en un décalage ascendant de la fréquence de résonance supérieure 

[28]. Le taux de décalage dépend de la largeur du gap en air qui est un paramètre ajustable. 

III.4.2 Influence de l’anisotropie dans les diélectriques  

Dans le Tableau III.2, des résultats sont présentés pour les fréquences de résonance inférieure 

et supérieure de l’antenne microbande illustrée dans la Figure III.1. Les diélectriques inférieur 

et supérieur, considérés identiques, sont à base de la Nitrure de bore qui présente une 

anisotropie du type uniaxial négatif. Dans ce Tableau III.2, les résultats numériques obtenus 

lorsque l’anisotropie de la Nitrure de bore est considérée sont comparés avec ceux qui seraient 

obtenus si l’anisotropie de la Nitrure de bore est négligée et les diélectriques inférieur et 

supérieur sont supposés donc isotropes. Les différences entre les résultats obtenus en 

considérant l’anisotropie et ceux obtenus en négligeant l’anisotropie atteignent 4.94 % pour la 

résonance inférieure et 1.26 % pour la résonance supérieure. Ceci indique clairement que les 

erreurs commises par l’ignorance de l’anisotropie du matériau diélectrique dans le calcul des 

fréquences de résonance d’une antenne microbande, constituée d’un empilement de deux 

plaques rectangulaires dans un milieu bicouche anisotrope, sont plus importantes pour la 

résonance inférieure que pour la résonance supérieure de l’antenne. Finalement, nous notons 

que l’effet de l’anisotropie augmente avec l’augmentation des épaisseurs des diélectriques 

inférieur et supérieur puisque cette augmentation entraîne l’excitation des ondes TE dans les 

deux cavités. 
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Tableau III.2. Fréquences de résonance inférieures et supérieures pour un empilement de deux 

plaques rectangulaires dans un milieu bicouche anisotrope ; 
cm2cm32211 ×=×=× baba , ),(),(),( 2211 zxzxzx εεεεεε == , ddd == 21 . 

 
Fréquences de résonance 

(GHz) 
 

Epaisseur 
)mm(d  

 
Type de  

résonance Anisotropie 
considérée 

)4.3,12.5(),( =zx εε

Anisotropie 
négligée 

)4.3,4.3(),( =zx εε  

 
Changement 
fractionnel 

(%) 

Inférieure 3.633 3.715 2.26  
1.25 Supérieure 3.943 3.966 0.58 

Inférieure 3.221 3.380 4.94  
2.5 Supérieure 3.822 3.870 1.26 

 

 

III.5 Etude de l’excentrage ‘‘offset’’ 
 
 Dans tout ce qui a précédé, nous avons considéré que la plaque parasitique et le driven 

patch ont la coordonnée )0,0(),( =yx . A présent, le problème complexe d’une plaque 

parasitique excentrée est considéré. La plaque parasitique peut être décalée d’une distance 0x  

dans la direction x  (voir Figure III.5) ou d’une distance 0y  dans la direction y  ou même dans 

les deux directions simultanément. Pour tenir compte de l’effet de l’excentrage, nous avons 

fait appel à la propriété de décalage spatial des transformées usuelles de Fourier (Voir Annexe 

D). Le premier mode fondamental est considéré. Un seul mode par plaque est maintenant 

insuffisant pour tenir compte de l’excentrage. Pour un choix adéquat du nombre et des types 

de fonctions de base à considérer dans le développement du courant du driven patch et celui 

de la plaque parasitique, nous étudions dans le Tableau III.3 l’importance relative de quelques 

fonctions pour deux valeurs de l’excentrage dans la direction x . Nous constatons que les 

fonctions de base du types (1,0) et (2,0) le long de l’axe x  sont prépondérantes. Par 
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conséquent, ces deux dernières fonctions sont considérées dans l’approximation des courants. 

Notons que la présence du couple (2,0) dans le développement des courants inconnus sur les 

deux plaques indique que les critères imposés sur le choix des modes de cavité à murs 

latéraux magnétiques, déterminés en chapitre 1, ne sont pas valables dans le cas d’une plaque 

parasitique excentrée. 

 

 

 

 

 

Figure III.5. Géométrie d’une antenne microbande possédant une configuration à empilement. 
La Figure montre un excentrage de 0x  dans la direction x . 

 
 
 

Tableau III.3. Poids des coefficients du développement modal pour deux valeurs de 
l’excentrage dans la direction x . Pour un excentrage de mm0  l’antenne opère à la fréquence 

GHz517.2=uf . Pour un excentrage de mm10  l’antenne opère à la fréquence GHz978.2=uf ; 
cm5.4cm7.32211 ×=×=× baba , )0.003i1(5.221 −== rr εε , mm59.121 == dd . 

Coefficients du développement 
modal 

 
Conducteur 

 
Direction 

 
Types de fonctions 

de base Excentrage = 0 mm Excentrage = 10 mm

(1,0) 0.8457 0.8010 

(1,2) 0.0279 0.0385 

 
 
x 

(2,0) 0.0000 0.1363 

(0,2) 0.0000 0.0011 

 
 
 

Driven 
Patch 

 
y (1,2) 0.0014 0.0025 

(1,0) 0.5324 0.5706 

(1,2) 0.0218 0.0419 

 
 
x 

(2,0) 0.0000 0.1045 

(0,2) 0.0000 0.0032 

 
 

Plaque 
parasitique 

 
y (1,2) 0.0061 0.0087 

 

1d

2d02 ,µε

01 ,µε

1a

2aAir 00 ,µε  

x 0 
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Afin de tester le programme élaboré pour le cas de l’excentrage, des résultats numériques ont 

été obtenus pour les paramètres utilisés dans l’expérience de Damiano et al. [30], à savoir 

cm5.4cm7.32211 ×=×=× baba , )0.003i1(5.221 −== rr εε  et mm59.121 == dd . 

 

Tableau III.4. Comparaison des fréquences de résonance calculées avec les résultats mesurés 
et calculés pour deux valeurs de l’excentrage dans la direction x  ; 

cm5.4cm7.32211 ×=×=× baba , )0.003i1(5.221 −== rr εε , mm59.121 == dd . 
Fréquences de résonance (GHz) 

Résultats de [30] 

Mesurées Calculées 

 
Nos résultats 

 
Excentrage 

dans la 
direction 

x  
(mm) 

 
lf  uf  lf  uf  lf  uf  

0 __ __ __ 2.515 2.400 2.517 

10 2.06 2.95 2.081 2.980 2.096 2.978 

 

Le Tableau III.4 montre la comparaison de nos fréquences de résonance calculées avec les  

données théoriques et mesurées de Damiano et al. [30] pour deux valeurs de l’excentrage. 

Nous constatons que nos fréquences de résonance calculées différent de celles mesurées 

(calculées) par Damiano et al. [30] par au plus 1.75 % (0.72 %). Ceci valide nos calculs dans 

le Tableau III.4 et les résultats qui suivent pour des structures à empilement possédant des 

plaques parasitiques excentrées. 

 Dans la Figure III.6, l’effet de l’excentrage sur les fréquences de résonance lf  et uf  est 

étudié. Concernant l’excentrage dans la direction x , les résultats numériques indiquent que la 

fréquence de résonance lf  diminue avec l’accroissement du déplacement de la plaque 

parasitique. Cette diminution de lf  est due aux effets de bord de la plaque supérieure. La 

fréquence de résonance uf , par contre, augmente avec l’augmentation du déplacement de la 

plaque parasitique puisque cette déplacement entraîne la diminution des dimensions du 

résonateur supérieur. Concernant le cas de l’excentrage dans la direction y , nous remarquons  
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Figure III.6. Fréquences de résonance inférieure et supérieure en fonction de l’excentrage 

dans la direction x et y ; cm5.4cm7.32211 ×=×=× baba , )0.003i1(5.221 −== rr εε , 
mm59.121 == dd . 

 
 

que le déplacement de la plaque supérieure a un effet presque  insignifiant sur les fréquences 

de résonance lf  et uf . Bien que le déplacement de la plaque parasitique cause une diminution 

dans les dimensions du résonateur supérieur, la fréquence uf  demeure inchangée puisque la 

longueur de résonance du résonateur supérieur est toujours la même. Aussi, il est claire à 

partir de la Figure III.6 que le déplacement de la plaque parasitique constitue un moyen 

efficace pour contrôler la séparation de fréquence entre lf  et uf .  

Conclusion  

Dans ce chapitre on a étudié le fonctionnement de l’antenne en mode bifrequence , et l’effet 

des différents paramètres sur les fréquences de résonance. On a étudié le cas d’une antenne 

constituée de deux résonateurs identiques , et l’effet de changement des dimensions de la 

fr (GHz) 

Excentrage dans la direction x et y, mm

∗    Excentrage dans la direction x 
o    Excentrage dans la direction y 

fu  

fl  
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plaque parasitique sur la fréquence de résonance. L’effet de l’anisotropie dans les 

diélectriques a été aussi discuté. Finalement nous avons donné des résultats pour le cas de 

l’excentrage. 

 

 



 

 Chapitre IV 

 

Conclusion générale 
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Conclusion générale 

ans notre travail, la méthode Full-wave a été utilisée pour le calcul numérique des 

fréquences de résonance complexes d’une antenne microbande possédant une 

configuration à empilement ; constituée de deux plaques rectangulaires noyées dans un milieu 

multicouche contenant des matériaux isotropes et/ou anisotropes. Le problème de valeurs aux 

frontières est réduit à un système d’équations intégrales vectorielles couplées en utilisant le 

formalisme des transformées vectorielles de Fourier. Une nouvelle technique a été proposée 

pour la détermination des dyades de Green dans le domaine des transformées vectorielles de 

Fourier. La méthode de Galerkin a été utilisée pour la détermination des courants surfaciques 

sur le driven patch et sur la plaque parasitique. Bien que l’antenne considérée dans ce travail 

consiste en un empilement d’un driven patch et une seule plaque parasitique, il est tout à fait 

simple et directe d’étendre l’analyse présentée ici aux structures impliquant plusieurs plaques 

parasitiques. Les modes TM issus du modèle de la cavité ont été utilisés pour l’approximation 

des courants sur les deux plaques. Ces modes ont montré une convergence numérique très 

rapide. Nos résultats numériques ont été comparés avec des données théoriques et 

expérimentales et un très bon accord a été trouvé. Les résultats numériques qui ont été 

présentés  se sont confinés à une structure d’antenne bicouche. Pour une antenne constituée de 

deux résonateurs identiques, une grande séparation de fréquence entre la résonance inférieure 

et supérieure est possible, en considérant un milieu diélectrique épais. Il a été montré que la 

taille de la plaque parasitique influe de façon considérable sur la fréquence de résonance 

supérieure. La fréquence de résonance inférieure dépend fortement des dimensions de la 

plaque parasitique, uniquement lorsque cette plaque possède une taille plus grande que celle 

du driven patch. L’effet de l’anisotropie dans les diélectriques est plus significatif sur la 

résonance inférieure de l’antenne que sur sa résonance supérieure. Concernant le cas d’une 

plaque parasitique excentrée, il a été trouvé qu’un seul mode par plaque est insuffisant pour 

D
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donner des résultats convergents. L’étude menée sur la convergence du premier mode 

fondamental, nous a permis un choix adéquat des modes de cavité à considérer dans 

l’approximation des courants sur les deux plaques. Nous avons montré que les critères 

imposés sur le choix des modes de cavité, ne sont pas valables pour le cas de l’excentrage. Le 

déplacement de la plaque parasitique le long de la direction de résonance diminue la 

fréquence de résonance inférieure et augmente la fréquence de résonance supérieure, ce qui 

constitue donc un moyen très efficace pour l’élargissement de la séparation de fréquence entre 

la résonance inférieure et la résonance supérieure. 
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Annexe B 

 

Détermination des vecteurs spectraux jA  et jB  en fonction des coefficients spectraux. 
 

 A partir des équations (II.4), (II.5), (II.7) et (II.8), le champ électromagnétique 

transverse dans la représentation (TM,TE) peut être exprimé en termes des composantes 

longitudinales zE~  et zH~  comme suit : 
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Les formes générales de zE~  et zH~  sont  
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où les coefficients spectraux e
jA , e

jB , h
jA  et h

jB  sont fonctions de la variable spectrale sk . 

Après substitution des expressions de zE~  et zH~  données par (B.3) et (B.4) dans (B.1) et 

(B.2), nous obtenons 
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où jA  et jB  sont deux vecteurs ayant des composantes exprimées en fonction des 

coefficients spectraux e
jA , h

jA , e
jB  et h

jB  comme suit : 
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Annexe C 

Transformées scalaires de Fourier des systèmes de fonctions de base pour une plaque 
rectangulaire. 

 

 Dans Cette annexe on va détailler les calculs des transformées scalaires de Fourier  

des fonctions de base utilisés dans l’approximation de la densité de courant sur la plaque 

rectangulaire. La décomposition du courant est de la forme 
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dont la transformée scalaire de Fourier est 
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où 
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Fonctions de base issues du modèle de la cavité : 

Les fonctions de base issues du modèle de la cavité sont données par  
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En substituant (C.4a) dans (C.3a) et (C.4b) dans (C.3b), et après quelques opérations 

mathématiques, nous obtenons les expressions suivantes pour les transformées scalaires de 
 

Fourier de kxJ  et myJ  : 
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Annexe D 

Application de la propriété de décalage spatial des transformées usuelles de Fourier 
pour l’analyse d’une plaque parasitique excentrée. 

 

 Si nous désignons par ),(2 yxJ  la densité de courant sur une plaque parasitique centrée 

relativement au driven patch, alors l’expression du courant sur cette plaque lorsque cette 

dernière est déplacée simultanément d’une distance 0x  le long de la direction x  et d’une 

distance 0y  le long de la direction y  est ),(2 yxexcJ , donnée par 

  ),(),( 00
22 yyxxyxexc −−= JJ  (D.1) 

Le calcul des expressions des éléments de la matrice impédance nécessite la détermination de 

la transformée usuelle de Fourier du courant ),(2 yxexcJ  en fonction de celle du courant 

),(2 yxJ . L’application de la transformée usuelle de Fourier à l’équation (D.1) donne 

  dydxykxkyyxxkk yxyxexc )ii(exp ),(  ),(~
00
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En procédant aux changements de variables 0xxX −=  et 0yyY −= , l’équation (D.2) se 

réduit à 

  ),(~)ii(exp),(~ 2
00

2
yxyxyxexc kkykxkkk JJ −−=  (D.3) 

L’équation (D.3) permet d’obtenir la transformée de Fourier du courant lorsque la plaque 

parasitique est excentrée en fonction de celle obtenue lorsque l’excentrage est nul. Par 

analogie à la propriété de décalage temporel des transformées unidimensionnelles de Fourier, 

l’équation (D.3) constitue la propriété de décalage spatial des transformées bidimensionnelles 

usuelles de Fourier. 
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