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RESUME

Ce projet est le résultat d’un constat assez simple : ’acces a I’information via Internet dans les
pays du Sud et particulierement au Cameroun n’est pas a la portée de toutes les bourses et
reste a cet effet, un moyen de communication tres mal apprécié par le grand public. L’idée
consiste donc d’envisager des solutions qui permettent de faciliter 1’acces a Internet a
moindres cofits a un large public. Pour répondre a cette exigence, notre choix s’est orienté
vers la technologie Wi-Fi.

Le Wi-Fi permet d’établir principalement des liaisons radios et impose a cet effet I’'usage des
éléments rayonnants a polarisation linéaire. Notre contribution a ce projet porte sur la
conception et la réalisation des antennes planaires treés simples du point de vue technologique
et réalisables avec des matériaux accessibles et a moindres cofts, car les antennes de
commerce sont a colits exorbitants.

Malgré de multiples avantages qu’offre la technologie Wi-Fi, celle-ci présente par ailleurs
quelques inconvénients susceptibles de réduire la portée du signal et donc de créer la
dégradation des performances dudit réseau. Le principal inconvénient des réseaux Wi-Fi est
leur vulnérabilité a I’environnement extérieur. Pour essayer de remédier a ce probleme nous
avons élaboré une approche conceptuelle portant sur les antennes adaptatives planaires qui
constituent une réponse au probleme d’interférences car elles sont a faible bande passante.

Les antennes intelligentes sont formées par un ensemble d’éléments élémentaires arrangés de
sorte a former un réseau. L’élément élémentaire qui a retenu notre attention est de type
microruban en raison de ses performances et des facilités de réalisation qu’il offre. Les
investigations ont porté sur les éléments élémentaires tels que le patch, I’anneau carré et le
dipdle microruban de topologie variée. La démarche élaborée est essentiellement basée sur la
théorie €lectromagnétique des lignes de transmission en ondes progressives. L’étude inclus
tant la simulation électromagnétique, la fabrication et I’expérimentation que 1’élaboration des
modeles que nous devrions implémenter. D’autres méthodes comme la méthode modale et la
méthode spectrale couplée a la méthode des moments ont été mises a contribution.

Le probleme de syntheése a été abordé dans 1’optique de créer des zéros ou zones d’ombres
dans la direction du brouilleur. Pour atteindre cet objectif notre choix s’est porté sur une
méthode stochastique d’optimisation globale basée sur les Algorithmes Génétiques. Trois
types de synthese de réseaux d’antennes lacunaires et non périodiques ont été abordés dans
cette perspective : la synthése par rapport a un diagramme désiré optimal, la synthese par

rapport a un gabarit et la réjection du signal ou de direction.



ABSTRACT

This project is the result of a quite simple observation: access to information via the Internet
in developing countries and particularly in Cameroon is not affordable for every body and, as
such, it remains a very little used means of communication in the general public. Therefore,
our purpose is to contemplate solutions aimed at facilitating Internet access at lower costs to
a wider public. To meet this requirement, we have chosen the Wi-Fi technology.

The Wi-Fi mainly allows for radio links which requires the use of linear polarized radiating
elements with very low bandwidth and working within the frequency band allocated to this
application. Our contribution to this ambitious project is to design technologically very
simple planar antennas which are feasible with affordable and cheaper materials, because
the antennas sold on market are too expensive.

Despite the advantages of Wi-Fi technology, it has many disadvantages that may reduce the
scope of it signal range and thus may cause the degradations of it performances. The main
drawback of Wi-Fi networks is their vulnerability to the external environment. To overcome
this problem, we have developed a conceptual approach on the study of planar adaptive
antennas which offer an effective solution to the interference issue.

Adaptive antennas are the so-called smart antennas. They comprise a set of array mounted
basic components. Among these basic components, we have mostly been concerned about the
microstrip type because of its performance and ease of implementation. The investigation
focused on basic components such as the patch, the square ring and the dipole with various
topologies. We have developed an approach based essentially on the electromagnetic theory
of transmission wave transmission lines. The study included both the electromagnetic
simulation, manufacturing and testing developing models that we should implement. We have
used other analytical or numerical methods, namely the modal method and the spectral
method coupled with the method of moments.

The synthesis problem has been addressed in goal to create nulls or shadow zone in the
scrambler direction. We have chosen a global optimization stochastic method based on
Genetic Algorithms. Three types of synthesis of incomplete and non-periodic array antennas
have been discussed in this regard: the synthesis compared to a desired optimal array

pattern, synthesis from a template and the signal or direction rejection.
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INTRODUCTION GENERALE

Le Wi-Fi qui signifie littéralement « Wireless Fidelity » ou pour les plus intimes Internet sans
fil est une technologie de transmission haut débit par ondes radio qui utilise la bande de
fréquences 2,4 GHz, dites ISM pour Industrielle, Scientifique et Médicale ne nécessitant pas
de licence et dont soumises a aucune reglementation. Cette technologie repose sur la norme
technique IEEE 802.11, qui est le standard international décrivant les caractéristiques d'un
réseau local sans fil (WLAN qui signifie Wireless Local Area Network.) Cette norme de
communication radio électrique a pris le nom de Wi-Fi avec I'l[EEE (Institute of Electrical and
Electronics Engineers) 802.11b en 1999. Le protocole 802.11b autorise un débit de 11 Mbits a
22 Mbits par seconde (soit une portée d’environ une centaine de metres), alors que le
protocole 802.11g permet d'atteindre un débit théorique de 54 Mbits/s.

Le principe de fonctionnement de cette technologie est d'établir des liaisons-radios entre les
terminaux (ordinateur portable ou de bureau) et les points d'acces pour se connecter sur un
réseau local ou sur Internet. C’est donc ce principe qui impose 1’'usage des antennes qui ont
pour rdle d’émettre ou de capter les ondes électromagnétiques ou tout autre signal hertzien
leur consacrant ainsi une place importante dans le domaine des télécommunications.

L'intérét des réseaux de type Wi-Fi réside dans le principe du partage. Ceci sous-entend que,
au moyen d’un abonnement (préalablement souscrit aupreés d’un fournisseur des services
Internet) qui fera office de point d’acces du futur réseau a mettre au point, un amateur du Wi-
Fi peut faire bénéficier a toute une collectivité vivant dans un rayon bien déterminé ou dans la
zone de couverture dudit réseau, un acces Internet a moindre colit. C’est dans cette optique
que nous avons mené ce projet qui s’inscrit dans un esprit communautaire dont 1’objectif
premier vise a faciliter I’acces a I’information via Internet a un large public a moindre cofit au
moment ou Internet se position comme un moyen de communication et de marketing le plus
prisé et de parvenir ainsi a réduire la fracture numérique entre le Nord et le Sud.

L'un des grands fantasmes qui entourent le Wi-Fi, c'est le réve de pouvoir accéder au Net sur
sa propre machine, oil que 1'on se trouve sur la planete. C’est sur cet aspect mobile que nous
pouvons comprendre 1’origine du nom "Nomade" qu’on attribue aux réseaux Wi-Fi dans ce
sens que le client se connecte de points d'acces en points d'acces malgré la réputation
reconnue bien plus aux réseaux mobiles de type GSM, GPRS ou UMTS. Il devient donc
possible de se connecter depuis I'hotel, la gare, 1'aéroport, train, bus, centre de conférence,

galeries marchandes... via les "hot spots", c'est a dire les bornes d'acces ouvertes au public.
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Outre la mobilité des terminaux qui est introduite, 1’autre avantage des réseaux nomades est
incontestablement leur flexibilité lors de la mise en ceuvre de leurs installations par rapport a
des installations filaires qui demandent des aménagements dits « lourds.»

Les réseaux locaux sans fil de type Wi-Fi ne présentent pas que les avantages mais aussi bien
les inconvénients sur le plan pratique dont le principal qui nous interpelle dans ce projet est
leur vulnérabilité a 1’environnement extérieur qui perturbe le passage des ondes
électromagnétiques. En effet le Wi-Fi est tres sensible aux interférences du fait d'obstacles
rencontrés : murs, vitres teintées, étages, meubles et personnes (les hommes sont remplis
d’eau dont les molécules oscillent a 2,4GHz), a I’émission des téléphones sans fils, des fours a
micro-ondes qui fonctionnent a cette méme fréquence, des talkies-walkies et les autres
équipements voisins utilisant la bande ISM. A I’intérieur des locaux, les ondes transmettant
les données ont tendance a rebondir sur les structures métalliques ou des murs et du coup, a
interférer entres elles ce qui entraine des dégradations de performances et une réduction de la
portée.

La problématique de la vulnérabilité des réseaux locaux sans fil a I’environnement extérieur a
toujours préoccupé les radioamateurs et autres concepteurs d’antennes et demeure un sujet
d’actualité au jour d’aujourd’hui. Le probleme des interférences rencontré dans bon nombre
des systemes de télécommunications est généralement remédié en disposant au préalable des
outils de traitement de signal adéquats principalement logés au niveau du récepteur (I’emploi
des filtres par exemple.) C’est dans cette méme logique que nous avons construit une
démarche visant a apporter une réponse satisfaisante au probleme d’interférences en
I’abordant sous un autre angle. Celle-ci nous permet en effet de nous focalisant sur un élément
tres particulier et important de la chaine de transmission et de traitement du signal qu’est
I’antenne. Le type d’antenne qui a retenu notre attention est connu sous I’appellation
d’antennes adaptatives. Celles-ci sont formées des éléments élémentaires montés en réseaux
et dont I’objectif principal vise a réduire non seulement les pertes d’énergie le long du trajet
suivi par l'onde électromagnétique mais également le phénomene d’interférences qui
détériorent de maniere substantielle la qualité du signal a la réception tout en s’adaptant a
I’environnement extérieur.

Les antennes adaptatives désignent principalement la classe d’antennes dites intelligentes
dans ce sens qu’elles sont capables d’une part de focaliser leurs faisceaux sur une cible et de
la suivre en temps réel et d’autre part de pointer leur maximum de rayonnement dans une
direction bien déterminée de I’espace pour les communications radios, ce qui augmenterait

alors la puissance du signal dans cette direction. Outre les aspects positifs des antennes
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intelligentes répertoriés plus haut, celles-ci permettent également et selon les cas, d’étendre la
portée du signal, d’augmenter les débits et d’améliorer la qualité de service. Les antennes
intelligentes sont constituées d’un grand nombre d’antennes élémentaires montées en réseau
et dont le diagramme de rayonnement peut étre contr6lé par un ajustement intelligent de
I’amplitude et de la phase des courants d’alimentation, ce qui permet alors de pointer des
lieux avec des lobes précis et d’améliorer le bilan de la liaison radio [5]. Les antennes
adaptatives consistent non plus a considérer des propagations fixes, mais a les adapter en
fonction de ce que I’on désire. Avec cette technique, ¢’est comme si chaque terminal disposait
de sa propre liaison sans fil : d’ou I'intérét croissant qu’elles suscitent de nos jours.

Le choix d’antennes planaires microrubans comme élément élémentaire dans la configuration
en réseau envisagée a été guidé pour plusieurs raisons. La principale raison est naturellement
d’ordre techniques : les capteurs que nous avons envisagé étudier dans le cadre de ce projet
devaient étre de réalisation simple et pratique et assurer la communication permanente entre le
point d’acces de la station principale émettrice et les stations secondaires réceptrices. Ce
critere essentiel a été validé par les tests de mesures en laboratoire. L’autre raison est
essentiellement basée sur un critere socioéconomique : les prototypes d’antennes endogenes
envisagées devaient aussi étre réalisés avec des matériaux abordables, en suivant les process
technologiques simples. Beaucoup a été fait dans le cadre des antennes planaires imprimées
[1]-[6]. Les méthodes de -caractérisation sont aussi diversifiées que variées et sont
essentiellement basées sur les techniques numériques dites « Full Wave [43]. » Actuellement
les techniques de calcul les plus recommandées et les plus utilisées sont essentiellement
basées sur la modélisation électromagnétique (ce qui impose 1’utilisation des logiciels de
commerce) et I’expérimentation (usage des instruments de mesure : analyseur de réseau,
chambre anéchoique ou chambre sourde etc.) Notre contribution a ce projet a consisté a
proposer une gamme variée d’éléments rayonnants résonants pour applications Wi-Fi réalisés
en technologie microruban accessibles a tous et a moindre colit dans la mesure ou les antennes
de commerce sont a colit exorbitant. Pour atteindre nos objectifs, nous avons élaboré une
approche nous imposant 1'usage des outils modernes d’analyse et de synthese
électromagnétique mis a notre disposition (Sonnet et Momentum.) Les éléments élémentaires
individuellement étudiés sont envisagés a étre associés dans une configuration en réseau, ce
qui contribue a coup slir a améliorer leurs performances et dont a apporter une réponse au
probleme d’interférences auxquelles font face les réseaux nomades de type Wi-Fi. La

démarche est basée sur la théorie électromagnétique des lignes de transmissions en ondes
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progressives développée tout au long de ce travail [13]-[15], [32]. L’essentiel de tout le travail
mené jusqu’ici est structuré en quatre chapitres qui se présentent comme suit:

Le premier chapitre dresse un état de I’art des antennes imprimées a polarisation linéaire
compte tenu des applications visées. Nous nous intéressons tout particulicrement aux
éléments élémentaires que sont le patch, I’anneau carré et le dipdle mono et bi-niveau a brins
repliés tous alimentés par ligne microruban 50€2. Nous avons fait la syntheése des différents
modeles de conception incluant au passage des modeles électriques équivalents. La démarche
est essentiellement basée sur la théorie des lignes de transmission en onde progressive, et les
investigations portent essentiellement sur les simulations électromagnétiques et
I’expérimentation. Ceci nous a permis de nous pencher uniquement sur 1’évaluation des
caractéristiques radioélectriques de 1’antenne.

Le second chapitre présente quelques méthodes de modélisation électromagnétiques dont un
grand nombre se trouve implémenté dans la plupart des logiciels de commerce. Nous avons
ainsi estimé qu’il était essentiel de nous approprier de quelques unes de ces méthodes afin de
remédier trés souvent aux limites que pourront éventuellement présenter ces derniers.

Le chapitre trois est consacré de fagon succincte a la synthese des digrammes de rayonnement
des réseaux périodiques d’antennes. Nous ne nous sommes pas longuement attardé a la
présentation de tous les développements nécessaires car ce theme a été largement abordé et
développé lors de notre projet d’initiation a la recherche.

Le chapitre quatre aborde de maniere structuré la problématique de minimisation ou de
réduction des effets d’interférences en développant les méthodes de synthese et d’optimisation
des réseaux d’antennes non périodiques. Les méthodes de syntheses introduites visent a
réduire le nombre de degrés de liberté et a obtenir des diagrammes de rayonnement a valeurs
réelles. Trois types de syntheése de réseau d’antennes non périodiques sont alors élaborés : la
synthese par rapport a un diagramme désiré optimal, la synth&se par rapport a un gabarit et la
réjection d’une interférence. Pour atteindre nos objectifs 1’accent a été particulierement mis au
développement et a I'implémentation d’une méthode stochastique d’optimisation globale
appelée Algorithmes Génétiques. Cette méthode permet aux réseaux intelligents d’antennes
de répondre au probleme de trajets multiples qui sont préjudiciables aux réseaux Wi-Fi en
permettant soit au diagramme synthétisé d’épouser ’allure d’un diagramme désiré optimal,
soit d’avoir les lobes secondaires en dessous du niveau voulu, ou encore d’annuler le signal

provenant dans une direction bien déterminée.
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Chapitre 1

ANTENNES PLANAIRES A POLARISATION LINEAIRE

Pour les applications grand public telles que les applications nomades qui nous intéressent
dans ce projet, la polarisation des ondes associées la plus courante est la polarisation linaire
qui peut étre horizontale ou verticale. Cela impose que les modeles d’antennes a utiliser
doivent étre choisis de fagon a pouvoir répondre a cette exigence. C’est donc dans cette
perspective que se situent les travaux que nous avons menés et qui tournent autour d’une
étude conceptuelle rigoureuse basée sur la caractérisation des antennes planaires microrubans
fonctionnant dans le standard Wi-Fi et répondant aux normes 802.11b pour rester en
conformité avec notre cahier de charges.

Dans ce chapitre, nous allons nous intéresser dans un premier temps a faire un bref rappel du
formalisme mathématique permettant de caractériser la polarisation linéaire. Dans un second
temps, nos investigations porteront essentiellement sur les antennes de type microrubans tels
que le patch, I’anneau carré et le dipdle microruban. Pour chacun de ces types, nous ferons un
bref rappel de I’état de I’art et nous présenterons les modeles que nous avons élaborés. Les
résultats des simulations électromagnétiques et autres mesures seront alors présentés,
commentés et feront 1’objet d’une comparaison avec la littérature ce qui nous permettra de

valider nos modeles en fonction de leurs performances.

1.1. Généralités sur la polarisation linéaire

Nous rappelons brievement le formalisme mathématique inhérent a I’étude de la polarisation,
en se focalisant plus particulierement sur le cas de la polarisation linéaire.

De facon élémentaire on définit la polarisation comme étant la courbe (ou 1’orientation)
décrite, dans le plan perpendiculaire a la direction de propagation, par le vecteur champ
électrique lors de la propagation de I’onde électromagnétique.

Sur le plan pratique et conceptuel, la polarisation d’une antenne dans une direction donnée est
définie comme la polarisation de 1’onde transmise ou rayonnée par cette antenne dans la
méme direction. Quant la direction de la polarisation n’est pas spécifiée, la polarisation est
considérée comme étant dans la direction du maximum de rayonnement. Une polarisation

peut étre linéaire, circulaire ou elliptique.
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Fig.1.1 : Représentation d’un état de polarisation donné. Le volet de gauche donne la

représentation d’une onde polarisée linéairement tandis que celui de droite correspond a une

onde polarisée circulairemen

Considérons une onde électromagnétique transversale se propageant selon la direction e_ .

t.

En général cette onde est décrite par I’oscillation de son champ électrique (E) dans le plan

perpendiculaire a la direction de propagation. Ce champ électrique se décompose en une

composante selon ox et une autre selon oy de sorte que:

N

ou
t désigne le temps,
w la pulsation,

A la longueur d’onde

¢. la phase a I’origine dans la direction € _,

¢, la phase a I’origine dans la direction e,

E=E, cos(at—%z+¢xjéx +E,, cos(a)t—%z +9, jé},

Pour obtenir une onde polarisée linéairement, la différence de phase entre les deux

composantes Ex et Ey du champ électrique E doit étre :

Ap=9, -9, =nx
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On dira ainsi que le champ E a une polarisation linéaire s’il décrit une droite dans le plan x -
y, circulaire s’il décrit un cercle, et plus généralement elliptique dans le cas d’une
composition des deux cas précédents (fig.1.1)
L’état de polarisation d’une onde électromagnétique (ou d’une maniere générale d’un faisceau
lumineux) donnée peut étre exprimé sous la forme d’un vecteur de Stokes :

E; +E,,

E,, - Ej,
= (1.3)

2EOXEOy COS(¢y -9, )

2E0xE0y Sin(¢y - ¢x)

Le premier parametre de Stokes I représente I’intensité totale de I’onde

S QR =

Le second et le troisieme parametre (Q et U ) caractérisent la polarisation linéaire de 1’onde
Le dernier parametre V représente la polarisation circulaire.

Comme nous nous intéressons uniquement a la polarisation linéaire, nous supposerons que :
V=0

Notons également qu’on normalise généralement ces parametres. Dans le cas d’une intensité
unitaire regue, on définit ainsi les quantités suivantes :

9= (1.4a)

% (1.4b)

u =

a partir desquels on peut facilement exprimer les quantités au sens plus physique telles que le

degré de polarisation linéaire

P=+q>+u’ (1.5)

et I'angle de polarisation (orientation de 1’élongation maximale du vecteur électrique E dans
le plan perpendiculaire a la direction de propagation.

0, = %arctan(zj (1.6)

q

Notons tout de méme que les différentes composantes de la polarisation (de E) sont
nécessaires pour protéger la réception des signaux de fréquences identiques ou rapprochées,
ce qui permet d’éviter des interférences mutuelles particulierement lorsque les signaux

parviennent dans une méme direction.
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1.2. Antennes a polarisation linéaire
On distingue dans cette catégorie, deux grandes familles d’antennes a polarisation linéaire :
= Les antennes filaires ou antennes a rayonnement dipolaire

= Les antennes imprimées ou antennes a rayonnement hémisphériques

1.2.1. Antennes filaires a polarisation linéaire

Comme c’est le champ électrique qui détermine la polarisation de I’onde, il est généralement
possible de déterminer la polarisation d’une antenne en observant la facon dont le champ
électrique est produit. La plupart du temps, il suffit de représenter le point d’alimentation de
I’antenne et de voir si on ne se trouve pas dans le cas d’un dip6le (antenne yagi) ou d’un

demi-dipdle (antenne ground-plane)

1.2.1.1. Antennes filaires a polarisation horizontale

° 0
E

Fig.1.2: Cadre de cubical quad ou boucle horizontale

Fig.1.3: Dipole horizontal, Doublet, Lévy-centerfed, Long-fil horizontal
>
E

Fig.1.4: Lazy H ou antenne rideau

Fig.1.5: Delta loop

i

Fig.1.6: Yagi horizontale
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1.2.1.2. Antennes filaires a polarisation verticale

Fig.1.7: Delta loop

—e

Fig.1.8 : Yagi verticale

.
Fig.1.9: Boucle verticale ou élément de quad

1

Fig.1.10: Ground-plane, antenne verticale

N

Fig.1.11: Bobtail curtain

Disons pour clore cette partie que les antennes filaires ont été largement abordées dans le

cadre de notre projet d’initiation a la recherche et ne feront donc pas 1’objet d’une étude

singuliere dans ce cadre. Pour plus de détails se référer a [10]

1.2.2. Antennes planaires a polarisation linéaire

Pour des raisons d’ordre pratiques plus évidentes, nous nous

sommes intéressés plus

largement aux antennes imprimées en raison de nombreux avantages que nous présenterons

mais plus particuliere en raison du peu d’encombrement qu’ils offrent compte tenu de la

miniaturisation des systémes de plus en plus recommandé aujourd’hui.

Dans cette catégorie d’antennes qui nous ont préoccupées, nous pouvons citer

e les antennes patch rectangulaires

e les antennes microrubans en anneau carré

¢ Jes dipdles microrubans bi-niveaux alimentés par lignes microrubans
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Une étude plus approfondie de chacun de ces types d’antennes microrubans ci-dessus

énumérés sera largement abordée dans les paragraphes qui suivent

1.3. Antennes patch rectangulaires
La conception et la réalisation des antennes planaires pour Wi-Fi (Wireless Fidelity) dont la
fréquence de travail oscille autour de 2.4 GHz est ’'une des préoccupations que nous nous
sommes fixées dans le cadre de ce projet. Pour des raisons d’ordre pratique et de commodité
nous avons porté notre choix sur la classe d’antennes capables de satisfaire non seulement les
criteres techniques (antennes planaires assurant la communication permanente entre les points
d’acces de la station principale émettrice et les stations secondaires réceptrices) mais surtout
les criteres socioéconomiques (elles doivent étre réalisées avec des matériaux peu coliteux et
si possible disponibles localement en suivant les process technologiques simples.) C’est dans
cette optique que notre étude s’est orientée vers les antennes planaires en circuits imprimés ou
microrubans.
Ces antennes présentent un certain nombre d’avantages : faible masse et encombrement,
structure planaire pouvant étre conformée, colit réduit de fabrication par les techniques
précises des circuits imprimés. Mais a cOté de ces avantages on retrouve naturellement
quelques désavantages notamment les problemes de rendement (gain faible), bande passante
étroite (de 2 a 5%), puissances transmises limitées (quelques dizaines de watts). Cependant on
peut les disposer en réseau pour augmenter leurs performances.
Il existe plusieurs outils mathématiques permettant la modélisation des problemes de
rayonnement des antennes planaires microrubans. Parmi ceux-ci citons :

® le modele de la cavité résonante,

® le modele de la « charge adaptée a la ligne microbande d’alimentation »,

¢ e modele de la ligne de transmission équivalente.
Ces modeles permettent d’obtenir sans trop de difficultés et avec une bonne approximation
par exemple I'impédance caractéristique de la ligne microruban d’alimentation et la constante
diélectrique effective directement utilisable. Par contre ils ne fournissent pas directement une
expression du champ électromagnétique. Pour déterminer les champs électrique et magnétique
dans la structure, I’on a alors recours aux méthodes Full Wave qui regroupent entre
autres [43]:

¢ la méthode des équations intégrales avec résolution par la méthode des moments

(MoM) pour le domaine fréquentiel,
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¢ Ja méthode des éléments finis (FEM),

¢ la méthode des différences finies pour le domaine temporel (FDTD),

¢ Ja méthode de la matrice de la ligne de transmission (TLM) également pour le
domaine temporel,

¢ la méthode des lignes (MoL)

1.3.1. Définition

Une antenne patch consiste en un plan de masse et d’un substrat diélectrique dont la face
supérieure porte un ou plusieurs éléments rayonnants métallisés appelés en anglais « patch »
[3]. La fig.1.12 ci-dessous montre la géométrie de 1’antenne patch.

Patch Substrat
Plan de masse

Fig. 1.12 : Antenne patch dont I’élément rayonnant est de forme rectangulaire

L’élément rayonnant de forme rectangulaire ou carré nous a semblé intéressant compte tenu
de la miniaturisation des structures envisagées et aussi le plus commode pour la
compréhension des mécanismes de rayonnement. De méme parmi les multiples procédés
d’alimentation de 1’antenne patch deux ont retenues notre attention: 1’alimentation par ligne
microbande 50Q connectée directement a I’élément rayonnant (fig.1.12-a) et 1’alimentation

par couplage électromagnétique (fig.1.12-b).

Substrat Patch

Ligne mictoruban

Patch

Ligne microbande
d ‘alimentation

Plan de masse

Plan de masze

a) b)
Fig. 1.12 : Antenne patch alimentée par une ligne microbande 502
a) par connexion directe

b) par couplage électromagnétique
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L’élément rayonnant imprimé est une bande de longueur L = 7g et de largeur W . 4, est la

longueur d’onde sur la bande compte tenu du substrat. Ce dernier est caractérisé par son

épaisseur £, sa constante diélectrique relative ¢, et son angle de perte tand.

Les métallisations sont en tres bon conducteur (cuivre, argent, or etc.) et le substrat de
permittivité faible (¢, <3) de fagon a permettre le rayonnement en évitant le confinement des

champs dans la cavité comprise entre 1’élément rayonnant et le plan de masse.

D’autres formes d’éléments rayonnants imprimés existent pour plus de précision se référer a
[3].

Dans cette étude, nous allons nous intéresser tout particulierement a I’élément rayonnant de
forme rectangulaire alimenté par ligne microruban 50Q. Nous allons tout particulierement
nous intéresser a la présentation de I’état de 1’art des antennes patch et nous procéderons aux

investigations en utilisant les outils d’analyse électromagnétiques mis a notre disposition.
1.3.2. Modele da la cavité résonnante

1.3.2.1. Différentes modes de la cavité
L’antenne patch ci-dessus présentée peut étre considérée comme un résonateur microruban
avec quatre murs magnétiques (bords de la cavité) et deux murs électriques (formés par les
métallisations.) Pour ce résonateur les conditions aux limites sont celles imposées par
I’interface air-métal d’une part et air-diélectrique d’autre part. Ces interfaces constituent:

» un mur électrique dans le cas air-métal

» un mur magnétique dans le cas air-di€lectrique.

Bl 10 élecirigues
I Murs magnétiques

Fig. 1.13: Modgele de la cavité résonnante de 1’antenne

Comme dans les cavités conventionnelles, la résonance s’€tablie selon différents modes dont
les fréquences sont déterminées par les dimensions de la cavité et les conditions aux limites.
Inversement connaissant la fréquence de résonance de la cavité nous pouvons déduire sans
trop de difficulté les dimensions de la cavité. En effet I’'une des conditions de résonance

nécessaires de la cavité est que la longueur du résonateur dans le sens de 1’alimentation (ici
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j’0

Je

. Cette condition

oy ) soit €gale a un nombre entier de demi longueur d’onde guidée 4, =

nous permet de se mettre a 1’abri des cavités surdimensionnées.

Les conditions de continuité imposent que sur un mur électrique, le champ électrique
tangentiel et le champ magnétique normal soient nuls. Pareillement sur un mur magnétique le
champ électrique normal et le champ magnétique tangentiel doivent étre nuls.

Le régime le plus général pouvant exister dans un résonateur diélectrique est formé de toutes

les composantes du champ €lectromagnétique £, E , E., H. H , H_. Ce régime peut €tre
considéré comme la superposition de deux ondes (ou modes):

® une onde telle que E, =0 dite onde transverse €lectrique (TE )

* une onde telle que H, =0 dite onde transverse magnétique (TM )

Ainsi quelque soit le mode du résonateur et en posant les équations de propagation avec les
conditions de continuité ci-dessus rappelées on détermine les fréquences de résonance de

I’antenne patch de dimensions W dans la direction ox, L dans la direction oy et h dans la

direction oz a partir de la relation suivante appelée aussi équation de dispersion:

(w2 (5] (5] <o 2

(f )y = ﬁ\/ (%jz + (%jz + [%jz (1.8)

m, n, p entiers non tous nuls selon les modes

soit

avee

Nous pouvons constater que les fréquences possibles des ondes électromagnétiques
susceptibles de se propager dans une telle cavité forment une série de valeurs discretes
appelées fréquences propres de la cavité.

Ainsi la fréquence de résonance du mode fondamental (pour lequel L = 2A,/2) de

fonctionnement de 1’antenne patch est telle que :

(£, Dose =$% (1.9)

Nous y reviendrons largement sur ce modele au chapitre suivant pour la détermination des

champs électrique E et magnétique H .
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1.3.2.2. Champ rayonné

Avant d’établir une expression mathématique permettant de calculer le champ rayonné a
grande distance en un point de I’espace, il convient d’expliquer d’abord le mécanisme de
rayonnement de 1’antenne patch rectangulaire pour la bonne compréhension et la modélisation

du probléme de rayonnement.

1.3.2.2.1 Mécanisme de rayonnement

Le mécanisme de rayonnement d’une antenne patch rectangulaire se comprend aisément a
partir de sa forme géométrique. Lorsque la ligne d’alimentation est excitée a 1’aide d’une
source RF, une onde électromagnétique prend naissance et se propage sur cette ligne puis
rencontre 1’élément rayonnant de largeur plus grande que la ligne, dont plus apte a rayonner.
Une distribution de charges s’établie alors a I'interface substrat/plan de masse, sur et sous
I’élément rayonnant. La fig.1.14 ci-dessous montre cette distribution de charges dans le cas

particulier ou I’antenne rayonne plus efficacement c’est-a-dire lorsqu’elle devient résonante.

Fig.1.14 : Distribution de charges et densité de courant sur une antenne microruban
Ces distributions de charges ou les densités de courants associées induisent une distribution de

champ électrique représentée a la fig.1.15 ci-dessous dans le mode fondamental de

it

fonctionnement de 1’antenne.

Fig.1.15 : Répartition des lignes de la composante verticale du champ électrique entre le patch
et le plan de masse dans son mode fondamental de fonctionnement

Aux interruptions du patch se produit un effet de bord : les champs ne restent pas confinés
sous 1’élément rayonnant mais s’étendent perpendiculairement aux extrémités comme

I’illustre la fig.1.16 ci-dessous.
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Fig. 1.16 : Lignes de champ entre les bords du patch et le plan de masse

L’antenne rayonne ainsi comme les quatre fentes qui la délimitent :
AB et CD paralleles a Ox
BC et AD paralleles a Oy

Fig.1.17 : Délimitation des fentes de rayonnement de 1’antenne patch dans I’espace compris
entre le plan de masse et le pavé

D’une moitié a I"autre des fentes AD et BC les composantes verticales et horizontales des
lignes de champ sont en opposition de phase et ne contribuent donc pas au rayonnement de
I’antenne (voir figl.15 et fig.1.18 ci-dessous).De méme la contribution de la composante
verticale des lignes de champ dans les fentes AB et CD est nulle car les lignes de champ dans
ces fentes sont en opposition de phase. Par contre les composantes horizontales des lignes de
champ dans les fentes AB et CD sont en phase et produisent alors un maximum de

rayonnement dans le plan médian comme le montre la fig.1.18 ci-dessous.

a) b)
Fig.1.18: Lignes de champ dans les fentes

a) composantes verticales

b) composantes horizontales
En définitive donc le rayonnement de 1’élément imprimé étudié peut étre modélisé par celui

des deux fentes AB et CD ramenées dans le plan horizontal et distantes de Ly, =L+ 2h, de
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dimensions W selon Ox et AL =h selon Oz. Ces deux fentes sont soumises a un champ
uniforme polarisé parallelement a I’axe Oz compte tenu de la faible épaisseur du substrat.
L estlalongueur du patch et W sa largeur.

h est la hauteur ou 1’épaisseur du substrat.

1.3.2.2.2. Diagramme de rayonnement
Dans ’esprit d’établir quelques relations importantes donnant le diagramme de rayonnement
de I’antenne patch rectangulaire nous allons considérer un modele en cavité assez simple pour

lequel le champ é€lectrique a une seule composante E_ et le champ magnétique deux
composantes H_ et H . Nous supposons de plus que les deux champs E et Hsont

indépendants de z pour I’ensemble des fréquences de travail. En outre dans ce modele, la

composante tangentielle du champ H le long du bord a une valeur négligeable, ce qui
implique que le courant électrique n’a pas de composante perpendiculaire au bord. Ce modele
assez simple peut s’appliquer aux antennes patch en raison de leur faible dimension dans la
direction Oz.

Si une telle cavité de dimension W dans la direction x, L dans la direction yet hdans la
direction z est excitée par une ligne microruban ou par cable coaxial, le champ a I'intérieur de

la cavité sera la superposition de tous les modes TM, .

La composante E_du champ électrique est donnée par [68]:
EZ = zz Amnémn ('x’ y) (19)

A, = coefficients en amplitude du mode correspondant
e,,, vecteurs champ électrique dans la direction z orthonormalisés

Pour les cavités non rayonnantes, la composante E_ du champ électrique peut se mettre sous
la forme (voir annexe 1 paragraphe A.1.2):
E, = E, cos(k, x)cos(k, y)cos(k, z) (1.10)

avec

=
I
3

=

an
Il
N

~

SRR =N

~

=~
I
=
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et les composantes H, et H  du camp magnétique sous la forme :

o,
2
mnp

H =j k,E, cos(kxx)sin(kyy)cos(kzz) (1.11a)

0)2,8 k E, sin(kxx)cos(kyy)cos(kzz) (1.11b)

mnp

H, =j

avec
2 _ 72 2 2
kmnp =k +ky +k;

Trés souvent on s’intéresse au mode dominant TM ,, pour les oscillations décrit par les

relations :
E . =E, cos(z yj (1.12a)
' L
H, = jH, sin(% yj (1.12b)
ol
E
H,=—"
n
et
n= =il
80

Dans le cas d’un patch rayonnant (cavité réelle) les valeurs propres deviennent des quantités

complexes et nous avons :

=m—
‘ky‘ = n%

Nous pouvons ainsi constater que dans le mode fondamental de fonctionnement de 1’antenne
patch, seul le mode TM peut étre excité. Dans ces conditions, les conditions de continuité

nous permettent d’écrire :
V=V, cos[% yj (1.13a)

Jo=J, sin(% yj (1.13b)

D’ou les composantes du champ électrique rayonné a grande distance dans une configuration
ou Js // oy:
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avec

{

cosfsing| W

cosg| W

K, =k,sinfsing

K, =k,cos0

rYw
2

sin(szWj
———— < |sin z—KZ sin £+KZ
K L L

rw
2

(1.15a)
(1.15b)

sin(KYWj
2 )
K

sin(%—KZ jsin[%+l(zj (1.14a)

(1.14b)

Fig.1.19 : Diagramme de rayonnement de I’antenne patch rectangulaire donné par le modele

théorique en cavité rayonnante

La fig.1.19 ci-dessus donne le diagramme de rayonnement du champ électrique E en mode

TMoyio 2 2.4GHz du patch modélisé par une cavité résonante pour L =42mm ; W =50mm ;

£ =22 et h=0.635mm. Nous pouvons remarquer ici que 1’antenne patch engendre un

rayonnement directif normal a la plaquette en choisissant convenablement le mode

d’excitation. Signalons aussi 1’influence observée dont peut avoir la largeur du patch sur le

nombre et la forme des lobes de rayonnement et sur leur amplitude.
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1.3.3. Modele de la charge adaptée a la ligne microruban d’alimentation

1.3.3.1. Ligne de transmission
Une ligne de transmission est un ensemble de deux conducteurs séparés par un diélectrique et
destinée a transporter de 1’énergie. Il existe plusieurs types de lignes de transmission : les

lignes bifilaires parallele ou torsadée, le cable coaxial et les lignes planaires

1.3.3.1.1. Lignes formées par une paire de fils paralléles

Y
air PE

Comme son nom l'indique, une ligne bifilaire est formée par une paire de fils paralleles. Les
deux conducteurs sont maintenus a distance constante par des entretoises isolantes ou par une
bande en polyéthyléne ajourée ou non.

On rencontre des lignes bifilaires de fabrication industrielle sous forme de ruban encore
appelées "twin-lead" (photo ci-dessus) constituées de deux conducteurs en cuivre multibrins
séparés par un ruban de polyéthylene (PE) de largeur D. Le ruban peut étre ajouté comme sur
la figure de droite, ce qui permet de diminuer les pertes. Ce type de ligne est surtout destiné a
la réception TV mais peut €tre utilisé sur décamétriques pour alimenter une antenne Lévy a

faible puissance.

1.3.3.1.2. Lignes formées par une paire de fils torsadés

IS

La ligne bifilaire torsadée est composée de deux fils isolés identiques, souples ou monobrins,
fortement torsadés ensembles.

On ['utilise sur de courtes longueurs a des fréquences qui dépassent rarement 150 MHz pour
relier deux étages d'un émetteur-récepteur entre eux, pour réaliser un balun ou encore un

transformateur HF a large bande sur un tore ferrite
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1.3.3.1.3. Lignes formées par un cable coaxial

diélectrig

ue

Le cable coaxial est plus répandu de toutes les lignes de transmission et il est utilisé
généralement jusqu'a 3 GHz. Il est composé de deux conducteurs dont 1'un sert de blindage a
l'autre. L'étanchéité du conducteur extérieur est importante, tant pour réduire les pertes que
pour limiter le rayonnement parasite de la ligne.
Le cable coaxial se compose:

a) de I’ame en cuivre généralement monobrin

b) du diélectrique en polyéthylene (plein ou aéré) ou plus rarement en téflon

¢) du conducteur extérieur : tresse ou/et feuillard de cuivre. Parfois double tresse.

d) d’une gaine en PVC servant a protéger la tresse et éviter des infiltrations d'eau.
Pour clore cette partie remarquons tout de méme que pour toutes les lignes de transmission
par cable électrique (ligne bifilaire, ligne torsadée, ligne coaxiale) c’est-a-dire possedent
toujours deux voies, si la ligne ne fonctionne pas en mode différentiel, la voie de retour est la

masse.

1.3.3.1.4. Lignes planaires microrubans

Air

== Substrat planaire

___ - v

Ligne microruban Ligne a fente Guide coplanaire

Nous insisterons par la suite aux lignes planaires microrubans. Les lignes planaires
microrubans se composent de deux parties : le substrat (couche diélectrique a faible pertes) et
une métallisation sur les deux faces du substrat. La structure de 1’antenne patch rectangulaire

fait dont penser a un troncon de ligne microruban.
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1.3.3.2. Parametres distribués et localisés d’une ligne de transmission
En basse fréquence, compte tenu du fait que la longueur de la ligne est faible devant la
longueur d’onde, on modélise la ligne par un réseau qui comporte :
= Une résistance R' et une inductance L' en série pour représenter respectivement les
pertes d’énergie active et réactive dans les conducteurs de la ligne.
= Une conductance G' et une capacité C' pour représenter les pertes d’énergie active et
réactive dans le diélectrique de la ligne.
Dans ces conditions, les parametres R', L', G' et C' sont appelés parametres distribués de la
ligne.
Par contre en haute fréquence, compte tenu du fait que la longueur de la ligne est grande
devant la longueur d’onde (ou est du méme ordre de grandeur que la longueur d’onde), la
tension et le courant (ou les champs électrique et magnétique) varient le long de la ligne et par
conséquent, on ne peut plus utiliser le modele distribué de la ligne. Pour tenir compte des
variations des champs le long de la ligne, on fait I’approximation qui consiste a décomposer la
ligne en une suite d’éléments identiques, I’élément unité étant pris tres petit devant la

longueur d’onde pour qu’on puisse la représenter par un quadripdle a constantes localisées

comme le montre la fig.1.20 ci-dessous.

E it

- ]
Fig.1.20 : Modgele localisé de la ligne microbande d’alimentation en HF

Dans ce modele :
= larésistance linéique R représente les pertes d’énergie par effet Joule a la surface des
parois des conducteurs de la ligne.
= [D’inductance linéique L caractérise la densité d’énergie magnétique stockée dans les
parois des conducteurs de la ligne.
= la conductance linéique G caractérise les pertes dans I’isolant.
= la capacité linéique C caractérise la densité d’énergie électrique stockée dans le
diélectrique.
Pour cette raison, les parametres R, L, G et C rapportés a une unité de longueur sont

appelés les parametres physiques (ou parametres primaires ou encore parametres localisés) de

la ligne.
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1.3.3.3. Equation de la ligne
Considérons une section de ligne de longueur dz (pour pouvoir appliquer les lois de courant

continu) dont le circuit équivalant est représenté par la fig.1.21 ci-dessous.

Ed= Ld=
— i
Gdz Cdz —
* -
I= dz .‘| ."’z
z z+dz

Fig.1.21 : Circuit équivalent de la section de ligne de longueur dz
En appliquant les lois des courants continus au circuit de la fig.1.21 ci-dessus représenté et
tenant compte des variations de tension dv(z1) et de courant di(z¢) quand on se déplace de

dz , nous obtenons le systeme d’équations ci-dessous

dvlzr) _ R;(;t)—LM (1.16a)
dz ot

ag(Z,t) _ —GX(Z,I)-CM (1.16b)
0z ot

En régime sinusoidal, nous pouvons écrire que :
v(zt)=V(z)e™ (1.17a)
{g’(z,t) = I(z)e’" (1.17b)
avec
V(z)=V(z)e™ (1.18a)
{l(z) = I(z)e™ (1.18b)
ott V(z) et I(z) sont respectivement les amplitudes réelles (ou modules) de tension et de

courant le long de la ligne.

Dans ce cas les équations (1.16a) et (1.16b) deviennent

a\é_(z) :—(R+La))£(z) (1-193)
aé_(;) - (G+Col(2) (1.19b)

En combinant les équations (1.19a) et (1.19b) on établit aisément le systeme suivant :
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2= R+ jLo)G+ jCal(2) (1.20a)
a}ﬁz) =(R+ jLo)G+ jCo)l(z) (1.20b)
azazz(z) =7*V(z) (1.21a)
a;!gz) =1(z) (1.21b)

Y= Jzy = \/ (R+ jLw)(G + jCw) = a+ jp la constante de propagation (ou exposant linéique
de propagation.)

Z =R+ jLo T’impédance linéique de la ligne.

Y =G+ jCw I’admittance linéique de la ligne.

o le coefficient d’affaiblissement linéique (ou atténuation).

[ le déphasage linéique (ou phase)
1) .
v =— lavitesse de phase.

Les équations (1.21a) et (1.21b) sont respectivement les équations de la tension et du courant
sur la ligne de transmission. Elles admettent des solutions de la forme :

V(z)=V,e” +V e" (1.22a)

1(z)=1,e7 +1.e" (1.22b)

A partir des équations (1.19a) et (1.189), on montre que :

V., ;
Yo Y [Rijte (1.23)
li lr G+]CC()

Z . est appelé impédance caractéristique de la ligne : c’est une impédance qui ne dépend que

des parametres physiques de la ligne.
Généralement les lignes microrubans utilisées en micro-onde sont adaptées au générateur
d’énergie a 50Q et présentent une impédance caractéristique voisine de 502 .

Finalement donc nous obtenons :

V(z)=V.,e”" +V, e" (1.24a)
1(z)= Ligr Lo yr (1.24b)
ZC ZC
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Il apparait donc que 1’état électrique de la ligne résulte de la superposition de deux ondes se
propageant en sens contraire.

V., désigne I'amplitude complexe de la tension de 1’onde incidente et V 1’amplitude

complexe de la tension de I’onde réfléchie.

Les parametres Z., y, a et B sont appelés les parametres électriques (ou parametres

secondaires) de la ligne.

1.3.3.4. Le quadripole équivalent

L .
.-:h— - ——

v Chiadripble 7
& eruival ent -
— S——

S o o 0

Fig.1.22: Quadrip6le équivalant a une ligne de transmission de longueur /

Cette représentation nous permet d’établir la matrice de chaine correspondant au quadripdle
équivalant a une ligne de transmission de longueur /. Pour cela nous considérions deux
plans a savoir :

le plan pour lequel on a: z=-[ : dans ce cas les équations (1.24a) et (1.24b) ci-dessus

s’écrivent :

V,=V()=V.e" +V e (1.25a)
V. |4

[ =1(-1)==L¢" —=L¢™" 1.25b

1,=1(-1) Z.° 7 (1.25b)

et le plan pour lequel nous avons z =0 : dans ce cas les mémes équations (1.24a) et (1.243b)

deviennent :
vV, =v(0)=V,+V, (1.26a)
1,=10)=2- Y- (1.26b)
ZC ZC
soit
V.= Ly Zeks (1.27a)
2 2
v, = Y. Zd, (1.27b)
2 2

et nous en déduisons
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—~

V,=V, cosh(yl)+LYZC sinh(y!) 1.28a)

I,= %sinh(yl)+ I, cosh(yl) (1.38b)

c
soit sous la forme matricielle

cosh(yl) Z . sinh (y1)

L) Ssihb)  coshG) D

Donc une ligne de transmission de longueur [ peut €tre modélisée par un quadripOle

équivalent dont la matrice de chaine est de la forme :
cosh(yl) Z. sinh(y!)

1.30

ZLsinh(yl) cosh(y!) (1.30)

C

1.3.3.5. Impédance vue dans un plan z quelconque de la ligne
L’impédance vue en un point quelconque de la ligne peut étre définie comme le rapport de la

tension par le courant. Il vient :

V(z) Ve +V e”
Z = = Z —! —r
) I(z) V" -V.e"

(1.31)

1.3.3.6. Impédance de I’antenne ou de la charge

Plan du générateur Plan de | 'antenne
[ L ighe &
Générateur[ | i Antenne
; Zi :
Zg o !
Onde |nC|denT?‘ i 2

Onde réfléchie
.‘7

Fig.1.23a: Schéma de principe de 1’antenne caractérisée par son impédance de charge Z, et
alimentée par un générateur d’impédance Z, via une ligne d’impédance caractéristique Z,

Les lignes microbandes que nous étudions sont généralement sans pertes (ou a faible pertes)
c’est-a-dire nous avons R=0 et G = 0. Ce qui impose que a=0.
Il vient donc que :

y=jp (1.32)

et
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—Jpz bz
Ve +V e

Z(z)=2Z, ey oF

(1.33)

Dans le plan du générateur (plan z = —/ ), nous pouvons écrire (voir fig.1.23 ci-dessus):

e +Le—jﬁz
Z,=7(-1)=2. _ % (1.34)
o _Le—fﬂl
14

—i

Dans le plans d’attaque de 1’antenne (voir également fig.1.23-b ci-dessus), le coefficient de
réflexion I (nombre sans dimensions qui indique la quantité d’énergie réfléchie en bout ou

en début de ligne) est tel que

Zrejﬂz
I(z)= Vo (1.35)
Il vient :
-ip '
r,=r(1)= %’eﬂ.ﬂ, = e (1.36)
y.e- Vi
et
r,=r0)= Y, (1.37)
v,
d’ou
r,=r,e"" (1.38)
On établit finalement :
1+
Z, =Z L 1.39
L C I—FL ( )
ou
r, = Z,—Zc (1.40)
Z,+Z,

Et finalement dans le cas d’une alimentation sans encoches nous avons :

Z,(0)- jz,tgpl
Z,-jz,(0)gpl

Et dans le cas d’une alimentation avec encoches comme I’illustre la fig.1.23b ci-dessous pour

z,=7(0)=2, (1.41)

améliorer 1’adaptation de I’impédance, nous avons I’expression suivante:

Z, (Zo )_ jZotgﬂ(l + Zo)
Z,—-JjZ, (Zo )tgﬁ(l + Zo)

Z,=Z(+z,)=2, (1.42)
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Z, est 'impédance de charge ou de I’antenne
Z, est 'impédance d’entrée vue par le générateur

Z. =Z, estI'impédance caractéristique de la ligne microbande d’alimentation.

2
_ T est la constante de propagation.
p propag

8

A
A, =—— est la longueur d’onde guidée.
Eop

¢,; estla constante di€lectrique effective.

/, est la longueur d’onde dans le vide.

Flan du générateur Plan de | ‘antenne
[ 3 Ligne
Générateur[ Antenne
: Zy
Zel | s g
i Onde |n-:|r:|en‘r_e| 7

'ﬁ
I
-1

+

Onde réfléchie |
-+~ i
!

T

0

¥
v

Fig.1.23b: Antenne avec encoches caractérisée par son impédance de charge Z, et alimentée
par un générateur d’impédance Z, via une ligne d’impédance caractéristique Z,

Donc vue de la ligne I’ensemble situé au-dela du plan z =0 peut étre considéré comme une
charge. Celle-ci est caractérisée par son coefficient de réflexion /I ou par 'impédance ou

I’admittance (réduite) qu’elle ramene dans ce plan.

1.3.3.7. Dimensionnement d’une antenne patch rectangulaire

Fig.1.24 : Vue aérienne de 1’élément rayonnant alimenté par une ligne microbande

L est la longueur de I’antenne et W sa largeur.

s est la largeur des encoches.
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Z,, est le point d’alimentation (ou point d’attaque) de 1’antenne.

[ est la longueur de la ligne microbande d’alimentation et W, sa largeur.

W, est la largeur de la ligne microruban d’alimentation. Elle doit étre choisi de sorte que

I’impédance caractéristique de la ligne soit égale a 502

Nous voulons réaliser une antenne qui résonne ou qui rayonne pour une fréquence

d’excitation de 2.4GHz. Les fréquences de résonance constituent une notion qui est

facilement accessible a l'intuition, mais délicate a définir proprement sur le plan

mathématique. Physiquement, on appelle souvent fréquences de résonance, les fréquences

pour lesquelles la réponse d'un milieu ou

temps présente brutalement un maximum :

résonance. La réponse de 1’antenne qui

d'un objet soumis a une excitation périodique en
on dit alors que le milieu (ou 1l'objet) rentre en

nous intéresse dans ce cas particulier est son

impédance vue dans le plan du générateur (impédance d’entrée.)

Pour ne pas avoir a faire a des structures

surdimensionnées, la longueur du résonateur doit

étre égale a la demi-longueur d’onde guidée.

Dans la pratique, la longueur théorique (ou initiale) du patch donnée par :

C
L= (1.43)
2foe,
est inférieure a la longueur effective du patch tel que [2] :
&
L, = -2AL (1.44)
eff
2foe,
ou
+1 -1
Ep = o et ! (1.45)
2 2 h
1+12—
WO
avec
(e, + 0.300{‘2/ + 0.262j
AL =0.412h W (1.46)
e, - 0.258{ + 0.813)
h
Z. = 1207 (1.47)

Vo {VZO +1.393+ O.667Log[vz0 +1 .444)}
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W
si 70 21 (W, pour la ligne d’alimentation et W pour le patch)
et

fréquence fondamentale du modele en cavité de 1’antenne patch

&
fo _(fr)IOO _m

rectangulaire.
L est la longueur théorique (ou initiale) de 1’antenne
h est la hauteur du substrat

L,; estlalongueur effective de I’antenne compte tenu des effets de bord

¢, est la constante diélectrique relative du substrat

Pour &, =22 ; h=0.635mm, W, =2mm ; W = 40mm et (f.),, =2.4GHz

100

on trouve :

£,y =1.8736

L=42.1mm ;
AL =0.2645mm

L. =41.6mm ;

eff —

Z, = 4953990

1.3.3.8. Influence de la largeur du patch sur son impédance
Nous avons procéder a une étude spécifique sur un simulateur électromagnétique 2.5D
(Sonnet) basé sur le concept de la méthode « Full Wave » avec résolution par la méthode des

moments. Des résultats obtenus portant sur I'impédance d’entrée Z, vue dans le plan du

générateur ou du parametre Z,, du quadripole équivalent en fonction de la fréquence, nous

allons déduire I'impédance de 1’antenne a partir des équations (1.41) dans le cas d’une
excitation sans encoches et (1.42) dans le cas d’une excitation avec encoches.

Pour les simulations nous avons utilisé un substrat (le téflon) de caractéristiques :

h =0.635mm
g, =22
tgo =0.001

h est la hauteur ou I’épaisseur du substrat, &, sa constante diélectrique relative et fgo son

angle de perte.
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Au cours de nos investigations, nous avons remarqué que pour que I’'impédance

caractéristique de la ligne soit approximativement égale a 50Q2, il faut choisir W, (largeur de
. W,
ligne) tel que 70 =3

Dans ces conditions, la ligne doit étre de largeur 1.905mm . Mais nous avons utilisé la valeur

de 1.93mm qui est une donnée standard pour une ligne dont les caractéristiques du substrat

sont indiquées plus haut.

Fig.1.25 : Schéma de principe de simulation du patch
Dimensions de la boite : 112x140.89mm? ; Dimensions de I’antenne : 41.5xWmm”>

Dimensions de la ligne : 60x1.93mm? ; Dimensions de la cellule : 0.5x0.965mm”*

W Impédances de Fréquences de

L I‘antenne (Ohms) résonance (6Hz)
04651 1175 2427
06046 738 2417
07441 224 2411
02836 =91 2406
09766 230 2403
1.1161 261 2.4
1.2092 227 2398
1.3487 188 2,396
14882 159 2,394
1.5812 144 2,393
18137 116 239

Tableau 1.1 : Résultats donnant les amplitudes de I'impédance de I’antenne a la résonance et

des fréquences de résonance en fonction de la largeur du patch vue dans le plan z, =0
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Fig.1.27 : Evolution de la fréquence de résonance de 1’antenne en fonction du rapport %

Nous pouvons d’abord revenir sur la notion de résonance et I’interpréter comme étant une
situation dans laquelle la partie imaginaire de 1’impédance de I’antenne (ou son impédance
d’entrée) est nulle ce qui correspond au maximum de la partie réelle. Dans ce cas précis,
I’impédance de I’antenne devient purement réelle. Donc a chaque fois qu’on parlera de
résonnance ici, il s’agira du maximum de la partie réelle de 1’'impédance d’entrée de
’antenne.

Tenant ainsi compte de ce qui vient d’étre dit nous avons représenté a la fig.1.25 ci-dessus les

impédances de I’antenne a la résonance. Nous pouvons constater ici que, I’impédance de
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I’antenne a la résonance décroit considérablement lorsque la largeur du patch augmente. Par
contre celle-ci n’affecte pas considérablement les fréquences de résonance de 1’antenne
(fig.1.26). 11 apparait donc que en continuant a augmenter la largeur du patch, il est possible
de réaliser I’adaptation d’impédance de I’antenne a 50Q2 a une fréquence trés voisine de
2.4GHz . W. L. Stutzman [8 p.213] pour un patch résonant a la demi-longueur d’onde donne

une expression approchée de calcul de Z, (impédance de I’antenne) dans le plan z =z, =0 :

Z,(0)=90 :2_ 1 (éjz (1.48)

Donc pour ¢, =2.2 et % =2.7 on trouve Z, (0)=50Q

Nous pouvons constater que lorsque le point d’alimentation de I’antenne est pris dans le plan

z =2z, =0 la largeur du patch doit étre assez importante (W = 3L ) pour réaliser I’adaptation

d’impédance a 50€). Ceci ne semble donc pas répondre a notre cahier de charges car notre
objectif est de réaliser des structures de tailles tres réduites occupant peu d’espace. Des études
faites par les auteurs et présentes dans la littérature ont montrées que une alimentation du
patch par ligne microruban avec encoches permet de réaliser une meilleure adaptation avec
une largeur de patch trés petite, et c’est ce que nous allons examiner avec intérét dans les

lignes qui suivent. Cette fagon de faire impose du moins a choisir W assez raisonnable
W ‘. oo )
(f >1) pour éviter de fortes valeurs de I’'impédance de I’antenne dans le plan z=2z,=0

comme nous venons de le voir. Afin d’obtenir un meilleur patch pour les besoins de
conception, certains auteurs (D. V. Thiel [7 p.86]) ont estimé un encadrement de Z, (0)tel
que :

400< Z,(0)<100 (1.49)
Pour permettre aussi un bon rendement de I’antenne, une largeur W pratique peut étre
calculée a partir de 1’expression [9] :

c 2

W =
2f, \e, +1

(1.50)

Une autre expression que nous avons déterminée est donnée en annexe 1 paragraphe A.1.3

Ainsi nous pouvons conclure que la largeur du patch a un effet mineur sur les fréquences de
résonance et un effet majeur sur les niveaux d’impédance de I’antenne. Ce dernier cas de
figure nous a conduit a adopter un compromis entre largeur et adaptation d’impédance malgré

la grande taille de la structure qu’elle pourra engendrer.
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Au regard de ce qui précede nous avons limité notre champ d’investigation pour toute la suite

N

du sujet consacré a la conception de I’antenne patch a celle donc les dimensions

correspondent 2 : 41.5x61.76mm”.

1.3.3.9. Effets de la largeur des encoches sur I'impédance de I’antenne

k=

i

Fig.1.28 : Maquette et schéma de simulation des structures réalisées

Dimensions de la boite : 112.05x140.89mm? ; Taille de la cellule : 0.415x0.965mm*>

Dimensions de ’antenne : 41.5x61.76mm” ; Dimensions de la ligne : 59.76x1.93mm”

oy S = LA
L WU Wﬂ WU

Z,lz,) |Fréquences| Z;(z,) |Fréquences| Z;(z,) |Fréquences

(Ohms) | (6Hz) |(Ohms)| (6Hz) |(Ohms)| (6Hz)
0.00 161 2.395 161 2.395 161 2.395
003 144 2403 137 2409 129 2415
0.1 123 241 108 2421 99 2433
0.15 89 2416 ne 243 73 2444
0.20 75 2418 57 2434 46 2447
025 52 2418 24 2431 22 2.44
030 31 2416 16 2423 & 2426
035 15 241 4 2411 0 2402
040 4 2402 0 2402 4 2.383
0.45 0 2.359 5 238 17 2355
0.50 12 2.389 17 2.363 2 2.331

Tableau 1.2 : Amplitudes de 'impédance de I’antenne a la résonance et des fréquences de

rd . ZO S
résonance en fonction des rapports T et —

0
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Fig.1.29 : Evolution du coefficient de réflexion de 1’antenne en fonction de la profondeur

. . s
d’alimentation pour — =1

i 2 /L=0.05
s z,/L=0.15
= 2,/L=0.25
A0 frameeonee R DRRELEOCRERT RERE z,/L=0.35 {
2,/L=0.45
15 i | i j i
2.25 23 235 2.4 2.45 25 2.55

Fréguences (GHz)
Fig.1.30 : Evolution du coefficient de réflexion de I’antenne en fonction de la profondeur
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Les figures 1.28, 1.29 et 1.30 ci-dessus montrent les variations du coefficient de réflexion §,,

du patch en fonction de la fréquence pour différentes valeurs du rapport Wi D’abord nous
0

. N . £
pouvons remarquer que quelque soit le rapport W les fréquences de résonnance sont
0
comprise entre 2.35GHz et 2.45GHz . En suite il est a noter que les niveaux des amplitudes

des différents coefficients de réflexion relevés a la résonnance baissent progressivement pour

OS%OS 0.25 et remontent brutalement lorsque %0 >0.25 pour différentes valeurs du

N . . L . .
rapport — . Ces observation nous amenent donc a tirer les conclusions suivantes : la
0

meilleure adaptation de I’antenne se produirait donc pour les rapports Wi =1 et ZTO =0.25
0

(niveau d’amplitude —29dB environ a 2.42GHz ) avec une largueur de bande de 14MHz a
—10dB (fig.1.28). Nous notons également dans ce cas une faible variation des fréquences de
résonance qui restent centré autour de la fréquence de travail. Mais la faible largeur de bande
observée ne constitue en aucun cas un désavantage pour notre application car les antennes
pour Wi-Fi doivent étre a faible bande pour éviter tout interférence notamment avec le
chauffage industriel et domestique par exemple dont les fréquences d’émission tournent
autour de 2.45GHz .

Nous avons rencontré quelques difficultés au cours de nos investigations avec le simulateur
Sonnet. Entre autres problemes rencontré, nous avons constaté que les résultats de simulations
obtenus avec Sonnet étaient fortement influencés par la taille de la boite d’une part et par la
longueur de la ligne d’alimentation d’autre part. Ceci nous a amené tres vite a abandonner ce
dernier au profil d’un autre simulateur 2.5D (Momentum) de ADS basé sur le méme concept
que le précédent mais plus souple a manipuler et dont les résultats présentent une certaine

stabilité par rapport a la ligne d’alimentation.

1.3.4. Modele de la ligne de transmission équivalente

Lorsque nous observons la fig.1.12a nous pouvons bien modéliser 1’antenne patch par un
troncon de ligne microbande. Pour calculer 1’admittance (ou l'impédance) d’entrée de
I’antenne ainsi modélisée, le principe consiste a considérer celle-ci comme un dispositif a
trois acces, incorporant I’effet de la connexion de I’antenne a un circuit d’alimentation et

tenant compte d’une admittance mutuelle. Suivant le mécanisme de rayonnement de 1’antenne
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décrit plus loin la configuration peut étre représentée par deux fentes excitées en phase et
rayonnant dans le demi espace situé au dessus du plan de 1’antenne comme le montre la

fig.1.31 ci-dessous.
L~ gl2

Fente_l -+ » TFente 2

Y,=G+;B Y, =G+3B

Fig.1.33 : Antenne patch modélisée par ses deux fentes de rayonnement
Les fentes étant identiques, chacune d’elle est modélisée par son admittance Y caractérisée
par une conductance G et une capacitance B .
Nous pouvons donc écrire :

Y, =G, + jB, (1.51)
pour la fente 1

Y, =G, + jB, (1.52)
pour la fente 2
L’admittance d’entrée de I’élément rayonnant est dans ce cas la somme des admittances
ramenées par les deux fentes au point d’alimentation de I’antenne.
Ainsi dans le plan de I’antenne, nous pouvons écrire :

Y, =Y, +Y, (1.53)
Et on montre finalement que [2 p.734] (voir annexe 1 paragraphe A.1.5):

2G

Yy =— "~ 1.57
© cos’ By, (1.57)
soit
Z =Lcos2 by (1.57)
e 2G 0 .

A N . . h 1
Les grandeurs G et B peuvent Etre obtenu a partir des formule suivantes [2] pour — < —

A, 10
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id [1 ! (koh)z} (1.58a)

T 1204, | 24
p=—" [1-0.636Log(k,h)] (1.58b)
1204,

Donc le modele de la ligne de transmission équivalente permet de déterminer avec une bonne
approximation, I’impédance d’entrée de I’antenne patch rectangulaire excitée en un point (X ,
yo) soit par ligne microruban avec encoches, soit par sonde coaxiale 50Q2 comme illustré a la

fig.1.32 ci-dessous

i
T 1 >
-1 0 g L

Fig.1.34 : Antenne patch rectangulaire alimentée par sonde coaxiale ou par ligne microruban
avec encoches 50Q2

L’expression ci-dessus permet donc de trouver une valeur optimale y, permettant de réaliser

I’adaptation c’est-a-dire on cherche a obtenir Z, =50Q . En définitive donc nous avons :

1
Z, :ZL()’O):Ecosz(ﬁ)’o)zz(o)cosz(ﬂyo) (1-59)
A
Comme la longueur du patch L = 7g ,
Z, = Z(O)cosz(% yoj (1.60)

Si nous prenons en compte le couplage entre les deux fentes, I’'impédance d’entrée

devient [2]:

! 2
Z, :T)COS (By,) (1.61)

G est la conductance propre :
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Il

= 1.62
" 12072 (1:62)
I; est I’intégrale définie par :
2
sin(0 cos 0)
I, = j i 2 sin® 0d0 (1.63)
0 cosf
G, est la conductance mutuelle :
1
2 = 204 (1.64)
avec
2
sin( 02 cos Gj
1, = j J,(k,Lsin0)sin’ 6dO (1.65)
0 cosf

Jo est la fonction Bessel du premier ordre.
+ pour les modes de résonance impaire

- pour les modes de résonance paire

200
150
S g

o
50
; !
0 05 1
¥/l

Fig.1.35 : Evolution de I'impédance d’entrée de 1’antenne patch rectangulaire alimentée par

ligne microruban 502 avec encoches en fonction du rapport y—LO

La fig.1.35 ci-dessus montre I’évolution de I'impédance d’entrée de I’antenne patch
rectangulaire alimentée par ligne microruban 50Q avec encoches de largeur W = 60mm pour

une fréquence de résonance de 2.4GHz lorsque h=0.635mm et € =2.2. Nous pouvons

constater qu’il existe bien un point d’alimentation yo pour lequel I'impédance d’entrée de
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I’antenne vaut 50Q. A mi parcourt du patch, I’'impédance d’entrée prend une valeur
quasiment nulle.

Tres récemment, certains auteurs suite a de nombreux résultats expérimentaux ont prouvé que

cette variation était plutot en cos® sans proposer une démarche fondamentale. C’est ce que

nous allons essayer de montrer par la suite avec une étude spécifique.

B B gy 2 s
Wy Wy Wy
Zo Bel(Z;) | Fréquence de | Rel(Z;) | Fréquence de | Re(Z,) | Fréquence de
(Ohms) résonance (Ohms) | resonance (Chms) | regonance
(GHz) {GHz) {(GHz)
0.00 180 2.387 180 2387 180 2.387
0.05 164 2.393 154 2.4 148 2.406
0.15 110 2.408 81 2.423 78 2436
0.25 57 2411 37 2424 23 2432
0.35 16 2402 4 2406 0 2.397
0.45 0 24 4 2.377 21 2.348
0.55 16 2.368 45 2.34 85 2.3
.66 61 2.352 113 2317 150 2.268
0.75 122 2.347 152 2313 287 2.265
0.85 178 2.355 254 2.331 368 2.295
0.95 21z 2.37 273 2.367 373 2353

Tableau 1.3 : Résultats théoriques de I’'impédance d’entrée de 1’antenne a la résonance et de la

. . . z, e S
fréquence de résonance en fonction du rapport — pour différentes valeurs du rapport —

0

ADD ! T ! ! T T |
i ! i ! ! : : cos?
i T T T o cost |
: Z : Z . : : v sy =1
L s i S S o I3,
' : ' : : ' ' O =AY, =3
L e
S om
Y -

180 -

100

50

0B

7/l
Fig.1.36 : Comportement de I’impédance d’entrée de I’antenne a la résonance en fonction de

du rapport Zro pour différentes valeurs du rapport S
0
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Fig.1.37 : Variation de la fréquence de résonance de 1’antenne en fonction du rapport TO pour

différentes valeurs du rapport Wi
0

La fig.1.36 ci-dessus donne les variations de I’impédance d’entrée de I’antenne a la résonance

. Z et s L
en fonction du rapport TO et pour différentes valeurs du rapport W Les variations en cos’

0

et cos® sont propres au modele de la ligne de transmission équivalente tandis que les

variations représentées par les points discrets (*,V,0) sont le résultat de I’étude spécifique.

Nous pouvons constater ici que I’évolution de I'impédance d’entrée de 1’antenne a la

. . <
résonance est beaucoup plus proche d’une variation en cos® qu’en cos’ pour ZO <0.5 et

s . . . . . . N
— < 2. On voit qu’il est dont possible de trouver des points (d’alimentation) ou I’impédance
0

d’entrée de I’antenne serait de 50€2 et que celle-ci est quasiment nulle au centre.

Le modele de la ligne de transmission équivalente nous permet également d’évaluer avec une
bonne approximation, le diagramme de rayonnement du patch. D’apres ce qui a été dit au
paragraphe concernant le mécanisme de rayonnement, nous considérons celui-ci comme un

réseau de deux fentes rayonnantes ramenées dans le plan horizontal et distantes de

Ly =L+AL:
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Fig.1.38 : Antenne patch rectangulaire modélisée par ses deux fentes rayonnantes de longueur

W et de largeur égale a 1’épaisseur /1 du substrat chacune.

Pour le mode dominant TM ,, seuls les courants magnétiques existent sur les bords. Ils sont
définis par la relation :

M =i nE, (1.67)

ou

Ea est le champ électrique au bord de la fente et # la normale sortante de la fente.

En tenant compte du principe des images, on montre que seuls les courants:

Mg (x=0)=-2ii AE, =2E (x,y)é, (1.68a)
{MSZ (x=L)=-2ii AnE, =2E (x,y)é, (1.68b)
créent le rayonnement dans 1’espace libre
Nous considérons la situation oti le champ d’excitation E paralléle a ’axe Oy est un champ

uniforme E,compte tenu de la faible valeur de la largeur des fentes (situées dans le plan y0z)

et le courant magnétique qui en résulte parallele a I’axe 0z comme illustré a la fig.1.20 ci-

dessus.
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ML=k

Fig.1.39: Géométrie de I’antenne patch modélisée par ses deux fentes rayonnantes

Nous pouvons donc écrire :

Mg =2E,e. (1.69a)

~ 7 kR

F=22] Mse ™ s (1.69b)
iy £ R

D’apres le principe de calcul des diagrammes de rayonnement, le champ total rayonné par
I’ensemble des deux fentes (réseau de deux éléments rayonnants) sera le produit du
diagramme de rayonnement d’une fente placée au centre des phases par le facteur de réseau

ou d’alignement [21].

{E ,(0.0)=(F(6.90)),AF(6,9) (1.70a)
(6.9)=(F(6.,9)),AF (6.9) (1.70b)
(F(6.9)), =0 (1.71a)
(F(6.90)), = —Whsin a{smz(z)} (1.71b)

les composantes du champ rayonné par une fente (voir annexe 1)
Leff .
AF(6,04)=2cos k, > sin @ cos ¢ (1.72)

le facteur de réseau des deux fentes (ou dipoles) placés en —x et +x et alimentés par les

courants d’amplitudes unité

Z= kOZW cos @ (1.73)
Soit
E,(6.0)=0 (1.74a)
) ) sin(Z) Ly .
E, (6,8)=—j2Whsin @ ~ cos| k, TSII’I Ocos ¢ (1.74b)
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Fig. 1.18. Composante du champ E, pour laquelle les fentes ont pour axe Ox et le courant

magnétique excitant les fentes parallele a Oz
La fig.1.18 ci-dessus représente le diagramme de rayonnement de 1’antenne patch

rectangulaire en plusieurs représentation pour W =40mm, L, =42mm, h=0.635mm,

£ =22 et f =24GHz. Nous notons que le patch rayonnement dans le demi-espace

perpendiculaire au plan du pavé avec une ouverture a mi-puissance de 1’ordre de 120°.

Remarquons que la forme du diagramme de rayonnement est influencée par la largeur du
patch de sorte que I’ouverture du faisceau a mi-puissance parvient a atteindre 30° Ce qui
laisse dire que les antennes patch sont les antennes directives. En plus les diagrammes obtenus
dépendent en théorie de la direction du courant magnétique qui excite les fentes de

rayonnement et donc du plan d’observation.

1.3.5. Cas spécifique traité

En guise de résumé, nous avons réalisé quelques antennes patch rectangulaires optimisées a
I’aide d’un simulateur électromagnétique (ADS) et dont la procédure de conception a été
indiquée plus haut (données: substrat, largeur, longueur, permittivité effective, point

d’alimentation, etc. § 1.3.3.7 et 1.3.3.8)
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L =41.5mm

1.931mn

=

W =061.76mm

W, =1.93mm

Fig.1.35 : Schéma de dimensionnement des antennes patch réalisées

W, =1.93mm : Largeur de la ligne d’alimentation

L =415mm : Longueur du patch
W =61.76mm : Largeur du patch

s =1.93mm : Largeur des encoche

Fig.1.36 : Photo de quelques antennes réalisée

Z MoM (Simulation) Mesures

T | z,(@ | £ (GHz) | 2.(Q) |, (GHz)
005 164 2393 112 2391
015 110 2408 32 2403
025 57 2411 48 2408
035 16 2403 15 24
045 il 0 0 ]
065 &1 2352 41 2365

Tableau 1.4 : Résultats de mesures de la fréquence de résonance de I’antenne et de son

S s e ok . Z
I’impédance d’entrée a la résonance en fonction du rapport ZO
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Fig.1.37 : Evolution de la fréquence de résonance de I'impédance d’entrée de 1’antenne en
. Z
fonction du rapport ZO

Nous observons une différence au niveau des amplitudes de I'impédance d’entrée de
I’antenne entre les résultats théoriques et expérimentaux. Cette différence peut s’expliquer par
le fait que nous avons considéré un modele sans pertes qui n’existe en réalité que dans la
théorie. En effet pour étre plus proche de la réalité il faut tenir compte non seulement des
pertes dans le diélectrique mais également sur les parois du conducteur ce qui nécessite alors
un temps de calcul long. Par contre nous notons une bonne adéquation entre théorie et mesure

en ce qui concerne les fréquences de résonance.
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1.4. Antenne en anneau carré

L’antenne en anneau carré est obtenue en modifiant tout simplement le profile de 1’antenne
patch rectangulaire en enlevant une partie métallique comme le montre la fig.1.38 ci-dessous.
Cette technique permet ainsi de réduire la taille et ’espace occupé par le patch et constitue
actuellement un sujet d’actualit¢ compte tenu du développement des applications radio-
mobiles qui nécessite de plus en plus les structure de taille tres réduite dans lesquelles 1’on

pourra incorporés d’autres dispositifs réalisés en technologie micruban.

Substrat Anneau carré

=

Flan de masse

Fig.1.38a : Structure planaire de 1’antenne microruban en anneau carré
Le mode d’alimentation retenu est de type microruban comme 1’illustre la fig.1.39 ci-dessous

Substrat

Ligne microruban j E Anneau carré

A

Plan de masse

Fig.1.38b : Antenne en anneau carré alimenté par ligne microruban 50Q

C’est un anneau formé de deux carrés concentriques de cotés W, pour le carré extérieur et W,

pour le carré intérieur.

*g

Fig.1.38c : Schéma de prince de I’antenne en anneau carré: W, est le coté du carré extérieur et
W, le coté du carré intérieur
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Deux cas de figures peuvent se présenter pour étudier les caractéristiques radioélectriques de
I’antenne: soit on traite I’anneau tel qu’il est présenté a la fig.1.38 ci-dessus on parle alors
d’antenne en anneau non chargée soit on fait porter une charge a 1’anneau et on parle alors

d’antenne en anneau chargée.

1.4.1. Modele non chargé

La configuration est exactement celle qui est représentée a la fig.1.38 ci-dessus.

L’antenne ainsi obtenue est modélisée par une ligne de transmission a pertes, les pertes étant
essentiellement dues au rayonnement d’ou le nom : « Lossy Transmission Line Model »
(LTL) [8]. Cette ligne de transmission est formée par une combinaison de deux lignes

d’impédance caractéristique Z, chacune et de sections L et L . montées en dérivation

sup

I’ensemble formant un anneau carré de circonférence L, +L,; =/ =4, comme le montre la

fig.1.39 ci-dessous

Fig.1.39 : Modele de la ligne de transmission a pertes de 1’antenne en anneau carré non

chargée

1.4.1.1. Impédance d’entrée
Pour déterminer I'impédance d’entrée de 1’antenne nous allons adopter 1’approche des
matrices admittances plus commode pour ce type de réseau.

En effet la matrice admittance d’une ligne de transmission de longueur / est de la forme :

[Y] _ Y, coth(yl) -Y, cos ech(yl) (1.75)
—Y, cosech(yl) Y, coth(yl)
avec
Y, = L I’admittance caractéristique de la ligne.
0
et
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cosech(x) = shL(x)

Ainsi la matrice admittance équivalente de I’ensemble des deux lignes a pertes montées en
dérivation s’écrira :

I, =l J+lv,

sup inf

| (1.76)

Pour le calcul du coefficient d’atténuation, Hoffmann a établi que pour un anneau de

circonférence A, le coefficient d’atténuation a est lié au facteur de qualité (en puissance

rayonnée) Q par la relation [14 p. 102 et 323]
o=— (1.77)

avece

0= & (1.78)

2
h 4 8
g, — | [1-—+
g Ao, 3¢, 15¢2

Tenant ainsi comte du modele ci-dessus présenté nous avons implémenté a 1’aide de

« Matlab » les variations de I’'impédance d’entrée de 1’antenne en fonction de la fréquence et

nous avons obtenu le résultat de la fig.1.42 ci-dessous pour /=4, =91mm ; W, =25mm et

W, =21mm.

I
Reall ]
+  Imag[ ] |

5 A N R T S R S
2398 2399 24 2401 2402 2403 2404 2405 2406 2407
Fréguences (GHz)

Fig.1.40 : Evolution de I'impédance d’entrée de 1’antenne en anneau carré non chargée en

W
fonction de la fréquence pour Z, =502 (ou Wz =084)et L, =L, =455mm

1
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Nous pouvons constater ici que le niveau d’amplitude de I'impédance d’entrée de 1’antenne a
la résonnace est assez élevé. Or le seul parametre qui nous permet de controler pour I’instant
. , . , W, 14 10
ce niveau d’amplitude n’est que le rapport W Nous avons étudié I’influence de ce rapport
1
sur I'impédance d’entrée de [’antenne et les résultats de simulation (a ['aide de

« Momentum ») et du modele « LTL » obtenus sont consignés dans le tableau5 ci-dessous :

E:o_gmzﬁsog] E=r:1.?(z0=3091 E=0.6(20=21@|
Wl Wl Wl
Z, (@) | f (CHz) zZ, Q) f (CHz) zZ, (@) £ (GHz |
Matlab 2.287x10* 2.384 1.037x10* 2.34 5.009z10% 2323
(LTLM)
Momentum | 2.873z10* 2.456 5.629x10* 2428 4475z10° 2.448
(Simulation)

Tableau 1.5 : Résultats théoriques donnant I’impédance d’entrée de 1’antenne a la résonance

. W

pour différentes valeurs du rapport Wz
1

Le tableau 1.5 ci-dessus indique les résultats théoriques donnant I’impédance d’entrée de

I’antenne en anneau carré non chargée pour une circonférence de [ =92mm obtenu d’une part
par les codes Matlab du modele LTL et par simulation (MoM) a I’aide de « Momentum »
avec un substrat ayant les mémes caractéristique que celui utilisé lors de 1’étude des antennes

patch. Nous constatons que le niveau d’impédance d’entrée de 1’antenne a la résonance

o n W, : , ) )
décroit avec le rapport W mais pas suffisamment. En plus les fréquences de résonance

1
connaissent une légere variation dont la différence est de 1’ordre de quelques 10MHz pour la

LTL et de quelques 100MHz pour la simulation.
1.4.1.2. Répartition du courant

Nous pouvons également nous intéresser a la distribution du courant le long de I’anneau pour

améliorer le niveau d’impédance d’entrée de 1’antenne.

60



psiMeter

8.80
— 7.82 .
6.84

A Voo

| a.89 e

| — —> <

! oo

1.95

_b 0.98

0.00

Fig.1.41 : Distribution de la densité de courant le long de I’anneau
a) schéma de principe
b) schéma de simulation

Nous pouvons constater ici que lorsque le courant arrive a I’antenne il prend deux directions

opposées. Ce qui explique que a Tg on a un maximum de courant et a 7g on a un zéro de

courant. Finalement il va s’établir une distribution circonférentielle de courant. Nous pouvons
imposer un sens de circulation unique du courant le long de 1’anneau en le chargeant ce qui
revient a fixer un point de référence pour le courant.

Donc pour fixer un point de référence du courant et controler au mieux le niveau d’amplitude

ainsi que les fréquences de résonance, nous décidons de charger 1’antenne par un stub.

1.4.2. Modele chargé

Fig.1.42 : Antenne en anneau carré chargée par un stub
Le modele de I’antenne en anneau carré chargé est toujours formé de deux lignes a pertes

montées en paralleles de valeurs L et L

sup inf

d’impédance caractéristique Z, chacune le tout

formant un anneau carré de circonférence L, + L,; =/ =4, et chargé par un stub.
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Le stub (trong¢on de ligne court-circuité de longueur ici Lg que I’on branche en dérivation sur

la ligne principale a une distance d de la charge) peut étre représenté par son quadripOle

équivalent de matrice de chaine C; telle que :

C, = {1 O} (1.79)

C, = {1 ZS} (1.80)

selon qu’il est monté en parallele ou en cascade entre les lignes L, et L,

inf *

avee

{K=jB=ﬂ&@wﬂa) (1.81a)
Zs =—jZos cotg(BsLs) (1.81b)

si le stub est traité comme un troncon de ligne en circuit ouvert

ou

Zg = jZstg(BgLy) (1.82b)

si le stub est traité comme un troncon de ligne en court-circuit

{Ys =—JYs COtg(ﬂsLs) (1-823)

Pour I’étude du rayonnement on pose :
wp = al
soit
Ly =(1-a)
a ici représente la position du stub et est différent du coefficient d’atténuatio ou de perte de la
ligne modélisant 1’anneau.

Pour f =24GHz, on a approximativement / = 91lmm

1.4.2.1. Impédance d’entrée

En considérant d’une part que le stub est monté en parallele entre L, et L, et d’autre part

qu’il constitue un troncon de ligne en circuit ouvert, nous avons étudié¢ 1’influence de sa

position (définie par le parametre o) et de ses caractéristiques (Y,; ou W, et L) sur

I’impédance d’entrée de 1’antenne et les résultats obtenus sont consignés dans le tableau ci-

dessous :
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ZD=5OQQHE=U.84) ZD=BOQLA0MUNE=O.?)
b W W
Zo () | £, (GHe) Zoa Q) | £, (GHe) | Z.,(Q) | £, (GHz) Za () | £, (GHz)
0.20 H264 2.324 3.063z10* 2463 707 2.306 7.55%10° 2446
n2z1 336 2.323 1.81x10* 2464 371 2,306 8.374x10° 2446
02z 0 0 2.095210* 2.464 171 2.306 9.456x10° 2.446
023 0 0 2.095x10* 2.464 47 2.306 1.01z10% 2446
047 | 2.695x10* 2,332 1.065z10* 2.454 1.045x10* 2.309 378 2443
0.48 | 1.697=x10* 2332 478 2.454 1.062xz10* 231 179 2442
049 | 4633x10* 2533 120 2.454 1.396x10* 2.308 39 2442

Tableau 1.6 : Résultats de simulation donnant I’impédance d’entrée de I’antenne a la

e . 74
résonance pour différentes positions du stub et du rapport —=
1

Le tableau 1.6 ci-dessus donne les résultats de simulation de I’'impédance d’entrée de I’anneau

chargé pour différentes positions du stub avec Wy =2mm et Ly =5mm pour Z, =500 et
W, =4mm et Ly = Smm pour Z;, =300

Nous pouvons constater ici qu’il existe deux positions possibles du stub ot I’on peut réaliser

I’adaptation : ’'une au voisinage de Tg (ol nous avons un maximum de courant dans le cas

de I’anneau non chargé) et ’autre au voisinage de é (ol nous avons un minimum de

courant toujours dans le cas de I’anneau non chargé). Selon la position et les caractéristiques

du stub on note la présence de deux résonances de valeurs f, et f . Si on place le stub au

voisinage de Tg’ on controle mieux le niveau d’impédance d’entrée de 1’antenne

8

correspondant a f, (ici Z,,). A I'inverse si on place le stub au voisinage de 5 on contrdle

mieux le niveau d’impédance d’entrée de 1’antenne correspondanta f,, (ici Z,,).
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1.4.2.2. Répartition du courant

v ;-
5 i
a) b)

Fig.1.43 : Principe de répartition du courant le long de I’anneau chargée.

a) Schéma de principe

b) Schéma de circulation
Lorsque le courant arrive a 1’antenne il n’est plus séparé en deux comme dans le cas de
I’anneau non chargé mais suit une seule direction a cause de la présence de la charge. Le stub
impose donc un sens de circulation du courant et par conséquent un point de référence pour
celui-ci. Ce ci a pour conséquence la variation de la distribution du courant le long de
I’anneau et il s’en suit que a un moment donné le zéro du courant devient un maximum de
courant a mi parcourt et inversement. Il finira donc par s’établir une distribution

circonférentielle de courant tout autour de I’anneau.

1.4.3. Réalisations expérimentales et mesures

Fig.1.44 : ’antenne en anneau carré réalisée et chargée par un stub
Pour les tests de validation, nous nous sommes amusé a réaliser le modele en anneau carré de

circonférence 4, =92mm et chargé par un stub de dimension Lg =5Smm et Wy = 4mm placé

en a =048 et les résultats de mesures sont indiqués dans le tableau 1.7 et représentés a la

fig.1.44 ci-dessous.
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Z, Q) | £,(GHe) | 2, (Q) | £, (GHz)
Mesure 1606 2.361 42 2438
Simulation 1.459=10* 2288 167 244

Tableau 1.7 : Résultats de mesures de I’antenne en anneau carré chargée

7 @

Fig.1.45 : Résultat de mesure de I’impédance d’entrée de I’antenne en anneau carré chargée
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La fig.1.45 ci-dessus nous montre 1’évolution de I’'impédance d’entrée de 1’antenne en anneau

carré chargée par un stub avec deux résonances en a) et en b). La phase de la deuxieme

résonance est affectée et ceci a été remarqué avec les résultats théoriques. Nous notons

également un décalage considérable des fréquences de résonance par rapport aux prévisions

théoriques. Il nous a été néanmoins impossible a ce niveau de tirer une conclusion assez

objective car nous nous sommes limités a une seule réalisation et rien ne peut garantir que

toutes les spécifications de réalisations ont été respecté.
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1.5. Antennes dipdles microrubans

Nous proposons de nouvelles structures d’antennes planaires obtenues par action sur le profil
du dipdle microruban [64], [65], [75]. Pour les besoins d’ordre pratique nous nous sommes
intéressés a des dispositions bi-niveaux des brins rayonnants alimentés au centre par ligne
microruban. Cette disposition permet un meilleur contrdle de I'impédance d’entrée de
I’antenne. Elle facilite en méme temps la conception des circuits d’alimentation lors de la
mise en réseau des dipdles puisque les lignes de transmission associées sont de type lignes a
plans paralleles. Celles-ci supportent en effet une propagation de type TEM pure tres peu
dispersive et dont la permittivité effective est bien approximée par la permittivité relative du
substrat. On s’intéresse tout particulierement au repliement des brins d’un dipdle microruban
élémentaire conduisant a des topologies en I, L, Z, demi-anneau etc. dans le but d’optimiser
les performances de ce dernier notamment la couverture des zones aveugles et I’amélioration
de I’adaptation. Le calcul des diagrammes de rayonnement a été mené grace a la méthode du
vecteur de Poynting pour une distribution sinusoidale du courant d’alimentation supposée.
Les résultats des simulations sont comparés aux résultats des mesures et portent globalement

sur I'impédance d’entrée ou le coefficient de réflexion de quelques topologies présentées.

1.5.1. Dipoéles microrubans a brins coplanaires
L’antenne dipdle microruban alimentée généralement au centre par ligne coaxiale consiste en
une paire de fines lignes métalliques identiques et colinéaires déposées sur 1’'une des faces

d’un substrat diélectrique d’épaisseur h et de permittivité relative ¢.comme le montre la

figure 1.46 ci-dessous.

Radiation strips

T Substrate

fig.1.46 : Dipdles microrubans mono-niveau et le systeme de coordonnées associé de

longueur totale 21=12,/2 et de largeur w,

g
Beaucoup de travaux ont été faits concernant les dipdles mirorubans classiques. La
particularité de ce travail est que nous nous sommes intéressés plus particulierement aux

dipdles en réalisant des repliements sur les fines lignes métalliques du dipole classique. Ceci
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nous a permis d’obtenir les topologies de la forme I, L, Z, et bien d’autres plus complexes
fonctionnant a fréquence de 2.4GHz.
Dans toute la suite nous allons considérer le dipdle comme une ligne de courant. En plus nous

allons imposer une distribution sinusoidale de la densité linéique du courant le long du dipdle.

1.5.1.1. Diagramme de rayonnement

En champ lointain, le diagramme de rayonnement de 1’antenne ainsi considérée s’ écrit:
2
|E6 (9,(p)|2 + ‘E¢ (6, (p)(
2
maxQEe (o, (p)|2 + ‘E(P (o, (p)( )

Nous allons maintenant nous intéresser a quelques applications.

r(6,9)=

1.5.1.2. Dipole microruban en topologie I

f.wh

_-

'[P oy
X
¥

Wi

A
Fig.1.47 : Dip6le microruban de longueur totale 21 = 7g et de largeur w

Diagramme de rayonnement (voir annexe 1 paragraphe A.1.6):
{Ee (6,0)= joA,(6,9)sind
E,(0,9)=0

8 0)= I j s1n[k |z| ]exp[Jk (ys1n9¢0scp+zcos@)]dydz
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Fig.1.48 : Diagramme de rayonnement a 2.4GHz du dipdle: 21 =2%*22mm ; w, = 6mm ;
h=0.635mmet ¢, =2.2

Le diagramme de rayonnement obtenu est le diagramme classique du dipdle filaire ayant la

forme d’un tore de révolution qui reste figé dans I’espace (indépendant de ¢.) Il est quasi

omnidirectionnel avec les zones aveugles dans la direction de 1’antenne.

1.5.1.3. Dipole microruban coudé en topologie L

A
Fig.1.49 : Dipdle coudé de longueur totale 21 = 7g et de largeur w

Champ de rayonnement :
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—joA_(0,9)cose

{Ee(e,(p)z—j(o(A (6 ®) cosd sin(p—AZ(G,(p)sinO)
E,(6,9)

0 0)= I I sm[k |z| ]exp[Jk (ysin® sm(p+zcos6)]dydz

lwol

,(0,0)= j j s1n{ [——yﬂ exp|jk,, (ysind sing + zcos6 ) |dydz

Plan H |;¢ n2) Plan H ($= %2)
1

(|

i

A
m

Armplitudes (dB)
=]

Plan E |:¢ i)

(o

1
(i}

[

(5]
Amplitudes [dB)

5 B

02 B s
0.1 .
20
200 00 0 100 200

G (%)

Fig.1.50 : Diagramme de rayonnement a 2.4GHz du dip6le coudé : 21 =2*22mm ;
w,=6mm ; h=0.635mmet ¢ =2.2

Dans le plan H, le maximum de rayonnement est décalé de +10° par rapport au maximum de
rayonnement donné par le plan E ce qui fait apparaitre une direction privilégiée. Nous notons
également une compensation des zones aveugles donc le niveau d’amplitude passe de pour un
dipdle de topologie I a -20 ou -15 selon que I’on se retrouve dans le plan H ou E pour le

dipdle en topologie L.
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1.5.1.4. Dipole bi-coude demi-anneau.

A
Fig.1.51 : Dipdle bi-coude demi-anneau de longueur totale 21 =—= et largeur w,
Champ de rayonnement :

{Ee(e,cp)= ~jo((A,,(6.0)+ A, (6,0))cosbsing - A, (6, ¢)sind)
E,(0,0)=—jo(A, (0,9)+ A, (0,0))coso

9 0)= .[ j sm[k |z| ]exp[Jk ys1n6s1n(p+zc0s9)]dydz

1+7
A, 0,0)= .[_12 2 ﬁsin{k{% - yﬂ expljk, (ysin®sing + zcos0)|dydz
272 2

lwol

A, 06,0)= I j sm{ (— - yﬂ exp[jko(ysine sinQ + zcos@)]dydz

F'IanH(dp w2) Plan H {$= mzj

Armplitudes (dB)

Fig.1.52 : Diagramme de rayonnement a 2.4GHz du dipdle bi-coude demi-anneau:

21=2%22mm ; w,=6mm ; h=0.635mmet ¢, =2.2
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Le diagramme de rayonnement redevient identique a celui du dipoOle réel a cause de la
symétrie que présente 1’antenne dipdle demi-anneau (plus de dépendance en ¢ .) Néanmoins

les directions aveugles sont de nouveau couvertes.

1.5.1.2.4. Dipole bi-coude Z

A
Fig.1.53 : Dipdle bi-coude Z de longueur totale 21 = 7g et de largeur w,
Champ de rayonnement :

{Ee(e,cp)= ~jo((A,,(6.0)+ A, (6,0))cosbsing - A, (6, ¢)sind)
E,(0,0)=—jo(A, (0,9)+ A, (0,0))coso

9 0)= .[ .[ sm[k |z| ]exp[Jk (ysinfsing + ZCOSO)]dde

I wy,

A, 0,0)= .[_ P2 _(1 sin{ke (é + yﬂ expljk, (ysin®sing + zcos0)|dydz

2 2 2

1
A, 6,0)= I 12+Wf) 02 sin{ke (% - yﬂ exp[jk0 (ysin®sing + zcos@)]dydz

2 2

Plan H (¢ ) Plan H (¢ = ©/2)
0 1

Amplitudes (dB)

200 -100 0 100 200
807

0.5
0.4
0.3
0.2
0.1

Amplitudes (dB)

T200 100 0 100 200
807

Fig.1.54 : Diagramme de rayonnement a 2.4GHz du dip6le bi-coude en Z: 21 =2*22mm ;
w,=6mm ; h=0.635mmet ¢ =2.2
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Le diagramme de rayonnement présente plus d’affection comparé au diagramme du dipdle a
un coude. Le maximum de rayonnement est décalé de +20° dans le plan H par rapport au

maximum de rayonnement du dip0le réel. Les directions aveugles sont moins bien atténuées.

1.5.1.6. Gain du dipdle en topologie I

Wy
. : . A :
Fig.1.55 : Dip6le microruban de longueur totale 21 = 7g et de largeur w , en topologie I

De I’expression :
(0,09)= j j s1n[k |z| ]exp[Jk (ysin® cosg + zcosd)dydz
on montre que :

sin(k0 % sinf sin(pj
Az (9’ (P) = WO

2k
L‘Z ~ kéecosze (cos[k, 1cosB]— cos[kel])}

k, % sin0 sing

A
Si on suppose que k,w, <<1 et que 2l = Tg’ alors :

ZWO\/S_
A,0)= ko(gr ~eod )COS|:2\/_COSG:|

E,(0)=jo 2W0\/8_ cos cos0 [sinf
ko(sr—cos ) 2\/_

D’ou I’expression du gain :
B max(]E (6]2)
" j [7[E, (0)"sinod0 do
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E, est max. pour 0 :g

On trouve: G, =1.9 dB

Gain mesuré (dB)

I 50 100

Fig.1.56 : Gain mesuré du dipdle de la fig.1.55 ci-dessus

Le gain mesuré présente un maximum a 6 = 65° et vaut 4.8 dB. Rappelons ces mesures ont
été prises a I’air libre contrairement a la méthode recommandée qui voudrait que les mesures

de gain se fassent dans une chambre anéchoide ou les conditions technique sont assurées.

1.5.1.7. Impédance d’entrée

Fig. 1.56. Photo donnant I’apercu de quelques topologies de dipdles micrurubans réalisés
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1.5.1.7.1. Dipole en topologie I

Simulation (Port interne)
sirulation (Faorts diff)
hesure

Re[Zin] (Simulation)
100 Im[Zin] (Simulation)

500

e s s s
Fréguences (GHz) Frequences (GHz)

Fig.1.57 : Coefficient de réflexion et impédance d’entrée du dipdle en topologie I

Le saut de fréquence que nous observons est lié¢ a la longueur du dipole considérée. Pour la
simulation avec le «internal port» associé au «ground reference port» la longueur
correspondante est la longueur physique proche de la longueur d *onde dans le vide alors que
pour la mesure ou la simulation avec les ports différentiels (faite en dernier lieu) cette

longueur correspond a la longueur électrique.

1.5.1.7.2. Dipéle coudé en topologie L

irmulation (port interne) Re[Zin] (Simulation

0 - Mesure £ 8 Im[Zin] (Simulation) | ]
o : ! :
& 50 '
=
_ll'l
=
g 0
[
(4]
—
i
' ' ' o ' ' '
-40] : : : £ -50 : : -
2 2 24 25 e e 23 24 i 26
Fréguences (GHz) Frégquences [GHz)

Fig.1.58 : Coefficient de réflexion et impédance d’entrée du dipdle coudé

La fig.1.58 ci-dessus donne 1’évolution du coefficient de réflexion d’une part et I'impédance
d’entrée d’autre part du dipdle coudé en fonction de la fréquence. Pour la mesure le niveau
d’amplitude du coefficient de réflexion et de -35dB pour une fréquence de résonance

d’environ 2.25GHz. Pour ce qui est de la simulation le niveau d’amplitude du coefficient de
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réflexion est de 30dB pour une fréquence de résonnance d’environ 2.39GHz. Nous pouvons
justifier la différence apparue sur les fréquences de résonance par le fait que la longueur des
dipdles considérés en simulation sont vue en réalit¢ comme des longueurs électriques et pour

I’expérimentation cette longueur doit étre ajusté.

1.5.2. Dipéle microruban a brins bi-niveaux

Brins ravonnants

T 0
Substrat
Fig.1.59 : Vues de dessus et latérale du dipdle microruban a brins bi-niveaux
Le dip6le microruban bi-niveau alimenté en son centre est constitué de deux fins brins

métalliques de largeur w et de longueur totale 21:kg/2 disposés sur les deux faces

transversales d’un substrat diélectrique comme le montre la fig.1.47 ci-dessous ou Az est la
largeur du gap d’excitation. Le substrat diélectrique est caractérisé par sa hauteur h et sa

permittivité relative €.

Tout d’abord nous nous sommes préoccupés a évaluer 1’influence du gap d’excitation Az sur

I’impédance d’entrée du dipdle et sur ses fréquences de résonnance.

1.5.2.1. Modélisation de la transition source antenne

W
_D_:.‘_
1
1

Fi I'"'*

Mz

Fig.1.60 : Technique de modélisation de la transition source-antenne.
Pour réaliser la simulation dans Momentum au moyen des ports différentiels, nous avons
modélisé la transition source-antenne comme indiquée sur la figure 1.48 ci-dessus. Cette

modélisation consiste non plus a alimenter le dipdle directement par ligne coaxiale mais au
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moyen des lignes microrubans 50Q. Ce procédé s’est avéré efficace pour des réalisations

ratiques et la mise en ceuvre du circuit d’alimentation des réseaux de dipOles.
t t1 d td’al tation d de dipol

1.5.2.2. Influence du gap d’excitation Az
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Fig.1.61 : Effet de la largeur du gap d’alimentation Az sur :

1) 'impédance caractéristique du dipdle,

2) I'impédance d’entrée du dipdle,

3) les fréquences de résonance de I’antenne.
Nous remarquons que le dipdle microruban a brins bi-niveaux se comporte comme une ligne a
fente de largeur Az. son impédance caractéristique présente alors un minimum qui
correspondrait au fonction d’une ligne. Tout au tour de ce minimum [I’impédance
caractéristique du dipdle est symétrique et se comporterait alors comme une loi en (Az)%.

Nous constatons que I'impédance d’entrée du dipdle a la résonance évolue avec le rapport

Az . 41 N
T Donc en jouant avec ce rapport, nous pouvons réaliser 1’adaptation a 502

‘ 4 < Az .
Les fréquences de résonance sont affectées par le rapport N et passent par un maximum. Il

faudrait donc trouver un compromis entre fréquences de résonance et adaptation d’impédance
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Expérimentalement nous avons remarqué que Xg/4 <l<A 0/4 . Ceci semble étre logique dans

la mesure ou la propagation a lieu a la fois dans 1’air et dans le diélectrique. Pour mener a bien
nos investigations nous nous sommes appuyés sur la théorie électromagnétique des lignes de
transmission en ondes progressives [3].

A la résonance I'impédance d’entrée croit avec la largeur du gap. En revanche I’'impédance
caractéristique présente un minimum et les fréquences de résonance un maximum pour

Aze [2 4]. Nous pouvons ainsi conclure que le dip0le ainsi réalisé se comporte comme une

ligne a fente de largeur Az.

1.5.2.3. Influence de la largeur du dipole w

78 : : .
-
= 1 1 1 2 b
o o S
e e e o

75 :

gos 01 015 02 025
hfwtI

Fréquences de résonance (GHz)

Fig.1.62 : Comportement du dip6le bi-niveau en fonction de sa largeur pour Az = 2mm.

L’impédance d’entrée a la résonance ainsi que les fréquences de résonance de I’antenne
décroissent avec la largeur du dipdle. Par contre elle est sans effet sur son I’impédance

caractéristique.
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1.5.2.4. Impédance d’entrée

Dans toute la suite et pour les raisons d’ordre pratique ou technique les lignes d’excitation de

largeur w , seront superposées pour les mesures comme le montre la figure ci-dessous.

0

i AT
S
; B
. a
L)
a) b)

Fig.1.63: Dipdle microruban bi-niveau et le modele d’excitation.
a) Vue de dessus

b) Vue de profil

Topalogie |
----- Topalogie £
~

Topologie |

23 24 245 26 27

22 24 26 48 Fregquences (GHz)

Fréguences (GHz)

a) b)

Fig.1.64. Impédances d’entrée des dipdles microrubans bi-niveaux en topologie I et Z.

a) Simulations électromagnétiques

b) Mesures déduites du parametre Sy;
Les figures 1.53a et 1.53b ci-dessus reportent les variations des impédances d’entrée en
fonction de la fréquence des dipOles microrubans bi-niveaux en topologies I et Z pour 2I =
2*¥21.5mm, w = 4mm, wo = 2mm, Ay = 4mm, & = 4.3 et h = 0.8mm. Théoriquement les
dipOles bi-niveaux fonctionnent en impédance moyenne; le dipdle en Z présentant
I’impédance la plus élevée (fig. 1.53a.) Expérimentalement par contre, ils fonctionnent en
haute impédance ; le dipdle en I cette fois-ci présentant I’'impédance la plus importante

(fig.1.53b.) Le passage du comportement selfique au comportement capacitif (voir évolution
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des parties imaginaires) se fait de facon parfaitement étalé sur une bande de fréquence
sensiblement importante. Nous pouvons attribuer cet état de comportement au caractere bande
passante relativement large tout a fait propre aux dipdles bi-niveaux comme nous 1’avons
mentionné plus haut. Théoriquement donc nous pouvons assimiler le comporte du dipdle bi-

niveau en | a une résonance série et celui du dipdle bi-niveau en Z a une résonance parallele.

1.5.2.5. Diagrammes de rayonnement

En considérant la technique de rayon équivalent entre un dipdle cylindrique mince de section
circulaire et de rayon a << Ay et un dipdle microruban de largeur w [2], le modele des dipdles
microrubans bi-niveaux a brins repliés sera donc un modele filaire (W << A.fr) avec une
distribution sinusoidale de la densité surfacique de courant pris le long de I’axe des dipdles
ceci indépendamment de leurs formes. Au regard de ce qui précede, pour le cas du dip6le bi-

niveau en topologie I, sa densité surfacique de courant supposé axial peut s’écrire [1,2]:

Jy = JOSin[keff (l - |y'|)] (1.68)

N

ou

Jo =2/ntw

D’autres expressions de la densité surfacique de courant faisant intervenir la largeur du dipole
microruban de fagon rigoureuse peuvent étre trouvé dans [5] et [6].

Ainsi le champ électrique rayonné a grande distance dans la direction 0 par le dipdle

microruban bi-niveau en topologie I est donné par :

J
E,(06,¢)= —jw%cos@ cosQ X

T
[[sinf g (= |yPle™ < axay (1.69)

k =k,sinOcosp
k, =k,sinBsine

_ont
C

k,

0<0<metO0<op<2n
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1.5.2.5.1. En présence d’un plan réflecteur

1.5.2.5.1.1. Schéma de principe

A
Fig.1.65 : Dipdle bi-niveau avec plan réflecteur : 21 = 7g longueur totale du dipdle ;

w, : largeur du dip6le. Az : le gap d’alimentation.

h =0.635mm : épaisseur du substrat.

H : distance plan réflecteur — plan du dipole

1.5.2.5.1.2. Diagramme de rayonnement
A ],
0 >

Fig.1.66 : Schéma de I’antenne résultant de la théorie des images
Si on prend en compte la présence d’un plan réflecteur de hauteur H (distance plan réflecteur
plan de I’aérien) placé parallelement au dipdle microruban bi-niveau en topologie I, le champ

électrique rayonné a grande distance dans la direction 6 s’écrit de nouveau [1]:
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. J
E,(06,0)= —J@%COSOCOS@ X
n

(2jsin(k  Hcos0))x ol 0<0<n/2 et 0<9<2nm.

[[sinfi @~ [yDle™*axay (6)
De la méme maniere, nous pouvons obtenir le champ rayonné a grande distance par le dipole
microruban bi-niveau en topologie Z en prenant en compte les deux composantes selon ox de
la densité surfacique de courant tout en gardant en esprit les mémes hypotheses et conditions
aux limites que précédemment. Ces composantes selon ox du courant axial sont engendrées
par les coudes réalisés sur le dipole bi-niveau élémentaire avec pour conséquence la
génération de deux composantes du champ électrique Eg et E@ entrainant une polarisation de

type croisée tres peu appréciée en pratique malgré tout.

in} 4
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=200 -100 a 100 200
807

Fig.1.67. Diagrammes de rayonnement des dipdles en topologies I et Z.

La figure 1.55 ci-dessus reporte les diagrammes de rayonnement des dipdles microrubans bi-
niveaux en topologie I et Z dans le plan ¢ = 7/2 pour 21 = 55mm ; w = 4mm ; h = 0.8mm et &;
= 4.3. Les deux diagrammes sont identiques et présentent leur maximum de rayonnement
dans la direction perpendiculaire aux plans des dipdles (6 = 0°). Le diagramme de
rayonnement du dip6le en I présente des directions (ou zones) aveugles qui coincident avec
I’axe du dipdle (direction pour laquelle 8 = +90°) et dont le niveau d’amplitude est voisin de -
64dB. Ces directions aveugles sont totalement couverte grace aux repliements réalisés sur le
dip6le en Z dont le niveau d’amplitude de son champ rayonné est proche de -11dB. Le gain
théorique réalisé en simulation est de 1.6dB avec une directivité de 2.36dB soit une efficacité
de 0.68. Ce gain théorique est bien inférieur a celui réalisé par les dipdles cylindriques minces
qui est de 2.15dB environ [1]. L’inconvénient de ces dipOles tient au fait que leurs
diagrammes de rayonnement dépendent du plan d’observation. Si nous considérons le plan
yoz comme celui contenant les dipdles, le maximum de rayonnement du dipdle en Z sera

décalé d’un angle de 20° environ par rapport au maximum de rayonnement du dipdle en I qui
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pointe dans la direction perpendiculaire a I’antenne (6 = 90°) comme le montre la figure 3 ci-

dessous.

o -

=

ol

a4}

= .-

= . .

£ sl —— Dipéle en |
----- Dipdle en £
. , :

00 0 100
807

Fig.1.68. Diagrammes de rayonnement des dipdles bi-niveaux en topologie I et Z dans le plan
¢ = m/2 avec yoz comme plan des dipOles.

Cette autre considération entraine une conséquence importante: les diagrammes de
rayonnement apparaissent avec les zones d’ombre moins bien couvertes dont les niveaux
d’amplitude sont de -50dB pour le dipdle en Z et de -70dB pour le dipdle en 1. Celles-ci
néanmoins disparaissent dans le cas de dipdles non symétriques en L ou en C.

Donc le ait de réaliser les coudes ou repliements sur nos dipdles bi-niveaux contribue a

réaliser les aériens directif ne présentant pas de zone aveugle.

______ HO‘O =0.25

H/A, = 0.5
—_— H/x0 =0.75

Fig.1.69. Influence de la hauteur du plan réflecteur sur le diagramme de rayonnement du
dipdle bi-niveau en topologie 1.

La figure 1.57 ci-dessus donne pour différentes valeurs de la hauteur H du plan réflecteur,
I’évolution du diagramme de rayonnement dans le plan ¢ = n/2 du dip6le bi-niveau en I pour
21 = 55mm; w = 4mm ; h = 0.8mm et & = 4.3. Nous remarquons que pour H = A/4, le
diagramme de rayonne présente un lobe unique plus large dont 1I’ouverture a mi-puissance est
de 100° environ. Pour H = A¢/2, le diagramme ne présente plus un seul lobe principal mais
deux dont les maxima de rayonnement pointe dans les directions 6 = £60°. Pour H = 4X(/3 on
obtient un lobe principal plus étroit dont la largeur du faisceau a mi-puissance vaut 60°

environ et deux lobes secondaires de part et d’autre du lobe principal.
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1.5.2.5.1.3. Impédance d’entrée

F 3

v jﬂzL
A i

Han

réflectenr

Fig.1.70 : Structure simulée avec : 21=2*22mm : longueur totale du dipdle ; w, = 6mm :

largeur du dipole ; a =4mm : extension du plan réflecteur par rapport au dipole ; Az : le gap
d’alimentation ; h = 0.635mm : épaisseur du substrat ; H : distance plan réflecteur — plan du

dipdle.

1.5.2.5.1.3.1. Influence de la hauteur H

285

300

Fréquences de résonance (GHz)

Fig.1.71 : Influence de H sur I'impédance d’entrée a la résonance et sur les fréquences de

résonance pour : 21=2%*22mm ; w, =6mm ; a =4mm ; E =0.16 ; Al =0.1155 et
z
0
g, =22
L’impédance d’entrée décroit avec la distance plan réflecteur — plan de 1’antenne alors que les

fréquences de résonance passent par un minimum.
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1.5.2.5.1.3.2. Influence du gap d’excitation Az
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Fig.1.72 : Effet du gap Az sur I’'impédance caractéristique, I'impédance d’entrée a la

résonance et sur les fréquences de résonance du dipdle pour : 21 =2*22mm ;

w,=6mm a=4mm; h=0.635mm ; %=0.16 eteg =2.2

0

Nous pouvons constater ici que 1I’'impédance caractéristique passe par un minimum et les

fréquences de résonance par un maximum tandis que I’impédance d’entrée a la résonance

croit avec le gap d’excitation.

1.5.2.5.1.3.3. Influence de largeur du dipole w

hwa

Fig.1.73 : Effet de la largeur du dipole w,, sur 'impédance caractéristique, I’impédance

d’entrée a la résonance et sur les fréquences de résonance pour : 21 =2*22mm ; a =4mm

i =0.1588 ; E:O.16 eteg, =22
A A

Z 0

Fréguences de résonance [GHz)

rJ
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L’impédance d’entrée a la résonance ainsi que les fréquences de résonance du dipdle

décroissent avec sa largeur.

1.5.2.5.1.3.4. Impédance d’entrée

Tapalogie | : : :
-0 .
g s
ool r- '
wo v Topologie |
o5 A0 - e R Tnpuln?ie z
22 24 26 23 24 25 2B
Frequences (GHz) Fréguences (5Hz)
a) b)

Fig.1.74. Evolution du coefficient de réflexion des dipdles microrubans bi-niveaux en
topologie I et Z en présence d’un plan réflecteur placé parallelement aux plans des aériens a
ho/4.

a) Simulations électromagnétiques

b) Mesures données par un analyseur de réseau

Les figures 1.54a et 1.54b ci-dessus présentent 1’évolution des coefficients de réflexion des
dipdles microrubans bi-niveaux en topologies I et Z pour 21 = 2*21.5mm, w = 4mm, wy =
2mm, Ay = 4mm, & = 4.3 et h = 0.8mm. Les données expérimentales montrent une meilleure
adaptation par rapport aux données théoriques. Le niveau d’adaptation du coefficient de
réflexion obtenu est de -38dB en mesure (fig.1.54b) contre -27dB en simulation (fig.1.54a)
dans le cas du dipole en L. Il est de -45dB expérimentalement (fig.1.54b) contre seulement -
19dB théoriquement (fig.1.54a) en ce qui concerne le dipdle bi-niveau en topologie Z. Il
apparait par ailleurs des sauts de résonance notables entre les résultats simulés et les résultats
mesurés. En effet la résonance passe de 2.45GHz en simulation a 2.43GHz en mesure pour ce
qui est du dipole bi-niveau en topologie I d’abord, et de 2.41GHz en simulation a 2.47GHz
en mesure dans le cas du dipole bi-niveau en topologie Z en suite. Les modeles présentés dans
ce travail ont montré une amélioration sensible de la bande passante théorique réalisée en

adaptation qui est de 16% contre 11% du modele de [4].
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Conclusion

Tout au long de ce chapitre nous nous sommes évertués a explorer les potentialités de
nouvelles topologies des antennes planaires a polarisation linéaire travaillant a la fréquence de
2.4 GHz pour les réseaux nomades. Ces éléments élémentaires sont de plusieurs types chacun
présentant ses caractéristiques et ses facilités de réalisation. Nous citerons entre autre
I’antenne patch rectangulaire qui a donné naissance par la suite a ’antenne en anneau carré
toutes deux alimentées par ligne microruban 50Q. Cette premiere considération a fait 1’objet
d’une étude théorique et expérimentale basée spécifiquement sur la théorie des lignes de
transmission en ondes progressives. Ce qui a conduit a I’élaboration des techniques nouvelles
d’adaptation d’impédance et a I’évaluation des caractéristiques radioélectriques de ces
dispositifs rayonnants microrubans. Par la suite plusieurs topologies de dipdles mono et bi-
niveaux alimentés par ligne a plans parallele S0Q ont été investiguées. Cette démarche nous a
permis d’obtenir des éléments a rayonnement directifs et quasi-omnidirectionnel dont le
diagramme de rayonnement ne présente aucune zone d’ombre dans sa propre direction. Les
performances enregistrées découlant des résultats théoriques et expérimentaux nous laissent
rassurant quant a 1‘avenir de ces éléments élémentaires en raison de leur faible poids et taille.
Les réalisations pratiques qui ont permis d’effectuer les mesures ont données lieu a des
résultats qui sont en adéquation avec la théorie et la littérature nous ont permis de valider ces

modeles car répondant a notre cahier de charges.
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Chapitre 2

QUELQUES METHODES DE MODELISATION
ELECTROMAGNETIQUE

Les problemes électromagnétiques en général et ceux des antennes en particulier sont en
grande partie abordés a 1’aide des logiciels de commerce (Sonnet, Momentum, Ansoft HFSS
etc.) Tous sont basés sur les méthodes numériques dites « full wave » qui conduisent aux
solutions tronquées (approximatives) contrairement aux méthodes analytiques qui donnent
lieu a des solutions exactes. Pour la plupart des situations pratiques, la solution exacte n’est
pas toujours accessible et I’on doit faire recours aux méthodes numériques. Les méthodes
numériques sont le plus souvent introduites lorsque le champ d’application ne permet pas
I'usage des méthodes analytiques qui restent limitées a des structures présentant des
géométries et des conditions aux limites particulicres. Parmi les nombreuses méthodes
numériques existantes chacune présentant ses avantages et ses inconvénients et destinée a
répondre a une situation bien déterminée, nous pouvons citer la méthode des Différences
Finies dans le Domaine Spatial ou Temporel (FDTD) propice pour la résolution des
problemes faisant intervenir les équations aux dérivées partielles [27], la Méthode des
Moments (MoM) pour leur adaptation aux problemes faisant intervenir les équations
intégrales [43], la Méthode des Elément Finis (FEM) faisant intervenir les problemes de type
variationnels [39], [4] pour ne citer que ces quelques exemples. Dans ce chapitre nous allons
dans un premier temps revenir sur la théorie des lignes de transmission pour la caractérisation
de la structure étudiée dans I’optique de nous en passer des simulateurs électromagnétiques.
Ensuite nous nous intéresserons plus particulierement a 1’approche modale (méthode
analytique) pour la détermination des champs a I’intérieur du pavé, et enfin nous présenterons
la méthode spectrale couplée a la méthode des moments (méthode numérique) ce qui nous
permettra de nous consacrer a la détermination de la répartition surfacique des courants

d’excitation sur le patch.

2.1. Méthode de la ligne de transmission équivalente

Comme nous travaillons en micro-ondes et nous savons qu’a ces fréquences non seulement
les dimensions des structures étudiées sont de 1’ordre de grandeur de la longueur d’onde mais

aussi étant donné qu’il est généralement difficile de mesurer les tensions et les courants ou
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méme de créer les circuits ouverts ou les courts-circuits a ces fréquences, il est judicieux de
s’intéresser a des ondes généralisées qui sont les racines carrés des watts d’ou 'usage tres

fréquent des matrices de diffusion ou parametres S .

2.1.1. Notion d’ondes généralisées
Nous modélisons la structure étudiée par un quadripdle comme illustré en fig.2.1 et fig.2.2 ci-

dessous

“ v

571
a1—> > >b,
ViT P11 S5, TVE
b,< < a,
S12

Fig. 2.2. Graphe de transfert associé
Le but de I’approche est de parvenir a établir une expression donnant le coefficient de
réflexion a I’entrée de 1’antenne patch rectangulaire alimentée par ligne microruban 50€2 en se
servant des ondes généralisées. Celles-ci sont notées et définies par les relations générales ci-
apres [3]:

‘/i + ZC iIi
i W

Vi _ZZiIi

b, e

a (2.1a)

(2.1b)
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R =R, (Z Ci)
a, est’onde incidente a ’acces 1 du quadripdle
b, est I’onde réfléchie a I’acces 1 du quadripdle

Z ., est I'impédance de référence au port i du quadripdle

Les impédances de référence sont choisies arbitrairement mais le plus souvent elles

correspondent aux impédances caractéristiques des lignes de transmissions incidentes aux

acces.

Ainsi les parametres de la matrice de diffusion § décrivant completement le quadripOle

représenté en fig.2.2 ci-dessus s’écrivent :

b, =S, a,+S,,a, (2.2a)
b, =S,a,+Sya, (2.2b)

Soit sous la forme matricielle suivante

b=Sa (2.3)

Si nous considérons que les impédances de référence sont réelles, ¢’est-a-dire

(2.4)

*

Z.,=Z., =R

Ci Ci

d’une maniere générale, on établit que :

S b; Vi_RCiIi Zi_RCi
", _Vi+RCiIi _Zi+RCi o

l

danscecas: a,; =0

(2.5)

Nous savons déja depuis le chapitre premier que le coefficient de réflexion a 1’abscisse

z d’une ligne de transmission est de la forme :

+7z

_ Ve
s

Ve

F(z)

On en déduit ce qui suit :

Ve

rl :rin = F(_l): ‘/i€+yl
v
QzQzﬂ@zé

c’est-a-dire :
r,=Ce""

Et par analogie avec les ondes généralisées, on en déduit :

(2.6)
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r,=5,=—+ (2.10)

[, =5,=-2 (2.11)

coefficient de réflexion vue par le patch.
Afin de mieux illustrer la modélisation faite plus haut nous allons définir les ondes de tension
et de courant a I’entrée non seulement de la ligne mais également du patch de la maniere

suivante en considérant la ligne comme le patch comme des lignes de transmission:

Vi=V(=1)=Ve" +V,e” (2.12a)

I =1(-1)= i(\ie”’ ~V,e) (2.12b)
pour la ligne et

V,=V(L)=Ve ™ +V, e (2.13a)

1=1(L)=— Ve -v,e™) (2.13b)

pour le patch
Ces ondes telles que définies plus haut par les systeémes des équations (2.12) et (2.13) nous
amenent a établir les matrices de chaine et impédance comme suit
Matrices de chaine :
cosh(y1) Z. sinh(y1)
C = 2.14
! Lsinh(;/l ) cosh(y1) (2.14)
ZC
pour la ligne et
cosh(yL) Z. sinh(yL)
C, = 2.15
= L sinh(yL) cosh(yL) ( )
pour le patch

Matrices impédances :

;2 {cosh(ﬂ) -1 } (2.16)

' sinh(y1)| 1 —cosh(y1)

pour la ligne et
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(2.17)

7 - Z,. {cosh(}/L) -1 }
b sinh(yL)|1 —cosh(yL)

pour le patch

En combinant le systeme d’équations (2.12) au systeme d’équations (2.13), nous arrivons a

établir les matrices de chaine et impédance de la structure globale comme suit

Matrice de chaine :

cosh[y(l + L)] Z, sinh[p(I+ L)]
| Lsimnlyr 1)) coplytiz)] (2.18)
Matrice impédance :
B Z. cosh[}/(l+L)] -1
£= sinh[}/(l + L)] L - cosh[}/(l + L)ﬂ (2.19)

Tout porte donc a penser que la structure étudiée se comporte comme une ligne de
transmission de longueur totale /+ L. Ce constat nous impose donc a redéfinir les ondes de

tension et de courant a I’entrée et a la sortie de la structure comme suit

V, =V, 4 v e (2.20a)
1, =L (yertn _y et (2.200)
Z, -
et
V, =V, +V, (2.21a)
L=={,-v) (221b)
Z, o

Et de déduire le coefficient de réflexion a I’entrée de la structure de la maniére suivante

_ Vm _chm _ Vr —2/1+L)

- == (2.22)
‘/in +ZCIin V

11

N . N . . , . . r
Le probleme qui pose a partir de cet instant porte sur la détermination du rapport 7 . Pour se
i
faire, plusieurs approches peuvent alors étre envisagées. L’objectif visé consiste a proposer
des démarches permettant d’évaluer I’'impédance d’entrée de 1’antenne patch rectangulaire
alimentée par ligne microruban sans nous préoccuper des simulateurs électromagnétiques
(Sonnet et Momentum) comme cela a été le cas au chapitre précédent car trés souvent a cause

de nos moyens limités, nous n’arrivons pas a avoir acces a ce précieux outil de travail.
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2.1.2. Approche déductive
Cette approche simpliste consiste a supposer que 1’onde de tension au niveau du patch subit
une atténuation (ou amplification) et présente une différence de phase par rapport a I’onde de
tension au niveau de la ligne de sorte que nous puissions écrire :

V,=a,V,e’ (2.23)
En reportant les équations (2.20a) et (2.21a) dans 1’équation (2.23) nous écrivons :

V,+V, =@, (‘iey(m) Hie—y(l%))e—jkn (2.24)

On aboutit a la relation suivante

V. 1= e’k
_r _ 0
V. - aoe_;/[e_jko -1 (225)
pour en déduire ce qui suit
1-a,e r(+L) , ko )
I;:S“:a T (2.26)
ne e

Dans le cas particulier des lignes de transmission sans pertes qui nous intéresse pour
lesquelles nous avons ¥ = jf = jw,/p€ , il ressort de la premiére expression du coefficient de

réflexion que :

~i2B(L) _ e—j[ﬂ(/+L)+ko]
0

—jlB(1+L)+k; ] -1

a,e

Simulations
Present method

15, (45)

]
225 23 235 24 2.45 25 2.55 26 265
Freg (GHz)

Fig.2.3. Evolution du coefficient de réflexion a I’entrée du patch rectangulaire alimenté par

ligne microruban
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La fig.2.3 ci-dessus donne le comportement du coefficient de réflexion de 1’antenne patch

rectangulaire alimentée par ligne microruban 50 et imprimé sur un substrat de
caractéristique: &, =2.2; h=0.635mm et tano =10 pour «,=0.3; [=35mm et
L=415mm. Ce résultat indique un niveau d’amplitude de 1’ordre de —5dBpour une
fréquence de résonance de 2.42GHz. Ce résultat est parfaitement en accord avec les

prévisions théoriques et les résultats de simulation car les deux courbes présentent la méme

évolution.

2.1.3. Approche par la théorie des lignes
Dans cette approche, nous allons considérer dans un second temps le patch comme un
condensateur plan de capacité
C=ch=¢,6LW (2.28)
ou cdésigne la capacité linéique du condensateur plan modélisant le patch.
Tenant compte de la relation qui lie courant et charge d’une part et tension et charge d’autre
part, nous sommes en droit d’écrire
1(z)=yvCV(z) (2.29)
Ou vdésigne la célérité de I’onde dans le diélectrique

On en déduit donc ce qui suit

1(0)= yvcVv(0) (2.30)
c’est-a-dire
1-T, =wZ.C(1+T,) (2.31)
d’ou
= % (2.32)

Dans le cas particulier des lignes de transmission sans pertes, il vient

L, =S, = J%cC® e (2.33)
" 1+ jzCo

Et on en déduit I’expression donnant I’impédance d’entrée de la structure comme

(2.34)
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2000 T T T T
present method : :
simulation
Bl ---————— ;

1000 - ------------ :

=1

= . e

-1000 i | i i
225 23 235 24 245 25
Freq (GHz)

Fig.2.4 : Evolution de I’'impédance d’entrée de I’antenne patch
La fig.2.4 ci-dessus donne 1’évolution de I'impédance d’entrée de 1’antenne patch alimentée

par ligne microruban 50€2 supposée imprimée sur un substrat de caractéristiques: £, =2.2;
h=0.635mmet tand = 10_3p0ur Il =50mm; L=40.5mm et Z,=50Q . Ce résultat est en

accord avec celui proposé par [42] ou nous pouvons remarquer que I’amplitude a la résonance
présente un niveau de I’ordre de 150€ pour une fréquence de résonance d’environ 2.45GHz.
Nous pouvons aussi constater que le modele de I’antenne patch ainsi réalisé se comporte

comme une antenne multi-bandes.

2.2. Approche modale : Equation d’onde

Le but dans ce paragraphe n’est pas de mener une étude complete et rigoureuse des guides
d’ondes ouverts mais plutdt d’élaborer un modele nous permettant de simplifier I’étude de
notre structure.

L’antenne imprimée dont I’élément rayonnant est de forme rectangulaire peut étre considérée
comme une cavité résonante (guide d’onde ouvert.) Le guide d’onde est une appellation
générique donnée a une structure qui permet de guider les ondes suivant un trajet défini entre
les éléments conducteurs dans le domaine des micro-ondes. Dans la direction transverse a la
direction de propagation les champs sont confinés par des parois réfléchissantes, et se
propagent librement, comme dans le vide ou un diélectrique dans la direction de propagation.

Dans le domaine des micro-ondes les guides utilisent la réflexion de 1’onde sur des parois
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conductrices (murs électriques) et le systeme guidant forme une ligne de transmission qui
permet de transporter un signal d’un point a un autre.

Contrairement aux cavités conventionnelles, la cavité modélisant le patch est constituée de
deux plaques paralleles parfaitement conductrices (murs électriques) séparées par un

diélectrique (mur magnétique parfait) comme le montre la fig.2.6 ci-dessous.

F 5

Z - Idurs électniques
Iiurs magnétiques

Fig. 2.5. Cavité résonante modélisant le patch
Dans ce modele, la plaque microruban (I’élément rayonnant) est considérée comme un
résonateur bidimensionnel contourné avec un mur magnétique parfait tout au long de sa
périphérie. Les champs au-dessous de la plaque se développent en termes de mode résonants
du résonateur bidimensionnel. Un mode désigne une onde qui se propage dans un guide. A
I’'inverse de 1’onde plane en espace libre, il peut exister de nombreux modes qui se propagent
dans un guide a la méme fréquence. Chaque mode présente une configuration propre des
champs électrique et magnétique et dans un guide parfait, les différents modes ne peuvent pas

interagir entre eux. Ces modes se calculent en résolvant les équations de Maxwell a I’intérieur

de la cavité. La longueur du patch étant €gale a la demi longueur d’onde guidée A, =

b
ng

:27r).

les modes seront déterminé par 1’ensemble (m,n,1) car ( k. =1 7
8

~IN

2.2.1. Obtention de I’équation d’onde

Nous rappelons les équations de Maxwell qui constituent la base des phénomenes
électromagnétiques que nous rencontrons au quotidien.

Nous considérons pour cela un milieu homogene, linéaire sans charges ni courant, caractérisé

par sa constante di€lectrique € (ou sa constante diélectrique ou encore sa permittivité relative

£
£, =— avec & =

' W(F/ m)) et sa perméabilité magnétique 4 (trés souvent égale a
€ T X
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celle du vide pour laquelle nous avons g = i, = 4xx10”" (H/m) sauf pour les milieux ionisé

et magnétique.)
Les équations de Maxwell du champ électrique et du champ magnétique dans un tel milieu

sont données par :

ea—Ezﬁ/\H (2.35a)
ot

oH = -

—=-VAE 2.35b
e A (2.35b)
divE =0 (2.35¢)
divB=0 (2.35d)

Si nous supposons la dépendance des champs en temps de la forme e’ (régime

harmonique,) nous établissons :

VE=-(’+k*)E (2.36a)
V2H =—()* +k*)H (2.36b)

systéme qui décrit les équations de propagation des champs E et H .

avec: k> =’ ue,

Rappelons que ce systeme reste valide quelque soit la forme de la section transversale
considérée.

Intéressons nous de nouveau a notre structure de dimensions W (largeur du patch) dans la
direction 0x, L (longueur du patch) dans la direction Oy et & (épaisseur du substrat) dans la
direction 0z que nous considérons comme un guide d’onde ouvert comme le montre la fig.2.6

ci-dessous

X

Fig.2.6. Dimensions de notre structure considérée comme un guide d’onde ouverte délimitée

par des murs magnétiques.
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Une coupe transversale du patch ci-dessus laisse penser a une ligne microruban comme le

montre la fig.2.8 ci-dessous

CEP

a) b)
Fig.2.7. Coupe transversale du patch
a) ligne microruban
b) guide d’onde équivalent planaire
Le guide d’onde équivalent planaire tient compte de 1’épanouissement (ou effet de bord) des

champs de part et d’autre du ruban ce qui a pour conséquence W, >W . Celui-ci est alors

limité latéralement par les conducteurs magnétiques parfaits (CMP) et sur les faces haut et bas
par les conducteurs électriques parfaits (CEP.) La largeur du guide d’onde équivalent planaire
sera alors calculée de maniere a ce qu’il ait la méme impédance caractéristique (Z,) que la

ligne microruban.

2.2.2. Modes TE et TM du guide d’onde équivalent planaire

Comme pour les guide d’onde rectangulaire, en considérant la propagation selon 0z, on établit

que :

E.(x,y,2)= l?m’" 1(z)®(x, y) (2.37a)
Jkn

E = V(Z)et (x,y) (2.37b)

¢ (x,y)=-V,&(x, y) (2.37¢)

H.(x,y.2) =222 v (2)®(x, y) (2.37d)
Jkg

ﬁt X, y,z) = I(Z)f_z, (x, y) (2 37e)

lz (x, y) = —V,‘I’(x, y) (2.37f)

h(xy)=¢, né (xy) (2.37¢)

97



2.2.2.1. Expression générale du potentiel ® des modes TM (ou E)

Il est solution de I’équation de propagation (2.36a) En prenant en compte les conditions de

continuité sur les conducteurs électrique et magnétique parfaits, nous arrivons a établir :

® (xy)=C, cos[";—:; x] sin[% yj (2.38)
2 2
5 mr nx
pl o= — +[—j (2.39)
(2

avec nnon nul

et

Comme la réflexion cette fois-ci s’effectue sur des murs électrique parfaits, il vient que
V. =V_ et dans ces conditions,

E, (x,y)= Cem Cos{m—” xJ sin(ﬂ yj sin(%z) (2.40)
W, L

Compte tenu de la faible épaisseur du substrat, nous supposons que pour tout z,
sin(yz)=C™.

100

]
W off (rmirmn)

Fig.2.8. Variation du champ E_du mode TM | dans le plan (x-y)

La fig.2.8 ci-dessus donne la variation du champ E, (ou E ) pour L=41.5mm ;

N Weﬂ W
W, =60mm a f =2.4GHz avec xe€ |-

;—eﬁetxe—é;L.
2 2 2
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2.2.2.2. Expression générale du potentiel ¥ des modes TE (ou H)

Il est solution de 1’équation de propagation (2.28b) En prenant en compte les conditions de

continuité sur les conducteurs électriques et magnétiques parfaits, nous arrivons a établir :

¥ (x.y)=Cp, sin[’"—” x] sin[% yj (2.41)

eff

2 2
) mrnx niw
= — | +| — 2.42

avec m,n non nul

et

De méme, comme la réflexion a lieu sur des murs €lectriques parfaits, il vient que V, =V _ et

dans ces conditions,
H, (x,y)= Cy,n SIN m—ﬁx sin(ﬂ yjcos(}/z) (2.43)
' W, L
Compte tenu de la faible épaisseur du substrat, nous supposons toujours que pour tout z,

cos(yz) > 1.

100

50

L {rmrm) 00 W

(mrm]

Fig.2.9. Evolution du champ H  du mode TE

La fig.2.9 ci-dessus illustre I’évolution de la composante selon 0z du champ magnétique pour

L=415mm ; W, =60mm a f=24GHz avec xe |0 ; W | et xelo ; L[. Il se

comporte alors comme la composante selon Ox du champ électrique du mode TM |,
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2.3. Méthode spectrale couplée a la méthode des moments

Nous présentons dans cette partie la méthode spectrale couplée a la méthode des moments tres
commode a la détermination de la répartition du courant d’alimentation sur 1’élément
rayonnant. C’est en 1967 qu’elle a été introduite par Harrington pour la résolution des

problemes liés aux antennes [40].

2.3.1. Transformée de Fourrier de I’opérateur Laplacien
Considérons un vecteur V(x, y,z)et désignons V(kx,ky,z) sa transformée vectorielle de
Fourrier (TVF) ou k, et k, désignent respectivement les pulsations (ou constantes de

propagation) dans les directions x et y . Dans ces conditions, nous pouvons écrire :
k. ky.2)= [TV y ey (2.44)

et la transformée inverse s’€écrit:

400 +oo~

etk ak, (2.45)

V(x,y.2)  Vik, . ky,z

Nous cherchons maintenant a déterminer la TVF de I’opérateur Laplacien V

Nous savons que :

e & e
.- oV oV
VA=l 2 9 [V IV, éx+(aVX—aVZja+ LI (2.46)
ox dy oz dy 0z oz ox )’ ox  dy
v, Vv, v,

Nous considérons la TVF de la dérivée partielle de 1%

En prenant les dérivées partielles par rapport a x et a y de I’équation (2.44), nous obtenons :

(aa—vj = jk V (2.47a)
X
(aa_‘y/j = jk,V (2.47b)

Donc nous pouvons écrire que :

(?AV)z(jky: aav }e +(al—]k Vje +(jk 7V, -k V. (248)
’ Z

0z

soit
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X y EZ
e Y | s

(VAV)=|jk, Jjk, —1=VA7 (249)

Z

VvV

ol

Y .

V=jkeé +jke, toe, (2.50)
Z

C’est la TVF de I’opérateur Laplacien V

2.3.2. Equation de propagation de la TVF des composantes E_ et H_ du champ

électromagnétique EM

Si nous prenons les TVF des équations (2.27a) et (2.27b) nous pouvons écrivons :
VAE=-joul (2.51a)
VAH = jocE (2.51b)

C’est-a-dire pour le champ électrique

~

- OE, ~
jk E ——=—jouH, (2.52a)
0z
OE. . ~ .~
L — jk,E, =—jouH, (2.52b)
Z
jk.E, — jk.E, =—jouH . (2.52¢)

Et pour le champ magnétique nous avons :

. 0H, -
jk H. —a—) = jweE, (2.53a)
Z
aai— jk H._ = joeE, (2.53b)
- ;
jk.H, - jk H, = joeE, (2.53¢)

Reconsidérons les équations de Maxwell du systeme d’équations (2.27) dans un milieu

homogene, isotrope et sans pertes caractérisé par ses propriétés électriques € et y :
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e—=VAH (2.54a)
ot

PLLAE Y (2.54b)
ot

divE =0 (2.54c¢)

divB =0 (2.54d)

Nous travaillons en régime harmonique ou la dépendance des champs en ¢ est de la forme

e’ . Dans ces conditions,

oH. OH,

% T joweE, (2.55a)
(2.54a)= aglz x —agc : = joeE, (2.55b)
agiy - aaf; * = jweE, (2.55¢)
et
aab;z - a;; =—jouH, (2.56a)
(2.54b)= af; - aaiz =—jouH, (2.56b)
aiy - aaix =—jouH. (2.56¢)
(2.54c)= aaExx aab;)’ aai =0 (2.57)
De méme
(2.54d):>aHx oH, , oH. =0 (2.58)

+ +
ox  dy 0z

En dérivant (2.55a) par rapport a x et (2.55b) par rapport a y nous avons :

2 oH |
’ b, N e I (2.59a)
dy oz dy dy
d(oH,\ 0°H oE,
— L= L= 2.59b
az( ox j P (2:59)
En faisant la différence (2.59a)-(2.59b) nous obtenons :
2 2 OH . oE .
J bgz 2 bzlz _OfOH, oM, jou oE, % (2.60)
dy ox dz\ ox dy dy  ox
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or

oH o0H . oH
e 261
) ox " dy 0z (261)

En remplacant (2.61) et (2.56¢) dans (2.60) nous obtenons :

(2.58

0’H, J°H, J°H,

AR R —w’ ueH (2.62)
c’est-a-dire
V’H.=-k"H. (2.63)
ol
2° 9> 9o’
V2= ot 5 v (2.64a)
k* = o’ ue (2.64b)

L’équation (2.63) est I’équation de propagation de la composante longitudinale /, du champ
magnétique H .
De la méme maniere que précédemment, nous arrivons a établir la méme équation de
propagationen E_ :

V’E. =-k’E. (2.65)
Nous allons maintenant déterminer les composante transversales du champ électromagnétique
en fonction des composantes longitudinales E, et H,

En dérivant (2.55a) par rapport a z, nous avons :

d(oH,) 0°H, OF
—| == |-— = joe— 2.66
az( dy ] 2 1 (2:66)
or
E
(2.56b)= o, __ jouH  + oF, (2.67)
0z ox
Donc en remplagant (2.67) dans (2.66) nous obtenons :
9’ JOE, J°H
—+k*> |H, =—joe—= : 2.68
(azz j P T e (2:68)
De méme en dérivant (2.55b) par rapport a z, nous avons :
0’H, 0°H oE,
— = L= jwE— 2.69
dz°  0xoz / 0z (269)

or
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oE
(2.56a):>a—y = jouH  + o, (2.70)
<

dy
Donc en remplagant (2.70) dans (2.69), nous obtenons :
9’ JE. J°H
—+k’ |H, = joe—+—— 2.71
(aﬁ j T T 279

Pareillement si nous dérivons (2.56a) par rapport a z , nous avons :

0’E. O’E, oH
L — -=—j = 2.72

PR L L (2.72)
et

(2.55b)= oH, _ jweE | + oH, (2.73)

0z Y ox

En remplacant donc (2.73) dans (2.72), nous obtenons :

9’ ) oH

~ +k*|E = 4w Z 2.74

(azz j "o T (2.74)

En fin nous dérivons (2.56b) par rapport a z , pour avoir :

J0’E, O’E oH |

_9E y 275
0 oz Mo (275)
or
OH OH
(2.55a)= —2 =—jweE, +—= (2.76)
oz dy

Et finalement donc En remplacant (2.76) dans (2.75), nous obtenons :

2 2
(a +k2jEx _9E, — jou afiz (2.77)

9z°
En guise de récapitulatif nous avons les composantes transverses du champ électromagnétique

suivantes en fonction des composantes longitudinales E_ et H, :

az—22+k2 E = aa;g:; — jou agz (2.78a)
sz—22+k2 E, = ?;ng + jau ag; (2.78b)
§Z—2+k2 H, = joe a(_ij + a(,;g; (2.78¢)
az_22+k2 H, =—jae aaiz + %;SIZZ (2.784)
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Considérons maintenant la TVF de I’équation de propagation en E_. De I’équation (2.47),
nous pouvons écrire :

Gk .+ ik JE + 25 = 29)

On établit plus aisément que la TVF de la composante longitudinale E, du champ électrique

vérifie la relation :
)~
aa e (k) E =0 (2.80)
Z

De la méme maniére, on parvient a établir que la TVF de la composante longitudinale H_ du

champ magnétique vérifie la relation:

SH ey =0 (281)
Z
ou

(ke = (k") = k- (2.82)

les indices e et h désignant respectivement les TM et TE

avec
ki =k +k; (2.83a)
{kz = W’ ue (2.83b)
On en déduit donc que :

E.

e 2~
= = (k) E. (2.84a)
0’H ~
c=—(k"V A (2.84b)
aZ2 Z Z
En considérant la TVF du systeme d’équations (2.78), nous pouvons écrire :

~  k OE ky, ~
E =j*—+ou—H 2.85a
E = K, O, _oute i (2.85b)

R S . kI C '

~ k, ~ k, oH
H =-we—=E_+ j—~—= 2.85¢

. R (2.85¢)

- k. ~  k, oH
H, =we—= e (2.85d)

105



Nous pouvons ainsi mettre les composantes transversales du champ électrique a partir des

équations (2.85a) et (2.85b) ci-dessus sous la forme :

~

E

ko k. Te
P R (2.86)
AN

E

~

s

~

o1 | 0
{ }:_ " (2.87)

"ok ~
wuH ,

s

Dans toute la suite on posera :

~

o1 ]9
Es(ks,z){ }k— " (2.88)
| wuA

qui désigne la TVF du champ électrique tangentiel
De la méme maniere nous pouvons mettre les composantes transversales du champ

magnétique a partir des équations (2.85¢) et (2.85d) ci-dessus sous la forme :

- |H k., k, | he
H =| L ’ (2.89)
C\-H, | k |k, k| K

w1l weE.
=—| o (2.90)
Lh} k| j—==

avee

S

Dans toute la suite aussi, on posera :

=— 3 291
k| 9. (2.91)

weE.
e

qui désigne également la TVF du champ magnétique tangentiel
Les indices eet hdésignent respectivement les modes TM et TE de la structure étudiée.
Intéressons nous maintenant tout particulierement au systeme d’équations (2.84) pour rappeler

que leurs solutions est de la forme :

E_(k,,z)= A(k,)e ™ + B (k, e/ (2.92a)
H_(k,.z)= A"(k, )e™ ™ + B" (k, e’ (2.92b)

En remplacant les équations (2.92a) et (2.92b) dans (2.88) nous avons :
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e
Z
e
Z

De méme en remplacant (2.92a) et 2.92b) dans (2.91), apres avoir multiplié (2.85¢) par et

(2.85d) par %nous obtenons :
wH

)= 2l )H;’“ 0 ‘,,&]/K(kg—[e’”’ O‘ikk]l?(ks )] o)

. e _ 1.h _
Sinous posons k. =k, =k,

L’équation (2.93) se met sous la forme :

e (k,,z)= Ak, )e ™ + B(k,)e’ (2.95)
Et I’équation (2.94) prendra la forme :

h, (k.. 2)= gk, Ak, ) ~ Bk, )| (2.96)
ol

g(k,) = diaglg* (k,).¢" (k,)] = diag[‘,‘:—f, wkﬂ} (2.97)

Z(ks):i_sze(k‘v) } (2.98)

k‘V _a)/'lAh (ka )

E(ks):i__sze( fq (2.99)

k‘V _a)/'lBh (ka)

Les expressions e, et iz représentent respectivement les ondes transversales TM et TE
2.3.3. Les conditions aux limites

z

I 2 I
j+1{k +)
din Fr W Zy
: ‘=efk,.2)
N e =gk, .z,
S -—————————————
L
= - _ -
i e —é'j(ﬁ'cj,zj)
H -
d.i' g, (ks z_;')
+ - +
Z;i g =g, (ﬁ'cj =Z_;-'-1)

Fig.2.10 : distribution du champ électrique transversal a I’intérieur de la structure
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Rappelons que I'onde se propage dans la région délimitée entre les plans paralleles et

parfaitement conducteurs placésen z=1z,, et z =g,

Les composantes tangentielles du champ électromagnétique dans cette région sont données

par :

Wo=h(k,z0,) (2.100b)

{e =e (k,.27,) (2.100a)

{e* =e(k,.27) (2.101b)

e =h(k,,z;) (2.101a)
ee ) ) ) he
avec e, :{ h:l TVF du champ électrique tangentiel et A, :l:h"} la TVF du champ
e
magnétique tangentiel

Nous considérons le milieu d’indice j compris entre les plans z =z, et z=z;

En remplacant (2.95) dans (2.100a) et (2.96) dans (2.100b), nous avons :

e Z(ky)e Kt 4 Bk, Je (2.102a)
h = [A o _ Bk, )efkfrzf-’] (2.102b)

k. et g, sont considérés dans le milieu d’indice j

Nous pouvons donc déterminer les coefficients A(k ) et B (kx) en fonction de e~ et h~ de

s

sorte que :

{X k)=l +n[g, (k) " (2.103a)
B(k,)=e —h[gk, )" e (2.103b)

De méme en considérant que z; =z, , +d;, on montre que :

{f =[(e_+h_[§ :I—l)ejk.zzj_l ]e_jk':“(zf"+d')+[e_—h_[§ ks ]_1)e—jkj\.z/._,]ejka(z/_lmj)

w =g e +nfg, G o b [ [ e Ol e ]
c’est-a-dire :

{f =l +n[g, k) e+l —n[g, (k) " (2.105a)

it =g, e +n g, Wk e —nfg, WP ] (2.1050)

Et on démontre que :

2 7z

Wt =h(k,,z;)=2h"coslk .d,)- j2e g, (k, )sinlk .d,) (2.106b)

0 J 7z

{(f = e (k,.2;)=2¢ coslk,.d,)- jon[g,(k,)] " sin(k .d ) (2.106a)
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Soit plus simplement

e =e (k.27 )=e coslk,d,)- jn|g, (k)| " sinlk .d,) (2.107a)
Wt =h,(k,.z;)=h"coslk,.d,)- je g, (k,)sinlk,.d,) (2.107b)

Jz 7 Jz

Et finalement donc nous obtenons la relation suivante :

e,(k,.z;)=e lk,,z1, Jeos(k .d )~ jn (k.27 g, (k) " sin(k .d,)  (2.108a)
bk, 27 )=h (k.20 Jeoslk d )= je,(k,. 27, )g (K, )sinlk .d,) (2.108b)

Jjz Jjz2

Soit sous forme matricielle :

{ex k..z; )} 7 {ex (k.. Zf:l )} (2.109)

hs(ks,z;) hs(ks’zj—l)
ou
r :F{ §2]:| (2.110)
T Ty
avec
Fi T cos(kadj) 0 (2.111)
1 20 cos(kadj ) .
~ j~=sinlk,d,) 0
7o we (2.112)
0 _jw—sin(kadj)
L &
~ jsink d,) 0
7= i (2.113)
0 'jism( jzdj)
i we ’

2.3.4. Conditions de continuité

Si I'interface z=z; ne contient pas de charges, on a une continuité des composantes

tangentielles e et iz du champ électromagnétique qui s’exprime de la maniere suivante :

{Eﬁ (kS’Z;):E(j+1)S (kmz}r) (2.114a)
}_ljs (kS’Z]_'): }_l(j+1)s (ks’z;'r) (2114b)

En remplacant I’équation (2.109) dans le systeme d’équations (2.114), nous obtenons :
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F(m)x (k‘v .25 )

E(jﬂ)s (ks’z;)

i AE o, —E,)=0 (2.116a)
-H. )=, (2.116b)

ou 7 est la normale sortant a I'interface z=z; (ici n//e ) et dirigé du milieu j vers le

milieu j+1

E et H ( sont respectivement le champ électrique tangentiel et le champ magnétique

jH+l)s j+l)s

tangentiel dans le milieu j+1

—

E, et H, sont respectivement le champ é€lectrique tangentiel et le champ magnétique

tangentiel dans le milieu ;.

J , est la densité surfacique du courant induite par la composante tangentielle du champ
magnétique.

Donc en considérant la TVF,

(2.116a) = {_ By o2y 4 E, (k2 )=0 (2.117a)
By loz7)= Bk 27)=0 (2.117b)

e

C’est-a-dire :

c’est-a-dire :

E (k.27 )-E k. 27)=0 (2.119)
Et plus lisiblement
e, (k.27 )2k, 27)=0 (2.120)
et donc :
ek.z2) | [elk,.27)] To
et e
De méme

(2.116b) = ii A (H 1, (27)-H (7)) =T, (2.122)
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En considérant la TVF de la densité surfacique du courant J_, nous pouvons écrire :

~

{_ ﬁ(j+l)x (ks ’ Z;‘r )+ ﬁjy (ks ' 25 ) = ~x (ks ) (2.123a)
Hjp). (ks’z,* )— H, (kS,Z})= T, (k,) (2.123b)

soit

H, (kx’zj_‘)

ﬁjy (kS,Z}) [T](j+1)y (ks,z;) B jx(ks)
[ g } : LEI(M)X (k‘Y .Z; )] - {— .7), (k, )} (2.124)

C’est-a-dire :

A,k z;)=Hip e, 20) =T, (k,) (2.125)
Et de fagon plus lisible
ik, 25 )= B, ey 25 )= G, (k) (2.126)
et donc :
{hf (k.2 )} . {hfﬂ (k,.2; )} ) l:je(ks )} (2.127)
nile,5)| (k)] L0k,
avec

)] 1k kT (K,)
Lh(ks)}k_s[ky —kj{jy(ks)} (2.128)

j, (k)= {J , )} (2.129)

En associant les équations (2.119) et (2.124) d’une part et les équations (2.120) et (2.126)

d’autre part, nous pouvons écrire :

Eﬁ(k“z;) E(m)s(ks’z;) |0
[FI k2 )] ) L?W)X (k,.z! )] - { 7 (k. J (2.130)
7.2 )] [amlk.2;)] [0
[}_zjs (ks .25 )] - I:l/_l(f‘*'l)f (ks’z;r )] - [}Y (k. )} (2.131)

[Eﬁnx(’cm})]_!Eﬁ(ks,z,)H5 } (2.132)
Hy kozt)| B 2)] [T,

et

soit :
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et

0
} L . J (2.133)

E(j+1)s(ks’zj+') B Ejs(ks,z;)
h(j+l)s (kv > Z;— ) th (kY ’ ZJ_ )
En remplacant I’équation (2.109) dans les équations (2.132) et (2.133), nous obtenons :

Fums (k..2; )} 7 F} (k.2 )] _ P } (2.134)

H o, (ks’Z;) Hjs(ks’z}r—l) J,(k,)

ek zt) e (k.. 2t 0
{_@ i Zi)}TJFJ( Zilq{- } (2.134)
Bz kL) | L)

2.3.5. Application

et

Notre structure est constitué de deux milieux séparé par un conducteur parfait le tout supporté

par un plan de masse. Le premier milieu d’indice j =1 est formé du substrat diélectrique et le
deuxieme milieu d’indice j =2 est formé de I’air. La figure ci-dessus résume ce que nous

venons de dire

L 1
imj]ieu 2 ji=2 i
i Eﬂs{kwk} {Eﬂr.ﬂﬂ} i
Zl:;g—l— —————— - - — - - - - - 1

miiew 1: j=1 g (&, k) {E,ﬂu}i
Substrat diglectrique !

Fig.2.11 : schéma simplifié de la structure a étudier

2.3.5.1. Conditions aux limites sur le plan de masse

Dans ce cas, z=z,=0(milieu j=1) et nous savns que sur un mur é€lectrique parfait, le
champ électrique tangentiel est nul. Nous pouvons donc écrire :

e, (k,0)=0 (2.135)
L’équation (2.95) nous permettent d’en déduit donc que :

A(k,)=-Bl(k,) (2.136)

En reportant I’équation (2.136) dans les équations (2.94) et (2.96), on trouve :
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A(k,)=B*(k,) (2.137a)
{A”(kx)= -B"(k,) (2.137b)

En remplacant les équations (2.137a) et (2.137b) dans les équations (2.92a), (2.92b), (2.95) et

(2.96) nous obtenons :

E (k z)=2A(k, )cos(kfz) (2.138a)
A (k,.z)=-2jA"(k,)sin(k"z) (2.138b)
e (k,,z)=-2jA(k,)sin(k_z) (2.138¢)
h,(k,,z)=2g(k,)A(k,)cos(k.z) (2.138d)

2.3.5.2. Conditions de continuité dans le diélectrique

Danscecas,ona z,=0<z<z =h:

E (k.,h)| —|E (k.0
|:~la( K ):|:,Tl{ ~ls( K )} (21393)
Hls(ks’h) Hls(ks’o)
et
e, (k.,n)] _[e. (k.0
e_“(S ) =T e_l‘(‘ ) (2.140)
hls ks’h) hls (kv ’O)
ol
o Tll TIZ
=1 (2.141)
TIZI T122
avec
T _pn cos(klzh) 0 (2.142)
! ! 0 cos(k,_h) '
—j%sin(klzh) 0
T, = —jsin(k, h)g, (k)" = 1 (2.143)
0 - 2% Gin(k, 1)
1z
—J e sin(k,_h) 0
I =—jsin(lhlg )= (2.144)
0 —j—sin(k,h)
Wi, '
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£ =€
2 2
k" =o"u,e

ki, = k> =k’

1z

2.3.5.3. Conditions de continuité dans I’air :

Dans ce cas, ona: z — o et donc e < — 0 il vient que :
e, (k,,z)=B(k, )™ (2.145a)
{;725 (k,,z)=—g,(k,)Be’ (2.145b)
On en déduit que :
hy, (k. z)=-g,(k,)e,, (k,,z) (2.146)
soit
hy, (k. z)=-g,(k,)e,, (k,.z) (2.147)
avece
WE, 0
nk)=mk)=| ™ | 2y
0 0z
WL,
ou

{koz = 0 1€,

ko, :W

2.3.5.4. Conditions aux limites sur le plan conducteur

Dans ce cas nous z =z, =h il vient que :

{Eb(ks,h):l:f{ﬁls(ks,o):l_[ﬁ } (2.149)
A, k.0 |H, (k.0 |Tk,) '

S §

e, (k,.h)] _[e,(k,.0)] [0
[ﬁzs(ks,h)}:Tl{fis(ks,o)HL(ks)} (2:150)

Or nous savons que le champ électrique tangentiel dans le milieu 2 est relié a la densité

ou

surfacique du courant (induite par la composante tangentielle du champ magnétique) au

tenseur de Green Q par la relation :
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e, (k,,h)=0(k,)j,(k,) (2.151)

2.3.5.5. Détermination du tenseur spectral 0

Les équations de continuité de la structure représentée fig. 2.8 et I’équation (2.149) ci-dessus

nous permettent de réécrire les relations suivantes:

¢, (k,0)=0 (2.152)
e, \k.,h _le, k. 0 0
[e_ZS( ' )}zn[e_“( | )}{_. } (2.153)
h2x (kv’h) hlx (kv ’0) .]s (kb )
et
h, (k. ,h)=g,(k, e, (k, h) (2.154)
En remplacant (2.152) dans (2.153), nous obtenons :
e, (k,,h)=T," (k,, ), (k, 0) (2.155a)
}_ZZX (kv > h) = 7_—'112 (kv > h)l/_llv (kv ’0) - js (ks‘ ) (2 155b)

De I’équation (2.155a), nous en déduisons :

h,(k,0)= 1" (k, )] e, (k, . 1) (2.156)
En remplacant (2.154) et (2.156) dans (2.155b), nous obtenons :
8k ey, (k) = T2k WIT &, )] 2, (k)= G (k) (2.157)
On en déduit donc que :

72 )E2 0 0] — 5k b (1) = 7.6 (2158)

c’est-a-dire :

e, (k)= [T I (e ] — 5] 7)) (2159)

L’équation (2.159) nous permet de déduire :

Ok, ) =7 (e W )] = (k)] (2.160)
qui se met sous la forme :

— _[@(k,h) 0O

0 (k,.h)= {0 0 (ks,h)} (2.161)
ou

0.k h)=—"! ky ki sin(k,_h) (2.162)

we, €, cos(k, h)+ jk,_sin(k,_h)
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1 kg sin(k,h)

0.k, h)== we, k,_ cos(k,_h)+ jk,_ sin(k,_h) (2.163)
avec
k, = @ u,€,
ky, =ky —k;

klz :€rk§ - kaz
Q est appelé tenseur spectral de Green et relie la TVF du champ électrique tangentiel e, ala

TVF de la densité surfacique de courant j par la relation :

&y, (k,.h)=0Q(k,)j, (k,) (2.164)

2.3.5.6. Tenseur spectral de Green G

Le tenseur spectral de Green G (kx) relie la TVF du champ électrique tangentiel ES (ks,z)é la
TVF de la densité surfacique du courant J s (ks )dans le plan du patch par la relation :
E (k,.z)=G(k,)*T (k,) (2.165)

Les tenseurs de Green Q(k ) qui relie e, (k ,z) et j (k )et G(k,) qui relie a4 son tour

k. k
Y 2.166
Ly _kj (2.166)

EJ (ks,z) et J s (ks) sont reliés par la relation :

1
k, -k, k

y 5

6(@):1{"" g }é(ks)—

et on montre que :

1
G, :F(kal +k§Q2) (2.167a)
— k k.
GG, =G, = k; (0,-0,) (2.167b)
G, = L2(k»2Q1 + kaz) (2.167¢)
k
Et finalement nous obtenons :
2 k2k2
G, =- iz ! {kxk(’zk“ o }in(kuh) (2.168)
k. we, M, M, '

k k. 2
G, =G, =- jiz K | Kok ko sin(k,_h) (2.169)
k; we, | M, M,
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klk, k 2k2
G, =- iz L Bkt | Kok, sin(k,_h) (2.170)
k; we,| M, M,
ol
M, =g, cos(k,.h)+ jk,_sin(k,_h) (2.171a)
M, =k,_cos(k,_h)+ jk,. sin(k,_h) (2.171b)
avec
ky = a)zﬂogo

) 2
ka - ko _ks
2 12 2 _ 2 2
klz - k1 _ks - €1rk0 _ks
2 2 2 2
k1 =@ W€ = O W€ E, = €,k

K2 =K2 4K

2.3.6. Equation intégrale du champ électrique

Dans le domaine spectral, 1’équation intégrale du champ électrique est formée a partir des
composantes transversales du champ électrique qui sont liées a la TVF de la densité
surfacique de courant sur le patch et 1’utilisation du théoréme de Parseval par la relation :

41 T TF G )G )T k), (2.172)
ﬂ' —00 o/—00

E(r,)=

avec

J(k,)= {; * E’; ﬂ _ j: f:](rs F(k —r )dk, — (2.173)

s

la TVF de la densité surfacique du courant J (;ﬁY )sur le patch

_ 1|k, K, .
Flk,,r)=— St 2.174
ko) a7

K y
le noyau de la TVF

On en déduit donc :

~ oo aoo 1 kx ky iy
Tk)=[" 0 )k—[k e :Ie Krge,  (2.175)
s y X

Sous forme d’un systeme d’équations, les éléments du tenseur de Green et le champ électrique

tangentiel peuvent se metrent sous la forme :
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G.J. (2.176a)
(2.176b)

f_/%
}111 m
Il [l
Q kC)
<! k\z
+ +
Q

i

En appliquant les transformées inverses de Fourrier, nous obtenons les composantes

transversales du champ électrique suivantes :

+oo @+00 ~

E (xy)=

7, ak e, (2.177a)

o xy y

47[2 ~eo

E,(xy ST e e e (2.177b)

47:
Sur le plan du patch (conducteur parfait) le champ électrique tangentiel est nul c’est-a-dire :

E (x,y)=E, (x.y)=0 (2.178)

Ce qui conduit au systeme d’équations suivantes :

[7[76.T.+6,7, )" ak dk, =0 (2.179)

I:I:(G~ G, T, )" e ak =0 (2.179b)

2.3.7. Résolution de I’équation intégrale par la méthode des Moments ou de Galerkin

L’ application de la méthode des Moments dans le domaine spectrale permet de réduire
I’équation intégrale en une équation matricielle. La méthode des Moments permet d’exprimer
la distribution des courants en série de fonctions de base. Lorsque les fonctions de base sont
égales aux fonctions tests, la méthode des Moment prend le nom de la méthode de Galerkin.

On peut donc écrire :

S )= ia{gm (r, )} £, [(;ny o )} (2.180)

c’est-a-dire :

Jx(x,y)ziamJW(x,y) (2.181a)
J,(x,y)= 3 b J, (x,y) (2.181b)

n=1
ou a, et b, sont les coefficients du développement modal a déterminer.

En prenant les TVF des équations (2.181a) et (2.181b), nous pouvons écrire :
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T (x,y)= f“ a, T,k k)= ["[ Fl.r, ){J’” b )}dkxdky (2.182a)

Zb Tk k,)=["[TFk,.r, { e )}dkxdky (2.182b)
En reportant les équations (2.182a) et (2.182b) dans les équations (2.179a) et (2.179b), nous
obtenons :
Za [7176.7,\k .k, Jak ak +Zb [T176, 7,k &,k ak, =0 (2.183q)
Za [7176,7,\k, &,k ak +ij 76,7,k .k, Jak dk, =0 (2.183b)

En multipliant respectivement (2.183a) par J,, (x,y) et (2.183b) par J Iy (x, y)et en intégrant

sur le domaine du patch, nous obtenons :

S an [T o )G T, e,k ik ik, +
m=l1
Zb [T17T0 ek k, )6, T, (K, K, Jak dk, =0 (2.184a)
M +00 400 ~
Ya, [ [T, k)67, (k. .k, Jak dk, +
m=1

N +00 (1400 ~ ~
z bn J-—oo .[_oo le (_ kx ’_k)’ )ny Jny (kx ’ ky )dkxdky = 0 (2 1 84b)
n=l

On obtient le systéme matriciel suivant :

) 22 w{( )7 0159

Zidvw @3 )ua 10D | L0

avec
Zy =" [T kk, )G T, kK, Jak dk, (2.186a)
2y =TT kk, )G, T, (kK ik dk, (2.186b)
23 =777, kok, )G, T ke ik (2.186¢)
z, =777 kh, )G, T (e, K ek ik, (2.186d)
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Le systeme ci-dessus nous permet de déterminer la fréquence de résonance (fréquence a
laquelle le champ électrique se soutient sans la présence d’une source extérieure) du patch en
résolvant I’équation :

det(Z(w))=0 (2.187)

2.3.8. Choix des fonctions de base

La procédure de Galerkin permet de développer les expressions donnant la distribution
surfacique des courants d’excitation en série de fonctions finies. Théoriquement il existe
plusieurs types et formes de fonctions de base. Cependant dans les études pratiques, le
nombre de fonctions de base utilisées est limité. Ces fonctions doivent suivre certaines
considérations qui doivent é&tre en rapport direct avec la géométrie de la structure.
Généralement les fonctions sinusoidales sont utilisées pour étudier les géométries triangulaire
et rectangulaire, alors que les fonctions de Bessel sont réservées aux formats annulaire et
circulaire. Le choix de ces fonctions influe sur la vitesse de convergence des résultats
numériques. Par contre le mauvais choix de ces fonctions de base peut conduire a des résultats
erronés.

Dans notre cas nous allons considérer comme fonctions de base, les expressions obtenues en

considérant le modele de la cavité rectangulaire en mode TM telles que :

i W, ] L,

J (x,y)=sin Wy 2| | cos| 27 y+—2 (2.188a)
_Weﬂ 2 L 2
I w,, ] L

J,, (x,y) = cos AL D gin| 27 y+—L (2.188b)
W, 2 )| L, 2

m,, m,, n, et n, sontles nombres entiers. Le choix de ces nombres dépend du mode étudié.
Dans le cas d’espece, nous allons considérer le mode TM |, qui possede un courant dominant
dans la direction y comme le montre les figures ci-dessous représentant le comportement de

quelques fonctions de base associé a ce mode.
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Fig.2.12. Comportement des fonctions de base pour le courant J, pour :

a) (m,m,)=(1,0)
b) (mnmz):(z’l)

Fig.2.13. Evolution des fonctions de base pour le courant J, pour :

a) (n,n,)=(0,1)

b) (nl,nz)z (2, 1)
2.3.9. Détermination de la TF des fonctions de base
La TVF de I’équation (2.184a) est :

~ +oo @+oo W L .
Tolkok,)=]" j_msin{”‘;/l” (x+ o H cos{mzﬂ. [y+ o J:le_’(k"x+k>y)dxdy (2.189)

. 2 L, 2

En considérant que le courant est nul partout ailleurs sauf sur le plan du patch, nous écrivons :
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~ +M mi "% ‘ +UL7// Mo L .
T (kx’ky):jwz sin| ——| x+—2 | le""dx| 2 cos| —==| y+—L |le ' dy
_%ﬂ Weﬁ' 2 _% Leﬁ' 2

On pose :
Tk k)= Fk,)F(k,) (2.191)
avec
+M _m T W | .
Flk,)= [ sin| — (X+ = ) e " dx (2.192a)
S W 2 )]
Lo L, I .
F(k),)=IL£fcos L; (y+ ;j e ™ dy (2.192b)
M| ]t _jmaf Wy .
(2.192a) = F(kx)Z% W e’Ww( 2 J_e ’wpff( 2] ik gy (2.193)
J

On montre finalement que :

Wy | M2 W _mz i W
F(kx)_j—eﬁ[ej 2 sinc{[mlﬂ_kx] "ﬁ}_e "2 §ine [”Wil”_FkXJ off

2 W,

De la méme maniére on montre que :

L,| = Ly| - | L
F(k )=—ﬁ e sinc mzﬁ—k; T2 sing | T2F gk |22
’ 2 Ly )2 Ly )2

De méme en considérant la TVF de 1’équation (2.184b), nous avons :

. g L, P
Jnx(kx,ky):.[_W[_msin{zl—ﬂ(y+%ﬁﬂcos|:;/2—ﬂ(x+ 2‘77 ﬂe 4 k"’)dxdy

eff eff

Tenant également compte des conditions d’existence du courant, nous avons :

Ly L. , Wy W
7 N e LY eff - jkyy e, n,z eff —jkox
J .. (kx ok ) = 51n|:—L v+ > e dyjlweff Ccos W x+ - e "dx

2 eff 2 eff
On pose :
7,k .k, )=Glk,)Glk,) (2.198)
avec
L W .
G(kx)=_[W2 cos| 227 (x+ 2l j e " dx (2.199a)
%ff eff 2
L mz off || -ikyy
G(ky)=hf,sm g(w 5 j e "dy (2.199b)

(2.190)

(2.194)

(2.195)

(2.196)

(2.197)
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Et on montre que :

W " ROY W - _'@ W
G(kx):—Teﬁ ¢ 2 sine (”zﬁ—kx] 2“17 +e ' sine (Mﬂch fo (2.100a)
eff eff
L, L, | - L.
Glie,)=j=2| e > sine| 2k, |~ |- sinc|| 2 4k, |22 (2.199b)
: 2 L, )2 L, |2
Conclusion

Dans ce chapitre il était question de présenter quelques méthodes de modélisation
électromagnétique des antennes planaires mono ou multi couches et plus particuliecrement
I’antenne patch rectangulaire alimentée par ligne microruban 500 pour pouvoir palier si
besoin est aux insuffisances présentés par les outils de simulations électromagnétiques lorsque
de nouvelles approches de conception sont envisagées. Notre choix s’est porté sur trois types
de méthodes : une méthode liée a la notion d’onde généralisée et dont en rapport avec la
théorie des lignes de transmission en onde progressive avec plusieurs approches, une méthode
analytique (méthode modale) permettant d’établir I’équation d’onde, les différents modes de
résonance, la répartition des champs d’excitation sous le pavé qui a donné lieu a
I’établissement avec une bonne approximation du diagramme de rayonnement et enfin une
méthode numérique (méthode spectrale couplée a la méthode des moments) permettant la
détermination de la répartition surfacique des courants d’excitation le long de I’élément
rayonnant. Le choix de ces méthodes tient compte juste de la forme de la structure d’étude et
conduit aux résultats qui sont en parfait accord avec la littérature. Au terme de ce travail, nous
avons élaboré une démarche trés originale qui nous a permis de valider une nouvelle loi
d’évolution de I'impédance d’entrée de 1’antenne patch rectangulaire mono couche alimentée
par ligne microruban 50Q avec encoches qui est assez proche d’une loi en cos” en fonction de

. . . R . .. 2
la profondeur d’alimentation contrairement a une loi empirique en cos”.
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Chapitre 3

SYNTHESE DES RESEAUX PERIODIQUES D’ANTENNES

Apres avoir identifié assez clairement au chapitre 1 les éléments rayonnants qui semblaient
répondre a nos objectifs ou au cahier de charges et présenter au chapitre 2 les méthodes de
calcul commodes a ce genre de structure, nous allons dans ce chapitre nous intéresser a la
modélisation des réseaux périodiques d’antennes. Un travail assez détaillé et complet a été
introduit sur le sujet concernant les réseaux périodiques d’antennes lors de notre projet
d’initiation a la recherche [63] et juste les améliorations en rapport avec le sujet seront
proposées ici dans le cadre de ce projet tout en essayant d’apporter d’autres précisions pour
nos investigations. Le but de cette étude est sans doute la recherche de 1’amélioration des
performances des éléments élémentaires présentés au premier chapitre en introduisant la
notion d’antennes intelligentes. Les antennes intelligentes ou réseaux adaptatifs forment cette
classe d’antennes dont les éléments élémentaires sont groupés en réseaux de topologies aussi
variées que diversifiées selon qu’elles se présentent sous la forme linéaire, plane ou autres.

Pour modéliser un réseau de sources, nous partirons du modele de la source isolée et nous
présenterons tout particulicrement les réseaux linéaires et plans en raison du caractere

polarisation linéaire des applications qui nous interpellent ici.

3.1. Modélisation de la source isolée

Modéliser c'est évaluer les performances de quelque chose en construisant un modele qui peut
étre mathématique, physique ou tout autre genre. Dans le cas des antennes, le modele est un
modele mathématique qui se base sur les méthodes ou codes numériques de
I’électromagnétisme.

Le rayonnement de chaque type d’antenne fait 1’objet d’une modélisation particuliere, mais le
plan général de 1’étude est toujours le méme. Cette présentation nous permet d’adopter une
démarche plus globale pouvant conduire a I’étude du rayonnement des antennes. Il est a
rappeler qu'un élément rayonne quand le flux d’énergie active a travers une surface fermée

entourant cet élément n’est pas nul.

124



3.1.1. Schéma de la méthode pour I’étude du rayonnement des antennes

Point de départ : les Equations de Maxwell

Probleme extérieur

Probleme intérieur

’

|

Calcul du champ a grande

Calcul de I’'impédance

d’entrée

distance
Potentiels Huguyens
Retardé Kottler

Calcul rigoureux de Z,

’

|

Champs a grande distance

|

Diagramme de rayonnement

Calcul approché de Z.

|

f

Puissance rayonnée

Resistance de
rayonnement

|

Gain

des antennes

Fig.3.1 : Schéma synoptique de la méthode pour le calcul du rayonnement
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3.1.2. Calcul du champ a grande distance de la source isolée

Dans la zone de Fraunhofer [1] le champ rayonné par la source isolée est déterminé grace a

I’expression du potentiel vecteur A ou vecteur potentiel magnétique : (voir annexe 4)

~ exp[j(mt —kr)] ST .

A=y, ZRIEEE G,y 2 Jexpljiee)dv (3.1)
avec

€=Xx' sinfcos@ + y' sinfsine + z' cosO (3.2)

Ce potentiel est le produit de deux termes :

le terme

exp[i(wt - kr)] (3.3)

0 4mr

qui n’est autre chose que le facteur de forme (c’est-a-dire le facteur qui indique la forme de
I’onde de départ ou de sortie (ici sphérique))

et le terme :
J- j(x A )exp(jks)dX' dy dz (3.4)

qui est la fonction caractéristique de la source isolée car elle dépend de la géométrie et de la
structure méme de 1’antenne.
Dans toute la suite pour désigner la fonction caractéristique de la source isolée nous

poserons :
E,(0.0)=], j(x .y 2 kxp(jke)dx dy dz (3.5)
Nous pouvons des cet instant nous permettre de définir les expressions des composantes du

champ électromagnétique de la maniere suivante:

E=joé Al AA)=-joA, (3.6)
=B -9 .A=1g AE (3.7)
Ho n n
avec .
Mo
n="-3770 (3.8)
€o

I’impédance caractéristique de I’espace libre et
Ap=Ae8,+AE, (3.9)

Les composantes transverses de F. (6, ¢) sont :
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E; (3.10
ey, )
Finalement donc nous avons :
) exp|ijlot - kr
E, =- jop, %(F 6.9)), (3.11)
) jlot - kr
E, =- jou, explilot-ke)l (6.9)), (3.12)

Anr

3.1.3. Exemple du dipdle demi-onde

Le dipdle demi-onde est une ligne de transmission terminée par un circuit ouvert (CO) dont la
longueur est égale au quart de la longueur d’onde de la porteuse. Lorsque cette ligne est
dépliée elle mesure alors une demi - longueur d’onde. Son impédance est une résistance pure

de 73Q.
Ainsi un dipdle demi-onde de longueur totale 2/ =§ alimenté par un courant sinusoidale

axial a une fonction caractéristique de la forme :

2 cos(’ztcose)
£ ()=- k  sinf (3.12)

Fig. 3.2 : Diagramme de directivité du dipole demi-onde

a) 3D

b) 2D
La forme de chaque antenne détermine sa résistance, sa direction d’émission ou de réception.
Ces directions sont représentées par un diagramme appelé diagramme de rayonnement (fig.3.2

ci-dessus.) Le diagramme de rayonnement peut étre représenté dans le plan horizontal ou
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vertical. On peut également caractériser une antenne par une autre grandeur spécifique tres
importante appelée gain. Le gain d’une antenne est la quantité d’énergie recue ou émise dans
une direction par rapport a la quantité d’énergie recue ou émise d’une antenne de référence.
L’antenne de référence peut €tre une antenne parfaite qui posséde un diagramme de
rayonnement circulaire, on parle alors de gain isotropique. Généralement 1’antenne de
référence est le dipole demi-onde. Son diagramme de rayonnement est représenté a la fig.3.2
ci-dessus. Le rayonnement est maximal dans les directions ox et oy par contre dans la
direction de I’antenne (ici oz) I’antenne ne rayonne pas. Ce diagramme reste du moins figé

dans I’espace.

3.2. Modélisation des antennes réseaux

Pour la radiodiffusion, il est parfois nécessaire d’utiliser les antennes beaucoup plus
directives ; cette contrainte peut €tre obtenue en tres haute fréquence en utilisant les antennes
a réflecteur ou en groupant les antennes élémentaires en réseau. Dans le cadre de ce projet,
nous nous sommes intéressés tout particulierement a la deuxieme solution.

Un réseau d’antennes est un ensemble d’éléments élémentaires, disposées selon une
géométrie particuliere, et destinées a émettre ou a recevoir la méme fréquence. Lorsque les
éléments rayonnants du réseau sont disposés de maniere régulicre et ordonnée, on parle alors
d’antenne réseau. En agissant sur la pondération en amplitude et phase du signal appliqué ou
recu par chaque élément, on peut obtenir un diagramme de rayonnement particulier, par
exemple tres directif, ou sur un angle solide donné, ou encore présentant une réjection de
directions particulieres. La commande électronique de la pondération permet d’obtenir un
« balayage électronique » dans I’espace, ce qui évite le retour a des antennes a orientation
mécanique.

Pour modéliser un réseau d’antennes, nous allons considérer celui-ci comme une source
étendue et a partir de 1’expression de la fonction caractéristique de la source isolée, nous
allons établir la fonction caractéristique du réseau en considérant cette fois-ci la somme
discrete en lieu et place de la somme continue donnée par I’équation (4.5) en supposant que la
densité du courant associée est de type continue ramenée a un courant de ligne pris par

rapport a 1‘élément central.
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Fig.3.3 : Schéma de prince de I’antenne réseau ou les antennes élémentaires alignées suivant x
avec un espacement régulier ont une contribution vectorielle additive en champ électrique
dans la direction pointée par 1’angle a.

En prenant la somme discrete en lieu et place de la somme continue de 1’équation (4.5), on
montre que la fonction caractéristique du réseau dans la direction 0 est de la forme [21] :

N L
AF 0,0)= > —Lexp jk(xisinecosq) +y, sinbsing + zicose)+ B] (3.13)
1=0 I()
Iy est I’amplitude maximale du centre d’alimentation (élément d’ordre zéro)

I est I’amplitude d’alimentation de 1’élément d’ordre i.

Il vient donc que le champ électrique dans la direction 6 se met sous la forme:

. _ N )
M Z;—‘exp[jk(xisinecosq) + y,sinfsing + zicosﬁ)] (3.14)
r i=0 1o

Ey=-jop,
AF est appelé facteur de réseau.

Donc une antenne est entierement caractérisée par la fonction permettant de tracer son
diagramme de rayonnement. Pour le cas spécifique d’un réseau, cette fonction est appelée
facteur réseau et dépend du nombre d’éléments élémentaires, de leur emplacement sur le
réseau, de leur courant d’excitation et de I’angle d’orientation 6

Dans toute la suite, nous allons nous intéresser tout particuliecrement aux réseaux de sources

uniformément repartis.
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3.3. Réseaux linéaires uniformément repartis

—_—

Soit r, la distance de Po(xo,yo,zo) a Pi(xi,yi,zi) ou le vecteur P,P, a pour cosinus

directeurs, cosq; ,cosp, , cosy,

Py est un point pris sur le centre d’alimentation
P; est un point pris sur I’élément de rang i

Si tous les éléments sont alignés le long d’une méme ligne, nous avons les méme angles a,
ety pour tout P, .

Et pour simplifier nous posons :

Xi = yi =7Z. =T (315)
Pour ne pas faire une confusion entre I’indice i et le nombre complexe i, nous poserons i =n

Dans ce cas le facteur de réseau devient :

N
AF(0, q)) = Zi—“ exp[jkrn (cosasinfcos @+ cosPsinfsing + cosycos@)] (3.16)
n=0 +0

Si nous posons r, =nd ou d est ’écart entre deux éléments successifs, 1’équation (3.16)

devient :

N
I
F(0,¢) = ZI—“exp[Jknd cosasinfcos @ + cosPsindsing + cosycosd)]  (3.17)

n=0 40
si les sources sont disposées sur I’axe oz, en chacun des points z, =0,+d,*2d,...,£Nd on a
[21]:
cosy=1 et cosa=cosp=0

I’équation (4.17) devient :
N
I N Y :
6)—H:E_N L exp(jnkdcos0) (3.18)

si les sources sont disposées le long de 1’axe ox, on a [2] :
cosa=1 et cosp=cosy=0

I’équation (4.17) devient :
N
F(0,¢)= z exp(jnkdsinfcosp) (3.19)

si par contre les sources sont disposées le long de 1’axe oy, on a [2] :
cosy=1 et cosa=cosp=0

I’équation (4.17) devient :
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N
AF(0,¢)= z % exp(jnkdsin®sing) (3.20)

n=-N

Nous allons examiner trois cas de figure de réseaux linéaires couramment rencontrés:
3.3.1. Alimentation équiamplitudes

3.3.1.1.  Description

On considere un réseau d’antennes composé de N antennes élémentaires identiques,
équidistantes, isotropes, alimentées a la méme fréquence, avec la méme amplitude, mais avec
un déphasage B entre deux antennes €lémentaires immédiatement voisines. L’élément du

centre d’alimentation est de rang 1.

r
“-C

Fig.3.4 : Géométrie de N sources élémentaires disposées sur 1’axe oz en mode de

rayonnement en champ lointain

3.3.1.2. Principe de la méthode

D’apres le principe de superposition, le champ rayonné a grande distance est égal a la somme
des champs rayonnés par chaque antenne élémentaire : E=E, +E, +---+Ey

On en déduit I’expression générale donnant le champ électrique dans la direction 6 (voir

annexe 3 paragraphe A.3.2):

]:7‘e — Jn 2:[11. ej(u)t—kr)[1+ej(kdcose+[5)+ej2(kdcose+[3)+_ . _+ej(N—l)(kdcose+[3)] (321)
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Et I’expression normalisée du facteur réseau se déduit pour donner [2] :

| sin(g\u)
AF:N o l\u (3.22)
2
avec
y=kdcos6+ (3.23)

AF est maximal si y = 0 soit f=—kdcos6,

Motrbre d'artennes 150
ElEtnetitaires g

Distance entre deux i
antennes éémertaires “ 180

210%

Fig.3.5 : Diagramme de rayonnement en coordonnées polaires d’un réseau rectiligne normal

(14 L A
de 10 sources élémentaires équidistantes de —

La fig.3.5 ci-dessus représente le diagramme de rayonnement d’un réseau rectiligne normal

donc tous les éléments sont alimentés par les courants de méme amplitude. Celui-ci est obtenu

lorsque le maximum de rayonnement pointe dans une direction perpendiculaire a 1’axe du

réseau (ici oz). Il suffit donc pour cela d’avoir 0, =90° soit § =0. Ce qui est bien illustré

sur la figure ci-dessus.
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Mombre d'sntennes
ElEmertaires “

Distance entre deux
antennes élémentaires

{~ Coor. 20

Fig.3.6: Diagramme (en champ électrique) de rayonnement en coordonnées polaires d’un
réseau rectiligne transversal de 10 éléments élémentaires espacés de 2

La fig.3.6 ci-dessus illustre le diagramme de rayonnement d’un réseau rectiligne longitudinal
ou transversal pour lequel tous les éléments sont excités par les courants de méme amplitude.
I1 est obtenu en cherchant a avoir le lobe principal pointant dans une direction parallele a 1’axe

du réseau (ici oz.) Il faut donc pour cela réaliser 6, = 0° soit B =—kd . Ce qui est en accord

avec la figure ci-dessus.

RESEALI PHASE

P

Mombre d'antennes
Elémertaires “
Distance entre dewsx
antennes elémentaires m

Direction de poirtage m e

" Coor. 2D

Fig.3.7 : Diagramme (en champ électrique) d’un réseau rectiligne a balayage équiamplitudes

(14 . ( A . .
de 10 antennes élémentaires espacées de 1 et dont le maximum de rayonnement pointe dans

une direction 0, = 60°
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La fig.3.7 ci-dessus donne le diagramme de rayonnement d’un réseau rectiligne équiamplitude
phasé (ou a balayage) pour lequel tous les éléments élémentaires sont alimentés par les
courants de méme amplitude. On s’arrange a ce que le maximum de rayonnement pointe dans

une direction quelconque 6, (ici 0, = 60°) ce qui est illustré par la figure ci-dessus.

L’intérét de tels réseaux réside dans leur capacité a pouvoir modifier et a orienter de facon
électronique leur lobe principal dans une direction quelconque ce qui facilite leur utilisation
dans les applications telles que les radars de poursuite au profit des antennes a réflecteur qui
nécessite des opérations mécaniques pour réaliser une telle fonction.

Avant de poursuivre nos investigations essayons de voir I’'influence de quelques parametres

du réseau (distance inter-éléments, nombre d’élément) sur le diagramme de rayonnement de

I’antenne
|
— =4
—N=0 [
M=12
— M =15
. |
T fo--m---- —
=L !

[

i -----

3.4

& (rad)

Fig.3.8. Influence du nombre d’éléments rayonnants sur le diagramme de rayonnement

La fig.3.8 ci-dessus reporte le diagramme de rayonnement d’un réseau normal en fonction du
nombre d’élément pour lequel la distance inter-éléments a été fixée a i Nous pouvons

remarquer que plus le nombre d’éléments augmente, plus le réseau devient directif
(rétrécissement du lobe principal) mais en revanche le nombre de lobes secondaires est

multiplié par deux.

134



|AF 2

Fig.3.9 : Influence de la distance inter-éléments sur le diagramme du réseau

La fig.3.9 ci-dessus illustre I’influence de la distance inter-éléments pour un réseau normal
équiamplitudes de 10 éléments rayonnants. Et comme précédemment nous pouvons toujours
faire le méme constat a savoir que plus la distance inter-éléments augmente, mieux le réseau
devient directif au détriment du nombre de lobes secondaires qui s’accroit. Notons tout de
moins que ce n’est pas le nombre de lobes secondaire qui pose généralement probléme mais

plutdt leurs amplitudes.

3.3.2. Alimentation a amplitudes différentes

3.3.2.1.  Description

L’objectif du probleme reste le méme, mais cette fois ci, les N antennes élémentaires sont
alimentées avec des amplitudes différentes et réparties symétriquement par rapport au centre
d’alimentation. On distinguera deux cas : le cas ou N est pair et le cas ou N est impair. Pour le

cas N pair, N/2 antennes élémentaires sont placées de part et d’autre de 1’origine.
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Admy

(a) Nombre pair de capteurs (b) Nombre impair de capteurs
Figure 3.10 : Réseau (linéaire) d’antennes

3.3.2.2. Principe de la méthode
Les courants I, de chacune des sources sont différents, et le déphasage est supposé nul pour
simplifier les calculs. On choisit de faire varier les courants de maniere aléatoire.

Et finalement nous avons le facteur de réseau suivant :

(N2

ZAHCOS[(ZII—I)U] si N pair (3.252)
n=I
AF

Il
A

(N=1)/2
> Ancos[2(n-1)u]  si Nimpair  (3.25b)
L n=1

avece
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u="d 050 (3.26)

Le probleme reste maintenant a déterminer les amplitudes d’excitation. Deux cas de synthese
sont généralement présentées et font I’objet d’une étude assez détaillée : le réseau binomial

(ou distribution selon la loi binomial) et le réseau de Dolph-Tschebysheff.

3.3.2.3. Réseau binomial

Un réseau de deux éléments en phase séparés de A/2 ne produit pas de lobe secondaire. L’idée

est de grouper de tels réseaux en gardant leur centre de phase distant de A/2. En multipliant les

diagrammes de rayonnement des sous réseaux deux a deux, on débouche sur une distribution

d’amplitude binomiale des N éléments du réseau :
(v -1y

(p=1)(N - p)

(3.27)

—_pr1 —
Ik_ N-1 =

150

Mombre d'artennes

elémertaires
Distarce ertre deux

antennes successives

180

f 210
Amplitudes
d'excitation 126 84 36 9 1

Fig.3.11 : Diagramme (en champ électrique) en coordonnées polaires d’un réseau rectiligne
binomial de 10 éléments élémentaires espacés de A

La fig.3.11 ci-dessus donne le diagramme de rayonnement en champ électrique d’un réseau
rectiligne binomial de 10 sources élémentaires espacées de A. Il présente deux lobes
principaux et pas de lobes secondaires. Un tel réseau peut se révéler trés propice dans de
nombreuses applications car ne présentant pas de mode de pertes notamment dans le cas des
réseaux Wi-Fi ol I’on cherche a minimiser ou a annuler tout signal en provenance de toute

zone hors de la zone de rayonnement principal du réseau.
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3.3.24. Réseau de Dolph-Tschebyscheff

Alimenter les antennes avec une méme amplitude permet d’avoir la meilleure directivité mais
le niveau des lobes secondaires reste élevé. Dolph a eu I’idée de chercher un compromis pour
le lequel le niveau des lobes secondaires serait suffisamment faible, et le lobe principal pas
trop large, ce qui correspond aux criteres d’une bonne antenne directive.

Malgré 1’abscence de lobes secondaires, le réseau de distribution binomial produit un faisceau
principal relativement large. Une fonction réseau optimale devrait produire :

Des niveaux de lobes secondaires en dessous d’une certaine valeur ;

Une fonction a croissance rapide dans la région du lobe principal.

Ces propriétés sont remplies par les polyndmes de Tchebyshev.

Le facteur réseau AF donné par les équations (4.25a) et (4.25b) se présente comme une suite

de polyndmes de Tchebichef donc le degré le plus élevé est N-1 avec :

N/2

Z AT,  (x) si N est pair (3.28a)
A F — n-1
(N+1)/2
z ATy ) (x) si N est impair (3.28b)
n-1
Suivant le rapport Ry de I’amplitude du lobe principal sur celle des lobes secondaires que 1’on
veut obtenir, on cherche les amplitudes A; des courants d’alimentation des antennes
élémentaires satisfaisant aux objectifs fixés. Cette distribution des A; permet d’obtenir le lobe
principal de rayonnement le plus étroit possible pour un niveau donné des lobes secondaires.

Pour plus de détails se référer a I’annexe 3 paragraphe A.3.3.

20 T T
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. it = i
Mambre d'antennes
Elémertaires “ G R R ] Sk R B
. -
Distance entre ceux - % i Y Rty I SO i
anternes successives Lamnda c
e .
Ariplituce du lobe princial “ w
=
=0 : ] SETTTROEPRFSTTRES FRR TH) CETROEY SEPPPRON .
5 e
S O R e R PR T 7
(5 Coor. Polaires : : :
L SERREREEE bt it ik ok R 1
Amplitudes o R REEEE TETETEELE EELEEEEEP T EEEt e
L e 3738 51807 41123 2835 20863 i ! [
dezcitation 0 1 0

Theta (rad)

Fig.3.12 : Diagramme (en champ électrique) en coordonnées cartésiennes d’un réseau

rectiligne de Dolph-Tschebycheff
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La fig.3.12 ci-dessus donne le diagramme de rayonnement d’un réseau rectiligne de Dolph-
Tschebyscheff de 10 sources élémentaires espacées de % et dont le niveau du lobe principal

par rapport a celui de tous les lobes secondaires est de 20 unités. Il indique la présence d’un
lobe principal étroit pointant dans une direction perpendiculaire a I’axe du réseau et des lobes

secondaires d’égales amplitudes.
3.4. Réseaux plans uniformément repartis

3.4.1. Description

La modélisation des réseaux plans est abordée dans la continuité des études antérieures. Dans
la pratique les dimensions d’un tel réseau sont finies. En admettant que deux éléments qui ont
la méme configuration de voisinage ont un comportement quasi-identique, on réduit
considérablement les calculs et le nombre de parametres indépendants et 1’étude se ramene
alors a celle d’une antenne comportant seulement trois (03) a cinq (05) éléments, chacun de
ces ¢léments étant lui-méme un sous réseau pouvant compter un grand nombre d’éléments

rayonnants.

Fig.3.13 : Exemple de réseau plan

Le réseau représenté a la fig.3.13 ci-dessus est décomposé en trois (03) sous réseaux, selon
I’environnement (selon deux directions orthogonales) des éléments qui les composent :

Le sous réseau des éléments comportant quatre (04) voisins (éléments a I’intérieur)

Le sous réseau des éléments comportant trois (03) voisins (éléments sur les cotes)

Le sous réseau des éléments comportant deux (02) voisins (éléments d’an
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3.4.2. Principe de la syntheése

(a) Réseau linéaire réalisé le long de I’axe des x

(b) Réseau plan réalisé dans le plan x-y

Fig.3.14 : Géométrie des réseaux linéaire et plan

Aux paragraphes précédents on a montré que pour M éléments rayonnants initialement placés
le long de I’axe (ox) comme le montre la figure 1.6(a) le facteur réseau est donné par

I’expression:
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AF= ilm epr(m—l)(kdx sinfcos + Px )] (3.29)

ou I, représente les amplitudes d’excitation des antennes élémentaires

dy la distance entre deux éléments successifs

Bx le déphasage entre deux antennes élémentaires immédiatement voisines
Considérons maintenant M sous réseaux linéaires paralleles a I’axe (oy) et comprenant chacun
N antennes élémentaires identiques et équidistantes de d, avec un déphasage By entre deux
antennes élémentaires immédiatement voisines comme illustré a la fig.3.14b ci-dessus

représentée. Le facteur réseau d’une telle disposition est donné par 1’expression [2] :

n=l m=l
Pour une alimentation équiamplitude des sources le facteur réseau (normalisé) est donné par
I’expression:
(M (N
sm(—‘Px) s1n(—‘Py)
AF:(0,9)=| L —2 L2 331
((p) Msin& Nsin& | )
2 2

ou

Y. =kdxsinfcoso + B« (3.32)

Y, =kdysinBcoso + By (3.33)

PARAMETRES DE DIMENSIONNEMENT

| Lweaesc [ 5§
== e

LCistance ertre deux artennes successives

L'axe des x I 102 Lamda
L'axe des v IT Larmda

Amplitudes normalisées

DIAGRAMME DE RAYONNEMENT

" Coor. 20 || Coor. Polsires |6

Fig.3.15 : Diagramme de rayonement 3D d’un réseau plan de 5x5 sources élémentaires
A
espacées de )
La fig.3.15 ci-dessus reporte le diagramme de rayonnement 3D d’un réseau plan d’un total de

25 éléments élémentaires. Il indique un lobe principal pointant dans une direction
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perpendiculaire au plan du réseau et des lobes secondaires de part et d’autre du lobe principal

d’amplitudes assez faibles de I’ordre de 0.2 soit —14dB.

Diagramme carésien de E, dans |e plan ¢ = o2

IE, [

-2 -1.8 -1 05 a 05 1 1.5 2
A (rad)
Diagrammme 30

& (rad) 8 (rad)
Fig.3.16. Diagramme de rayonnement du champ électrique E,d’un réseau de patch
La fig.3.16 ci-dessus donne le diagramme de rayonnement d’un réseau plan de 5x5 patch

A . . . . .
espacés de 70 et travaillant a 2.4 GHz. Nous pouvons remarquer ici qu’il n’apparait

pratiquement pas de lobes secondaires ou alors ils sont d’amplitudes tres faibles lorsqu’ils
existent comme 1’illustre le diagramme cartésien. Donc un réseau de patch dont les éléments
rayonnants sont convenablement et régulicrement espacés n’induit presque pas de mode de

perte ou alors ils sont assez négligeables lorsqu’ils existent.
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Conclusion

La modélisation qui vient d’étre présentée a ét€¢ menée dans un cadre général ou seule la
fonction caractéristique de tout type de réseau périodique doit retenir notre attention. La
démarche adoptée permettait la détermination des principales caractéristiques radioélectriques
d’un réseau de sources selon différents modes d’alimentation. Deux types de réseau ont
retenus notre attention a savoir les réseaux rectilignes et les réseaux plans en raison du type de
polarisation recherché dans les applications de type Wi-Fi. Il en ressort que un réseau linéaire
ou plan de patch par exemple peut étre retenu comme une ébauche de solution au probleme
que nous tentons de résoudre dans la mesure ol il ne présente pas ou presque de lobes
secondaires ou alors ceux-ci sont de moindre amplitudes lorsqu’ils existent. Précisons tout de
moins que les réseaux d’antennes périodiques permettent de facon remarquable d’améliorer
les performances des éléments élémentaires notamment en termes de gain, de rendement ou
de directivité. Ils sont surtout présents dans les dispositifs de poursuites de satellites pour ce
qui est des antennes réseau a balayage électronique ou phasé. Ils facilitent aussi la conception
des circuits d’alimentation lorsque ceux-ci sont principalement réalisés en technologie
microruban. Au regard de nombreux thémes abordés par les antennenistes et portant sur les
réseaux périodiques, il sera beaucoup plus question dans la suite de s’intéresser aux réseaux
non périodiques en raison du grand intérét qu’ils suscitent de nos jours. La synthese sera
menée a partir d’une méthode stochastique d’optimisation globale appelée Algorithmes

Génétiques malgré leur complexité avérée.
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Chapitre 4
ALGORITHMES GENETIQUES ET RESEAUX D’ANTENNES

Au chapitre précédent, notre préoccupation s’est focalisée sur les réseaux d’antennes
uniformément repartis (ou périodiques) comme dans la plus part des situations rencontrées.
Dans ce chapitre nous allons nous intéresser sur la synthese des diagrammes de rayonnement
a valeurs réelles d’un réseau dont les éléments €élémentaires sont aléatoirement repartis
(réseaux non périodiques) ou lacunaires pour 1’optimisation des parametres géométriques et
électriques du réseau. L’idée est de parvenir a placer des zéros dans les directions
interférentes (ou aveugles) qui perturbent et limitent les performances des réseaux nomades.
Et comme c’est généralement le cas, 1’action sera portée sur les répartitions spatiales des
éléments rayonnants et/ou sur leurs poids complexes d’excitation. La méthode de synthese
est élaborée a partir d’'une technique stochastique d’optimisation globale basée sur les
Algorithmes Génétiques. Trois types de syntheses seront abordés ici: la synthese par rapport a

un diagramme désiré, la syntheése par rapport a un gabarit et la réjection d’une interférence.

4.1. Synthese de réseaux rectilignes

b)

Fig.4.1 : Schéma de synthese d’un réseau rectiligne
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a) Patch élémentaire de longueur L et de largeur W modélisé par ses deux fentes de
rayonnement

b) Vue latérale du réseau rectiligne de 2N antennes microrubans d’axe Ox dont le faisceau
principal pointe dans une direction vy .

Considérons un réseau rectiligne de 2N patch tous identiques alignés le long de 1’axe Ox
comme illustré fig.4.1 ci-dessus.

D’une maniere générale on prendra :

sinfcosqp si le réseau est parallele a ox
cosy =4sinBsing si le réseau est parallele a oy
cos0 si le réseau est parallele a oz

Le diagramme de rayonnement d’un tel réseau est connu et s’écrit [7], [8]:

p(0.0) = (E, (0.0)" +[E, (0.0)" |AF(®.0)’ (4.1)

Et le diagramme normalisé s’écrit :

QEG (0, (p)|2 + ‘E(p (6, (p)(2 )AF(O, (p)|2

el 2 (4.2)
ou
E, (6,¢)=—jon,WhE, cos(p{smﬁ((Y)}{cos(kogeff Sin@cos(pﬂ
E,(6.9)= ijOWhEocosﬂsin(p{%m}{cos( ko% Sin@cos(pﬂ »
N ' ‘
AF(O, (p) = z aiel(koxislnecm(pﬂ;i )
i=—N
avec
e kozw sinfsing (4.4)

E, : composante du champ électrique du patch dans la direction 0.
E, : composante du champ électrique du patch dans la direction ¢ .

AF : facteur de réseau.
W : largeur du patch.

L. =L +h :longueur effective du patch compte tenu des effets de bord.

N, =120n : impédance caractéristique de I’espace libre.
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k, = % : nombre d’onde de I’espace libre.
0

Ao = % : longueur d’onde dans le vide du signal émis ou recu par I’antenne.

¢ =3x10° (m/s) : vitesse de 1’onde dans le vide.

f : fréquence de travail ou de résonance de I’antenne.

Supposons que le réseau présente une symétrie paire en amplitudes (a_, = a,) et une symétrie

impaire en positions et en phases (x_; =—x, et B_, =—f,). L’expression du facteur de réseau

se simplifie et s’écrit :
AF(0,0)= Ziaicos(koxisinecosq) +B; ) (4.5)
i=l
Nous pouvons remarquer que seul le facteur de réseau dépend des caractéristiques
géométriques (positions spatiales des éléments) et électriques (amplitudes et phases de
I’alimentation) du réseau. Il est dont évident que la méthode de synthese envisagée puisse

porter systématiquement sur cette fonction caractéristique du réseau.

4.2. Synthese de réseaux plans

Nous pouvons étendre ce qui vient d’étre établi dans le cas d’un réseau rectiligne a un réseau
plan. Pour cela, nous considérons un réseau plan formé des sous réseaux rectilignes tels que
2M antennes élémentaires soient disposées selon 1’axe Ox et 2N antennes élémentaires

disposées selon I’axe Oy.

Fig.4.2 : Schéma de synthese d’un réseau plan de 2M X 2N antennes patch
D’apres le principe de multiplication des diagrammes de rayonnement, le diagramme

synthétisé d’un réseau plan s’écrit [2]:
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r(@, (P) — f(@, (P)|: iaxmej(k0X"‘SineCOS(p+BX'"):||: ZN: aynej(koynsinesimp+[3y“ ):| (47)
m=—M n=—N
avee
E, (0.9)" +[E, (0.0)
max(jEe (o, (p}2 + ‘E(P (0, (px2 )

diagramme caractéristique de la source isolée.

£(6.¢)=

En considérant les mémes hypothéses que précédemment, I’expression du diagramme ci-

dessus se simplifie et s’écrit :
r (6.¢) = 4£(6. 9 AF(®, ), (AF(®, 0)), (4.8)

avec

M
(AF(0,9)). = Z a_ cos(k,x, sinfcosp +B, )

m=1

N
(AF(G, (p))y = Zayncos(koynsinesin(p +By, )

n=l

(4.9)

Nous voulons assimiler le réseau plan a une combinaison de deux sous réseaux linéaires de
2M éléments suivant Ox et de 2N éléments suivant Oy de sorte que tous les éléments d’un
sous réseau soient alimenté par les courants de mémes formes. Le diagramme ainsi synthétisé
s’écrit [22]:

(r(6.9)), = (AF0.9)),,. (AF0.0)), (4.10)

ou

1 M
(AF(6,9)),, = % (F(0,9))2 > a,,cos(k,x,,sinbcosp +P., )
I‘smax m=1

(4.11)
1 1N o
(AF(0,9)),, = K (f(6,9)) nZ_:,alynCOS(koynSmesm({’ +B,, )

r, (8,¢) peut donc étre considéré comme le produit de deux diagrammes de sous réseaux

linéaires.

4.3. Position du probleme

Le probléme a résoudre se résume a la détermination des vecteurs positions X = [xi ]1:1 M (et



----------

A = [ayj Jj:l ~) et/ou de phases @ = [ﬁxi Ll % (et @ = [Byj szl %) permettant de

.....

minimiser au mieux le signal indésirable dans le domaine du signal utile. Plusieurs méthodes
peuvent alors étre employées parmi lesquelles les méthodes déterministes et les méthodes non
déterministes. La présente étude porte sur une méthode non déterministe d’optimisation
globale basée sur une technique stochastique appelée algorithmes génétiques. Plusieurs
approches de synthese sont alors abordées : 1’approche par rapport a un diagramme désiré,

I’approche par rapport a un gabarit et la réjection de signal dans la/ou les directions

interférentes.

4.3.1. Approche de synthese par rapport a un diagramme désiré

Elle consiste 2 approcher le digramme synthétisé AF(0,¢) de I’allure d’un diagramme désiré
optimal F, (6,¢) par action sur la répartition spatiale et/ou des poids complexes d’excitation

des sources élémentaires du réseau. Le principe de I’approche est illustré en fig. 4.3 ci-

dessous :
A
o Diagramme synthétize
pq
< 7N . o B
w / A\ = == » Diagramme désiré optimal
=
2
) I/
]
= I
| )
\
» B

Fig.4.3 : Schéma simplifié de 1’approche de syntheése d’un diagramme de rayonnement par

rapport a un diagramme désiré optimal

Dans ce travail la fonction désirée construite est une fonction en cosinus idéal dont le
maximum pointe dans une direction 0y. L’expression mathématique générale d’un diagramme

en cosinus idéal s’écrit [24]:

n(0-0, T m
——1, 0el0..,0 |c|——,—
F, (9)2 00{2( A j} pourb € [ inf sup]c[ > 2} (16)

0, ailleurs
0, : direction du faisceau principal.

0, et 0, :limites inférieure et supérieur du faisceau principal.
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A :largeur du faisceau a mi-puissance.

Un exemple d’un tel diagramme est représenté sur la fig.4.4 ci-dessous.

1

ns
0&6
0.4

0.2

o | 1 1
100 120 140 160 180

Fig.4.4 : Exemple d’un diagramme en cosinus idéal tel que: 09 = 150°, Oinr = 125°, Ogyp = 175°
et A =25°.

4.3.2. Approche de synthese par rapport a un gabarit
Le principe consiste a faire entrer le diagramme synthétisé dans les limites imposées par un

gabarit. La fig.4.5 ci-dessous illustre un exemple de gabarit.

ammplitudes (dB) A
-
0 , ‘-l‘ ———  gabant
' N
I : | i
" diagramme a synthétiser
1 SN,
il '
a, " r i 1
whia, ‘ |
a, 1 1 : | /N ~
ay 7 | | - !" - / NI
P AT v %
i |
6, 8, 0, 8, 05

Fig.4.5: Courbe illustrant le principe de 1’approche de syntheése d’un diagramme de
rayonnement par rapport a un gabarit

Pour 03 <0 <60, on définit le domaine d’ondulation limite (DO)jip, : (DO)jim = (Fa(0,9))min-
Pour 0 < 0, et 6 > 053, on définit les niveaux limites des lobes secondaires (INLS)im: (NLS)jim =
(Fa(0,0))max-

La fonction fitness est alors définie de maniere a maximiser le rayonnement dans le domaine

du lobe principal et a le minimiser dans le domaine des lobes secondaires.
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Mathématiquement, nous la prenons comme étant égale a la surface du diagramme entrant

dans les limites du gabarit.

4.3.3. Extinction d’une interférence

Dans le cas de réjection d’une interférence, nous cherchons a minimiser la puissance totale
dans la/ou les directions interférentes et a la maximiser dans le domaine du signal utile. Cette
condition est réalisée si on arrive a obtenir le niveau du signal dans la/ou les directions
interférentes le plus bas possible par rapport a I’ensemble des niveaux du diagramme
synthétisé.

Dans tous les cas, le probleme de synthese revient a minimiser I’erreur quadratique [22]:
P
Eq =2 [AF(®,¢)-F,(0.0)f (4.12)
i=l

ot P désigne le nombre d’échantillons de 1’espace des directions (6, ¢).

L’équation (4.11) traditionnellement est une formulation d’un grand nombre des problemes
d’optimisation qui peuvent étre abordés par plusieurs méthodes parmi lesquelles les méthodes
déterministes et les méthodes non déterministes. La présente étude porte sur une approche non
déterministe pour I’optimisation des parametres géométriques et électriques d’un réseau
d’antennes microrubans. Cette approche est basée sur une technique stochastique
d’optimisation globale appelée algorithme génétique qui permet de trouver un optimum global

tout en évitant de rester piégé dans un optimum local [25].

4.4. Méthode d’optimisation : Les Algorithmes Génétiques

Un algorithme génétique est un algorithme stochastique itératif qui permet de trouver
I’optimum (minimum ou maximum) d’une fonction ainsi que le point qui atteint cet optimum.
En effet, les algorithmes génétiques n’agissent pas sur un individu isolé x mais sur une
population d'individus Xxi, X, ..., X, ou p désigne la taille de la population. Une solution Xx; est
représentée et manipulée sous la forme d’une chaine de caracteres appartenant a un certain
alphabet ({0,1}). Cette chalne est généralement appelée chromosome et les caracteres qui
constituent ce chromosome sont appelés les geénes. Trois opérateurs définissent les
algorithmes génétiques a savoir la sélection, le croisement et la mutation. Une succession de

ces trois opérations constitue une génération.
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Population

Chromosome 1

Gene 1

____________________

Individu 1 < Chromosome 2

Gene 1

______________________________

_________________________

Individu2 <% Chromosome 2
Gene 1

Gene 2
[ fofsfof {of1fofs}

Fig.4.6 : Organisation d’un algorithme génétique

4.4.1. Principe de la méthode
Pour implémenter les algorithmes génétiques, il est nécessaire d’identifier clairement les

différentes étapes suivantes préalables a la programmation :

4.4.1.1. Le codage

Tous les éléments de 1’espace de recherche des solutions potentielles doivent étre codés en
éléments sur lesquels peuvent s'appliquer les opérateurs de croisement et de mutation. A cet
effet, plusieurs codes d’informations peuvent €tre utilisés. Les plus fréquemment utilisés sont
le code binaire naturel et le code binaire de Gray. Plus récemment le codage « réel » a fait son
apparition. Nous avons exploré dans ce travail le codage binaire naturel.

Pour coder un décimal positif x,, on fait les multiplications successives de x; par deux. On

retient a chaque étape de la multiplication la partie entiere du résultat obtenu. Au fur et a
mesure qu’on évolue, on remplit le tableau 1 ci-apreés en commengant par la case MSB (bit de

plus fort poids) jusqu’atteindre la case LSB (bit de plus fort poids.)

Tableau 1 : Principe du codage binaire des décimaux positifs
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Pour décoder x;, nous pouvons appliquer la formule suivante en partant de la case MSB:
p .
X; = b2 (4.13)
j=1

p est la précision de résolution ou la taille du tableau 1 etb; e {0,1} les composantes du
méme tableau. Un codage sur 16 bits ne souffre d’aucune ambiguité.

Si par contre x; est un entier positif le codage se fait de la maniere suivante : on fait les
divisions successives de x; par 2, on retient a chaque étape le reste de la division en

remplissant le tableau 1 ci-dessus a partir de la case LSB jusqu’a la case MSB. Pour le

décodage, nous pouvons appliquer la formule suivante en partant de la case LSB :
p .
x, =y b2 (4.14)
j=1

Si enfin x; est un réel positif on code séparément la partie entiere et la partie décimale

comme ci-dessus indiqué et on concatene les deux tableaux obtenus comme le montre

I’exemple ci-apres.

2789=010 110010011111"]
Z 07387

Pour le décodage, on applique les formules (13) et (12) sur les sous tableaux de codes
respectivement de la partie réelle et de la partie décimale et on fait la somme des deux

résultats obtenus.

0101|01’l101010001|1
072387

Pour tenir compte du signe de X, on ajoute au tableau 1 ci-dessus, un bit (ou case) de signe a
gauche de la case MSB (1 pour le signe + et O pour le signe -).
Le processus de codage et de décodage qui vient d’étre décrit pour un réel peut étre étendu a

une matrice de réels.

4.4.1.2. Création de la population initiale
Cette population initiale qui sert de base aux générations futures doit étre la plus hétérogene
possible. Elle se crée de facon aléatoire en faisant des tirages uniformes dans le domaine de

I’espace de recherche.
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4.4.1.3. L’évaluation / ’adaptation

Elle se fait a I’aide d’une fonction objective afin de mesurer les performances de chaque
individu pour déterminer sa probabilité de sélection. La fonction d’évaluation ou fonction
fitness représente le lien entre le probleme physique a résoudre et 1’algorithme génétique.
L’ Algorithme génétique étant un algorithme de maximisation, la fonction fitness sera définie

a titre d’exemple par [9]:

fitness=M. —E

« —Eq (4.15)

ou M, est un nombre réel positif qui correspond au maximum d’erreur admissible et doit

étre choisi de manicre a ce que la fitness reste toujours positive.

E, est'erreur quadratique définie a I’équation (4.12).

4.4.1.4. La sélection

Elle consiste a choisir les paires d’individus qui vont participer a la reproduction de la
génération future. La fonction de sélection calcule une probabilité de sélection pour chaque
individu, en fonction de sa fitness et de la fitness de tous les autres individus dans la
population. Dans cette perspective, il est de nature a considérer deux principes de sélection :
la sélection par roue de la fortune et la sélection par roue modifiée. Nous avons exploré dans
ce travail le principe de sélection par roue de la fortune. Ce principe consiste a associer a

chaque individu X,, une probabilité p, proportionnelle a sa fitness f(xi) dans la population.

Cette probabilité se calcul de la maniere suivante [25]:

£(x,)
P =+ (4.16)
2 f(x;)
i=1
ou M désigne la taille de la population.
Chaque individu est alors reproduit avec la méme probabilité p,. Il va donc arriver que
certains individus soient plus reproduits et d’autres éliminés. La sélection permet dans ce cas

de conserver les meilleurs individus d'une population et d'éliminer les mauvais afin que la

génération suivante soit plus performante.

4.4.1.5. Le croisement
Il a pour but d’enrichir la diversité de la population en manipulant les composantes des

individus (chromosomes). 1l est généralement appliqué avec une certaine probabilité, appelée
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taux de croisement P (typiquement égal a 0.5 ou 1.) Les croisements sont envisagés avec

deux parents P, et P, tirés au hasard et génerent deux enfants E, et E,. Le croisement
associé au codage par chaine de bits ou chromosomes, est le croisement a découpage de
chromosomes. Pour effectuer ce type de croisement sur des chromosomes constitués de N
genes, on tire aléatoirement une position de découpage. On échange ensuite les deux sous
chaines terminales de chacun des deux chromosomes (les parents), ce qui produit deux

nouveaux chromosomes (les enfants).

Point de crotsement

P (ol [olola ol Ba[ilo]i]i]e]1 1]t}

Piabifrifodifngn) E titididofof1]o]1]

1l I 1l
________________________ Tl !

_________

Fig.4.6 : Principe de croisement a découpage de chromosomes

4.4.1.6. La mutation

L’opérateur de mutation protege les algorithmes génétiques des pertes prématurées
d’informations pertinentes. Il permet d’introduire une certaine information dans la population,
qui a pu étre perdue lors de I’opération de croisement. La mutation participe au maintien de la
diversité, utile a une bonne exploration du domaine de recherche. Elle s’applique avec une
certaine probabilité appelée taux de mutation P, généralement faible compris entre 0.05 et
0.10. Dans le codage binaire, la mutation consiste a choisir au hasard un nombre d’individus
proportionnel a la probabilit¢ P (NIM =P_xM) et a changer par exemple le bit 1 (choisi
au hasard) par le bit 0 et vice versa pour chaque individu choisi.

NIM : Nombre d’individus a muter

M : Taille de la population.

Bit & muter

3
AnnnopsnnG 3:Annnnn:

o]

Fig.4.7 : Principe de I’opérateur mutation
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4.5. Organigramme d’un algorithme génétique

Création dela population initiale

=
=

bl

Evaluation de chaque individu

Sélection des meilleurs

Feproduction (croisement et mutation)

Critére d’arrét verifie

Oui

Fesultat = meilleurs individu dela population finale

Fig.4.8 : Organigramme et les étapes a la programmation d’un algorithme génétique.

4.6. Résultats et discutions

Nous avons réalisé un programme MATLAB exploitable au moyen d’une interface graphique
de type GUI I’objectif visé consiste a simplifier la complexité et de permettre une meilleure
compréhension des différentes étapes a I'implémentation des algorithmes génétiques. Dans le
cadre de ce travail cet outil est d’une utilisation simple et permet de récupérer les différentes
distributions générées et d’observer ’allure des diagrammes de rayonnement résultants a la
suite de la synthese.

Pour les parametres de 1’algorithme génétiques, on a :

Espace de recherche des positions : [0 10]

Espace de recherche des amplitudes : [-1 1]

Espace de recherche des phases : [— 30° 30°]

Taille de la population : 100 individus
Taux de croisement : 100%

Taux de mutation : 6%
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Taux de convergence : 80%

Nombre de générations : 200000.

Si a I’issu des 200000 itérations il n’y a pas convergence, la meilleure solution sera retenue.
La distance minimale inter-éléments est de A/2 pour négliger les effets de couplage éventuels.
Pour la représentation des diagrammes de rayonnement, nous avons adopté pour la
conformation 2D (ou plan) qui consiste a discrétiser 1’espace des directions uniquement selon
une seule direction (0) I’autre direction (@) étant fixée.

Pour prouver de I'efficacité et de la pertinence de la méthode d’optimisation ici présentée,
nous allons assimiler le réseau rectiligne au modele numérique du dipole de Hertz obtenu par
résolution de 1’équation intégrale proposée par Hallen [43] et les diagramme de rayonnement
résultants seront confrontés. Dans cette optique, les distributions générées par 1’ Algorithme
Génétique seront considérées et exploitées en vue d’élaborer ou de produire le modele
comparative de Hallen.

En considérant donc un réseau rectiligne comme un dipdle mince modélisé par une suite de

doublets rayonnants de longueur s, quelconque, chaque doublet étant alimenté par un courant

constant d’amplitude A, la fonction caractéristique du réseau ainsi formé dans la direction 8

Est de la forme

N
cosfcosgy x,A,e O sileréseau est parallelea I'axe Ox
n=1
AF (0, ¢) =1 cos 8sin ¢z y, A e/fovnsinosing si le réseau est parallelea 1'axe Oy (4.17)
n=1
N .
—sin 02 z,A, el 0meos? sile réseau est parallelea 1'axe 0x
n=1

ol
N désigne le nombre de doublets constituant le réseau,

x,:Y, 2, les positions des doublets selon que le réseau est parallele a 0x, Oy ou Oz

A, les amplitudes des courants d’excitation
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Fig.4.9 : Diagramme de rayonnement (dans le plan ¢ = n/4) d’un réseau rectiligne de 14
éléments rayonnants.

La fig.4.9 ci-dessus représente le diagramme de rayonnement d’un réseau rectiligne de 14
sources €élémentaires, synthétisé par action uniquement sur la répartition spatiale des sources
et sur les amplitudes d’excitation par rapport a un diagramme désiré en cosinus idéal tels que :

nf —

6, =0° A=25°; 6, =-25° et 6, =25°. Le codage a été réalisé sur 20 bits. Les vecteurs
positions et amplitudes I générés sont respectivement les suivants:

X =[0.047684;0.9729;1.8753;3.0982;9.4069;9.4106;9.421]

A =[0.54489;0.75111;0.1877;-0.075897;0.37338 ;- 0.5217;0.14714]

Ce résultat a été obtenu au bout de 15h pour 200000 itérations donc il n’y a pas eu
convergence et c’est la meilleure solution qui a été retenue. L ’allure du diagramme synthétisé
se rapproche bien de celle du diagramme désiré dans le domaine du faisceau principal. Le
niveau du premier lobe secondaire est de 1’ordre de —30dB pour les Algorithmes Génétiques

et de —20dB environ pour le modele comparative de Hallen.

157



AMME DE NEMENT

O Caor2d

0
tion: L A 2 LIS -10 -__--__-__-: _________________________
P -
ns -30 ' ] B _E_ .
o / ! .
= : ;
e _ : PRI S AT AN BN N LA L T A
ARAMETRES DE DIMEN EMENT DU RESEAU s : ; ;
o : : .
S YO SO A I
_ B0 - : '
CRITERE NATUR : Synthetised pattern
Equidistant 70 beeneennaio v Hallen model
o ] | | |
.80 i i i
-100 -50 0 50 100

Positions, ampltudes & phases
Mombre de hits générés
Mombre ditérations
Temps e calcul 14260015

Fig.4.10 : Diagramme de rayonnement (dans le plan ¢ = m/4) d’un réseau rectiligne de 14
éléments rayonnants.

La fig.4.10 ci-dessus reporte le diagramme de rayonnement (dans le plan ¢ = n/4) d’un réseau
rectiligne de 14 sources rayonnantes, synthétisé par action uniquement sur les poids
complexes des courants d’excitation par rapport a un gabarit symétrique tels que:

(DO)lim =(F, (9))min =—4dB pour —15°<6,<15%t (NLS )hm =(F, (6?))maX =-30dB pour
|49| 2 6,. Le codage a été réalisé sur 17 bits. Les vecteurs amplitudes et phases générés sont

les suivants:

A=[0.74574;0.79643;0.61024 ;0.54233;0.45796 ;0.14992 ; 0.31966]
@ =[-0.064117;0.28008;0.33623;0.49539; 0.67755;0.8006 ; 0.83698] (rad)

Ce résultat a été obtenu au bout de 4h de simulation pour 37385 itérations. Le diagramme
synthétisé et celui donné par le modele comparative de Hallen entrent bien dans les limites
fixées par le gabarit avec une bonne sélectivité du lobe principal ce qui correspond bien aux
performances souhaitées pour les applications spatiales et celles qui nous intéressent ici. Nous
notons néanmoins un léger décalage des directions du maximum de rayonnement entre le

faisceau principal du diagramme synthétisé et celui donné par le modele comparative de
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Hallen en raison en fait des phases initiales présentes dans 1’expression du diagramme

synthétisé.
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Fig.4.11 : Diagramme de rayonnement (dans le plan ¢ = n/4) d’un réseau rectiligne de 14
éléments rayonnants par action sur les poids complexes d’excitation.

La fig.4.11 ci-dessus reporte le diagramme de rayonnement (dans le plan ¢ = n/4) d’un réseau
rectiligne de 14 sources rayonnantes, synthétisé par action uniquement sur les poids
complexes d’excitation des sources élémentaires avec une rejection d’interférence a —50°. Le
codage a été réalisé sur 17 bits. Les vecteurs amplitudes et phases générés sont les suivants:

A=[-0.72174;-0.65181;0.17296 ; 0.20656 ; 0.40042 ; 0.44804 ; 0.60649]
® =[056209;-0.86995;0.35336;0.98486;0.11951;-0.94008 ; - 0.45367] (rad)

Ce résultat a été obtenu au bout de 20s pour 45 itérations. Le diagramme synthétisé présente

une bonne sélectivité dont le lobe principal pointe dans une direction différent de zéro.
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Fig.4.12 : Diagramme de rayonnement dans le plan ¢ =% d’un réseau plan de 8x8 éléments

rayonnants synthétisé par rapport a un diagramme désiré en cosinus idéal.

La fig.4.12 ci-dessus représente le diagramme de rayonnement ou de réception dans le plan
o= 7 d’un réseau plan de 8x8 élément rayonnants, synthétisé par action sur les répartitions

spatiales et sur les amplitudes des courants d’excitation des sources élémentaires par rapport a

un diagramme désiré en cosinus idéal tels que: 6, =0°; A=25°; 6, =-25° et 6, =25°.

Le codage a été réalisé sur 18 bits. Les vecteurs positions (X et Y') et amplitudes (A, et A )

générés sont donnés par :

X =[0.37653;0.94995;1.45;2.3847]

Y =[0.42056;1.918;2.418;2.918]

A =[0.61362;0.27686;0.3678 ;- 0.004837]
A, =[-0.74042;-0.35072;0.11057;0.18318]

Ce résultat a été obtenu au bout de 79s pour 236 itérations. Nous voyons bien que 1’allure du
diagramme synthétisé épouse bien celle du diagramme désiré dans le domaine du signal utile

pour une ouverture du faisceau a mi-puissance de I’ordre de 45°. Le niveau du premier lobe
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secondaire obtenu est d’environ —20dB. Ces résultats répondent bien aux performances
recherchées dans le cadre de la recherche de I’amélioration du bon fonctionnement des

réseaux nomades.
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Fig.4.13 : Diagramme de rayonnement dans le plan ¢ =% d’un réseau plan de 6x6 éléments

rayonnants synthétisé par rapport a un gabarit.

La fig.4.13 ci-dessus représente le diagramme de rayonnement ou de réception d’un réseau
plan de 6x6 éléments rayonnants équiphases synthétisé par action uniquement sur la
répartition spatiale et sur les amplitudes des courants d’excitation des éléments par rapport a
un  gabarit tels  que: (DO)lim =(F, (9))min =-4dB pour —15°<§4, <15°%t
(NLS )hm =(F, (6?))maX =-40dB . Le codage a été réalisé sur 18 bits. Les vecteurs positions
(XetY) et amplitudes (A etA ) générés sont: X =[0.063248;0.88857;1.3880] et
Y =[0.58067;1.0847;2.1646] ; A =[-0.82231;-0.89911;-0.15695] et

Ay =[-0.94589;-0.43472;-0.51117]. Ce résultat a été obtenu au bout de 75s pour 205

itérations. Nous pouvons constater ici que le diagramme synthétisé entre bien dans les limites
fixées par le gabarit avec une ouverture a mi-puissance de ’ordre de 30°. Les mémes
améliorations des performances sont mentionnées dans [22] lors du passage des réseaux

rectilignes aux réseaux plans.
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Conclusion

Nous venons de présenter une synthese de réseaux d’antennes non-périodiques par opposition
aux cas classique qui concerne les réseaux périodiques dans le but d’améliorer les
performances des éléments élémentaires et plus spécifiquement 1’antenne patch rectangulaire.
Nous nous sommes abstenus d’aborder le probleme des réseaux conformés pouvant étre
réalisés sur des supports cylindriques et méme coniques en raison non seulement de leur
complexité m mais surtout du type d’application visé qui impose 1’usage des antennes a
polarisation linéaire. La détermination aléatoire de la répartition spatiale et/ou des poids
complexes des courants d’excitation des éléments rayonnants d’un réseau a ét€¢ menée au
moyen des Algorithmes Génétiques qui nécessitent néanmoins des systemes de calcul
performants pour réduire d’une part le temps de calcul qui peut étre assez considérable pour
certaines applications et d’autre part I’espace mémoire occupé par le programme de calcul.
Les résultats obtenus sont satisfaisants et sont en adéquation avec la littérature et les
prévisions théoriques ce qui nous a permis d’apporter une réponse satisfaisante au probleme
posé. Des améliorations de performances ont été observées lors du passage des réseaux
rectilignes aux réseaux bidimensionnels ce qui contribue davantage a assurer le bon

fonctionnement des réseaux nomades et dont de remédier aux problemes d’interférences et de

trajets multiples qui constitue un handicap dans leur déploiement.
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CONCLUSION GENERALE

La demande sans cesse croissante en systémes de communications radioélectriques (terrestres,
locaux, mobiles, par satellite) exigent des antennes de plus en plus petite et a faible poids,
toujours plus performantes, particulierement en termes d'adaptation, de rendement, de pureté
de rayonnement et de largeur de bande. Pour répondre a ces exigences, tout au long de ce
projet nous nous sommes déployé a développer des compétences, allant des études d'antennes
(de la théorie de 1'électromagnétisme a la recherche appliquée, de la modélisation physique a
la simulation numérique, de la prospective technologique a la conception innovante) jusqu'a la
validation expérimentale.

Une thématique donc relative a I’étude des antennes planaires a polarisation linéaire pour
applications nomades ou Wi-Fi (Internet sans fil) a été développée et présentée. L’approche
élaborée portait dans un premier temps sur la modélisation électromagnétique, la conception
et la réalisation des circuits ou dispositifs rayonnants micro-ondes réalisés en technologie
microruban sur base de la théorie des lignes de transmission en ondes progressives. Les
potentialités de quelques topologies d’antennes planaires imprimées ont été explorées et
expérimentées. Ces topologies sont de plusieurs natures: les topologies d’antennes
patch rectangulaires, les topologies d’antennes en anneau carré et les topologies des dipdles
planaires mono et bi-niveaux a brins repliés ou non en présence ou non d’un plan réflecteur
toutes alimentées par ligne microruban 50Q2. Ces antennes sont de réalisation simple du point
de vue technologique avec des matériaux peu coliteux mais nécessitent 1’'usage des outils
adaptés a leurs conceptions ainsi qu’a leurs réalisations (logiciels de conception et de
découpe.) Elles ont montré des performances intéressantes et peuvent s’étendre a des
applications large bande en complexifiant davantage les géométries des dipdles. Ces éléments
rayonnants tout particuliers (dipdles) devront donc s’imposer comme €éléments du futur
compte tenu de leur taille, de leur facilit¢ de réalisation et de leurs performances. Leur
simulation électromagnétique nécessite cependant la maitrise de leur excitation et une
modélisation appropriée de la transition source-antenne. Tout au long de la réalisation de ce
projet plusieurs objectifs étaient poursuivis et ils ont été atteints comme le développement
des méthodes et techniques d’adaptation d’impédances en rapport aux dispositifs rayonnants
microrubans, I’évaluation des caractéristiques de rayonnement et 1’amélioration des
performances des éléments rayonnants dans le domaine concerné. Les réalisations

expérimentales ont permis la validation de ces modeles et nous avons noté une parfaite
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concordance entre les résultats simulés et les résultats mesurés. Dans un second temps nous
nous sommes intéressés a développer quelques méthodes de calcul inhérentes aux dispositifs
planaires. Nous nous sommes tout particuliecrement attardés a 1’élaboration des méthodes
exactes ou numériques avec différentes approches comme la méthode liée a des ondes
généralisées, la méthode modale ou encore la méthode spectrale couplées a la méthode des
moments.

Nous nous sommes par la suite intéressés au probleme de synthese et d’optimisation des
réseaux d’antennes dont la position des éléments/leurs poids complexes est aléatoire (réseaux
non périodiques.) Les parametres a optimiser portaient essentiellement sur I’ensemble des
caractéristiques géométriques et électriques des éléments élémentaires pour la formation des
diagrammes de rayonnement a valeurs réelles. La synthese ainsi élaborée permet d’apporter
une réponse satisfaisante a la problématique de la vulnérabilité des réseaux locaux sans fil vis-
a-vis des interférences et autres trajets multiples qui limitent et détériorent les performances
des réseaux Wi-Fi dans un environnement émaillé d’obstacles. Des méthodes stochastiques
d’optimisation globales ont été implémentées dans le but de minimiser au mieux le niveau du
signal dans les directions interférentes selon plusieurs approches de syntheése parmi lesquelles
I’approche de synthese par rapport a un diagramme désiré optimal, 1’approche de synthese par
rapport a un gabarit et la réjection d’une interférence provenant dans une direction bien
spécifiée. La méthode d’optimisation globale élaborée ici est connue sous I’appellation
d’Algorithmes Génétiques. Cette méthode présente de nombreux avantages par exemple elle
permet de s’en passer des fonctions auxiliaires comme les dérivées exigées par une méthode
déterministe. Seule la connaissance des diagrammes de rayonnement a optimiser et du
diagramme désiré ou du gabarit sont nécessaires. Une plate-forme a été développée sous
Matlab dans le but de rendre plus flexible la compréhension et la pratique des Algorithmes
Génétiques.

Nous avons obtenus des résultats assez intéressants car aucune dégradation des diagrammes
synthétisés dans le domaine des signaux utiles n’a été observée. Compte tenu du caractere
aléatoire de la méthode, les distributions résultantes peuvent s’avérer irréalisables du point de
vue pratique et méme tres coliteuses en temps de calcul lorsque la taille de la population ou le
taux de convergence devient important (supérieur a 70% méme pour une population de

seulement 50 individus.)
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Annexe 1

A.1.1. Diagramme de rayonnement de I’antenne patch
TZ
4

Fig. A.1. Antenne patch rectangulaire modélisée par ses deux fentes de rayonnement située
dans le plan (x0z) et distante de L ou le courant magnétique d’excitation est parallele a Ox.

La détermination du diagramme de rayonne se fait sur base des champs. En un point donné de
I’espace, les champs sont déterminés a partir des courants €lectriques ou magnétiques présent
sur I’antenne. Les courants de surface peuvent étre écrits en fonction des champs électriques
et magnétiques tangentiels qui excitent I’antenne. La démarche pour calculer les champs
rayonnés est scindée en deux parties, I’'une ne prenant en compte que les courants électriques,
I’autre ne considérant que les courants magnétiques. L’application du principe de
superposition permet d’obtenir les champs dus aux deux types de courants de surface.

Tenant compte du courant électrique, on obtient I’expression du potentiel vecteur comme pour
le doublet de Hertz, la source étant ici un courant électrique de surface a deux composantes
horizontales :

Jo=-tiAH, (A.1.1a)

_ T .—jkR

A:jMds (A.1.1b)
S 4nR

avec n//e, (il s’agit d’un mur €lectrique voir fig. A.1)
En considérant le courant magnétique, nous obtenons I’expression du potentiel dual, la source
étant bien slir un courant magnétique de surface lui aussi a deux composantes horizontales :

M, =-ii AE, (A.1.2a)
~ Or . —jkR
= goMse ™ s (A.1.2b)
S 4nR

avec n//€ (il s’agit d’'un mur magnétique fig. A.1)

Comme le rayonnement du patch est assimilable a celui des deux fentes qui le modélise, il est
évident qu’il n’existe pas de courant électrique dans un milieu magnétique.

Si nous supposons que le champ d’excitation de l’antenne est du mode TM,, (mode

fondamental,) donc que seule la composante E, du champ électrique existe, alors nous
obtenons :

Jg=0 (A.1.3a)

M, =E g, (A.1.3b)
Tenant compte de I’effectivité des deux fentes et de la faible valeur de la largeur des fentes de
sorte que E, =E,, il vient :

—

M, =2E &, (A.1.4)
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Nous pouvons donc maintenant déterminer le champ rayonné par les deux fentes modélisant
I’antenne patch car connaissant le courant magnétique qui excite les deux fentes de
rayonnement.

A.1.1.1. Champ d’ une fente

Fig. A.1.1. Fente rayonnante et le systeme de coordonnées associé

Nous voulons déterminer le champ rayonné en un point P(r,0,¢) de I’espace par la fente de
longueur W suivant Ox et de largeur h suivant Oy de plan infini (xOy) et excitée par un champ
uniforme E et dont la source est un courant magnétique surfacique pris en un point S(x',y',0)

de la fente.
Nous venons d’établir d’'une maniere générale que :

M =2E 8, (A.1.5a)
F:S—OJMLJdeS (A.1.5b)
4dn s R
e,
avec €, =€,
é

Dans le terme d’amplitude de 1’expression du potentiel dual nous pouvons écrire avec une tres
bonne approximation que R =r
Par contre dans le terme de phase étant donné que a grande distance

R//f
R=7-F
avec
T = r(éxsiHGCOS(p + € sinfsing + EZCOSO) (A.1.6a)
F=0S=x¢, +y&, +2¢, (A.1.6b)
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nous aurons

R-7=(f-T7)T (A.1.7)
soit
R =r—(x'sinfcos + y'sinBsing + z'cos6) (A.1.8)
et finalement nous pouvons écrire :
f:; — 280E0 C_jkr_é J'ejk;,(x’sinecos¢+y'sin9sin(p+z'cosO)dS (A19)
4mr *Js
On pose :
€ = x'sinfcose + y'sinfsing + z'cosd (A.1.10)
D’une maniere générale selon qu’on se situera dans le plan (x0y), (x0z) ou (y0z),
x'sinfcos@ + y'sinBsing (A.1.11a)
{ =4 x'sinfcose + z'cosH (A.1.11b)
y'sinfsing + z'cosf (A.1.11c)
Nous pouvons facilement établir que :
. sin[2 aj
[2efdx =a —== (A.1.12)
B %a
2
F(0,0)= éuWh{Sm(n} (A.1.13)
T
Et selon que ¢, vaut e _, éy oueé_ ,ona:
X =k, %SiHOCOS(p (A.1.14a)
=Y =k, %sin@in@s (A.1.14b)
szogcose (A.1.14¢)

Cas traité : €, =¢,
Comme les fentes se trouvent dans le plan (y0z),ona: x'=0

soit
f:(e’ (P) — —e-z Lejko(y'sineines +2z'cos )dyv dz' (A 1. 15)
c’est-a-dire
- X ho o
F(O, (P) — éz v& eJkOZCOSQdZ'jO eJkoysmesm(p dy' (A116)
2
Compte tenu de la faible épaisseur du substrat, nous pouvons écrire :
w
F0.9)=¢,[ ge™ dz] dy (A.1.17)
2
[F(0,¢)], = —Whsind {%(Z)} (A.1.18a)
[F(6.9)], =0 (A.1.18b)

avee
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€, = €,sinfcose + €,cos0cosp — €, sing (A.1.19a)

€, = €,sin@sind + €,sinpcosd + €,cos (A.1.19b)

€, = ¢&,cos0 —&,sind (A.1.19¢)
D’autre part on établit que :

E, =—jonF, (A.1.20a)

E, = jonF, (A.1.20b)
Finalement donc les champs normalisés s’écrivent

E, =0 (A.1.21a)

E, = —jmnOWhEosinO[smz(Z)} (A.1.21b)

A.1.1.2. Champ total de I’ensemble des deux fentes

Pour I’ensemble des deux fentes nous allons déterminer le facteur de réseau comme dans le
cas d’un réseau rectiligne de deux dipdles alignés suivant 1’axe oz. La fig. A.1.2 ci-dessous
illustre un tel réseau.

Leff Leff

2 2
Fig. A.1.2 : Réseau de deux éléments rayonnants placés symétriquement par rapport a
I’origine de I’axe oz.

Le facteur de réseau de deux dipdles placés en —z et +z et alimentés par les courants
d’amplitudes unité comme le montre la figure ci-dessus est donné par :

-j ﬁcose j ﬁcose L
AF(0)=1e AT TS O T 2008(1(?“0089) (A.1.22)
D’une maniere générale selon que les fentes ont pour axe de réseau 0x, Oy ou 0z, on aura :
sinBcose (A.1.23a)
cosf = {sinfinOs (A.1.23b)
cosf (A.1.23¢)

Dans le cas particulier que nous venons de traiter, les fentes sont alignées dans la direction 0x,
il vient :

AF(0,0)= ZCOS(k(’%sinGCOS(pj (A.1.24)

D’apres le principe de calcul des diagrammes de rayonnement, le champ total rayonné par
I’ensemble des deux fentes sera le produit du diagramme de rayonnement d’une fente placée
au centre des phases par le facteur de réseau ou d’alignement.
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{E?m (0,¢)=[E,(6,9)[AF(®, ¢)] (A.1.25a)
E?, (0,0)= [E, (0.0)JAF(©,¢) ] (A.1.25b)

A.1.2. Détermination des modes TM  susceptibles d’exciter le patch

Dans un milieu homogene, isotrope et sans pertes, la propagation des champs
électromagnétiques est régit par les équations de Maxwell s’écrivent :

VE=0 (A.1.26a)
VB =0 (A.1.26b)
JAE=-28 (A.1.26¢)
ot
ﬁAﬁ:sa—E (A.1.26d)
ot
L’équation (A.1.26b) signifie qu’il existe un potentiel magnétique A tel que :
B=VAA (A.1.27)
Si la dépendance en temps est de la forme e'®, 1’équation (A.1.26¢) devient
VAE=—joVAA (A.1.28)
soit
V A(E+joA)=0 (A.1.29)
L’équation (A.1.24) implique qu’il existe un potentiel scalaire V tel que
E+joA=-VV (A.1.30)
soit
E, =—ijZ—a—V (A.1.31)
0z
La condition de Lorentz conduit a 1’équation suivante :
VA = —usaa—\t/ =—joneV (A.1.32)
On en déduit
0A
L = —jopeV (A.1.33)
0z
c’est-a-dire
J’A oV
L= —jope— A.1.34
ou
J’A
o ___1 z (A.1.35)

3z jope 9z’
en remplacant (A.1.35) dans (A.1.31), il vient

1 (0> _,
E =- —+k*|A (A.1.36)
' joue| 0z ’
avec
k? = w’ne (A.1.37)

et finalement nous obtenons
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(k2 )

E, =~ (Alcos(kxx)+Blsin(kxx))(Azcos(kyy)+stin(kyy))x
joue
(A3c0s(kzz)+ B3sin(kzz)) (A.1.37)
D’autre part 1I’équation (A.1.28) nous permet d’écrire :
H, _ 1A, (A.1.38a)
w dy
1 0A
H =——+* A.1.38b
=T o ( )
H,=0 (A.1.38¢)
soit
k
H, =—y(Alcos(kxx)+Blsin(kxx))(—Azsin(kyy)+ Bzcos(kyy))(A3cos(kZz)+ B3sin(kzz)) (A.1.39a)
w
H, :—%(—Alsin(kxx)+ Blcos(kxx))(Azcos(kyy)+ stin(kyy))(A3cos(kZz)+ B,sin(k,z)) (A.1.39b)
H,=0 (A.1.39¢)

Les conditions de continuité sur les bords du patch constituant des murs magnétiques parfaits
nous permettent d’écrire :

5) ) oE
2(2=0)=22(z=h)=0
E. fp=0)= L (o =n) :»{

c’est-a-dire

B, =0 (A.1.40a)
k,h=pn (A.1.40b)

B, =0 (A.1.40a)
(A.1.40b)

B, =0 (A.1.41a)
k,L=nn (A.1.41b)

B, =0 (A.1.42a)

H,(x=0)=H,(x=W)=0 = {ka:mn (A.1.42b)

c’est-a-dire

B, =0 (A.1.42a)
k., =m— (A.1.42b)
w
et finalement nous avons :
o o o
A =A__cosi m—X |cos| n—y [cos| p—z A.1.43
) mp(wj[LYJ (phj ( )

d’ou
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T T T
E,=—%A__cos| m——X |cos| n—Yy [cOos| p—Z A.1.44a
T e ™ (Wj [Lyj (phj (A1442)
"L
H, = ——Amnpcos[mlxjsin(nE yjcos[pﬁzj (A.1.44b)
n) A\ L h
Tw
H, = Amnpsin(michos(nﬁyjcos(pﬁz) (A.1.44c)
i W L h
H =0 (A.1.44d)

A.1.3. Adaptation du patch en fonction du point d’excitation z,

| L [z
| - ——
-1 0 z, L
Nous voulons déterminer z, tel que Z, (z = z,)=50Q
or
z,(2)=2, (O)COSZ(% zj (A.1.45)
avec
Z,(0)=———— (A.1.46)
Gll i G12
ou
W 2
sin[2 cos@j
[ sin*6do
0 cos
G, = A.1.47
! 1207> ( )
k=2" (A.1.48)
)\’0
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2
sin(2 cos@j
J-Oﬂ —_—2 ] O(1<Wsin9)sin36d6

cos0
G, = A.1.49
2 120r° ( )
il vient :
Z (z=
2, = & Arccos Zylz=2,) (A.1.50)
T Zin (0)

En plus nous voulons que notre antenne résonne a la demie - longueur d’onde.
il vient :

L= (A.1.51)
2f, e,
A.1.4. Adaptation du patch en fonction de sa largeur W,
Nous voulons déterminer W, tel que Z, (—1)=50Q
or
Z. (0)+jZ tgpl
Z. (-1)=z2 u(0)+JZ 18 (A.1.52)

) Zc + jZin (O)thI
Z, (0) est donnée par les relations (A.1.20), (A.1.21), (A.1.22) et (A.1.23)

21
B= )L_ (A.1.53)

g

L , T
Nous nous intéressons au transformateur quart d’onde (Bl = 5)

On obtient
z,=42,-12Z,(0) (A.1.54)
D’autre part nous avons
L
Z =.|— A.1.55
«=1\C ( )
avec
Lepp 2o (A.1.56)
H“O““r WO M
W,
C=¢g,¢, TO (A.1.57)
il vient
120zh (A.1.58)

Vo BNz 020

h désigne 1’épaisseur du substrat

179



A.1.5. Impédance d’entrée du patch modélisé par ses deux fentes

Y, +jY.t
Y, =Y, S gz, (A.1.59)
Y. +JjY,tghz,
pour la fente 1
Y, +Y, teB(L =z, )

Yo TN Y ) (Ate0)
pour la fente 2
Y, est ’admittance caractéristique de la ligne.
Les fentes étant identique nous aurons en plus

G,=G,=G (A.1.61a)

{Bl =B,=B (A.1.61Db)
il vient

Y, =Y,=Y=G+jB (A.1.62)

A
La longueur de I’antenne étant de 1’ordre de 7g , hous avons :

_v Ycospz, +jY, sinfz,
? 7 Y.cosPz, + jYsinpz,

Ycospz, —jY, sinPz,

YeZ = Yc . .
Y, cosPz, — jYsinPz,

Donc I’équation (33) peut s’écrire :
Y, _ YcosPz, +jY.sinPz, N YcosPz, —jY_ sinfz,
Y. Y.cospz,+jYsinfz, Y.cosPz,—jYsinPz,

ou
Y 2YY,

c C

Y. YZcos’Bz,+Y’sin’Bz,

soit
2Y
e Y2
2 c 02
cos Pz, +Fsm Bz,

C

<

On suppose Yl <<1

C

1l vient

y,- 2

cos Pz,

A la résonance,

Im(Y,)=0
il vient

Im(Y)=B=0
Soit

(A.1.63a)

(A.1.63b)

(A.1.64)

(A.1.65)

(A.1.66)

(A.1.67)

(A.1.68)

(A1.69)
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A.1.6. Diagramme de rayonnement des dipoles microrubans

A.1.6.1. Relations de passage systéme cartésien systeme sphérique
Si (0, X, y,z)est le repere cartésien de base orthonormée (éx,éy,éz) et (O,r,O,(p) le repere

sphérique de base orthonormée (er 1€4,€, ), on montre que :

€, | [sinfcosp sinBsing cosd |( €,
€, |=|cosbcosp cosOsing —sind || €, (A.1.70)
€, ) |—sing cosQ 0 e,

Et inversement,
¢, | [sinbcosp cosBcosp -sing](€,
€, |=|sinOsing cosbsing cosg €, (A.1.71)
g, | cos0 - sinf 0 € p

A.1.6.2. Passage des composantes (Ax A, AZ) aux composantes (Ar LA A (p)
Si (0, X, y,z)est le repere cartésien de base orthonormée (éx,éy,éz) et (O,r,O,(p) le repere
sphérique de base orthonormée (ér,ée €, ), d’apres le systeme (A.1.70), on montre que :

A sinBcosp  sinfsing cosO |[ A

T X

Ay [=|cosBcosp cosBsing —sinb || A (A.1.72)
A, —sinQ cosQ 0 A,
c’est-a-dire
A, = A sinfcose + A sinBsing + A cos0 (A. 1 .73a)
Ay = A, cosbcosp + A cosBsing — A sinf (A.1.73b)
A, =—A sing+ A coso (A.1.73¢)

A.1.6.3. Passage des composantes (Ar,Ae,A(p) ou (Ax,Ay,AZ) aux composantes

(Er ’ EG ’ E(p )
Dans un milieu (ou il y a ni charges libres ni charges créées), nous savons que
V AH= jocE (A.1.74)
soit
E:_LﬁAﬁ (A.1.75)
joe
or
fi=l¥AA (A.1.76)
u
il vient
E=— [VA(VAA) (A.1.77)
jope
soit
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E-—1 [W(VA)-v?A] (A.1.78)
jope
Or (équation de propagation en A):
V2A = -0 peA (A.1.79)
on en déduit
E = —jocA+ j—V(VA) (A.1.80)
opE
En général on s’intéresse aux composantes de :
E = —joeA (A.1.81)
qui sont transverses a la direction de propagation r ¢’est-a-dire
E=—joA- [ joAF)F=—jo (4,8, +A8,) (A.1.82)

On en déduit :

E =0 (A.1.83a)
E, = —joA, (A.1.83b)
E, =—joA, (A.1.83c)
ou
E =0 (A.1.84a)
E, = —jw(AxcosOcosq) + A cosbsing — AzsinO) (A.1.84b)
E, =—jco(—Axsin(p+AyCOS(p) (A.1.84C)
avece
A, = [, (e dx (A.1.85a)
A, = [J,(y)e™medy (A.1.85b)
A, =[], ()" dz (A.1.85¢)

A.1.6.4. Passage des composantes (Ar,Ae,Aq,) ou (Ax,Ay,AZ) aux composantes

(Hr > He 4 H(p )
En utilisant la relation d’onde plane, nous pouvons écrire :
B=VAA (A.1.86)
or
B=uH (A.1.87)
il vient
A=lvAi (A.1.88)
u
soit
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H -1 1 {i(sineA(p)—iAe} (A.1.89a)

! _Ersine 00 LoL0)
H, =Ll L9 A _ 9 (A.1.89b)
pr| sinf dp or
11|90 0
H =—|—(rA,)-—A A.1.89
S ) A (A.1.8%)
on en déduit
H,=——E, :—(D(—Axsin(p+Ayc0scp) (A.1.90a)
n
1 jo . .
H,=—E, = ——(AXCOSGCOS(p+Aycos6s1n(p—AZs1n6) (A.1.90b)
n n
avec
n= L
€

Dans I’espace libre,

n=n,= /h =120=n
€

avec
w, =4nx10” H/m
e
36mx10
A.1.6.5. Directivité

La directivité caractérise la maniere dont une antenne concentre son rayonnement dans une
partie de I’espace.

On la définie comme étant le rapport de I’intensité du champ rayonné U(6,¢) d’une antenne

dans une direction donnée (0,¢) par I’intensité moyenne U, =—- =C"du champ rayonné

T
dans toutes les directions par une antenne isotrope.
Il vient :

D(6,¢)= U(g’q’) (A.1.91)

4
Et la densité maximale est telle que :
U
D, =—* A.1.92
4n

La puissance rayonnée est donnée par :

P, = [[ Usinodode (A.1.93)
Ou encore :

P, = Re(ffSas) (A.1.94)
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U(60, ¢)se calcule a partir du vecteur de Poynting S :
U0, ¢)=r>S(0,¢) (A.1.95)

S
S=
en champ lointain,

E =0

H, =0
Il vient :

1 .
5(0.0) =5 (E, 0.0)H, 0.0)~E, 0.0)H; (0.0))

et

Sds = Siids = S&.ds = %(Ee H, —E_H, )r’sin0d0de
d’ou
1 . o
P = ERe(”S(EeH@ ~E H, )’ sindd6do)

Nous avons établi que :

1
He :—HEQ}
H =1E9

®

n
On en déduit :

S(9,<p)=%H(Ee(e,w)EZ(ﬂ,cpHE¢(9,¢)EZ(9,@))

ou
S(6.9)= ZLnQEe 6.0)" +\E¢(e,(p)(2)
et
hl0.o __” +(0.9)+E,E )r*sin6dode
ou
zjq (0.0)" +[E, (6.0} sin6abdo
Ou encore
ZM 6.0)" +[E, 6, <|>)()smededq>
dou
(6.0)— s Es00) #[E. 0] )

[ jO“QEe(e,cp)lz+\E¢,(e,cp)12)sineded(p
et

est la densité surfacique de puissance ou vecteur de Poynting :
1 1 .
2 (E A H ): 5[(E6H(p - E(pHO )ér + (E(pHr - ErH(p )ée + (ErHe - EeHr )—éq}]

(A.1.100)

(A.1.101)

(A.1.102)

(A.1.103)

(A.1.104)

(A.1.105)

(A.1.96)

(A.1.97)

(A.1.98)

(A.1.99)
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47
D, 0.0)=
(X EHEQEG(G’@F+‘E¢(9’(p)(2)sinededcp

(A.1.106)

A.1.6.6. Gain
Le gain d’une antenne est la quantité d’énergie recue ou émise dans une direction par rapport
a la quantité d’énergie recue ou émise d’une antenne de référence. L’antenne de référence
peut étre une antenne parfaite qui possede un diagramme de rayonnement circulaire, on parle
alors de gin isotropique. L’antenne de référence peut étre le dipdle demi-onde.
Le gain absolu d’une antenne est défini comme le rapport entre les intensités de rayonnement
dans une direction donnée, correspondant respectivement a 1’antenne étudie et a 1’antenne
isotrope, a puissance consommée équivalente.
Pour une antenne sans perte le gain est égal a la directivité c’est-a-dire :

D(6,¢) = G(6o)
La forme de chaque antenne détermine sa résistance, sa direction de réception ou d’émission.
Ces directions sont représentées par un diagramme. Le diagramme peut étre dans le plan
horizontal ou vertical. Les lobes représentent 1’espace ou le champ est présent.

A.1.6.7. Diagramme de rayonnement
Nous venons d’établirque :

E =0 (A.1.107a)
E, = —jm(Axcosecosq) + A cosBsing — Azsine) (A.1.107b)
E, =—j(o(—AXsin(p+Aycoscp) (A.1.107¢)
et
1 J® .
H, =—HE¢, :JT(—AXs1n(p+Aycoscp) (A.1.108a)
1 jo . .
H,=—E,=—"— (AXCOSGCOS([) + A cosBsing — AzsmG) (A.1.108b)
n n
De maniere générale, nous savons que :
- whke L (o e
A= h € J'j j(X', y|’ Zl)e_]ko (x smOCOS(p+ysmesmq)+zcose)dxvdyvdzv (All()9)
4 r I

Le dipdle microruban est modélisé par un mince fil de courant de sorte que le courant qui le
traverse est un courant filaire (ou axial qui varie selon une seule direction et est fonction

d’une seule variable x’, y’ ou z’ en raison de la faible valeur de w) de densité linéique g
} Isinfk (1-uw)| siu>o0 (A.1.110a)
J,(u)=¢8, , _
Josm[k (1+u')] siu'<0 (A.1.110D)
o
A

g
Soit de maniere générale :

A,0,9)= HZ—iO? U Lsin(k (1+u)l /v dy' du'+ I Lsin(k (1- u'))ej(”“v”““')dv'du']
(A.1.111)

ou k
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{yv =k,sinfsing pourv=y
Exemple

Y. = k,cos0 pouru =z
En résumé, on écrira :

~Jkr Voo N - u, .
A (0,9)= “Z—:’CT j erV'[ j° sin[k(1+ )" du'+ jol sin[k(1 - u)k " du} (A.1.112)

w 1
A 6,09)= J?X E sin[ke (1 - |X|)]exp(jk0 (xsinBcose + ysinBsing ))dxdy (A.1.113)
2
I w1
Al 0,9)= E:EIOE sin [ke (1 - |y|)]exp(jk0 (xsinBcose + ysinBsing))dxdy (A.1.114)
2 2
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Annexe 2
A.2.1. Equation d’onde

Nous rappelons les équations de Maxwell qui constituent la base des phénomenes
électromagnétiques que nous rencontrons au quotidien.

Nous considérons pour cela un milieu homogene, linéaire sans charges ni courant, caractérisé
par sa constante diélectrique € et sa perméabilité magnétique p variant éventuellement en
espace. Les équations de Maxwell du champ électrique et du champ magnétique dans un tel
milieu sont données par :

BV Al (A.2.1a)
ot

ua—Hz—vAE (A.2.1b)
ot

divE =0 (A.2.1¢)

divB =0 (A.2.1d)

Si nous supposons la dépendance des champs en temps de variable t de la forme e'" (régime
harmonique), de I’équation (A.2.1a) nous obtenons :

joeE=V AH (A.2.2)
Et nous cherchons a évaluer la quantité:
VAV AR)=joeV AE (A2.3)

Nous savons que :
VAWV AH)=VH-divAE  (A24)

or
divH = edivB =0 (A.2.5)
En substituant (A.2.1¢) dans (A.2.4) il vient :
V’H = -o’peH (A.2.6)
De la méme maniere pour le champ électrique nous parvenons a établir que :
V?E = —0’ucE (A.2.7)
Si nous posons : k* = w’ue, les équations de propagation des champs Eet H s écrivent :
V’E=-k’E (A.2.8a)
V’H=-k’H (A.2.8D)
2 2 2 2 2 2
Or V* = 82+ az+82:Vf+a—2aveCVf: 82+8_2
ox~ dy~ 0z 0z ox~ dy
Donc d’une maniere générale nous avons :
-
VZE+ o ? = —k’E (A.2.9a)
oz
-
VIH+ J If = —k’H (A.2.9b)
VA

Rappelons que ce systeme reste valide quelque soit la forme de la section transversale
considérée.
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Nous supposons maintenant que 1’onde se propage dans la direction z et que la dépendance
des champs en z est de la forme (Ae"’Z + Be”z). Notre systeme d’équations de propagation
devient :

VE=-(y>+k*E (A.2.10a)
VH=-(y>+k*H (A.2.10b)
Nous considérons de nouveau le systeme rotationnel de Maxwell suivant :
B Af (A.2.11a)
ot
uaa—?bﬁAE (A.2.11b)

En tenant compte de la dépendance des champs en ¢ et en z comme précédemment indiqué,
nous avons les systémes suivants :

joeE, = oH, +yH (A.2.12a)
dy Y
oH
joeE, =—yH, ——~ (A.2.12b)
0x
oH
josE, = —~ _oH, (A.2.12¢)
ox ady
— jopH, =—%+yE, (A.2.13a)
— jopH, =—E, - %E, (A.2.13b)
ox
oE
—jouH, =—* BCLN (A.2.13¢)
ox  dy

Nous pouvons des lors exploiter ces équations pour calculer les composantes transversales des
champs électrique E et magnétique H en fonction des composantes longitudinales E, et H,.
Pour simplifier, nous considérons un milieu sans pertes pour lequel y = jp et en posant :

kX =k*>-p’ (A.2.14)
nous obtenons :

E, =—k—jz([3%+mu a;{ij (A.2.15a)
E, = k_ji(_B 8;3; +op a:: ) (A.2.15b)
H, =k—j§(ms a;; —38;1] (A.2.15¢)
H, :—é(mg?—;w?;j (A.2.15d)

Donc pour notre structure a plans paralleles et autre guides d’ondes vides ou remplis de
section transversale de forme quelconque et d’'une maniere générale pour tout guide uniforme
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nous n’avons plus besoin de résoudre 1’équation vectorielle mais seulement a rechercher les
quantités scalaires E, et H,
Du systeme d’équations vectorielles (A.2.10a) et (A.2.10b) nous pouvons nous intéresser

uniquement aux équations relatives aux composantes longitudinales du champ
électromagnétique qui satisfont les équations :

V2E, = —k’E, (A.2.16a)
VIH, = -k’H, (A.2.16b)
Intéressons nous de nouveau a notre structure de dimension W (largeur du patch) dans la

direction x, h(épaisseur du substrat) dans la direction y et L (longueur du patch) dans la

direction z que nous considérons comme un guide d’onde ouvert comme le montre la figure
ci-dessous

z

Fig. A.2.1 : Dimensions de notre structure considérée comme un guide d’onde ouvert délimité
par des murs magnétiques et électriques.

Une coupe transversale du patch ci-dessus laisse penser a une ligne microruban comme le
montre la figure ci-dessous

CEP

b) b)

Fig. A.2.2 : Coupe transversale du patch

c) ligne microruban

d) guide d’onde équivalent planaire
Le guide d’onde équivalent planaire tient compte de I’épanouissement (ou effet de bord) des
champs de part et d’autre du ruban ce qui a pour conséquence W, > W . Celui-ci est alors
limité latéralement par les conducteurs magnétiques parfaits (CMP) et vericalement par les
conducteurs électriques parfaits (CEP). La largeur du guide d’onde équivalent planaire sera

alors calculée de maniére a ce que son impédance caractéristique (Zcg) soit égale a celui de la
ligne microruban (Z¢).

189



A.2.2. Comportement de la structure en Mode TE
Pour ce types d’ondes, E, =0 et H, satisfait ’équation d’onde (ou équation de Helmholtz):

‘H, o’H
‘ L +——~+kH, =0 (A.2.17)
ox ay
Comme conséquence immédiate de ce type d’onde, du systeme on a :
T jB
H =—-5VH, (A2.18)

Cette expression nous pourra €tre utile pour 1’évaluation des conditions de continuité.
Pour la résolution de 1’équation ci-dessus, nous avons opté pour la technique de séparation des

variables: H, = X(x)Y(y)
Si cette condition est réalisée, 1’équation ci-dessus peut étre séparée de la maniere suivante :

92X (x)

—+kiX(x)=0 (A.2.19a)
ox
9’Y
ayEY) +k2Y(y)=0 (A.2.19b)
avec
k2 +k: =k! (A.2.20)
La solution générale de 1’équation d’onde ci-dessus est de la forme :
H, = (A cosk, x + A,sink x)(B,cosk,y + B,sink  y) (A.2.21)

Nous considérons les conditions de continuité sur un mur magnétique et nous écrivons :
H,=0en y=0 et y=h (interface di€lectrique métal) et H =0 en x=0 et x =Wy

(interface diélectrique air)
Toutes conditions remplies, nous obtenons :

A =0 (A.2.22a)
B, =0 (A.2.22b)
k, =m— (A.2.22¢)
Weff
T
k, = n- (A.2.22d)

Et finalement en réintroduisant les variations spatio-temporelles nous avons :
H,6 = AZstin(kxX)sin(kyy)(Ae‘yZ +Be™” )ej"“ (A.2.23)
avec

B=qk’ -k’ (A.2.24)

Et les composantes transverses sont telles que :
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E = jAli]?Z opk sin(k, x)cos(k, y NAe ™ +Be™™ ! (A.2.252)
_ AZBZ ( . ( )( -yz +yz )eju)t ( b

E, =—j—2 2 opk, cos(k,x)sin{k,y Ae™ +Be A.2.25b)
_ 'AZBZ ( : ( )( vz +yz )ejwl 5

H, = ]k—Zkacos k, x)sin(k,yAe™ +Be (A.2.25¢)
_.AB, k_sin( ( )( vz +vz)ejon (

H, = j=57Bk,sin k, x)cos(k, y fAe ™ + Be A.2.25d)

A.2.3. Comportement de la structure en Onde TM
Pour ce type d’onde, H, =0 et E, vérifie I’équation d’onde (ou équation de Helmholtz) :

(V2 +Kk’)E, =0 (A.2.26)
Conséquence directe (voir équation a et b):
= B
E, :—FVIEZ (A.2.27)
Comme pour I’onde TE, on suppose :
E, =f(x)g(y) (A.2.28)
Et I’équation de propagation en E_ est séparée de la maniére suivante :
2
J f(j‘) +K2f(x)=0 (A.2.292)
ox
82
% +k2g(y)=0 (A.2.29b)
avec
ki +k; =k! (A.2.30)
La solution générale de 1’équation d’onde ci-dessus est de la forme :
E, =(C,cosk x + Dlsinkxx)(Czcoskyy + Dzsinkyy) (A.2.31)
La condition de continuité impose que :
i-E =0 (A.2.32)

ou n est la normale sortante au plan transverse.
D’apres 1’équation ci-dessus

. (J0E . OE .
| "€, +—"¢, =0 A.2.33
1 (ax Ox dy eyJ ( )
soit

oE

a_XZ x=0et x=W,g; :0 (A234a)
oE

a_yz y=0ety=n =0 (A2.34b)

Ou encore pour plus de lisibilité nous savons que sur un mur magnétique, le champ électrique
normal est nul c’est-dire : E_ =0 en x =0 et x = W, et le champ magnétique tangentiel est

aussi nul c’est-a-dire: H =0 en x =0 et x=W
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oE

OrE =—=
R )

Il vient :

oE

z :0

aX x=0 et x=Wg
De méme sur un mur électrique la composante tangentielle du champ électrique est nulle
c’est-a-dire: E_ =0 en y=0 et y=h et la composante normale du champ magnétique nulle
également c’est-a-dire : H, =0 ce qui est évident pour une onde TM.
Toutes ces conditions remplies, on a :

D,=C,=0 (A.2.35a)

k. =m VJ‘ (A.2.35b)
eff

k, = n% (A.2.35¢)

B=4k>—k> (A.2.35d)

En résumé et en réintroduisant les variations spatio-temporelles les composantes du champ
électromagnétique de I’onde TM présente dans notre structure considérée comme un guide
d’onde ouvert a plans paralleles sont telles que :

E, = C,D,cos(k, x)sin(k, y)Ae ™ +Be™™ o (A.2.36a)

E = _j%ﬁkxsin(kxx)sin(kyy)(Ae‘” + Be™ )ej‘“‘ (A.2.36b)

X
C

E = —J'%[3kycos(kxx)cos(kyy)(Ae"’Z +Be*” )ej‘”‘ (A.2.36¢)

y 2
c

H, = j%coskycos(kxx)cos(kyy)(Ae‘“ +Be™ k! (A.2.36d)

C

H, = —j%ooskxsin(kxx)sin(kyy)(Ae_YZ + Be*”z)ej“’t (A.2.36¢)

y
c

Au chapitre 2 il suffit de poser: p> =k_ et de constater que ’expression Ae™ +Be"" n’est

autre chose que I’onde de tension V(z)ou de courant I(z)établie au chapitre 1.
En regle plus générale en négligeant les pertes (o =0 ) et en considérant que la longueur du
0

e

I’ensemble (m,n,1) car (k, = 1% = % ). Il vient que les champs physiques s’écrivent :
g

patch est égale a la demi longueur d’onde guidée A, = , les modes seront déterminé par

En mode (TE)y :
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En mode (TM)mn1

ou

B=k

=la

HZ

E,

E,

HX

HY

EZ

E,

E

=2jA,B Bsin(kxx)sin(k y)sin(Bz)ej‘”t
= ZAI? B(Duk sin(k X)cos(k y)sm (Bz)e'"

= 2A5 B opk  cos(k, x) sm(k y)sm (Bz)e™

C

A,B,B

=-2 Bk cos(k x) sm(k y)sm (Bz)e™

Bk sin(k X)COS(k y)sm (Bz)e™

2
A,B,B
=222

=2jC,D Bcos(kxx)sin(kyy)sin([iz)ej‘”t

=2 €, 1]3 Bk sin(k sin(kyy)sin([}z)ej‘”I

C

_2C11() Bk, cos(k X)COS(k y)sm (Bz)e™

C

= —ZM wek  cos(k,, x)cos(k , y)sin(Bz)ej‘”‘
Gb,B oaskxsin(kxx)sin(kyy)sin(Bz)ej‘”I

(A.2.37a)

(A.2.37b)
(A.2.37¢)
(A.2.37d)

(A.2.37¢)

(A.2.38a)

(A.2.38b)
(A.2.38¢)
(A.2.38d)

(A.2.38¢)
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Annexe 3
A.3.1. Calcul du champ a grande distance de la source isolée

Traditionnellement, une antenne est un ensemble de sources réelles (courant) contenues dans
un volume fini V' de dimensions négligeables (par rapport i la distance r qui sépare 1’origine
du repére prise a I'intérieur de V' & un point P(x, y, z) ou P(r,0,¢)oi I’on désire déterminer

les caractéristiques des champs E et B) et oscillant de facon harmonique en fonction du
temps a la fréquence angulaire ®. Cette situation est représentée par la figure A.3.1 ci-apres

Pir.b.gl

Fig.A.3.1 : Modele physique pour le calcul du champ lointain de la source isolée

Soit S(x',y‘,z')un point source de densité de courant j(x',y',z'), et P(x, y,z) ou P(r,@,(p)un
point de I’espace (ou il y a ni charges libres ni charges créées)

Les équations de Maxwell en P(x,y,z) ou la dépendance en t est de la forme
exp(jot)s’écrivent :

divB=0 (A3.1)
divE=0 (A3.2)
rotE=—joB (A.3.3)
r6tB = jog, 1, E (A.3.4)

L’équation divB=0 signifie qu’il existe un potentiel vecteur A(ou vecteur potentiel
magnétique) tel que :

B=rotA (A.3.5)
avece

e j X' ) I’Z' .

Axy,z,0=] 1o l:%:lepr(wt—kR)]dv (A3.6)
et

_o_21

k=== (A3.7)

ou:
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A : est la longueur d’onde de I’onde émise
¢ : la célérité ou vitesse de I’onde dans I’espace libre
k : le module du vecteur d’onde (k= %ér )
En remplacant 1’équation (A. 3.5) dans I’expression de I’équation (A.3.3) nous obtenons
I’équation:
2

E = rot(iotA) (A3.8)
jo

D’apres la figure A.3.1,

ﬁzST’zE)+OT’=f—f'=(X—X');+(y—y')j+(z—z')lz (A3.9)
d’ou

R:\/(X—X' Paly-y)+-z) (A.3.10)
En coordonnées sphériques (r,, ¢)

X =rsinfcose (A.3.11)

y =rsinfsing (A.3.12)

z=rcosb (A.3.13)
Il vient :

2

R= \/(rSiHGCOS(p -x )2+ (rsinBsing - y )2 + (rcosd - z')

c’est-a-dire :

R = r\/l - %(x sinBcos@ + y' sinfBsing + z cos@) (A.3.14)
On pose

€ =X sinBcose + y' sinBsing + z' coso (A.3.15)
Il vient :

R=r- (X' sinBcos + y' sinBsing + z cos@) (e<<1) (A.3.16)
En remplacant I’équation (A. 3.16) dans I’équation (A.3.6), nous avons 1’équation:

A=, PIOURE 5 explikelay (A3.17)

ou nous avons considéré que r est constant dans le terme d’amplitude et dans le terme de
phase pour tout point rayonnant de 1’antenne (zone de Fraunhofer.)

L’équation (A.3.17) est I’approximation du calcul du champ lointain dans la zone de
Fraunhofer.

Le terme

explj(ot-kr)] (A3.18)

0 dnr

n’est autre chose que le facteur de forme sphérique (c’est-a-dire le facteur qui indique que la
forme de I’onde de départ ou de sortie est sphérique)
Le terme :

[ e,y 2 Jexp(ike)dx dy dz (A.3.19)

est la fonction caractéristique de la source isolée car elle dépend de la géométrie et de la
structure méme de la source.
Dans toute la suite nous poserons :

g(@,(p)zjvj(xl Y .z )exp(jka)dxl dy dz’ (A.3.20)
En ne retenant que les termes en 1/r dans les équations (A.3.5) et (A.3.8), on établit que [1] :
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E=jwé e AA)=-joA, (A3.21)
A=B_.1%  A-15 E (A3.22)
Ho n n
avec :
n=£0=3770 (A.3.23)
€o
I’impédance caractéristique de I’espace libre et
Ar=AgEe+A,8, (A.3.24)
Comme,
€ = fcos@cosq) +3 cosfcoso - ksin® (A.3.25)
€p =-1sin@ + jcos (A.3.26)

les composantes transverses de AF(6, ¢) sont :

g,(0,0)= L[cos@cosq)Jx (X’ Y,z )+ cosOsingJ (x’ Y,z )— sin0J, (X’ Y.z )]ejkgdx'dy'dz'
(A.3.27)

g,(0,9)= ﬂ— singJ (x’ Y,z )—!— cosqJ (x’ Y.z )]ejkgdx'dy'dz' (A.3.28)

Finalement donc nous avons :

explj(wt - kr)]

By =-jom,—— ——g 6.9) (A.3.29)
. ex ot - kr
E, =-jou, [J( )]gq, 6.9) (A. 3.30)
Pour le cas particulier d’une antenne fllaire nous avons :
2,(6.0)=—sin6[1 (2 )" a2 (A3.31a)
g,(0,9)=0 (A.3.31b)

A.3.2. Réseaux équiamplitudes

Le champ rayonné (dans la direction 0) a grande distance est égal a la somme des champs
rayonnés par chaque antenne élémentaire : E=E, +E, +---+Ey

Orona:

E = mz exp[l(wt kg )]
Ez—m2 expljlot—kn, )
B = st o)

Ce cas de flgure suppose que les courants d’alimentation des antennes élémentaires ont la
méme amplitude et qu’ils sont déphasés d’un angle (n-1)p par rapport a la source de rang 1:

L
IzeXP(jB)
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Texplj(N-1)p]

Le point P ot I’on désire déterminer le champ étant éloigné de la source tout en restant dans la

zone de couverture, on a :
En argument,

1, =1, —dcos6

iy =1, — (N—1)dcos®
et en amplitude,
I‘l :I‘z :-~-I‘N =T

D’ou la valeur du champ électrique dans la direction 0 :

E,=jn I, ej(mt—kr)[1+ej(kdcos9+[3)+ej2(kdcose+[3)+. . _+ej(N—1)(kdcose+B)] (A.3.32)
2nr
On obtient en déduit I’expression du facteur de réseau suivante :
AF = 1+ej(kdcose+ﬁ)+ej2(kdcose+s)+_ . _+ej(N—1)(kdcose+ﬁ) — iej(m)(kdcosew) (A.3.33)
n=l
L’amplitude normalisée s’écrit alors [2] :
sin(ﬂw)
AF=| — (A3.34)
sinf, ¥
avec
y=kdcos6+ (A.3.35)
A.3.3 Réseaux a alimentation différente
On pose :
L_4, (A.3.36)
Iy
Pour le cas N pair , on obtient:
u (2n-1)
(AF),, =2 Ancos =5 —kdcosd (A.3.37)
n=l
dont la forme normalisée est donnée par 1’équation :
M —
(AF),,, =ZAHCOS[MdeOSG} (A.3.38)
n=l 2
Pour le cas N impair, on a:
M+1
(AF)p,, =2 Ancos[(n—1)kdcos6] (A.3.39)
n=l
dont la forme normalisée est donnée par :
M+1
(AF)y., = Y Ancos|(n—1)kdcoso] (A.3.40)
n=l

Comme I’amplitude d’excitation du centre d’alimentation est 24, , on obtient :
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N
2
ZAHCOS[(zn - l)u] si N pair (A.3.41a)
AF={""
N-1
2
> A, cos[2(n —1)u] si N impair (A.3.41b)
n=1
avec
u :ancosO (A.3.42)

A.3.4. Réseau de Dolph-Tchebichev
Le facteur réseau AF donné par les équations (A.3.41a) et (A.3.41b) se présente comme une

suite de polyndomes de Tchebichef donc le degré le plus élevé est N-1 avec :
N/2

z AT, (x) si N est pair (A.3.43a)
AF=.""
(N+1)12
> A, Tyy(x)  siNestimpair (A.3.43Db)
n=l

Suivant le rapport Ry de I’amplitude du lobe principal sur celle de tous les lobes secondaires
que I’on veut obtenir, on cherche les amplitudes A; des courants d’alimentation des antennes
élémentaires satisfaisant aux objectifs fixés. Cette distribution des A; permet d’obtenir le lobe
principal de rayonnement le plus étroit possible pour un niveau donné des lobes secondaires.
On pose a priori :

AF(0,0)=Ty_,(z,x) (A.3.44)
avec

X =cos(ancosO) (A.3.45)

Z, :%[(ROM/RS —1)i +(RO ++R, —1%} (A. 3.46)

T,_, estle polyndome de Tchebichef d’ordre N-1.

Le parametre z, positif définit le rapport du niveau du lobe principal a celui de tous lobes
secondaires égaux entre eux.

Pour 6 = 0, AF(O,(p)zTN_l(ZO) correspond au maximum du diagramme de rayonnement. Les

niveaux de tous les lobes secondaires qui vont apparaitre pour L cx<+L seront égaux a

Z Z

et

+1.
Pour obtenir la distribution des A, il suffit d’identifier en x 1’égalité :
Ta (zox )= AF(x) (A.3.47)
Tous les lobes secondaires sont alors égaux et il n’y a qu’un seul lobe principal si :

cos(an)ZTlo (A.3.48)

La condition (A.3.47) limite I’écartement entre sources. Elle est automatiquement vérifier si

A
d<2
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La distribution de Dolpd-Tschebicheff des A; peut étre obtenue par calcul numérique. Elles
sont données par les équations suivantes [2] :

(q+1:—2j(N—1)
(@-n)(q+n- 1)!(1: —qjg

pour N pairn =1,2,..N/2 (A.3.49a)

pour N impairn =1,2,..N+1/2

2 pourn=1
(A.3.50)
1 pourn#1
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Annexe 4

Liste des travaux
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