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Introduction

Introduction

Une antenne en fonctionnement n’est jamais isolée, elle est soumise a son
environnement. Cet environnement peut étre composé d’autres antennes, mais plus
simplement d’objet réfléchissant ou diffractant. C’est le rayonnement produit par une antenne
alimentée qui va générer des densités de courant ou de charge a proximité de cette antenne
dans les zones ou ces densités sont susceptibles d’exister. Ces nouvelles densités de courant et
de charge vont modifier les caractéristiques de rayonnement de I’antenne isolée et plus ces
¢léments sont proches de I’¢élément alimenté, plus les effets de couplage sont importants.

Ce couplage a un role essentiel dans la conception d’antenne in-situ, on doit donc le prendre
en compte dans les applications suivantes :

- en compatibilité électromagnétique ou il faut, par exemple, s’assurer de I’'immunité de
I’équipement aux rayonnements,

- en télécommunication spatiale ou I’antenne est couplée a la plate-forme du satellite,

- et plus généralement dans toute conception de réseaux d’antennes ou, pour éviter
I’apparition de lobes secondaires, nous devons placer les antennes constituant le réseau,
proches les unes des autres,

- enfin, en téléphonie mobile, I’interaction antenne, boitier, main, téte est aussi un probléme
de couplage.

Nous voyons que le calcul des caractéristiques de rayonnement d’une antenne réelle nécessite
la prise en compte de beaucoup de paramétres. Comme le calcul d’une antenne soumise a un
couplage au sein d’un milieu d’éléments perturbateurs est complexe, dans un premier temps il
convient d’évaluer le couplage entre deux ¢léments seulement pour évaluer les forts
couplages. Mais pour avoir une connaissance précise de 1’antenne dans son environnement, il
faut faire le calcul du couplage entre plusieurs ¢léments dans une configuration générale.

Le coefficient de couplage entre deux antennes peut étre exprimé a partir des
¢léments de la matrice S ou de la matrice Z du systéme des deux antennes. La forme la plus
courante du coefficient de couplage entre deux antennes identiques, a une fréquence fixée est
donnée par [11]:

1S()f

CaB(f)=10 Logio 5
1-[S1(f)|

Cette expression peut étre obtenue aussi bien a partir des paramétres Z ou Y du systéme des
deux antennes. Comme nous le voyons, le facteur du couplage C, dépend non seulement du
terme mutuel S, mais aussi du parametre S;;, qui traduit le niveau d’adaptation de I’antenne.
Cela montre que, plus I’antenne est désadaptée, plus le facteur de couplage est important. Ce
phénoméne est souvent observé dans les réseaux volumineux ou plusieurs antennes sont
placées dans un espace limité.

En plus du coefficient de couplage qui est trés important pour la compréhension de
I’interaction entre antennes, les parametres S, Z;, ou Y, traduisent aussi le couplage mutuel
entre les antennes.
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L’étude du couplage peut porter sur le calcul de ces derniers paramétres ou sur le
coefficient de couplage. Dans ce travail nous calculerons les impédances mutuelles, car c’est
le terme qui traduit réellement 1’interaction entre antennes.

Depuis plusieurs décennies de nombreux travaux ont été consacrés a I’étude du
couplage. Pour tenter de faire un état de I’art du couplage, nous allons décomposer les
différentes approches en fonction de la méthode utilisée et du type d’antenne étudiée.

Le calcul du couplage peut étre fait par des méthodes analytiques et numériques :

Les méthodes analytiques

Les méthodes analytiques utilisent généralement le principe de réaction [1] et évaluent les
impédances mutuelles a 1’aide du principe de réciprocité. Ce calcul peut étre effectué de deux
manieres :
1- On considere les distributions approchées du courant sur les antennes. La précision et la
performance de cette approche dépendent fortement du bon choix de la distribution de
courant, celle-ci est plus facile a déterminer pour des géométries simples d’antennes.
2- Pour plus de précision, on peut directement résoudre les équations intégrales du probléme.
Les équations intégrales, peuvent étre simplifiées pour les structures linéaires comme les
dipoles fins. Dans ce cas et pour des géométries simples, I’'impédance mutuelle est déduite
donc d’une fagon rapide [2]. Cependant le traitement direct des équations intégrales pour les
réseaux multi-¢léments devient trés difficile.

En résumé, la premiere méthode est considérablement plus rapide mais sa fiabilité
est totalement dépendante du choix de la distribution de courant sur les antennes considérées.

Le choix de la méthode analytique avec laquelle nous allons traiter le probléme du couplage
dans un systéme multi-¢lément, se fait en fonction de la structure des éléments et de la
géométrie de ce systéme:

Pour les dipoles linéaires : L’étude analytique du couplage entre deux antennes linéaires, i.e.
le cas le plus simple, a été traitée de maniere compléte par King [3], ou il donne I’impédance
mutuelle par la résolution des équations intégrales et propose des formes fiables du courant
sur les deux dipdles. Les formules proposées par King sur I’impédance mutuelle et sur les
courants sont complexes mais donnent des informations précises sur le couplage et peuvent
donc étre utilisées comme références.

Toutefois, le couplage entre deux dipdles fins peut €tre plus facilement calculé en

supposant un courant sinusoidal le long de chacun et en utilisant la méthode de réaction, EMF
(Electromagnetic Force Method) [1]. Ainsi les impédances propre et mutuelle sont exprimées
en terme de Si (sinus intégral) et Ci (cosinus intégral). Cette méthode donne une procédure
purement analytique pour I’impédance mutuelle mais n’est pas assez précise pour les dipoles
épais.
Afin d’améliorer les résultats, la méthode EMF peut utiliser une distribution de courant plus
réaliste, composée de quelques termes sinusoidaux, pour prendre en compte les rayons des
dipdles [4]. Dans ce cas aussi, 'impédance mutuelle s’exprime en terme de plusieurs Si et Ci
intégrales, mais la complexité est considérablement augmentée par rapport au cas précédent
ou I’on suppose un seul terme sinusoidal pour le courant. Les formules obtenues dans les deux
méthodes citées sont volumineuses, surtout pour les dipdles en échelon.
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Pour les dipdles courts : L’ impédance mutuelle entre deux dipoles courts et suffisamment
¢loignés peut étre facilement présentée a l'aide du rayonnement en champ lointain des dipdles
[5]. Cette méthode donne des formules trés simples et claires pour I’'impédance mutuelle mais
n’est pas précise pour deux dipdles tres proches, i.e. chacun situé dans la région du champ
proche de 1’autre [6].

Pour les dipéles imprimés : Les caractéristiques de rayonnement de dipdles imprimés ont
largement été étudiées dans la littérature [9],[10]. Un dipdle imprimé est un dipdle en
présence d’un plan réflecteur et d’un diélectrique séparant le dipole et le plan de masse.

Une étude compléte sur les antennes imprimées doit prendre en compte les

perturbations liées aux ondes de surface et aux ondes guidées qui sont piégées entre deux
surfaces métalliques [11] , mais pour les structures imprimées sur des substrats fins ayant une
permittivité relative g, suffisamment petite, ces effets sont négligeables [12]. La totalité du
couplage dans ce cas est liée aux ondes rayonnées.
Les impédances propre et mutuelle de ces dipdles peuvent étre déduites soit par la résolution
directe des équations intégrales [2], soit en considérant les distributions connues de courant.
Pour la plupart des dipdles imprimés ot nous pouvons négliger les ondes de surface, le dipole
imprimé est totalement calculable comme pour un dip6le dans un milieu homogene et de
permittivité relative effective égale a ersr [1], [12]. Néanmoins pour les substrats épais et
surtout pour ceux qui ont un g important, la prise en compte des ondes de surface est
indispensable [12], [13]. Dans ce cas on est obligé de traiter les équations intégrales dans un
milieu inhomogene constitué en grande partie d’air et de quelques couches de diélectrique.

Une méthode simple pour obtenir les caractéristiques de rayonnement d’un dipdle
imprimé est 1’utilisation du principe des images [2]. Cette méthode trés pratique est précise
pour les substrats minces qui ont un g faible. L’impédance mutuelle entre les dipdles
imprimés dans ce cas est calculée a partir des impédances mutuelles entre quatre dipoles dont
deux sont les images des dipdles, remplagant le plan réflecteur.

Pour les antennes planaires : Les impédances propre et mutuelle des dipdles peuvent Etre
utilisées comme les ¢léments de base pour le calcul de ’impédance mutuelle entre antennes
planaires [7], [8].

En ce qui concerne les antennes imprimées planaires i.e. antennes planaires en
présence d’un plan réflecteur, les dipOles imprimés peuvent aussi €tre supposés comme
¢léments de base du calcul [2], [14]. Comme nous 1’avons dit pour les dipoles imprimés, en
plus des ondes rayonnées qui participent principalement au couplage, il faut prendre en
compte aussi le réle des ondes de surface et des ondes guidées pour le calcul de I’impédance
mutuelle [11].

Une autre méthode classique souvent utilisée pour déduire les caractéristiques de
rayonnement des antennes imprimées, est la méthode de la cavité [1]. Celle-ci modélise un
patch rayonnant a l'aide de quatre ouvertures fines rayonnantes. Cette méthode est tres
pratique pour déduire I’impédance propre des patchs rectangulaires mais en revanche elle
n’est pas facile a utiliser pour évaluer les impédances propre et mutuelle des patchs de
géométrie complexe. Pour des patchs de géométrie simple, la méthode des lignes de
transmission [15] présente un intérét pour le traitement rapide des impédances mutuelles.
D’aprés ce traitement, chaque antenne imprimée est modélisée comme une ligne de
transmission en mode fondamental.

Malgré tous les essais effectués pendant ces dernieres années, il n’y a pas vraiment de formule
simple décrivant I’impédance mutuelle entre les antennes patchs.
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Pour les antennes de géométrie arbitraire ou tridimensionnelles : [.’étude du couplage
entre les antennes de géométrie complexe est un sujet assez nouveau sur lequel nous n’avons
pas trouvé de références suffisantes dans la littérature.

Les méthodes numériques

En ce qui concerne maintenant les méthodes numériques, la plupart sont basées sur la
« Méthode des Moments MoM». Pour les géométries plus complexes, on peut utiliser une
combinaison de la « Méthode des éléments finis de surface » et de la « Méthode des
Moments » [16].

La MoM permet de résoudre les problémes ¢lectromagnétiques en décomposant les structures
rayonnantes en un grand nombre limité¢ de segments sur lesquels nous pouvons introduire une
forme de courant trés simple. La précision de cette méthode dépend du choix du nombre de
segments surtout aux endroits ou le courant varie beaucoup.

D’autre part, la convergence de cette méthode numérique dépend fortement de la longueur
relative des segments par rapport a la longueur d’onde exploitée.

La méthode FDTD ( Finite Difference in Time Domain) peut étre aussi utilisée pour
le traitement numérique des antennes planaires dans le demain temporel [11], [17]. L’étude du
couplage, dans ce cas, est faite généralement en alimentant 1’une des antennes sous test avec
une impulsion et en évaluant les tensions et les courants induits sur les autres antennes dans
un intervalle temporel.

Pour les structures linéaires: La MoM donne de bons résultats sur l'estimation de
I’impédance mutuelle des dipdles linéaires [1], [5] et ces résultats sont généralement utilisés
comme valeurs théoriques de référence.

Le simulateur NEC2 [18] notamment est un outil performant pour le traitement des
antennes filaires avec la méthode des moments. Ce logiciel est suffisamment rapide et précis
pour des structures complexes et les réseaux d’antennes filaires.

Pour les structures planaires et de géométrie complexe : La méthode des moments et la
FDTD sont adaptées a ce type de géométrie.

Par contre, 1’utilisation de la MoM et de la FDTD n’est pas envisageable pour les
réseaux d’antennes ou un grand nombre d’éléments rayonnants se trouvent, car cela nécessite
un calculateur trés puissant et une mémoire importante. Pour ces cas il est strictement
nécessaire de diminuer cet énorme volume de calcul par certaines hypothéses théoriques sur la
distribution du courant [19], [20]. Le probléme est encore plus compliqué quand les ¢léments
du réseau sont eux-méme des structures complexes comme les spirales et les antennes log-
périodiques [16], [21].

Pour les antennes a fentes : L’impédance mutuelle entre les antennes a fentes ou les
ouvertures rayonnantes peut étre également calculée par la résolution directe des équations
intégrales [22], [23].

Une autre méthode qui est souvent appliquée pour ces antennes est basée sur I'utilisation du
principe de Babinet [24]. Cette méthode donne les impédances propre et mutuelle des
ouvertures rayonnantes a partir de celles des structures métalliques complémentaires. Comme
de nombreuses recherches théoriques ont ét¢ menées sur les impédances des antennes
métalliques, nous pouvons utiliser ces résultats dans le cas des ouvertures rayonnantes en
utilisant le principe de Babinet [25].
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Les effets du couplage sur les caractéristiques de rayonnement d’une antenne, d’un
réseau sont multiples. Pour un réseau, le couplage peut affecter les caractéristiques de
rayonnement de deux manicres [26] : changer I’'impédance d’entrée des éléments du réseau et
déformer le diagramme de rayonnement de chaque élément.

Les impédances d’entrée des éléments du réseau peuvent étre calculées a partir de la matrice
impédance du réseau [26], [27] et le diagramme de rayonnement est déduit en utilisant le
principe de I’ « élément actif » [26], [28].

Le principe de 1’¢lément actif peut étre utilisé de facon réduite et facile en négligeant les
effets du couplage entre les ¢léments trés ¢loignés du réseau [16].

Le calcul de la matrice impédance du réseau peut aussi étre effectué d’une maniere
approximative a partir de I’impédance propre d’un élément isolé et du couplage entre deux
¢léments considérés hors du réseau [29], [30]. Cette approximation donne de bons résultats
pour de larges réseaux uniformes et homogeénes.

L’¢étude sur le couplage et ses effets sur le diagramme de rayonnement est aussi nécessaire
pour les réseaux d’antennes utilisés pour I’estimation de la direction d’arrivée [31], [32], car
dans ce cas la forme exacte du diagramme est toujours demandée.

Dans toutes les parties précédentes, nous avons parlé des effets perturbateurs du
couplage. Pourtant le couplage peut aussi nous aider a améliorer les caractéristiques de
rayonnement des antennes a condition que nous le connaissions bien et que nous puissions
I’utiliser de maniére constructive et positive. Le réseau linéaire de Yagi-Yuda [1] est un tres
bon exemple dans lequel le couplage interne augmente considérablement la bande passante du
réseau et son gain.

L'objectif de ce travail est de présenter une méthode permettant d'obtenir une
estimation précise du couplage dans différentes configurations pour les antennes les plus
utilisées.

Une partie importante de ce travail est de proposer notamment une formulation analytique
simple pour que l'ingénieur, le concepteur puisse rapidement dimensionner les effets de
couplage dans une application donnée.

Plan détaillé

La mémoire se compose de cinq chapitres:

Chapitre 1 : Contribution a I’étude du couplage entre antennes linéaires.

L’objet de cette premicre partie est de présenter l'impédance mutuelle entre les
dipoles a l'aide d'expressions analytiques simples. Ces expressions donnent 1’impédance
mutuelle entre deux dipdles dans une configuration quelconque.
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Chapitre 2 : Application a la compatibilité électromagnétique, calcul du couplage entre
dipdles étalons pour la bande de fréquence 30 MHz — 2 GHz.

Une étude compléte du facteur d’antenne des dipdles étalons illustrera les
expressions analytiques du chapitre 1. Cette étude présente le calcul théorique du facteur
d'antenne et la réalisation des prototypes afin de pouvoir mesurer les grandeurs calculées.
Cette étude expérimentale valide nos formulations analytiques développées pour les antennes
linéaires.

Chapitre 3 : Contribution a I’étude du couplage entre antennes planaires.

Nous allons développer au cours de ce deuxieme chapitre, une méthode analytique

utilisant une décomposition des structures planaires en éléments linéaires. Ainsi le calcul du
couplage entre les antennes planaires se rapporte au traitement des interactions mutuelles
entre deux ensembles d’éléments linéaires.
Les antennes planaires imprimées seront aussi ¢tudiées comme un ensemble des dipoles
imprimés. Les dipdles imprimés eux-méme sont étudiés analytiquement afin de trouver des
expressions simples pour leurs caractéristiques de rayonnement. Les résultats expérimentaux
seront également présentés pour des antennes imprimées rectangulaires.

Chapitre 4 : Contribution a la conception d’antennes de géométrie complexe.

Dans cette partie nous allons montrer les effets positifs du couplage pour améliorer
les caractéristiques de rayonnement d’une antenne. Dans un premier temps, 4 dipdles sont
présentés dans un réseau tridimensionnel et a I’aide du couplage inter-¢lément nous allons
augmenter la largeur de bande. Cette structure simple est en fait un modele linéaire d’un
dipdle en cavité.

Enfin, toujours en utilisant des mode¢les filaires pour les antennes planaires, nous
allons présenter des antennes « étoiles » bi-bandes et large-bandes.

Chapitre 5 : Prise en compte analytique des effets du couplage dans un réseau d’antennes.

Cette derniere partie présente une méthode de « cellule active », basée sur le concept
de I’¢lément actif, pour le calcul du diagramme de rayonnement d’un réseau d’antennes.
La méthode est validée sur un réseau de dipoles, puis sur un réseau d’antennes large-bandes et
bipolarisation.

Chacun de ces chapitres se termine par un petit formulaire a utiliser simplement pour
dimensionner son antenne, le couplage ou le diagramme d'un réseau.
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Chapitre 1 : Contribution a 1I'étude du couplage
entre antennes linéaires

1  Introduction

Les antennes linéaires sont les plus anciens ¢léments rayonnants, elles ont été pour la
premicre fois utilisées par Hertz en 1888.

De part leur simplicité et leur faible colt, elles sont fréquemment utilisées comme éléments
rayonnants principaux dans un systéeme de communication.

Dans le domaine des télécommunications, les antennes linéaires sont largement utilisées en
téléphonie mobile, dans les systémes Radar, en réception TV, en aviation, en radio-navigation
et en compatibilité électromagnétique.

Dans ce chapitre, nous essayons tout d’abord de résoudre les équations de Maxwell
pour les structures linéaires. Certaines caractéristiques de rayonnement des dipdles comme la
distribution de courant, le diagramme de rayonnement et les impédances propre et mutuelle,
seront traitées par la suite. Ces caractéristiques déduites pour une antenne isolée sont
importantes car nous allons les utiliser pour évaluer le couplage, qui est I’objectif principal de
ce chapitre.

Le traitement analytique présenté dans ce chapitre peut étre important de ce point de
vue car I’étude numérique de I’antenne au sein d’un réseau est complexe et volumineuse
méme pour les structures linéaires simples. Etant donné la nécessité¢ d'avoir des modeles
rapides et compacts de traitement des réseaux volumineux d’antennes, la présentation de ce
genre de formulation analytique est un véritable besoin.

Comme le calcul d’une antenne soumise a un couplage au sein d’un milieu
d’éléments perturbateurs est complexe, dans un premier temps il convient d’évaluer le
couplage entre deux éléments seulement. Dans un second temps, cela peut nous diriger vers le
calcul du couplage entre plusieurs éléments dans une configuration générale. Le couplage
entre deux dipdles filaires sera étudié ici dans une configuration générale, apres avoir calculé
les caractéristiques de rayonnement d’un ¢lément isol¢.

2 Antennes linéaires

Considérons une antenne linéaire dans un repere cartésien dont la géométrie est
décrite par le diametre D et la longueur / (Figure 1).
Pour alimenter I’antenne a 1’émission ou la charger a la réception, elle est coupée en son
milieu par un gap (Figure 1). Il doit étre petit par rapport a la longueur d’onde pour que son
influence soit faible [1], [2].
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Figure 1 : antenne linéaire

2.1 Equations intégrales
Pour résoudre les équations de Maxwell :
V xE=(udH/dt)-M eV.E=p (1)

V x H = (¢ dE/dt) + J nWw.H=0 )

On utilise les potentiels vecteurs ¢électrique (F) et magnétique (A). Leur formes intégrales
sont :

il JERCID 4 3

F (Il u I 4y O

Ou J et M représentent successivement la densité vectorielle des courants électrique et
magnétique existant dans le volume V.

Ils sont liés aux champs électrique E et magnétique H par les expressions suivantes :

10
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pH=VxA eE=-VxF (5)
Pour une antenne linéaire, I’intégrale de volume (3) devient [1] :

1/2 .
A=t ] 1EXPTRT) 4 (6)

47r_l/2 R

Ou I est le flux de la densité de courant a travers la section du conducteur.

La résolution de 1’équation intégrale (6) est faite a I’aide d’une méthode numérique
ou en utilisant une formulation analytique. Nous allons présenter tout d’abord la méthode et le
simulateur numérique modélisant des antennes filaires. Ensuite, pour le traitement analytique
des dipdles, nous exploitons la distribution de courant le long du dipole.

2.2 Méthode numérique pour les antennes filaires

Une des méthodes numériques les plus utilisées pour les problémes d’antennes
filaires est la Méthode des Moments MoM. La MoM permet de résoudre les équations
intégrales (3) et (4) en décomposant les structures rayonnant en un grand nombre mais limité
de petits segments sur lesquels nous pouvons introduire la distribution de courant a l'aide de
fonctions de base. Ainsi la forme intégrale des relations (3) et (4) s'écrit sous une forme
matricielle et cette derniére est convenable pour un traitement numérique. Pour les géométries
plus complexes, on peut utiliser une combinaison de la « Méthode des éléments finis de
surface » et de la « Méthode des Moments » [3].

La précision de cette méthode dépend du choix du nombre de segments surtout aux
endroits ou le courant varie beaucoup. D’autre part, la convergence de cette méthode
numérique dépend fortement de la longueur relative des segments par rapport a la longueur
d’onde a la fréquence appliquée.

2.3 Numerical Electromagnetic Code NEC

Nec2 est un logiciel de référence pour la simulation ¢électromagnétique de structures
métalliques en espace libre, éventuellement situées au-dessus d'un plan métallique (plan de
masse) [4]. Ce code a été développé au laboratoire « Lawrence Livermore » et « Naval
Research Laboratory » des USA dans les années 70. Il met en ceuvre la "méthode des
moments" pour résoudre les équations intégrales qui caractérisent le probléme.

La définition des géométries des antennes, des excitations et ses grandeurs a calculer, sont les
données nécessaires a l'exécution du logiciel Nec2. Celles-ci sont placées dans un fichier
d'entrée respectant le format imposé par Nec2 et le programme fournit en sortie un fichier de
données contenant les résultats.

Pour calculer les caractéristiques de rayonnement d'un dipdle, il faut définir les dimensions de
I’antenne, son environnement, ainsi que le nombre de segments (discrétisation numérique)
utilisé par Nec2 pour assurer la convergence des solutions.

Un nombre de segments suffisant assure la convergence des solutions. Pour avoir la
meilleure convergence, il est conseillé [4] de ne pas dépasser le rapport 2/1 entre la longueur

11
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et le diamétre des segments. Pour évaluer le nombre optimal de segments, nous avons
comparé les résultats de calcul a des résultats de mesure publiés [2], [5].

Deux choix sont a considérer: le premier suppose un rapport fixe entre la longueur de
chaque segment et le diametre du dipdle (cas 1). Un rapport proche de 2 donne les meilleurs
résultats. Pour ce choix le nombre des segments sera donc dépendant de la fréquence et de la
géométrie de 'antenne.

L'autre choix propose un nombre fixe de segments (31 a 37), indépendant de la fréquence (cas
2). Donc en supposant un dipdle demi-onde, on a 70 segments par longueur d’onde.

Les conclusions sont les suivantes:

1- La meilleure convergence est obtenue pour un nombre de segments comprit entre 33 et 37,
ou [’écart maximum sur le module de I’'impédance est toujours inférieur a 5% par rapport
aux résultats expérimentaux [2] et [5], pour un dipdle de longueur : 0.45 <1/ Lambda <
0.55.

2- Pour un dipdle résonnant, la meilleure convergence est obtenue pour un nombre de
segments compris entre 33 et 37, ou 1’écart maximum sur le module de I’impédance est
toujours inférieur a 4% par rapport a la mesure.

3- Un changement de £25% sur le nombre de segments ne perturbe que 0.05%, I’impédance
du dipdle a la résonance. En revanche ce changement peut entrainer un écart sur les
parties réelle et imaginaire de I’impédance des dip6les non résonants de 1% a 5% . Ce qui
se traduit par un écart de 2% maximum sur le module de I’impédance.

4- La différence entre la longueur résonante calculée (pour un nombre de segments entre 25
—45) et mesurée est de 3% a 4%.

On présente sur la courbe suivante une comparaison entre les impédances calculées par NEC
et les mesures de King [2] et Morita [5].

12
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Figure 2: comparaison entre 1'admittance calculée par NEC et les mesures et
calculs de King [2]

Nous avons calculé¢ I'impédance d’entrée avec une autre version du code NEC
appelée Mininec et réputée plus précise sur le calcul de 1'impédance [6]. Nous avons remarqué
une différence entre les résultats de NEC et de Mininec d’au maximum 2% sur les
impédances d’entrée, par rapport a leur valeur moyenne.
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Aprés avoir introduit et validé le code NEC2, nous allons utiliser ce code pour
¢valuer les caractéristiques de rayonnement des dipdles filaires et ces dernieéres seront
comparées en suite avec les résultats de la formulation analytique.

2.4 Distribution du courant sur un dipole

Comme nous le voyons dans la relation (3), le potentiel vecteur A est calculable si
I’on connait la distribution de la densité de courant J le long de I’antenne. La distribution de
courant peut aussi étre déduite directement en considérant les quatre équations de Maxwell et
les conditions aux limites du champ électrique tangentiel [2].

Les relations suivantes ont été calculées analytiquement par King [7], [8], et
représentent la distribution du courant le long des dipdles émetteurs Tr et récepteurs Rr en
fonction de leur diametre et de leur longueur.

Re - 7. K1 | 1 [F@)Cos(ph)~F(h) Cos(f2) +S(h) Cos(f) ~ S(z) Cos(/ih)] o
a0 c F(h)
os(ph) + %)

s [F(z) Sin(h) — F(h) Sin(Bl2) + G(h) Cos(f) - G(z) Cos(ﬁh)]é+ Sin(ph—fz)

Tr:l-= (8)
Q Cos(ph) + %

Ou Q=2 In(2h/a) et F(z), S(z) et G(z) sont des fonctions complexes intégrales et K; et K, sont
des grandeurs proportionnelles aux alimentations des dipdles.

La figure 3 représente la distribution de courant le long des dipdles demi-ondes
émetteur et récepteur d’apres les relations (7, 8) de King. D’aprés cette présentation la
distribution de courant n’est pas similaire pour un méme dipdle en cas de 1I’émission et de la
réception.

1(2)| 1(2)|
A

dipole demi onde dipole demi onde

Dipdle demi-onde, récepteur, Rr Dipdle demi-onde, émetteur, Tr

Figure 3 : représentation schématique du courant le long des dipéles émetteurs et récepteurs
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Comme nous le voyons, les fonctions (7) et (8) sont complexes et leur utilisation
pour le calcul du vecteur A est impossible. Pour ces raisons, le calcul du vecteur A et des
caractéristiques du rayonnement est généralement fait & partir d’'une forme approchée du
courant le long du dipdle.

2.5 Distribution approchée du courant

Les relations (7, 8) se traduisent a une forme sinusoidale (Figure 4) si le dipdle
devient tres fin. La forme sinusoidale parfaite est en fait la forme approchée la plus utilisée
pour les dipdles [1], [9]. Le grand avantage de la forme sinusoidale est sa simplicité pour le
calcul analytique des caractéristiques du rayonnement du dip6le. Un inconvénient réside dans
le fait que le diamétre du dipdle n’est pas pris en compte.

()|

dipole demi onde
Figure 4 : forme sinusoidale parfaite du courant
I(z) = Io Sin( kl/2 — kz) 0<z<1/2
I(z) = o Sin(kl/2 + kz) -12<z<0 9)
Nous proposons par la suite une forme modifiée de la sinusoide i. e. le sinus-décalé,

afin de profiter a la fois de la simplicité¢ d’une sinusoide parfaite et pour prendre en compte le
diamétre du dipdle.

2.6 Le sinus-décalé, une distribution simple et pratique pour le courant

La formulation en sinus-décalé est basée sur deux hypothéses:
- le dipdle est supposé peu épais
- la distribution de courant est quasi sinusoidale

Pour un dipole résonant, la distribution est une demi-période de sinusoide et pour un dipdle

demi-onde le courant n'est plus maximum au milieu du dipdle mais légerement décalé (Fig.
5). Ce décalage augmente avec le diamétre des brins.

15
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()|

sinus sinus décalé

A/

dipole demi onde
Figure 5 : distribution de courant en sinus-décalé le long du dipéle demi-onde

Le modéle de distribution de courant permettant de simuler un dipdle demi-onde peut
étre une formulation en sinus décalé. Le facteur de décalage «d» dépend du diameétre des
brins. Ce facteur peut étre déduit de la différence entre les longueurs des dipdles demi-ondes
et les dipdles résonants. On peut calculer cette différence directement en utilisant les formules
donnant la longueur résonnante d’un dipéle [1], [10] :

2d = (longueur du dipole demi-onde = A/2) — (premicre longueur résonante)

e
Premiére longueur résonante [1, 6] = 0.487—24_
1+
2a
e
= d=(0.25—0.242—al)/1 (10)
1+%

Ou : «1» et « a» sont la longueur et le rayon du dipdle.

Une fois que le facteur de décalage « d » est déduit, nous pouvons modéliser le
courant de la maniére suivante (Relation 11, Figure 6):

0<z<1/2 1(z) = To Sin(kl/2 —kz +kd)
1/2<z< 0 1(z) = To Sin(kl/2 + kz +kd) (11)

La relation (11) prend en compte I’effet du diametre du dipdle sur la distribution de courant
avec le parametre « d » et toutefois la forme générale de cette présentation reste sinusoidale.

(2|

sinus décalé

A/

dipole demi onde

Figure 6 : distribution du courant en sinus-décalé pour le dipdle demi-onde
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3 Caractéristiques de rayonnement des dipoles

Toutes les caractéristiques de rayonnement des dipdles sont calculables a partir de la
distribution du courant le long du dipdle.

3.1 Diagramme de rayonnement

L’utilisation de la forme compléte du courant (7) et (8) implique un traitement
analytique trés complexe, nous allons donc utiliser les distributions approchées sinusoidales et
le sinus-décalé pour calculer les caractéristiques de rayonnement des dipdles.

Pour déduire le diagramme du rayonnement avec la formulation en sinus décalé,
nous suivons les étapes classiques du calcul du champ rayonné [1]. Dans ce cas on peut traiter
analytiquement toutes les intégrales suivantes :

. 0 1/2
Eo= jn%ﬂgﬂk” Sin@{ | Sin[k(%+d+z)]exp(jszos0)dz+ | Sin[k(%er—z)]eXp(jszosé’)dz}
-1/2 0

j77k10 exp(—jkr) Sind x

= Fo= A

0

exp(jkzCos@) . . kl _ kl
({—(kSinﬁ)z [jkCos 6 Sin(kz+ ) +kd ) — kCos (kz+ kd + 5 ) P +

12

exp(jkzCos ) . n(—kz + KL _ K
{ (kSind)? [jkCos 6 Sin( kz+2+kd)+kCos( kz+kd+2) 0 )

_ Ioexp(=jkr) Cos(kd)Cos(% cos @) + Sin(kd) — Sin(kd) Cos 6 Sin(% cosd)
= Eo=jn 2mr Sin@ (12)

Le champ rayonné¢ est alors:
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Figure 7: champ rayonné (non normalisé Io =1A) par les distributions de courant

On observe un bon accord entre la formulation en sinus-décalé (relation 12) et le
calcul de NEC. L’écart important entre le champ rayonné de la distribution sinusoidale et les
autres modeles correspond a la grande différence entre les résistances de rayonnement
déduites par ces trois méthode (Tableau 1).

3.2 Le Gain et la résistance de rayonnement

Apres avoir calculé le champ rayonné par le dipdle avec le courant en sinus-décalé,
on peut évaluer la puissance rayonnée et ensuite faire le calcul de la résistance du
rayonnement et la directivité « D » du dipdle. L'objectif de ce calcul est de pouvoir comparer
nos résultats a des résultats parus dans la littérature. Les étapes du calcul sont les suivantes:

12 % [Cos(kd)Cos(% cos @) + Sin(kd) — Sin(kd) Cos 0 Sin(% cos )]
0 2 2 do

Frad = 77472 ,([ Sin@

2
= Bad = 774{_0;; [1.2175Cos?(kd) +1.0777 Sin?(kd) +1.1429 Sin(2kd)]

Rrad =m£;%=%[1.2175 +1.0777 Tan2(kd) +1.1429 Tan(2kd)] (13)

Pour évaluer la directivité « D » du dip6le, nous avons besoin du diagramme de rayonnement
comme une fonction de 0, F(0).
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Cos(kd)Cos(% cos &) + Sin(kd) — Sin(kd) Cos 6 Sin(% cos®)

F(0)= Sin@
_ 2F(0)? max.
TF(H)Z Sin® do
0
: 2
. 2[Cos(kd) + Sin(kd)] (14)

~1.2175Cos2(kd) +1.0777 Sin? (kd) + 1.1429 Sin(2kd )

Les chiffres (1,2175), (1,0777) et (1,1429) dans les relations (13, 14) sont déduits d’apres la
résolution numérique d’une partie des intégrales précédentes avec le logiciel MATLAB.

Dans le tableau suivant, on présente la partie réelle de 1'impédance du dipdle demi-
onde ayant pour rayon «a » et le gain. Ces résultats sont déduits des quatre méthodes :

Sinus [1] Sinus-décalé King [2] NEC2
a/\ Rr(Q) | G(dB) | Rr(Q) | G(dB) Rr(QQ) | Rr(QQ) | G(dB)

0.000 73 2.15 73 2.15 73 . .

0.001 73 2.15 80 2.19 82 85.7 2.18
0.002 73 2.15 85 2.20 84 89 2.19
0.003 73 2.15 91 221 86 92.7 2.20
0.004 73 2.15 93 221 88 95.6 2.20
0.006 73 2.15 94 2.22 90 100.5 2.21
0.010 73 2.15 97 2.23 94 108.3 2.23

Tableau 1 : résistance de rayonnement et le gain du dipdle en utilisant
quatre méthodes différentes

Finalement on obtient un bon accord entre la formulation analytique sinus-décalé et
la méthode numérique de NEC. On a ainsi validé la distribution du courant en sinus-décalé et
cela nous assure le calcul des autres caractéristiques de rayonnement des dipoles comme la
longueur effective L., qui est un parametre important pour évaluer I’impédance mutuelle.

3.3 Lalongueur effective L,

Par définition, la longueur effective d’un dip6le non-chargé est le rapport entre la
tension induite et I’intensité du champ électrique éclairant de cette antenne. Pour déduire cette
grandeur nous avons besoin de la distribution du champ éclairant et la distribution du courant
induit sur le dipole.

King en 1944 a prouvé théoriquement [8] que les distributions de courant sur les
dipoles émetteurs et récepteurs ne sont pas identiques mais 1’on peut malgré tout supposer une
impédance identique. La distribution du courant sur un dipdle récepteur est différente de celle
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d’un dipdle émetteur, dépend forcement de la charge connectée a ce dipdle [5], [11]. La
longueur effective L. est par définition toujours calculée pour un dipdle non-chargé et par
conséquent les effets de la charge se manifesteront dans le circuit équivalent du dipdle a la
réception [8], [12]. Ces études montrent aussi que pour les dipdles tres fins, la distribution du
courant est identique en réception et en transmission. Comme notre but dans cette partie est la
déduction de « L. », grandeur identique pour les dipdles en réception ou en émission selon le
principe de réciprocité [12], nous pouvons directement évaluer « L » pour le dipdle émetteur
dont nous avons déja proposé une densité de courant précédemment i. e. forme sinus-décalé.
I1 n’est donc pas nécessaire de chercher une densité de courant a la réception.

En supposant un champ électrique uniforme le long du dipdle et une densité de
courant en sinus- décalé, on calcule « L » avec la méthode «induced ElectroMagnetice Force
method - emf» [1]. Cette méthode utilise le principe de réaction pour évaluer la tension et les
courants induits sur les antennes :

1/2
V= —% j 1(2)E(incident)dz (15)

=1/2

En supposant un champ incident uniforme le long du dipole, la tension induite s’écrit :

- E 1 (16)

—1/2

Et en appliquant la définition de la longueur effective, celle-ci se représente ainsi :

1 1/2
Ll =[]/ [E|= |- [I(z)dz| (17)

I -1/2
Ou « V» et «I» sont la tension et le courant induit au centre du dipole soumis au champ
«E».

Pour un dip6le demi-onde ayant une densité du courant en forme de Sinus décalé
cette derniere intégrale peut étre résolue :

I(z) = Ip Cos (kz — kd) 0<z<)/4
I(z) = Iy Cos (kz + kd) M4 <z<0 =>[=1(z=0) =1y Cos (kd)

12
|Le| m ICOS(]CZ‘de)dZ"Fm .[COS(kZ kd)dz (18)

Ou 1=A2;k=2n/kAet «d» est le facteur de décalage de la distribution du courant qui est
fonction du diamétre (10) du dipdle.

Les intégrales (18) sont résolues et elles donnent L. de la maniére suivante :

ILe| = M/ + (Wn)*Tan(kd) (19)
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Ou « M1 » est directement la longueur effective d’un dip6le demi-onde ayant une densité de
courant parfaitement sinusoidal. Le parametre « d » est déja calculé (10) et montre I’effet du
diametre du dipole sur la longueur effective.

Nous voyons que cette intégrale est analytiquement traitée et que « L. » est une
fonction de la fréquence et de 1’épaisseur du dipdle. Ceci montre une trés intéressante
propriété du dipdle : « L. » ne dépend pas du courant maximal induit sur le dipdle. D’apres
ces dernieres représentations, nous voyons que lorsqu’on diminue sa longueur, |L.| s’affaiblit.

En premiére approche et afin de prendre en compte I’influence des variations du
champ le long du dip6le sur « L. », nous avons calculé la valeur moyenne de celui-ci. On
trouve que dans le pire cas, cela changera « L. » de 4%.

Il y a une autre méthode théorique qui décrit cette longueur « L. » en fonction du
gain (G) et la résistance rayonnante (Rr) de une antenne quelconque [12], [13] :

_A |GRr
Le=2 120 (20)

Nous voyons qu’en connaissant (G) et (Rr), « Le » se déduit simplement. C’est intéressant car
ces deux parameétres sont introduits pour un dipdle soit en émission ou a la réception. Ainsi la
longueur effective est calculée d’apres le principe de réciprocité pour une antenne émettrice
ou réceptrice.

Pour calculer toutes les caractéristiques de rayonnement, jusqu’a ce point, nous
avons toujours supposé le dipole comme un conducteur homogene qui ne consiste pas un gap.
Alors que pour les modéles réels, le dipdle est coupé en son milieu par un gap pour
I’alimenter ou le charger. Nous essayons ici de mettre en évidence les effets perturbateurs du
gap sur les caractéristiques de rayonnement du dipdle.

3.4 Prise en compte du Gap

I1 existe deux solutions pour simuler 1'alimentation de 'antenne : une impulsion de
Dirac de tension envoyée sur un segment ou une tension distribuée. Actuellement on peut
trouver des nouvelles approximations théoriques pour mieux modéliser les cas réels [14] qui
ne prennent plus en compte les sources idéales de tension ou de courant comme un delta de
Dirac. Ces nouveaux essais sont effectivement susceptibles pour traiter le dipdle en deux
parties séparées et I’étude de la distribution du champ électromagnétique dans le gap. Ces
progrés donnent une meilleure concordance entre les résultats numériques et ceux
expérimentaux.
Pour ’antenne réelle il faut se rappeler qu’il existe une discontinuité entre les deux brins,
qu’il faut simuler. Cet effet n’est pas pris en compte par NEC, on le considérera donc comme
une perturbation qui modifie la distribution de courant et I’impédance d’entrée [15], [16].
Cette perturbation peut étre en premicre approximation modélisée par une capacité ayant la
méme géométrie que I’intervalle. (Figure 8)
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Figure 8 : prise en compte de 1'effet capacitif a 'entrée du dipéle
Q(z) : densité linéaire de charge (C/m)
I (z) : distribution du courant le long des brins (A)

Le principe de continuité de charge donne: dI/dz + joQ =0
En premiére approche, nous supposons un sinus pour I(z):

I(z)=IoCos(kz)  (pourun dip6le demi-onde)
= Q(2) = [j/®] Io (d/dz) Cos(kz) = [-jk/®] o Sin(kz)
=2 Q(d) =-Q(-d) = [-jK/®] Io Sin(kd)
On sait que la capacité est introduite par: C =charge/V
Pour un systéme ayant deux conducteurs isolés, il faut que la charge totale sur

chaque conducteur soit égale et opposée. Dans ce cas V est définit par la différence de
potentiels entre ces deux conducteurs, et représente donc la tension a I'entrée du dipdle.

2> V=I0Zn > Ceq=[Q(d)*1]/[loZin]
Ou = longueur équivalente de la discontinuité de la région d'alimentation.
En considérant la forme de la région d’alimentation, on peut assimiler cette valeur a "a", le

rayon du dipdle.

= Ceq = [a k/®] Sin(kd) [Io / [0Zin]
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Par définition, 1'impédance équivalente d'une capacité est: Zeq = -j / Ceq ®

—> Zeq=-j Zin / [a k Sin(kd)] ou a;d<<Lambda (21)

Cette valeur est largement supérieure a l'impédance d'entrée du dipole, elle ne
perturbe donc pas le fonctionnement du dipdle. Cette impédance imaginaire qui se met en
parallele avec I’impédance d’entrée du dipdle, va augmenter la partie réelle de celle-ci ainsi
que diminuer la partie imaginaire. Apres simulation 1’effet de cette capacité équivalente est
tres faible et toujours inférieure a 1% par rapport a I'impédance d'entrée.

Pour les dipdles ¢€pais qui contiennent également des matériaux diélectriques dans cet

intervalle, cette capacité change I’impédance d’entrée équivalente. (Tableau 2)

f Module () | Module () et | Module (Q) et
MHz et la phase la phase la phase (Deg.)
(Deg.) de Zin (Deg.) de Zin de Zin
20 mesure NEC
700 117 <19° 119 <15° 117 <20°
900 123 <10° 120 < 6° 117 <20°
1100 130 < 8° 134 <5° 125 < 18°
1400 128 <0° 140 < -6° 120 < 15°
2100 130 <-5° 125 <-18° 120 < 15°

Tableau 2 : I’effet du gap sur 'impédance d’entrée des dipoles épais ;
a=10.010 - 0.014A, d = 3mm

Par exemple nous avons mesuré cette impédance équivalente pour un dip6le épais : (a = 3mm,
d=2mm, er=4.8 et f=2 GHz)
Zeq (Q)=130—-325

Or la valeur théorique de I'impédance de ce dipdle ayant les mémes caractéristiques
physiques et sans tenir en compte I’effet de I’intervalle est :
Zin(Q) =120 +3 30

On peut conclure, que I’effet du gap est négligeable pour les dipdles fins et ceux qui
ne contiennent pas de larges intervalles par rapport a A. En revanche pour les dipdles épais
ayant certains matériaux diélectriques remplissant leurs gaps il faut que I’on prenne en compte
les perturbations de la capacité équivalente du gap sur I’impédance d’entrée.

Les parties précédentes ont été des tirées a 1’évaluation des caractéristiques de
rayonnement d’une antenne linéaire isolée. En nous rappelant 1’objectif principal de ce
chapitre, le couplage entre les antennes linéaires, nous allons calculer les impédances
mutuelles entre deux dipoéles filaires a I’aide des caractéristiques de chacun en cas isolé
comme la distribution de courant et le diagramme de rayonnement. Mais avant tout, nous
présentons un rappel des formulations analytiques données dans la littérature
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3.5 Impédances mutuelles, formulation analytique

Les impédances mutuelles entre les dipdles sont calculées en utilisant le principe de
« réaction ». Si on connait la distribution de courant le long des dipdles concernés, alors les
impédances mutuelles peuvent étre déduites analytiquement par la méthode d” « EMF » [1].
Un cas simple de I’étude des impédances mutuelles est le calcul du paramétre Z, entre deux
dipo6les demi-ondes paralleles et en vis-a-vis dont leur distribution de courant est supposée

sinusoidale.

Figure 9 : deux dipoles paralléles et en vis-a-vis

Ri2 =30 [2Ci(uo) — Ci(uy) — Ci(u2)]

X12 = 730 [2Si(Llo) — Si(ul) — Sl(U2)] (22)
Ou:
Ug = 27[%

d2 2
u = 2;;% by +1| = 2;% (2+—] pour d<</

d? ] d?
U = 272'7 1+l—2 -1| = 2ﬂ7[ﬁ} pour d<<l

Sinus intégral [1] = Si(x) = I %dr =x pour x<<1
0

~~

[o0]
J‘ COST

Cosinus intégral [1] = Ci(x) = — dr

X

Comme nous le voyons pour ce cas trés simple, I’expression analytique de 1’impédance
mutuelle est complexe et nous pouvons ainsi imaginer qu’elle le sera plus encore pour une
configuration quelconque et pour des dipoles non-résonants.

I1 est évident que la résolution des équations intégrales est trés complexe dans le cas ou nous
utilisons les distributions de courant proposées par King (7 et 8).

Par exemple si on essaie d’évaluer 'impédance mutuelle entre deux dipdles paralleles en
échelon avec des courants sinusoidaux comme la plus simple approche, il y aura une vingtaine
de termes complexes en fonction des intégrales Si et Ci dans la formulation finale [2], [9].
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4 Evaluation de I’impédance mutuelle

4.1 Dipoles courts
En raison de leur longueur trés limitée, la densité du courant le long de ces dipdles

est quasiment stable et le calcul du vecteur A dans la relation (3) est simple. Les champs E et
H rayonnés par cet élément s’écrivent [1]:

Er=77

101 Cos @ 141 exp(—/kR)
2 JkR
27R

. klIolSin@ 1 1 .
Eo=jn I+——— exp(—7kR)
47R kR 2
" 7Ry

E¢ =0
L. == longueur du dipdle court (23)

Ce type du dipdle est un modele pratique du « doublet de Hertz » ou deux charges identiques
et opposantes sont placées tres proches de chacune.

En utilisant les concepts de la longueur effective « Le », le gain et le diagramme de
rayonnement, nous présentons ici une formulation trés simple et pratique pour calculer
I’impédance mutuelle entre deux dipoles courts [13].

On commence par la définition de I’'impédance mutuelle dans un systeme ayant deux
antennes, celle qui est notée 1 est alimentée par le courant I; et I’antenne 2 n'est pas alimentée
donc I, =0 : (Fig. 10)

X

Figure 10: configuration générale pour I’étude du couplage entre deux dipoles
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Vi=Zu.Li+Zi. 1
Vo=Zn.Li+Zpn I, = Vyo/li=Zy=2Zy (24)

L’antenne 1 alimentée produit un champ électrique E; auprés de 1’antenne 2. Ce champ peut
étre calculé en fonction de 0, R ( la distance entre deux antennes) et du courant I; pour un

dipole court [1] :

. khimSin6 .
Eo=jn—, »— exp(JkR)

Ou:k=2n/A etn=120m=377Q en espace libre.

Par raison de symétrie, le champ rayonné est indépendant de ¢.
D’autre part, le rapport V, / I; s’écrit en fonction de « L » :
Vaoe (h1, 12, R, 0, 9,7) = E (71, R, 6, ) . Le (h2, 7)

La formule présentée par Kraus [13] ne concerne que la valeur maximale de I’impédance
mutuelle en considérant la maximum tension induite:

kI
[Vaodl(hi, ha, R, 6, @, 7) max. = [E (1, R, 0=90) . Le (o, y = 0) =~ =
= |Zo|(R. Ay, ) max. = [E (y, R) . Le (s) Jmax. /1, = 202002 (25)

L’avantage de cette formulation est sa simplicité. Mais son domaine de validité est
trés limité pour les dipdles courts situés en champ lointain. La partie suivante présente
I’impédance mutuelle entre deux dipoles longs dans une configuration générale en
développant la méthode proposée pour les dipdles courts [17].

4.2 Impédance mutuelle entre dipoles longs

Similaire aux dipdles courts, nous commengons par la définition de I’impédance
mutuelle des dipoles longs : (Fig. 10)

Vi=Zu. L +Z,n 1
Vo=Zn.L+Znlh, = Vo/li=Zi=2Zy (24)

L’antenne 1 alimentée, produit un champ ¢lectrique E; auprés de I’antenne 2. Ce
champ peut étre calculé en fonction de R et de courant I; pour un dipdle demi-onde ayant une
distribution de courant sinusoidale [1] :
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(jkR) [Cos (kgl cos 6’) —Cos (k;”j
Eig(/1, R, 0, ¢) = jI; L2 : (26)
. ( kh Sin@
27RSin o

Ou:k=2rn/A etn=120m =377Q en espace libre.

D’autre part, le rapport V, / I; s’écrit en fonction de « Le » :

Vaoe (h1, 12, R, 0, 9,7) = E (71, R, 6, ) . Le (h2, 7)

Le (72, 7) = Le (h2, y=0) Cosy (27)
Avec (16) et (18); Zo1 (R, 0, @, 7, hi, i) =[E (h1, R, 0, @) . Le (y, A2, @) 1/ 1 (28)

La longueur effective L. est une grandeur complexe et donc représentable par son module et
sa phase:

Le (v, 1o, @) = |Le| exp(j$) (29)

Z1- s'écrit donc:

khi
Cos(lcosﬁj—Cos(j
) —j(kR- 2 2
201 (R, 8, 0,7, hn, ho) = j|Lo TP LI CRA)] | (30)
. kh Sin@
27TRSl7’l 7

La relation (30) est une expression générale de Z;, pour deux dipdles quelconque et
elle est théoriquement valable dans la mesure ou I’antenne 2 est située en champ lointain. Une
petite étude numérique prouve sa validité pour les dipdles demi-ondes pour R>= 0.3\. Cette
relation sera ensuite développée pour le cas du champ proche. La relation (30) peut s’écrire
d’une maniere tres compacte et simple si les deux dipdles sont demi-onde, fins et placés en
vis-a-vis:

hi=h=7/2,|L=(A/m)Cosy ; ¢ = 0° Sin® = Cosy = 1.

n }
R, = —— Sin (kR
12 R (kR)

n
Xjp = —— Cos(kR 31
L= (kR) (1)

Dans Ia littérature [18] cette formulation (31) contenant deux hypothéses est souvant
décrite : le courant est sinusoidal sur un dipdle demi-onde et on néglige la phase de « Le ».

27



Chap. 1 : Contribution a l'étude du couplage entre antennes linéaires

Ces deux conditions introduisent jusqu’a 100% d’erreur sur I’'impédance mutuelle. Nous
avons corrigé cette méthode en proposant un facteur de correction sur la phase et en utilisant
la distribution modifiée de la densité de courant au lieu de celle purement sinusoidale.

n
Rp=a[—— ]Cos (kR-Db
12 [ker ] ( )

X =-a [# 1 Sin (kR — b) (32)

Les facteurs « a » et « b » dépendent de I’épaisseur du dipole. Pour les dipdles ayant un rayon
nan

«r» compris dans l'intervalle [0.001A ; 0.01A], "a" et "b" peuvent prendre les valeurs
suivantes:

a=1.05->1.15

b =35> 50 deg.

Les variations de “a” et “b” dans les intervalles cités peuvent étre considérées comme
linéaires.

4.3 Impédances mutuelles entre dipéles longs dans le champ proche
Pour I’extension de cette méthode aux cas des dipdles treés proches, il nous suffit de

remplacer le champ lointain rayonné du dipdle 1 dans la relation (26) par la relation relative
au champ proche [1] :

2
” R2 hi
E 0 aNo\ — n exp(—/ +T) khi .
2 (R,90°,90°) = —j —Cos > exp(—jkR)(33)

27rRSin(khlj hl2

2 I+—

4R

Les parties réelle et imaginaire de I’impédance mutuelle sont donc déduites pour les dipoles
demi-ondes séparés d’une distance inférieure a 0,25\ :

(34)

Enfin nous avons comparé les résultats de cette nouvelle méthode avec ceux de NEC, d’Elliot
[10] et les relations asymptotiques (31). (Tableau 3)
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Tableau 3 :

Ces résultats montrent qu'une meilleure concordance est observée entre les relations (32, 34)
et ceux de NEC, alors que les autres formulations analytiques pour I’'impédance mutuelle,
comme celle de la formule (31) ou celle du diagramme d’Elliot [10] présentent des écarts plus

importants.

La relation (30) est aussi intéressante pour les dipdles ayant des longueurs différentes
de A/2. Pourtant la plupart des expressions analytiques existant dans la littérature ne présente
que I'impédance mutuelle entres les dipdles demi-ondes. Les figures
courbes de simulation de I’impédance mutuelle entre les dipdles 0,4A et 0,64 dans une
configuration parallele et en vis-a-vis. Ces courbes sont également comparées avec les
résultats numériques de NEC, ou nous voyons une bonne corrélation entre les deux méthodes.

712Q 712Q 712Q 712Q
R/ €30 NEC2 (32.34) | Elliot[10]
0.05 106+ 8 90+ 35 70—j27
0.10 91—j 15 80+j5 6537
0.15 76-j34 | 70-j19 5520
0.2 91+]30 5046 5435 50— 30
03 60— 20 23-j58 25-j 61 30— 42
04 28-]39 10-j51 | -12-j49 4-740
0.5 0-j38 30-j32 | -31-j26 13- 28
0.6 19-j26 37-j9 34-j3 23-j10
0.7 268 T32+j11 | 24+j15 24+j5
0.8 2347 18+j24 | -10+j23 | -18+j16
0.9 12+j17 a1+j27 5+j22 7+)20
1.0 0+j19 13+]20 15+]13 17+j4

Seule une erreur maximale de 15% peut étre observée.

80
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20

Zi>(Q)

-20

-40

résultats comparatifs sur ’impédance mutuelle du dipole demi-onde

11 et 12 sont des

X12(Q) analytique

‘RIZ(Q) analytique _—

R2(Q) NEC2 <
X12(Q) NEC2 +
t—

0.2 0.4 0.6 0.8 1.0
R/A

Figure 11 : impédance mutuelle entre deux dipéles de longueur 0,41
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200 ‘
Rlng analytique
X12(€Q) analytique
150 Rip(Q)NEC2 < |
X12(Q) NEC2 +
100
50
Z1,(Q)
0
-50
<> <>
-100 | + .
+ +
-150 ‘ : : : ‘
0.2 0.4 0.6 0.8 1.0 1.2

R/A

Figure 12 : impédance mutuelle entre deux dipdles de longueur 0,6

4.4 Dipoles en échelon

Nous allons appliquer la relation (30) pour des dipdles en échelon. Dans ce cas il faut
modifier légerement 1’expression de L. (19). Précédemment nous supposions toujours que la
distribution du champ ¢lectrique rayonné par le dipdle 1 était uniforme le long du dipdle 2.
Cette hypotheése est valable pour les dipoles paralléles et en vis-a-vis et nous pouvions
I’appliquer dans ce cas pour la déduction de Z;, a partir de L.. A cause de la dis-symétrie du
dipdle 2 par rapport au dipdle 1, pour le cas des dipdles en échelon, le champ électrique le
long du dipdle 2 ne peut plus étre considéré comme uniforme stable et nous avons besoin
donc de certains facteurs de correction afin de compenser ces effets dissymétriques.

Nous proposons ici de considérer la valeur moyenne du champ électrique existant le long du
dipdle 2 comme le champ uniforme tout au long de ce dipdle. Ainsi le facteur de correction
pour deux dipdles en échelon s’écrit :

Z»(modifiée) = B exp(jt) Z1(30) (35)

La grandeur complexe Z,; dans la relation (30) est modifiée par le facteur « 3 » pour
son module et par le facteur « T » pour sa phase (Fig. 10) :

T = arc tan [20 tan(kd) / R]
B=1/[1-(/R)]

§=|Ry—Ry| (36)
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En appliquant ce facteur de correction (35), nous avons calculer I’'impédance mutuelle pour
les dipoles demi-ondes en échelon. Les résultats sont présentés et comparés avec ceux de
NEC et quelques résultats expérimentaux accessibles dans la littérature. (Tableau 4)

712Q 712Q 712Q
R/A Elliot [10] Mesure (35)
0.25 40-j38 38-j50 52-j61
0.50 -13-j28 31-j27 -31-j26
0.75 20+j 10 25+j19 -18+j21
1.0 17+j4 13+j21 15+j13

Tableau 4 : 'impédance mutuelle entre deux dipdles demi-ondes paralléles en échelon (45°)
(Sin6 = Cosy = 0.707); a = 0.006A, déduite par 3 méthodes. A = R Cos0

Comme le montre le tableau 4, les parties réelle et imaginaire calculées de I'impédance
mutuelle sont proches de celles mesurées sauf pour une distance de 0,25A, qui présente dans

ce cas un écart de ’ordre de 25% par rapport a la mesure. Le domaine de validité dans le cas
ou 'angle d'échelon est grand, est donc limité.

5  Conclusion

Toutes les caractéristiques de rayonnement d’un dipdle réel ont été analytiquement
traitées a 1’aide d’une nouvelle distribution de courant le long du dipdle. Les résultats
montrent la validité de cette approche.

Les impédances mutuelles ont été également calculées par une méthode basée sur le
concept de la longueur effective L. du dipole. Cette formulation nous a permit de présenter
I’impédance mutuelle entre deux dipdles quelconques dans une situation treés générale i. e.
paralléle ou en échelon.

L’étude complete des caractéristiques de rayonnement des antennes lin€aires va nous aider
pour le traitement des structures plus complexes planaires ou tridimensionnelles.
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Formules importantes du chapitre 1

X

configuration générale pour I’étude du couplage entre deux dipdles

ex [_ '(kR—¢)] Cos(kglcosﬁj—COS(kglj
Z21 (R: ey (Pa y: hla h2) :J|Le (Y7 h2)| 77 p J .
.k Sin@
27RSin T

Ou A, et h; représentent les longueurs des dipoles et L. est 1a longueur effective du dipdle 2.
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Chapitre 2 : Application a la compatibiliteé
électromagnétique, calcul du couplage entre dipoles
étalons pour la bande de fréquence
30 MHz - 2 GHz

1  Introduction

Cette partie a pour objet 1’étude théorique et expérimentale des antennes étalons. Elle
a pour but d’illustrer I’intérét des formulations analytiques proposées au chapitre 1 pour les
antennes linéaires. Ce travail a été effectu¢ dans le cadre de I’étude BNM/LCIE — ENST (n°
99 4 002), abouti en juillet 2001.

La mesure des champs rayonnés par tout appareil électronique au sens large du terme
est aujourd'hui une activité importante en compatibilité ¢lectromagnétique. Pour connaitre le
champ ¢électrique éclairant 1’antenne de réception, nous définissons une grandeur appelée
Facteur d'Antenne (FA). Le FA est une grandeur complexe qui se définit comme le rapport
entre le champ électrique présent devant l'antenne et la tension mesurée a 1'entrée de l'antenne:

E=FA.V (1)
L’unit¢ du FA dans le systetme standard des unités est le dB/m. Cette grandeur est un

parametre trés important dans le domaine des antennes étalons car en connaissant le FA, on
peut déduire simplement le champ électrique par la mesure de la tension détectée. (Figure 1)

Y

Appareil T E -

¢lectronique | .--

N

Figure 1 : mesure du champ rayonné par un appareil électrique
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L’évaluation précise et fiable du champ rayonné nécessite évidemment un capteur
¢talon du champ qui soit a la fois calculable et précis. Pour les mesures de compatibilité
¢lectromagnétique en trés basses fréquences (f < 30MHz) les antennes boucles sont
généralement utilisées. Pour la bande 30MHz — 1GHz, les dipdles fins sont les plus utilisés et
a coté des réseaux large-bandes de dipoles log-périodiques qui peuvent fonctionner jusqu’a
2GHz. Les antennes "cornet" sont le choix habituel pour le reste de la gamme microonde dans
le domaine des antennes étalons.

Le cahier des charges de 1’étude BNM/LCIE — ENST demande la simulation et la
réalisation des dipdles étalons pour toute la gamme 30MHZ — 2GHz. Dans la gamme 30MHz
— 1GHz, les dipdles sont les plus utilisés en raison de leur structure simple a réaliser et du
calcul de leur caractéristique de rayonnement plus simple par rapport aux autres structures
rayonnantes. Pour cette dernic¢re gamme il existe dans le marché plusieurs prototypes du
dipole étalon. Or a partir de 1 GHz les dipdles ne sont pas encore opérationnels comme
¢talons commerciaux.

Dans ce chapitre le FA des dipdles étalons est étudié¢ pour des fréquences jusqu’a
2GHz. Toutes les étapes de la simulation théorique et la mesure des dip6les ont été effectuées
dans le cadre de la norme ANSI 63,5 [1].

La norme ANSI 63,5 (American National Standard Institute) est une charte
internationale pour harmoniser toutes les méthodes d'étalonnage d'antennes. Le respect de
cette norme est demandée dans I'étude.

1.1 FA des dipoles étalons

Considérant la relation générale (1) pour la définition du FA, nous allons essayer
d’appliquer cette relation pour déduire le FA d’un dipdle demi-onde demandé dans 1'étude
BNM/LCIE — ENST. Pour notre cas, 1’antenne est toujours chargée par un systéme
d’adaptation a un appareil de mesure et la tension est alors accessible a la sortie de celui-ci.
(Figure 2)

Lo n:1
— 1
/. * *
f Antenna 'V e Vout Load

E

Figure 2 : I’antenne réceptrice connectée a un systéeme d’adaptation

Le FA peut s’écrire donc :
FA=E / Vout = (E / Voc) . (Voc / Vout) (2)
Nous rappelons le concept de la longueur effective L. comme le rapport de (Vo / E) et la

relation (2) se présente donc sous la forme suivante :
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FA=(1/Le).(Voc/ Vour) 3)

Cette derniére relation est importante car elle permet la décomposition du FA en
deux termes indépendants : (1 / L¢) qui est une caractéristique du rayonnement du dipdle et
(Voe / Vour) qui ne dépend que du comportement du systéme d’adaptation et ne participe pas
au rayonnement.

Ainsi la simulation du FA se divise en deux parties : 1’évaluation de la longueur effective L. a
partir de la géométrie du dipdle et de la distribution du courant et la déduction du rapport de
transformation (Vo / Vour) du systéme d’adaptation qui dépend aussi de I’impédance d’entrée
du dipole Zayt.

Nous utilisons les résultats de 1'étude sur la longueur effective Le du dipdle étudié au chapitre
1 pour évaluer le FA.

1.2 Systéme d’adaptation du dipole

Lors d’une transmission, il est capital de transférer le maximum de puissance entre le
générateur et l'antenne ou entre l'antenne et le récepteur. Ceci nécessite 1’adaptation
d’impédance entre ces différentes parties. Comme nous le savons le maximum de transfert de
puissance s’effectue si les impédances d’entrée de deux parties & connecter sont complexes
conjuguées.

Un autre critetre qui doit étre strictement respecté pour les dipdles est la
transformation du bifilaire vers une ligne coaxiale. Cette transformation est nécessaire car
I’entrée du dipdle est bifilaire tandis que presque tous les connecteurs des appareils hautes
fréquences sont coaxiaux. Ce systéme d’adaptation s’appelle « balun » (balance to unbalance
trasformer) [2].

Dans la figure 2, le balun est représenté d’une maniére simple comme un
transformateur idéal. Le rapport de transformation 1:n et 'impédance d’entrée du dipdle Zay
sont donc des paramétres importants pour calculer (Voo / Vou) et par la suite, pour la
déduction du FA. Les pertes d’insertion et les effets non-linéaires dans le balun peuvent
¢galement affecter le FA.

2  Etalonnage et méthode du site de référence

2.1 Procédure d’étalonnage

Les antennes étalons sont utilisées pour les mesures fiables du champ électrique et
pour étalonner les autres capteurs de champ, nous avons donc besoin de méthodes originales
pour I’étalonnage de ces antennes [3]. Les mesures du FA des dipdles étalons pour la gamme
300 MHz — 2 GHz sont généralement effectuées dans des sites ouverts. Un site ouvert idéal
est constitué¢ d'un plan réflecteur parfait et grand par rapport a la longueur d’onde de mesure
[3]. Dans un cas idéal il n'y a aucune réflexion issu d'un autre objet réflecteur ou réfraction
des objets entourant le site et cet environnement est alors supposé comme 1’espace libre.

En utilisant la définition du FA (relation 1), les procédures suivantes peuvent étre proposées
pour étalonner des antennes [4] :
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a. On émet un champ électrique connu, la tension est mesurée a la sortie du dipole et le FA est
alors déduit comme : FA = E(connu) / V(mesuré). Lorsqu'une partie du champ électrique
n’est pas connue, cette méthode n’est plus utilisée pour 1'étalonnage.

b. Etant donné un champ ¢électrique non-variable E, mais pas nécessairement connu, le FAx
inconnu de I’antenne X est évalué par comparaison avec le FA. connu d’une antenne étalon :

FA.=Eo/ V.
FAx=Ey/ Vx = FAx =FA. (V. / Vx) (4)

Comme nous le voyons, le FA inconnu est proportionnel au rapport entre les tensions
mesurées aux bornes de deux antennes. Il est évident que la précision de cette méthode est
fortement dépendante de la fiabilité du FA connu.

c. Les FA de trois antennes différentes sont déduits par une procédure de permutation des
antennes. Cette méthode nécessite une trés bonne qualité du plan réflecteur du site ouvert.
Comme dans ce cas le site est supposé idéal, cette procédure d’étalonnage est nommée la
méthode du site de référence, « Standard Site Method SSM », dans la littérature [4].

En suivant toujours la norme ANSI 63,5 [1], nous utilisons la méthode SSM pour
toutes les simulations numériques et analytiques des dipdles étalons dans ce chapitre.

2.2 Méthode du site de référence, SSM

Pour chaque mesure, on sépare les antennes émettrice et réceptrice d’une distance
fixe D. Daltitude de ’antenne émettrice est fixée et on utilise une antenne mobile a la
réception (Fig. 3). La hauteur hjest égale a 2m, h, est déterminé par la tension maximale (Vg
max) détectée a l'entrée de I'antenne réceptrice et varie entre 1m et 4m et D est égale a 3m ou
10m. Dans un cas peu utilisé, I’altitude de 1’antenne émettrice est fixée & 1m et la distance D
entre les deux antennes peut atteindre 30m [1].

Réception : Emission :
D variable
Vi T <
<—
<—
),
h2 variable h1 fixq

Sol

Figure 3: configuration du site
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La configuration du site standard de mesure contenant deux antennes (une émettrice,
l'autre réceptrice) est en fait équivalente, d’apres le principe d’images, a un réseau contenant
quatre antennes (Fig. 4), si I'on suppose le plan de réflecteur parfait. L’objectif donc est de
calculer le FA en prenant en compte les effets de couplage de ce réseau [5].

Emeteur / / Recepteur

A
/ h1:fixe / h2:variable
D
Plan réflecteur
hl h2
/‘ - ’ 7 - ’ -

- image -7 image

Figure 4 : mode¢le équivalent du site de référence de mesure

Nous essayons par la suite de simuler cette configuration, afin de déduire le FA du dipdle
récepteur.

3 Mode¢lisation numérique du site standard

3.1 Choix du simulateur et modeéle utilisé

Nous avons utilisé le code NEC-2 [6] qui est un simulateur pratique et rapide pour
toutes les modélisations d'antennes filaires. Le sol est supposé un réflecteur parfait mais il y a
la possibilit¢ d’introduire des caractéristiques plus réelles pour le sol. Dans certaines
conditions I’antenne réceptrice sera en champ proche par rapport a I’antenne émettrice et vice
versa, nous utiliserons donc toujours le calcul en champ proche fournit par NEC.

La partie rayonnante des antennes émettrice et réceptrice i. e. les brins métalliques,
sont facilement introduites dans NEC par leur longueur et diametre.
Pour simuler les circuits connectés a I’antenne, NEC propose deux solutions :
- On charge les brins d’antennes avec une impédance connue. Commande (LD=loading) de
NEC.
- On utilise un modéle circuit défini par une matrice d’admittance. Commande
(NT=networks) de NEC.

Dans ce travail on prend en compte 'appareil de mesure sur I’antenne réceptrice a
l'aide d'une charge 50Q. Nous pouvons donc simuler cet appareil de mesure accompagné du
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circuit d’adaptation (balun) en utilisant la formulation NT. Dans une premiere approche, on
modélise le balun par un transformateur idéal, on peut alors utiliser la formulation LD.

Pour simuler la source d’alimentation sur I’antenne émettrice, NEC ne propose pas
de formulation particuliére. Pour traiter ce probléme on introduit un segment isolé en dehors
du site (figure 4), sur lequel on peut placer une source de tension définie par le formulaire EX
(=excitation). Dans ce cas il y a la possibilité d’ajouter un circuit d’adaptation entre cette
source et 1’antenne émettrice en utilisant le formulaire NT. Ce que I’on doit respecter est le
fait que 'impédance de sortie de cette source, déja simulée, soit toujours égale a S0Q(Figure
5). Autrement dit, elle doit étre indépendante de la fréquence et de la géométrie des antennes
dans le site. Pour cela nous utilisons une configuration particuliere pour laquelle il est possible
d’annuler I’impédance de ce segment isolé puis d'ajouter une impédance de 502 en utilisant
NT.

Emission Réception

71\ /, LD

P d
segment de
source ' v
D>>d plan réflecteur
50Q g
I NT— — a b

Figure 5: modélisation du site avec générateur et récepteur

La matrice d’admittance correspondant a NT est définie par:

Yo =0.02 Yap =-0.02 /n
Yy =-0.02 /n Yip = (0.02)n> (5)

3.2 Optimisation numérique du balun
Le balun est généralement un dispositif a trois accés. Dans une premiére approche

nous le modéliserons par un dispositif a deux accés caractérisé par une matrice admittance
2x2 (Fig. 5).
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Ce mod¢le simple est équivalent a un transformateur idéal sans aucune perte, donc caractérisé
par un simple rapport de transformation d’impédance.

En utilisant ce modele, nous avons fait le calcul du Facteur d’Antenne dans la configuration
SSM (Standard Site Method) pour 3 rapports d’impédance : 150 :50; 100 :50; 75 :50 (
Tableau 1).

F FA (dB/m) d’un dipdle demi-onde ayant un balun
(MHz) idéal avec les rapports d’impédances suivants :
100 : 50 75 :50 150 : 50

30 -0,9 -0,6 -0,6

60 3,6 3,6 3.8
100 8,1 8,2 8,3
200 13,8 13,9 14,0
300 17,4 17,5 17,5
500 22,2 22,3 22,3
700 25,1 25,3 25,2
1000 28,1 28,3 28,2
1500 31,6 31,8 31,6
2000 34,1 34,3 34,1

Tableau 1 : Facteur d’Antenne calculé avec NEC pour différentes valeurs de transformateur
d'impédances. D=10 m et h1=2m., h2 est choisi pour un maximum de tension recue

On constate que pour chaque fréquence, les résultats ne différent entre eux que de 0.35 dB/m
au maximum. Ce qui montre que le rapport d’impédance du balun ne va pas modifier
considérablement le Facteur d’ Antenne.

Pour chaque fréquence, le plus faible Facteur d’Antenne est obtenu avec le rapport
100 : 50. Cela indique que les pertes de désadaptation associées a ce rapport sont minimales et
que ce balun est le meilleur pour effectuer des mesures du Facteur d’ Antenne pour des dipdles
¢talons. Nous choisirons donc ce type de balun pour la réalisation des dipdles.

Apres avoir évalué le rapport optimal de transformation du balun, nous modélisons le site
standard avec pour chaque dip6le un balun idéal de rapport 100:50.

Les résultats obtenus avec les dipdles commercialisés par EMCO [7] donnés dans le
tableau 2 sont extraits des spécifications techniques du dipole modeéle 3121C ou il est spécifié
une perte d’insertion du balun de I’ordre de 0.5 dB maximum, pour chaque fréquence. Nous
disposons aussi de mesures effectuées par le BNM (Bureau National de Métrologie) qui ont
été effectuées avec des dipdles Rhodes & Schwartz (réf: 92 066 et 92 067 ) et ayant des pertes
d'insertions égales a 10 dB.

Nous avons donc fait apparaitre ces pertes d'insertions dans le tableau pour pouvoir comparer
les différents résultats.
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FA (dB/m) FA (dB/m)-10dB FA (dB/m)-0.5 dB
NEC avec le Balun | Mesure BNM 1999 sur dipdle | Spécification dipole
100 :50 R&S EMCO
30 MHz -0,9 -1,7 -1,5
60 MHz 3,6 4.4 4,2
100 MHz 8,1 7,4 7,6
200 MHz 13,8 13,9 13,6
300 MHz 17,4 17.4 18.0
500 MHz 22,2 22,2 23,0
700 MHz 25,1 25,4 26,0
1000 MHz 28,1 30,0 29,0
1500MHz 316 | - 1 -
2000MHz 341 |} - 1 -

Tableau 2 : comparaison entre le Facteur d’Antenne calculé avec NEC (D=10 m et h1=2m., h2
est choisi pour un maximum de tension recue) et les résultats EMCO et BNM.

La comparaison entre les résultats de simulation et les données BNM et EMCO est
satisfaisante. On remarque cependant un écart un peu plus important a la fréquence 1000 MHz
(1000 MHz est la fréquence extréme pour les modeles commerciaux).

3.2 Distinction entre dipole demi-onde et dipole résonant

Dans la littérature on parle souvent indifféremment de dipdle demi-onde ou dipole
résonant. Pour les différencier clairement, nous avons donc simulé ces deux cas.
Le premier tableau (Tableau 3) montre la différence entre un facteur d'antenne calculé avec un
dip6le demi-onde (balun 50:100) et avec un dipdle résonant (balun 50:100)

F Impédance (Q2) FA (dB/m) Impédance (Q2) FA (dB/m)
(MHz) | Dipéle résonant | Dipdle résonant Dipdle 1/2onde Dipdle 1/2onde
60 83 4.35 105+j47 4.46
100 75 8.50 91+j58 8.62
200 64 14.50 98+j59 14.62
300 64 18.0 88+j60 18.11
500 75 22.35 97451 22.45
1000 76 28.15 92+j50 28.21

Tableau 3 : comparaison entre le Facteur d’Antenne calculé avec NEC pour un dipodle résonant
et un dipole demi-onde pour un balun 100:50 (D=10 m et h1=2m., h2 est choisi pour un
maximum de tension recue et les résultats
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Les résultats obtenus montrent que le Facteur d’Antenne d’un dipdle résonant est toujours
inférieur au dipdle demi-onde.

Ceci est tout a fait logique car un dipdle résonant a une impédance d’entrée purement réelle et
donc bien adaptée au balun.

Pour mieux illustrer le role de l'adaptation d'impédance sur le FA des dipdles
résonants ou demi-ondes, nous avons comparé (tableau 4) le FA pour trois sortes d'adaptation:
dipole demi-onde avec balun 100:50 (cas 1), dipdle résonant avec balun de rapport R:50, ou R
est la résistance d'entrée du dipdle (cas 2) et dipdle demi-onde avec une adaptation parfaite
(par la compensation de la partie imaginaire et un balun de rapport R":50, ou R' est la partie
réelle de I'impédance d'entrée du dipdle) (cas 3).

F FA (dB/m) FA (dB/m) FA (dB/m)
(MHz) cas 1 cas 2 cas 3
60 4.46 4.0 *
100 8.62 8.10 7.40
200 14.62 14.15 13.55
300 18.11 * 17.22
500 22.45 22.0 21.7
600 24.05 23.8 234
800 26.54 26.35 25.9
1000 28.21 27.95 27.6

Tableau 4: comparaison entre Facteurs d’Antenne calculé avec NEC pour les cas 1,2 et 3
(D=10 m et h1=2m., h2 est choisi pour un maximum de tension recue et les résultats)

En comparant les résultats (cas 2 et cas 3) on observe que le facteur d'antenne est
bien sur plus faible lorsque le balun est parfaitement adapté a I'antenne. Ce résultat est tres
intéressant puisqu’il reflete bien I’effet de la diminution de longueur du dipdle résonant par
rapport de celle d’un dipole demi-onde sur le FA. 1l faut préciser ici que la plupart des dipoles
commerciaux ne prennent pas en compte cette diminution et cela augmentera le FA d’ 1dB/m.
Dans la partie analytique nous reviendrons sur ce sujet afin d’exprimer cette différence.

Pour notre étude, les dipdles sont des dipoles demi-onde, 1'impédance d'entrée des
dipoles possédera donc toujours une partie imaginaire. Les baluns ne peuvent pas compenser
cette partie imaginaire sur toute la bande d'utilisation. Il faut donc s'attendre a des facteurs
d'antennes plus élevés que dans le cas d'une parfaite adaptation.

Tous les modeles utilisés pour simuler le balun, sont basés sur le transformateur idéal
qui peut étre constitué d’¢léments simples. On peut ainsi introduire des compensations a
chaque port de ce transformateur ou bien affecter des pertes d’insertions aux facteurs de
transmission (Si2, Sai).

Comme on I’a déja dit, lorsqu’on utilise le formulaire NT pour simuler un balun dans
NEC, il y a possibilité d’introduire une matrice d’admittance avec la limitation suivante, cette
matrice doit étre 2*2. Ceci est tout a fait possible si le balun posséde deux sorties équilibrées.
Nous introduirons donc tous ces parameétres issus de I'étude des baluns avec la formulation
NT.
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3.3 Evaluation de la hauteur de I'antenne de réception (h2)

I1 faut avoir E et V pour calculer le Facteur d’ Antenne :|[FA| = |E|/|V]|.

Pour le calcul du champ E, on utilisera la formulation en champ proche (valable en champ
lointain). La méthode est la suivante, on fixe la position de I’antenne émettrice et on va
chercher, a la distance D fixée, la valeur de 42 qui donne |[E|max. On conserve cette valeur.
Ensuite, on ajoute I’antenne réceptrice située a une distance D et a une hauteur A2 [8]. La
présence de I’antenne réceptrice perturbe un peu la valeur du champ E .. (de 0.1 dBa 0.2 dB
au maximum). On cherche alors de nouveau la position /2, ou le courant induit (donc la
tension) est maximal. Les variations de 42 autour de la valeur précédente déduite du calcul de
Emax peuvent atteindre 0.2 a 0.3 m (Tableau 5). Ces résultats sont comparés a ceux mesurés
par le BNM en 1999 avec des dipdles Rhodes & Schwartz.

F h2 (' m) calculé par NEC afin de détecter : 1- |E| maximal. h2 (m)
(MHz) ] 2. |V| maximal, ainsi que la différence entre les FA « Delta ».
BNM
|E| maximum |V| maximum « Delta » dB/m
60 4.00 4.00 0.0 4.00
100 3.86 3.26 <0.5 3.20
150 2.57 2.23 <0.2 2.20
200 1.92 1.71 <0.4 1.70
300 1.27 1.13 <0.5 3.70 et 1.11
400 1.00 3.02 <0.5 2.92
500 2.34 2.34 0.0 2.25
600 1.94 1.94 0.0 1.80
800 1.45 1.45 0.0 1.40
1000 1.15 1.15 0.0 1.10

Tableau 5: hauteur optimale de ’antenne en réception «h2 ». Comparaison les résultats obtenus
par NEC et les valeurs données par le BNM. h1=2m, D=10m

On observe dans 1'ensemble de la bande, un bon accord entre la valeur de h2 détectée a partir
de V et les mesures du BNM.

4 Modélisation analytique du site standard

Le but de cette partie est tout d’abord de mettre en ceuvre une formulation simple et
pratique pour calculer le FA en fonction de la fréquence et des autres paramétres physiques
du dipdle. On essaye aussi d’exprimer la sensibilité du FA au travers cette formulation pour
montrer le réle de chaque variable.

Comme toutes les méthodes classiques donnant le FA [3], [9], nous utilisons ici le
concept de « Longueur Effective, L. » pour cette présentation. « L. » introduit une relation
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simple et directe entre le champ électrique éclairant une antenne réceptrice et la tension
induite a 'entrée de celle-ci (chapitre 1). Nous voyons d’aprés la relation (2), que ce concept
est déja assez proche de la définition du FA.

Nous avons analytiquement étudié la longueur effective au chapitre 1, nous nous concentrons
donc ici, au calcul analytique du rapport (Vo / Vou) pour déduire ensuite le FA.

4.1 Calcul du rapport optimal « V., / Vyue »

L’antenne réceptrice éclairée par un champ électrique peut étre considérée comme
une source de tension ayant une impédance interne égale a I’impédance propre de ’antenne.
Afin de modéliser ce systeme il faut donc tout d’abord donner les expressions de cette tension
et de I’'impédance du dipdle. Dans la littérature [3], [10] la tension V., est toujours décrite
comme le produit « L. . E » d’une maniére totalement indépendante des dispositifs connectés
a Dantenne. Cette tension est toujours calculée en considérant uniquement les éléments
rayonnants, i.e. une antenne non-chargée. En ce qui concerne I’impédance équivalente de
cette source de tension, il suffit de mettre en place I’'impédance d’entrée de la méme antenne
dans le cas a I’émission [11].

Le but de cette étude est de calculer un dispositif d'adaptation, ici un balun, entre une
antenne et un appareil de mesure 50Q2 (analyseur de réseaux) ou une source d'alimentation
50Q2 dans la bande de fréquence " 30MHz - 2GHz ". La simulation numérique présentée
précédemment a prouvé que le choix d'un rapport de transformation d’impédance du balun de
100 :50, donne les meilleurs FA. Ici nous présentons tout d’abord une validation analytique
pour cela. Ensuite, avec un rapport de 100 :50 pour le balun, on va proposer deux types de
balun pour couvrir toute la gamme de fréquence.

Comme pour la méthode numérique, ou I'on utilise le modele du transformateur idéal,
nous allons déduire le rapport optimal de transformation.

La méthode analytique est basée sur le fait que le FA sera optimal si I’on maximise le rapport
de « Vout / Vo » dans le modéle du transformateur idéal .

Zam = Rant + Xam
’ n:l
+ +
Vo Vout R =50 Ohms

Figure 5 : Modéle du Balun idéal

(Vout/ Vo) =2500n / (( 50n+R,)* + X,7) (6)

Une petite étude analytique montre que « Vou / Vo » donne son maximum pour :
n=|Z7Z,|/50 (7)

(Vou/ Veo)? | max. = 50 | Zan | / ((| Zant | + Ran))” + Xant) (8)
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Pour la gamme de fréquence 30 MHz — 2 GHz, I'impédance des dipdles placés dans un site
standard varie :

60Q2 < Ryne <110Q2
300 < Xan < 60Q (9)

L’une des valeurs les plus proches de |Z,| dans cette configuration est 100 Ohms, on
peut donc dire que le rapport « 100 : 50 » peut étre le meilleur choix afin d’optimiser le
fonctionnement du balun.

D’une maniére plus générale, le systéme équivalent a I’antenne réceptrice connecté a
un circuit d’adaptation est décrit par une matrice admittance. La déduction du rapport « Vg, /
Vou » dépend donc forcement de la validité de I’impédance d’antenne ainsi que des éléments
de la matrice Y.

Zant LYl Y12}
| I
] —

+ i !
-I Voc ! i Vout R =50 Ohms

| |

!
Y2l Y22!
I
Balun

Figure 6 : Le modéle du Balun représenté en matrice Y

Ce modele équivalent nous conduit a calculer le rapport « Vo / Voue » comme :

L=Ynu.VitYn.V,

L=Y2.Vi+Y»n.V, (10)
V2=V0ut=-12.50

Voczll . Zant+Vl (11)
D Vou/ Veo = oriz (12)

50Zant(Y21Y12 — Y11Y22) — (1 + 50Y22 + ZantY11)

Pour un balun idéal optimisé i.e. un transformateur ayant le rapport 100 :50, « Voue / Voo »
peut étre présenté par :

Vou/ Veo = 02 Gl Zuw = Run+j Xem (13)
\/(100+Rant) +(Xant)

Pour évaluer ce rapport, on a donc besoin de calculer I'impédance d’antenne (Z,y).
Un paramétre important que I’on veut déterminer a 1’aide de méthodes analytiques et
numériques est I’impédance d’entrée de 1’antenne (Z,,;) dans un environnement réel. Celle-ci
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dépend des caractéristiques physiques de I’antenne et de son environnement. En fait, lorsque
l'on connait cette densité de courant, I’'impédance peut étre déduite par une équation intégrale.
Mais le probléme est que cette équation n’a pas une solution en forme simple sauf pour
certaines fonctions particulieres notamment sinusoidales. En utilisant la forme quasi-
sinusoidale du courant du chapitre 1, nous obtenons un calcul de Rr purement analytique qui
prend en compte également le diametre du dip6le. Concernant la partie imaginaire de
I’impédance Xr, on trouve qu’un changement conséquent du diameétre (1000%), ne change Xr
que de 20% maximum [2], [12]. On peut supposer Xr =35 a 46Q2, pour tous les dipdles demi-
onde réels. Nous verrons que ce petit changement de Xr ne perturbera pas le FA.

En considérant les remarques précédentes, on présente I’impédance d’un dipole demi-
onde sous la forme suivante : Zr = Rr + jXr

Ou:
Rr (Q)=60[ 1.2175 + 1.0777 Tan? (kd) +2.2858 Tan (kd) ] (14)
350 < X1 < 46Q

Dans un site standard ou il y a deux antennes en vis-a-vis ayant la méme polarisation,
I’impédance d’entrée de chaque antenne sera calculée en prenant en compte les effets de
couplage dans un réseau de 4 antennes. Il résulte de cette présentation [3], [13] :

2
2= T Toi it 13 as)

Ou « Zi, » est 'impédance d’entrée de I’antenne que I’on mesure et « Z; » représente la charge
connectée a la deuxiéme antenne.

D’aprés cette formulation, I’'impédance d’entrée s’écrit en termes d’impédances propres,
d’impédances mutuelles et d'impédance de charge connectée a chaque antenne. En ce qui
concerne I’impédance propre, nous pouvons choisir I’'impédance d’une antenne isolée avec
une bonne approximation. Une résistance de 100Q2 est toujours supposée comme la charge
pour chaque antenne i.e. Z; Il nous reste donc a appliquer la relation simple pour les
impédances mutuelles du chapitre 1.

Généralement dans un site standard modélisé comme un réseau de quatre antennes, il
faut exploiter la relation (15) pour le calcul de Z,4, Z53 et Z;; afin de prendre en compte 1’effet
de tous les ¢léments du réseau sur 1I’antenne considérée. La connaissance des trois impédances
mutuelles, de Z,, (qui a été déja évaluée) et Z; (qui est fixée a 100Q2) nous permet d’obtenir
une formulation analytique pour I’'impédance d’entrée de chaque antenne dans le site. Pour
simplifier cette représentation, on peut négliger le troisieme terme de la formule (15) qui
introduit les effets de couplage entre deux antennes. Ce terme est trés petit par rapport a
I'impédance mutuelle entre I'antenne et son image, Z,4. Ainsi on considére simplement I’effet
du plan de masse sur I’impédance d’entrée :

Zin = Rin +j Xin

==

Rin = R, — Roy = 60[1.2175 + 1.0777Tan’(kd) + 2.2858Tan(kd)] — 10(\/h) Cos(rth/A - b)
Xin = X, — Xos = 40 + 10(A/h) Sin(zh/A - b) (16)

Ou « h » représente la hauteur de I’antenne par rapport au plan de masse et « d » est le facteur
de déplacement du courant le long du dipdle, calculé au chapitre 1.
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4.2 Calcul du FA

Apres avoir évalué tous les parametres nécessaires pour le calcul du FA, la
formulation finale est déduite, une représentation totalement analytique :

|[FA| = [E|/|Vou| = |1/ Le| . [Veo / Vouil

50Zant(Y21Y12-Y11Y22)—(1+50Y22+ ZantY11) an

(14), (15) => [FA| =
soﬁ(Tan%)m

Ou les parametres Y représentent le balun, Z,, est I’'impédance d’entrée du dipdle dans le site
calculée par la relation (16) et « d » est un parametre qui traduit le diametre du dipdle.

Le tableau suivant résume les résultats du FA déduit analytiquement en comparaison avec les
résultats numériques.

f(MHz) FA(dB/m), méthode numérique FA(dB/m), méthode analytique
Balun idéal Balun réel Balun idéal Balun réel
30 -0,9 -0,6 -1,9 -1,7
60 3,6 3.9 3.8 4,0
100 8,1 8,5 8,0 8,4
200 13,8 14,4 14,1 14,6
300 17,4 18,2 17,6 18,5
500 22,2 22,5 22,2 22,5
700 25,1 25,9 25,2 259
1000 28,1 29,1 28,2 29,2
1500 31,6 33,0 31,8 33,2
2000 34,1 35,8 343 36,1

Tableau 6 : Le FA calculé pour les dipoles ayant le Balun idéal ou réel
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Comme nous voyons, ’écart entre les résultats numériques et analytiques est
toujours inférieur a 0,3 dB/m pour toutes les fréquences supérieures a S0MHz oula
distribution du champ électrique n'est plus constante le long des dipoles.

4.3 Analyse d’erreur de la formulation analytique

La forme simple de la formule (17) nous donne la possibilité de faire une analyse
d’erreur sur le FA. Dans cette analyse, nous présenterons la sensibilit¢ du FA sur la longueur
effective L, 'impédance d’entrée de I’antenne Z,, et les paramétres Y du Balun.

S[FA| =1/ Lel*|Voc / Voul*(8|Le| / [Lel ) = (IFA|/[Le| )*8|Le| = (|FA| /A )* S|Le (18)

La relation (18) montre que l’incertitude du FA par rapport aux variations de L. est
directement proportionnelle au FA et inversement proportionnelle a la longueur d'onde. Dans
ce cas il est clair que pour les hautes fréquences ou le FA est grand, la sensibilité de cette
valeur est assez visible par rapport a L.

Y11(1+50Y22)
50712

Y11(1+50Y22)

O|FA| =1 /L¢| * [Y12 - 50712

[*|8Zan| = (7/ X )* Y12 - [*16Zane] (19)

Dans la formule (19), on constate que plus la fréquence augmente, plus la sensibilité
du FA est importante par rapport de I’incertitude de 1a Zy;.

Le terme « 1£30Y22 4ang les relations (17) et (19) peut étre supposé constant (c'est

50Y12
observé pour les baluns) pour toute la gamme de fréquence et cela nous permet de déduire
assez facilement la dépendance de la sensibilité du FA aux paramétres Y.

O|FA| = |1/ Le|*|Zant*|0Y 12| = ( 7/ X )*|Zand *[0Y 12] (20)
— % 1450122 |« ~ * % 1450122 1«
BIFAI = 1/ L*(Zunl* 0122 5, | = (/1 MZunl HEUR pioy sl (21)

Dans ces dernieres formules i.e. (20) et (21), il y a une dépendance directe entre la sensibilité
du FA et la fréquence.

5 Réalisation et mesure des baluns

Comme nous I’avons vu, I'une des valeurs les plus proches de |Z,.] dans notre
configuration SSM est 10002, on peut donc dire que le rapport « 100 : 50 » peut étre le
meilleur choix afin d’optimiser le fonctionnement du balun.

Les conditions que doit satisfaire le balun sont:

e [Entrée coaxiale / sortie bifilaire.

e Impédance d'entrée = 50C2.
e Impédance de sortie = 100Q.
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e Un écart d'amplitude et de phase (180°+A¢) avec A¢ faible entre les deux sorties pour
assurer une alimentation correcte des dipdles.

e Une bonne adaptation (module de S;; inférieur a -20dB).

e Etre conforme a la norme ANSI-C63.5 [1]: pertes d'insertions inférieures a -0.5dB.

e Dispositif a faible dimension pour pouvoir l'associer aux éléments rayonnants sans
perturber le fonctionnement de I'antenne.

Pour couvrir toute la gamme de 30MHz a 2GHz, nous allons utiliser une solution
basses fréquences et une solution hautes fréquences.
La solution basses fréquences sera choisie parmi les composants dans le marché et devra
satisfaire le cahier des charges de 30 MHz a 350 MHz.
La solution hautes fréquences, qui est a développer, devra elle fonctionner entre 350 MHz et 2
GHz.

5.1 Balun basses fréquences

Pour les basses fréquences, différents composants sont utilisables:
- Transformateur d'impédance (1:2) pour le passage de 502 a 100Q2 plus un coupleur hybride
180° pour effectuer le déphasage.
- Transformateur d'impédance (1:2) a point milieu dont la configuration est donnée sur la
figure 7.

port 1 e -3 g port 2
(-
pri 3 w d sec
- 7
3
- 0¥ port 3

Gnd f
A

Figure 7 : transformateur d'impédance de rapport 1:2

Lorsqu'on relie une entrée du primaire et la sortie contrat du secondaire a la masse,
ce type de transformateur permet d'obtenir en sortie:
- Une impédance égale a deux fois celle de l'entrée.
- Un déphasage de 180° entre les deux secondaires.

D'apres les conditions imposées et I'étude de ce qui existe sur le marché, nous avons

choisi un transformateur (Figure 7) dont les performances sont données dans le tableau
suivant:TC2-1T de Mini-circuits [14].
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Transforma- | Fréquence Pertes Ecart d' Ecart Dimension
-teur (MHz) d'insertions | amplitude max |de phase max (mm)
TC2-1T 3 ---->300 0.7 dB 0.5dB 5° 3.81/3.81/3.8

Tableau 7 : caractéristiques du circuit TC2-1T

Comme nous le voyons, les deux sorties du balun ne sont pas parfaitement
équilibrées. Afin de prendre en compte I’influence de ces effets inévitables sur le
fonctionnement de I’antenne, nous avons donc fait une étude analytique pour évaluer les
caractéristiques de rayonnement d’un dipOle symétrique alimenté par une source non-
équilibrée de courant, cette source produit des courants inégaux sur les brins équilibrés du
dipole (Figure 8). Cette source imaginaire est un bon modele pour les baluns réels qui ne
peuvent pas délivrer un courant identique sur les brins symétriques du dipole. Etant donné le
courant sinusoidal le long du dipdle, le champ rayonné sera calculable.

A
I(z) =1, * Cos (kz) 0<z<h2
L
I(z)=1, *Cos (kz) -h/2<z<0 | .y
h=2x/2 —
X I,

Figure 8 : Courant non-équilibré sur le dipdle

Cette forme simple du courant donne la relation suivante pour le diagramme de
rayonnement :

T . in(Z '
Ea:jnlo e)q)(_ij){Cos(2 cosb) 1—aexp(iSp) Sm(2 cost)+jCos 6

27 R l Sin@ 3—aexp(jop) Sin@
le terme symétrique  le terme perturbateur (22)
Oou ly=+L)/2 ;o= /1y

Pour notre casou 095 <1I; /1, <1.05 et 1'écart de phase d¢ est compris dans
l'intervalle: —6° < 3¢ < 6°, les données expérimentales- on trouve que les effets perturbateurs
imposés par ce balun sont visiblement négligeables sur le diagramme de rayonnement et sur
I’impédance du dipole.
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Dans le cas général, notre balun basse-fréquence est un dispositif a trois ports et par
conséquent sa matrice S sera de dimension 3 * 3. Etant donné le cas particulier étudié ici ou
on peut supposer une sortie symétrique bifilaire, i.e. [V, = |V3| et <V, - < V3 = 180°, nous
pouvons présenter une matrice équivalente 2 *2, décrivant les paramétres S de ce systeme [3].

Su S Si 2
1 50Q a b
Sat Sy Sy > 1 Saa Sab _
50Q 3 St Seb
S31 Sz Sas 509 509 100Q2

Figure 9 : Paramétres S du Balun.

Saa = S11

Sab=(S12—S13)/2

Spa = Sz1 —S13

Stb = (S22 +S33 =S23 —S32) /2 (23)

A partir de cela et en utilisant une matrice S [2 *2], la matrice d’admittance Y sera
prise en compte par NEC et dans notre formulation analytique afin de calculer le FA.
En bref, la matrice S [3*3] est d'abord réduite a une matrice S [2*2] et cette derniére sera
ensuite transformée a une matrice Y [2*2] qui est compatible pour NEC.

5.2 Mesures du transformateur TC2-1T pour les basses fréquences

Pour mesurer ce transformateur, nous avons réalisé un support en technologie micro-
ruban permettant d'accéder a chaque port a 1'aide de connecteurs SMA. Le port 1 est 1'entrée
et les ports 2 et 3 sont les sorties. Les mesures des parameétres "S" du transformateur
d'impédance présenté sur la figure 7 sont données dans les figures 10 a 16 (20-30 MHz < f <
500 MHz) :
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‘CH1 S44 log MAG 10 d8/ REF O dB
2 |scallE
10 dB/diy
/—’—_________._——'
/
’/,,—~f""’
[r——" /
'START  30.000 00O MHz STOP 500.000 000 MHz

Figure 10: module de coefficient de réflexion sur le port 1.

CHA 544 109 MAG 5 dB/ REF O B

START 30.000 0G0 MHz : STOP 500.000 000 MHZ

Figure 11: module de coefficient de réflexion sur le port 2
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‘CH1 Sz, log MAG 1dB/ REF o dB
!
S
—J
—~—— —
1 .
'START  30.000 000 MHz

‘STOP S00.000 C060 MHZ

Figure 12 : module du coefficient de transmission du port 1 vers le port 2

CHi Sgq44 log MAG S d8/ REF ¢ dB

v

START 30.000 000 MHZ ETOP 560,000 000 HMH2Z

Figure 13 : module de coefficient de réflexion sur le port 3
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Spq4 log MAG 1 d8/ REF 0 9B

"y

START 30.000 000 MHZ STOP 6&00.000 000 MHZ

Figure 14 : module du coefficient de transmission du port 1 vers le port 3

CH4 _Sz4 log MAG 1 dB8/ REF 0 dB 4; ~.0242 dB
T » 20.5e4 oc]'o MHzI
1-.0273 a8

Lao.o 8 MHz

SCAL ~1.7475 dB

2 LopmrizFa

e
1 dB/fd'lV 31-.499% dB

800.704 MHz

.S

.
o>

'START  20.000 00O MHZ 'STOP 500.000 000 MHz

Figure 15 : écart d'amplitude entre les deux ports de sorties (ports 2 et 3).
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CHi Sa4 phase ‘90 °f 4 -179.82 °
’ 20.884 0odo MHz
i: —-179.62 °
c2 20.048 MHz
p: ~479,04 _°
5 MHz
2517988 °
00.704 MHZ
4
i
f & -
'START  20.000 000 MH2 STOP S00.000 00O MHZ

Figure 16 : déphasage entre les ports de sorties - 180°.

D'aprés ces mesures, le coefficient S;; est inférieur de -20dB pour des fréquences

inférieures a 350MHz.
Les pertes de -3dB observées dans les transmissions du port 1 vers les ports 2 et 3 (Sz; et S»3)
représentent le partage de la puissance d'entrée entre les deux ports de sorties (cas du
transformateur (1:2) avec une entrée, deux sorties). L'écart en amplitude est inférieur a 0.5 dB
sur toute la bande.

Les pertes d'insertion sont inférieures a 0.7 dB dans toute la bande. Pour des
fréquences inférieures a 300MHz, on retrouve une symétrie entre les deux ports de sorties
avec un déphasage de 180°.

Par conséquent, pour des fréquences inférieures a 300MHz, les mesures obtenues vérifient les
spécifications demandées par 1’étude .
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5.3 Balun haute fréquence

Le balun haute fréquence est présenté sur la figure 17. Ce balun a déja été utilisé
pour une autre bande de fréquence plus élevée [15]. Les résultats présentés ci dessous,
concernent la transposition de ce circuit vers les basses fréquences.

£ —

‘\
— ligne non équilibrée

ligne équilibrée —

Figure 17 : schéma d'un balun large bande

Le c6té non équilibré du balun est similaire a une ligne micro-ruban, d'épaisseur "d".
D'apres les formules d'une ligne micro-ruban concernant I’impédance caractéristique [16], la

largeur d'une ligne 50Q est:

W=289mm pour d=159mm et: Er=47 (24)

Pour rendre similaire le coté équilibré du balun a une ligne micro-ruban, on fait appel au
principe des images présenté dans la figure 18:

Figure 18 : équivalence entre une lignes bifilaire et une ligne micro-ruban
En appliquant les formules de caractérisation d'une ligne micro-ruban d'épaisseur d/2 [16], on
obtient pour une impédance de 100Q2 une largeur de ligne W = 1.44 mm.

D'apres ces calculs, le balun, dont la largeur de ligne a I'entrée est de "2.89 mm" et a
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la sortie est de "1.44 mm", est réalisé¢ a partir de plusieurs lignes de transmissions formant
ainsi un profil quasi exponentiel comme indiqué sur la figure 19:

o7, 4, 12 12
24 14
\

v v
R

15 40

Figure 19: description du balun large bande (grandeurs en mm)

5.4 Mesures du Balun haute fréquence

La sortie du balun imprimé large bande est une ligne ruban bifilaire et cela ne
permettra donc pas la mesure des parametres S de ce balun comme pour les systemes 2-portes
coaxiales. Les méthodes classiques de mesure d’une transition coaxial-bifilaire nécessitent
généralement 1’utilisation d’une ligne de référence [17] et d’une procédure particuliere. Nous
avons utilis¢ une méthode simple et pratique qui n'utilise pas de lignes de référence. Trois
mesures sont faites :

1- mesure indirecte sur S;; et S,; en utilisant un circuit constitué¢ de deux baluns identiques,
montés téte-béche pour donner un systéme coaxial-coaxial symétrique.

2- mesure directe de S;; sur ’entrée coaxial.

3- mesure directe de Sy, sur I’entrée bifilaire en appliquant une calibration particuliere.

Mesure 1- La matrice S d’un systéme constitué¢ de deux baluns identiques peut étre décrite en
fonction des paramétres S de chaque balun comme la suivante [16] (Figure 20):

Sll 812 Saa \/ Sab

Coaxial | Bifilaire Coaxia Coaxial

Sy Sa) Sba Sbb
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50 Ohm
Port

Port 1

50 Ohm

2

Figure 20: Schéma de deux baluns imprimé identiques montés téte béche.

Saa = Stb = Si1 + Sap™S22
Sub=S12%S21 / ( 1- (Sn))

Ou S, et Spp, sont connus par la mesure.

(25)

Les mesures sont présentées dans les figures 21 et 22. (30 MHz < f<2 —2,5 GHz)

--‘
CH1 Spp=S, log MAG 10 d3/ REF ©O dB
E Y B e
-_ '; | i
| O | : | - 4 | 1 |
ca2 | | J |
e — = - . . . | Il 5 ! ::
| | ' | | | |
g | l . ! . }
?_.___ —— . i ' T
! | ! | | |
I | |
;r__ — ___' } .JI.. \ i
| | l | :
| | | |
I ! |

i l S B 0. | el ! | S/

START 300 000 00O MH=z

Figure 21 : Réflexion du port "S,,"
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CH 4 log MAG 1.d/ F o

T

|
‘*[ Q

o T

f"fﬁ\‘I-D\A e
i 1
=

ASop \"“"\

! | |
L | | | i

TART 00 00O 0DO MH: TOP 2 00 00O 00O MH:

¥

Figure 22 : Transmission du port 1 vers le port 2 "'S,,".

Lorsque Sy, Si2 sont normalisés sur 50Q, et S»,, Sy; sont normalisés sur 1002, nous
pouvons décrire [16]:

Szl =2 Slz (26)

Ici nous voyons qu’il y a trois inconnues, S;;, Siz et Sy,. Il y a deux équations, on a
donc besoin d’au moins une autre équation pour déduire ces trois paramétres. Pour avoir plus
de certitude nous avons fait deux autres mesures indépendantes sur S;; et Sy, . A la fin nous
montrons que ces quatre équations contenant les trois inconnues ne sont pas contradictoires:

Si1 (normalisé a 50Q) = Sy, (normalisé a 100Q2) pour la plus-part de la gamme de fréquence
(400 — 1500 ; 1700 — 2000 MHz). Sy, est quasiment négligeable par rapport a S;; pour les
fréquences 1500 — 1700 MHz. Cette hypothése nous permet de calculer les paramétres Y du
balun trés facilement.

Mesure 2- La mesure directe de Si; peut étre effectuée avec une simple mesure du facteur de

réflexion (I') sur I’entrée d’un balun terminé par une résistance 100Q2 soudée sur sa sortie
bifilaire (Figure 23).

Analyseur Connecté a une résistance
mesure de Sy, <4—— C(Coaxial  Bifilaire —> de 100 Ohms
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CH Sa4 log MAG 10 dB8/ REF 0 dB A, 1B 738 dB
Ry e IR o e o e Pl TS ATRARR "3
He ; g ! ; \ T SBQ.TBD 000 Mz |
B + e 4{ LAt | e\ 1A I i L _t___m4l

cor A riIr— | . | ! | I
MARKER |4 | g AT LR
EBS. 98 MHE | | | | | |
| | | | | | |

(S N — A A

4 1 | i 1
! | e SR TSN

| g |

o -

‘\\
" \-—/\-—__. -
\u—"/
3 .
] _ !
_.i._________ [ 1 [ i L ) L n
START 300 000 000 MH=z= STO” 2 000 000 OO0 MH=z

Figure 23 : mesure direct de S;;, configuration et la mesure concernant

Mesure 3- la mesure directe de S,, sur I’entrée bifilaire est disponible en déplagant le plan de
calibration vers la sortie bifilaire d’un autre balun identique. Ce deuxiéme balun nous aide a
adapter un port bifilaire normalisé sur 100 Q sur I’analyseur de réseaux. On effectue une
calibration ( open — short — match = 100 Q) sur ce port et ensuite il serait prét pour la mesure

de Sy, sur ’entrée bifilaire du balun. Dans ce cas nous plagons une charge adaptée de 50 Q en
sortie coaxial du balun mis en mesure (Figure 24).

Open
Short
Analyser Load : R=100Q2 Sy
mesure de Sy, pour N
< %ontact direct> 50 Ohms

Plan référence

Ne:1 Ne:2
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CH1 Sq4  1l0Q MAG 10 dB/ REF 0 dB i 24 553 dB
& e ' : i 1| 245.200 0d0 MHz
1 r“n‘,( ; ::
e, 4
’ .
Vil

START 300 000 000 MH=z STOP 2 000 000 000 MHz

Figure 24 : Mesure directe sur S,,, configuration et la mesure concernant

Etant donné les parametres S du balun nous pouvons calculer ses parameétres Y afin
de les introduire dans NEC. Voici les équations décrivant les parametres Y en fonction des

parametres S [16] :

| (1=S11)(1+822)+(S12521)
50 (1+S11)(1+522)—(S12521)

Yll=

1 (1+S11)(1-822)+(S12521)
100 (1+S11)(1+522)—(S12521)

Y22=

Y19==2 S12
50 (1+ST1)(1+522)—(S12521)

1==2 21
100 (1+511)(1+522)—(S12521) 27

Vu les courbes de Sy et Sy, nous utilisons ’hypothése : Si; = Sz,. Ceci implique des relations
simples sur la transformation entre les paraméetres Set Y :
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2
| (1=S11)+(S12821)

Yi=2Yn= 30 >
(14S11) <(S128521)
= ) S12
Y=Y 50 (28)

2
(1+S11) —(S12821)

Afin de modéliser le balun réel d’une manicre qui soit acceptable par NEC, nous
avons tout d’abord déterminé les fonctions correspondantes aux courbes de S;; et Si, obtenues
précédemment avec 1’analyseur de réseaux. Ces fonctions sont composées de polyndmes pour
Si1 et Si2 en fonction de la fréquence. En conséquence les paramétres Y du balun sont
calculés en utilisant les relations (28). Ces derniers vont étre appliqués directement dans le
fichier d’entrée de NEC pour chaque fréquence. Une petite analyse sur les relations (28),
montre que le paramétre critique dans ce calcul est Sy, alors que le role de S;; et celui de Sy
est quasiment négligeable sur les parametres Y. Cela vient du fait que pour toute la gamme de
fréquence couverte par ce balun, i.e. 350 — 2000 MHz, S;; et S,, sont inférieurs a 0,1 et cette
valeur en puissance deux sera donc quasiment nulle par rapport de 1.

Afin de valider le calcul des paramétres Y a partir des parameétres S, nous avons fait
une petite étude expérimentale sur le balun imprimé. Pour cela, nous avons tout d’abord
évalué les paramétres Y pour chaque fréquence a partir des courbes des parameétres S qui ont
déja été mesurés en fonction de la fréquence et aprés on a supposé deux hypothéses: S;; =
S»; S 112 = 8222 = 0, ceci donne les formules simples pour les paramétres Y du balun :

Sab = Sba = S12 S21

1 1+ 812821
Yi=2Yp=——"7"——
50 1— S12521
2 S12
Yp=Yy= 2 2= 29
P 50 12812821 @9)

Pour la validation expérimentale, on place une résistance de 50Q sur la sortie bifilaire du
balun et on étudie I’impédance d’entrée (Zi,) de ce systéme suivant deux méthodes (Fig. 25) :

I- Une mesure directe du coefficient de réflexion a I’entrée coaxiale du balun par un
analyseur de réseaux.

2- Le calcul analytique de Zi, a I’aide des paramétre Y du balun.

Analyser (Z;,) <& I —p R=500

Yo

Figure 25 : vérifications des hypotheéses indiquées dans (29).
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i 1+(Y22xR) (30)
Y114+ Rx(Y11Y22 -Y12Y21)
Voici les résultats obtenus sur Z;, a partir du calcul analytique et de la mesure :
f (MHz) Z;, (mesurée) Q < Deg. Zi, (calculée); (38) Q <Deg.
700 48 < -40 47 <-34
900 48 < 32 53< 32
1100 49 <-29 46 < -28
1200 29 < 03 32< 02
1300 53 < 27 57< 28
1400 77 <-05 82 <-09
1600 34< 14 32< 12
2000 32< 14 33< 13

Tableau 8 : Impédance d’entrée Z;, mesurée et calculée (figure 25)

Cette expérience a prouvé que ’impédance détectée a 1’entrée du balun dépend aussi

de la qualité de soudure pour connecter une charge a la sortie bifilaire du balun. Ces effets
peuvent causer un changement de 2% a 3% sur I’impédance d’entrée. L’écart total entre les
résultats expérimentaux et ceux du calcul est de I’ordre de 3% a 9%. Cela montre le bon
fonctionnement du modele mathématique proposé pour le balun, bien qu’on impose des
hypotheses fortes (29).
D’autre part pour vérifier le principe d’alimentation du dipdle par ce balun, nous avons
mesuré le facteur de réflexion (I') de I’ensemble « balun + dipdle » pour les fréquences
supérieures a 700 MHz. Dans toute la gamme, nous avons observé des coefficients de
réflexion inférieurs a 0.15, cela confirme bien la bonne adaptation effectuée par ce type du
balun.

5.5 Simulation du balun hautes fréquences avec ADS (Agilent Tech.)

Pour accélérer la conception et éviter la réalisation de trop nombreuses maquettes,
nous avons la possibilité d'utiliser le progiciel ADS, qui permet depuis peu (version 1.1 1999)
de simuler ce type de dispositif. Les résultats obtenus par simulation avec le logiciel "ADS"
du circuit & deux baluns téte-béche de la figure 20 (de longueur totale de 160 mm) sont
données par la figure 26.
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Figure 26 : réflexion et transmission (module) simulées dans les baluns
montés téte-béche (longueur 160mm)

On remarque, pour des fréquences inférieures a 1GHz, que les résultats obtenus par
simulation sont proches de ceux trouvés par la mesure.
Cependant, nous avons délibérément occulté les résultats obtenus pour une fréquence
supérieure a 1 GHz pour la raison suivante: le simulateur fournit des résultats non physiques
(IS21] > 0dB). Apres avoir consulté l'assistance d'Agilent tech., on nous a affirmé que le
probléme serait corrigé a partir de la version 1.5 ce qui ne s’est toujours pas vérifié a ce jour
(probleme identique dans ADS 2002). Heureusement, ce qui nous importe ici est le
comportement pour les fréquences comprises entre 300 MHz et 1 GHz et comme le montre la
seconde simulation, le module de S;; se réduit considérablement avec ce nouveau balun.

511 512
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Figure 27 : réflexion et transmission (module) simulées dans les baluns
montés téte-béche (longueur 320mm)

6  Mesure dans le site standard du BNM

Apres avoir réalisé les dipdles étalons i. e. leurs brins télescopiques et les baluns
large-bandes (Figs. 28, 29 et 30), les jeux de dipdles ont été mesurés sur le site standard du
BNM/LCIE pendant les mois Mars — Avril 2001. (Fig. 31)
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Figure 28 : dipole basse-fréquence avec des brins télescopiques

Figure 29 : dipole haute-fréquence avec des brins a visser
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Figure 30 : balun basse-fréquence (a gauche) et balun haute-fréquence (a droite)

Emetteur / Récepteur

/ h1=2m / h2:variable

Plan réflecteur

D=3 ou 10m

Figure 31 : configuration schématique du site de référence de mesure

Le site a été utilisé pour la premiére fois comme un site de référence pour des
fréquences supérieures a 1GHz.

La mesure a été effectuée pour toute la gamme de 30MHz — 2GHz et pour deux
distances horizontales 3m et 10m entre les antennes. Cette étude expérimentale est basée sur
la méthode de « trois antennes » [3] dans le site de référence qui suppose un plan réflecteur
parfait pour toute la gamme de fréquence.

Dans cette partie nous présentons tout d’abord les résultats de mesure en discutant les
résultats théoriques et expérimentaux obtenus.
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F FA (dB/m) d’un dip6le demi-onde avec un balun
(MHz) réel ;
D = 10m:
théorique mesure écart
30 -0,7 - 1,05 -0,35
60 4,0 4,65 0,65
100 8,5 8,85 0,35
200 14,4 15,60 1,20
300 18,3 18,75 0,45
350 19,6 19,85 0,25
400 20,5 21,05 0,55
500 22,5 22,60 0,10
600 24,3 24,70 0,40
700 25,9 25,65 - 0,25
800 26,9 27,65 0,75
900 28,2 27,90 - 0,30
1000 29,2 29,15 - 0,05
1500 33,1 32,40 -0,70
1800 34,8 35,40 0,60
2000 35,9 35,63 -0,27

Tableau 9 : Résultats de mesure dans le site du BNM ; D = 10m.

F FA (dB/m) d’un dipdle demi-onde avec un balun
(MHz) réel ;
D= 3m:
théorique mesure écart
30 0,7 - 0,45 - 1,15
60 2,2 4,25 2,05
100 8,3 8,40 0,10
200 14,8 14,55 -0,25
300 18,5 18,65 0,15
350 19,8 19,25 -0,25
400 20,6 20,50 - 0,10
500 22,5 22,30 - 0,20
600 24.5 24,20 - 0,30
700 26,0 25,40 - 0,60
800 27,1 26,70 - 0,40
900 28,3 27,25 - 1,05
1000 29,1 28,50 - 0,60
1500 32,9 30,53 -2,37
1800 34,7 33,03 - 1,67
2000 35,9 34,33 - 1,57
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Tableau 10 : Résultats de mesure dans le site du BNM ; D =3m.

Comme nous le voyons, pour les fréquences au centre de la bande il y a une bonne
concordance entre théorie et mesure avec un écart moyen de 1’ordre de 0,4 dB/m. Mais pour
les fréquences extrémes de la bande cet écart est important.

La méthode utilisée pour le calcul théorique du FA simule le site standard de mesure
comme un site idéal demi-ouvert i.e. contenant un plan réflecteur parfait et infini ainsi que les
parois s’ouvrant en espace libre. Cela signifie que la méthode théorique ne prend pas en
compte les effets du plan réflecteur réel sur le FA, les réflexions et réfractions des objets
autour du site. Ces perturbations se manifestent plutdt pour les fréquences hautes.

On peut résumer les incertitudes et les imprécisions de mesure dans le site standard en deux
catégories :

1 — Les impreécisions posées par les appareils de mesure comme le voltmetre ou la mesure de
[altitude des antennes.

2 — Les erreurs liées a la méthode de « trois antennes » pour déduire le FA dans la gamme de
fréquence citée.

1 — Le niveau de la tension détectée sur I’antenne réceptrice placée a sa hauteur optimale est
quasiment constant en basses fréquences et ainsi on peut déterminer cette tension jusqu’a
deux décimales. Pour les fréquences supérieures a 700-800MHz, la tension détectée varie
tellement, qu’il est difficile d’enregistrer une valeur stable. Pour les trés hautes fréquences, les
variations de tension peuvent entrainer des incertitudes de I’ordre du dB sur le FA. Le champ
¢lectrique rayonné par ’antenne émettrice devant I’antenne réceptrice a la hauteur optimale,
est calculé par une formule théorique proposée dans la méthode du site référence. La valeur
calculée du champ dépend nécessairement de la hauteur des antennes, de la distance entre
antennes ainsi que du coefficient de réflexion du plan réflecteur. La mauvaise qualité du plan
réflecteur entraine des variations sur la valeur du champ rayonné, au maximum 0,9dB.
Lorsque la fréquence augmente, la sensibilit¢ du champ électrique a la hauteur optimale
augmente aussi. Au dela de 1GHz, lecm d’incertitude implique 0,5dB d’incertitude sur la
valeur du champ électrique rayonné. Ces incertitudes se manifestent notamment pour la
distance de 3m entre les antennes. Toutes ces incertitudes vont évidement intervenir sur le
FA. Les écarts enregistrés pour les fréquences au dela de 1GHz dans le tableau 14 peuvent
étre expliquées dans ce contexte.

2 — La méthode de «trois antennes » propose I’installation de trois antennes dont on veut faire
la mesure du FA en position d’émission et de réception. Cela se fait par le choix de trois
paires différentes pour faire trois mesures consécutives a chaque fréquence. Ce choix de
paires d'antennes nécessite 1’utilisation d’au moins une antenne dans deux positions
différentes émission et réception, dans une série de mesure. Cela signifie que le FA d’une
antenne va étre mesuré¢ a deux hauteurs différentes au moins, alors qu’on suppose un FA
identique pour cette antenne pour toute la série de mesures d’aprés la méthode de « trois
antennes ». Les tableaux suivants montrent la variation du FA de I’antenne émettrice a sa
propre hauteur hl = 2m en comparaison avec le FA de la méme antenne a la réception a la
hauteur optimale.
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F FA (dB/m) d’un dip6le demi-onde avec un Balun
(MHz) réel ;
D=3m:

hl =2m h2 = optimal écart
30 -0,14 0,78 0,92
60 4,59 2,10 2,49
100 8,19 8,27 0,08
200 15,06 14,71 0,35
300 18,73 18,45 0,28
350 20,11 19,79 0,32
400 20,42 20,59 0,17
500 22,72 22,47 0,25
600 24,30 24,47 0,17

Tableau 11 : Le FA pour les hauteurs différentes des antennes ; D =3m.

F FA (dB/m) d’un dip6le demi-onde avec un Balun
(MHz) réel ;
D=10m

hl =2m h2 = optimal ¢écart
30 -0,79 - 0,63 0,16
60 5,12 3,96 1,16
100 8,29 8,50 0,21
200 15,15 14,39 0,76
300 18,59 18,26 0,33
350 20,02 19,56 0,46
400 20,64 20,50 0,14
500 22,69 22,47 0,22
600 24,26 24,26 0,00

Tableau 12 : Le FA pour les hauteurs différentes des antennes ; D = 10m.

Comme nous voyons, pour les fréquences 30, 60 et 200MHz, il y a des écarts
importants entre les FAs en émission et ceux a la réception. Cela peut expliquer pour quoi les
valeurs mesurées du FA (tableaux 9 et 10) pour ces trois fréquences précisées, sont
visiblement écartés des valeurs théoriques [18].
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7  Conclusions

Le chapitre 2 est consacré a I’étude théorique et expérimentale du Facteur d’Antenne
(FA) des dipdles étalons. Cette étude vérifie les formulations analytiques des caractéristiques
de rayonnement des antennes filaires proposées au chapitre 1.

Concernant la partie simulateur numérique NEC2, le calcul du facteur d'antenne avec
Nec2 a ¢été comparé¢ aux résultats de mesures du BNM. Un bon accord est observé en
considérant un balun sans pertes.

Pour la formulation analytique, le calcul du champ rayonné est effectué a partir d'une
distribution approchée de courant (chapitre 1). Le FA est évalué¢ a partir de cette nouvelle
distribution de courant. Ceci est validé par les résultats de la méthode numérique (NEC2) et
par la mesure.

En ce qui concerne la mesure, les dipoles ont été réalisés pour les basses et hautes
fréquences y compris les baluns concernés. Les mesures correspondantes ont été effectuées au
cours des mois Mars — Avril 2001, dans le site de référence du BNM/LCIE, avec la méthode
de trois antennes. Les résultats obtenus sont probants et valident 1'étude numérique et
analytique. Toutefois, pour quelques fréquences 1’écart entre la théorie et la mesure est
important, nous avons donc cité les causes principales et les éventuelles méthodes
d’amélioration.

70



Chap. 2: Application a la compatibilité électromagnétique
Formules importantes du chapitre 2

Réception : Emission :
D variable

i E_S /

h, variable h, fixe

Sol

configuration du site standard de mesure pour évaluer le FA

50Zant(Y21Y12-Y11122)~(1+5022+ Zant Y1),

[FA|(hy) = |
soﬁ(Tan%)m

Ou:
d/A=0,05
Zant = Rin +j Xin

Rin= R, — Ra; = 60[1.2175 + 1.0777Tan’(kd) + 2.2858Tan(kd)] — 10(A/hy) Cos(rthy/A - 1t/4)
Xin = X; — Xo1 = 40 + 10(A/hy) Sin(hy/A - 1/4)
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Chapitre 3 : Contribution a 1'étude du couplage
entre antennes planaires

1  Antennes planaires

1.1 Introduction

Les antennes planaires se définissent comme des structures rayonnantes pouvant étre
représentées en deux dimensions dans un repére cartésien (Figure 1). Ces antennes sont
largement utilisées en technologie imprimée, sous forme de structures microrubans pour des
applications a faible bande passante. Mais les antennes imprimées sont aussi utilisées pour des
applications large-bandes si on ¢loigne le plan réflecteur de la partie rayonnante, si 1’on
diminue ou supprime la permittivité du milieu et si on utilise des formes spirales ou log-
périodiques.

Figure 1 : antenne planaire et les courants schématiques

Les antennes planaires et spécialement les antennes imprimées ont été beaucoup
développées et utilisées ces derniéres années pour leur faible cofit, faible poids et faible
encombrement par rapport aux modeles classiques tels que les cornets ou les paraboles.
D’autre part, la conformation facile et leur compatibilité avec I’intégration de circuit actifs,
font qu’elles sont particulierement adaptées pour réaliser des systémes compacts de réception-
émission ou de larges réseaux d’antennes.

Les antennes imprimées ont été¢ inventées dans les années 40 pour répondre aux
besoins en antennes compactes. Initialement ces antennes était constituées d’une couche
métallique séparée d’un plan réflecteur par une couche mince d’un diélectrique a faible perte.
Aujourd’hui les antennes imprimées sont fabriquées et utilisées sous forme de multicouches
avec plusieurs parties rayonnantes et di¢lectriques séparateurs.

Le calcul analytique de I’antenne imprimée est généralement réalisé avec la méthode
de cavité ou la méthode de lignes de transmission. Ces méthodes ne sont pas assez pratiques
pour le traitement analytique d’un réseau d'antennes imprimées, car les formules deviennent
trés complexes. De jours 1’intérét principal des antennes imprimées est leur utilisation dans les
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réseaux a grandes dimensions, nous avons développé une méthode analytique plus adaptée
aux utilisations actuelles.

Ce chapitre a pour objet le traitement analytique des impédances propre et mutuelle
entre les antennes planaires ou imprimées. Une étude des dipoles imprimés est présentée en
premier lieu. Nous utilisons la connaissance a priori des distributions de courant sur les
antennes planaires pour en déduire un modele associant des antennes linéaires, permettant
ainsi I’acces a des calculs simplifiés. Les résultats analytiques seront comparés a la mesure et

aux résultats obtenus avec le simulateur ENSEMBLE.

1.2 Formulation du probléme - Equations intégrales

Les courants appliqués ou induits sur I’antenne planaire sont des courants
surfaciques. L’étude des caractéristiques de rayonnement de cette structure doit étre alors a la
base du traitement des équations intégrales des vecteurs potentiels électrique et magnétique
(Relations 1 et 2), qui deviennent bidimensionnelle dans le cas planaire (Relation 3).
L’épaisseur de la couche métallique est tres petite par rapport a la longueur d’onde (inférieur a
0,012). Les équations intégrales se transforment en équations surfaciques. La relation (2) peut
s’écrire aussi sous forme d'équation surfacique si nous voulons utiliser des courants
magnétiques M bidimensionnelles pour le traitement analytique.

Al JERLID 4 ()
el u ST 4y @
4=t Lp%;f"”) ds' ©

Comme nous 1’avons vu au chapitre 1, cette derniére intégrale est résolue si la distribution
bidimensionnelle du courant J est connue.

Dans ce chapitre nous présentons en premier lieu des distributions approchées de
courant pour des géométries simples telles que les rectangles [1]. Un modéele simple a base
d’¢éléments différentiels linéaires sera introduit par la suite. L’intérét de ce dernier modele est
I’utilisation des caractéristiques connues des antennes lin€aires pour évaluer celles des
antennes planaires.

1.3 Utilisation des dipoles linéaires comme éléments de base des
structures planaires

L’intégrale de surface (3) peut étre considérée comme la somme de plusieurs
intégrales linéaires dans lesquelles le courant n’aura qu’une seule dimension. Autrement dit,
les potentiels vecteurs A et F pour les structures planaires sont représentés par plusieurs
potentiels vecteurs de dipoles linéaires (Relation 4).
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N |
_H exp(—jkr)
A= }1 gzn dl (4)

Ou N est le nombre des dipoles modélisant I’antenne planaire, I, est le courant sur une section
étroite "n" calculable en connaissant la distribution transversale de courant et / représente la
longueur des sections (Figure 2).

Figure 2 : I’antenne planaire considérée comme une somme d’éléments linéaires

Lorsque les vecteurs A et F sont présentés sous forme d’éléments linéaires, toutes les
caractéristiques de rayonnement des antennes planaires peuvent étre déduites par cette
modé¢lisation. L’objectif principal de ce chapitre est I’évaluation analytique des impédances
propre et mutuelle par cette modélisation.

On trouve dans la littérature [1], [2], ['utilisation de cette méthode pour les plaque-
monopoles et dipdles ou les impédances mutuelles entre les structures planaires sont
exprimées en termes des sections linéaires. Dans un cas général ou nous ne connaissons pas la
distribution transversale du courant, cette méthode peut présenter les mémes difficultés que le
calcul direct des potentiel vecteurs. Cela est dii aux coefficients inconnus I, dans la relation
(4).

Nous allons introduire par la suite certaines distributions transversale proposées dans la
littérature. Le terme transversal indique ici la direction perpendiculaire a la direction
dominante du courant appliqué ou induit sur les antennes planaires. (Figure 2)

1.4 La distribution de courant sur les antennes planaires
La distribution la plus utilisée dans la littérature et peut-&tre la plus facile pour les

antennes rectangulaires en mode fondamental i. e. premicre résonance, est une forme
sinusoidale suivant I'axe Ox et une distribution uniforme suivant I'axe Oy [2], [3]. (Figure 3)
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X

Figure 3 : distribution de courant en deux dimensions ;
constante suivant x et sinusoidale suivant y

En supposant cette distribution simple, I’antenne rectangulaire peut étre décomposée
en plusieurs dipdles linéaires identiques. Tous les dipdles modélisant la structure 2D ont ainsi
la méme distribution et la méme quantit¢ de courant. L’impédance mutuelle peut étre

représentée comme suit [2] (Figure 4):

Figure 4 : Configuration simple pour le calcul de ’impédance mutuelle

N M
Z1oc ZZ Znm (Xn,yn s Xm,Ym ) (5)
11

Comme le montre la relation (5), lorsque le courant transversal est supposé constant il n’est
pas nécessaire d'avoir des coefficients différents pour les impédances mutuelles Z,,, dans le
terme double somme. Cela facilite le calcul de I’'impédance mutuelle car ces termes ne
dépendent que de la position des antennes les unes par rapport aux autres.
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La distribution constante de courant suivant I'axe Oy des patchs rayonnants ne refléte
pas le comportement réel des antennes planaires surtout dans le cas ou leur largeur n’est pas
suffisamment petite par rapport a la longueur d’onde. Dans ce cas la densité de courant est
beaucoup plus importante sur les bords de I’antenne en comparaison de la partie interne. En
effet, plus la largeur de 1’antenne est grande, plus le courant est important sur les bords,
paralleles a la composante principale de courant [4], [5], [6]. A la place d’une distribution
constante, la densité de courant serait généralement sous une forme (1/x), ou plus
communément appelée: forme générale en U. La distribution de courant suivant l'axe Ox, de
I’antenne peut toujours étre supposée sinusoidale et quasiment indépendante de la distribution
transversale. (Figure 5)

N,

Figure 5 : distribution de courant réaliste pour les antennes rectangulaires

X

En considérant cette derniere distribution de courant et en décomposant la structure
2D en dipoles linéaires, nous voyons qu’a part quelques dipoles situés sur les bords de
I’antenne planaire, 1’intensit¢ de courant sur les dipdles modélisant la structure 2D est
quasiment nulle. Comme nous le savons, les objets qui ne supportent pas de courant
n’interfeérent pas sur le rayonnement, et les antennes planaires peuvent étre modé¢lisées par un
nombre treés limité de dipdles linéaires situés aux bords de cette structure.

1.5 Calcul de ’impédance mutuelle entre quelques dipoles linéaires

Pour une configuration trés simple, deux antennes rectangulaires et paralléles, nous
pouvons réduire la relation (5) pour quatre dipdles portant presque la totalit¢é du courant
existant sur les plaques. Ainsi nous pouvons décrire I’impédance mutuelle comme la somme
de quatre termes linéaires (relation 6) :

Figure 6 : antennes planaires modélisées par les courants de bords
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Zin=C(ZistZis+Zy+7Zoy) (6)

Le coefficient C dépend de la distribution transversale de courant et sera calculé dans les
parties suivantes.

Nous allons utiliser ce modele pour le traitement des impédances mutuelles entres les
antennes patchs.

2 Antennes imprimées

2.1 Introduction

L’utilisation des méthodes numériques pour 1’obtention des caractéristiques de
rayonnement de deux ou plusieurs antennes imprimées implique des temps de calcul
importants. Lorsque 1’on veut concevoir un réseau constitu¢ de telles antennes, on souhaite
dans un premier temps dimensionner précisément ce réseau en terme de couplage et de
distance entre antennes.

Nous essayons donc de développer des formulations analytiques simples et précises
sur 'impédance et le couplage entres les antennes imprimées. On commence par étudier les
dipdles imprimés, ¢léments principaux pour la conception des antennes imprimées. Les
résultats de cette étude analytique sont validés par deux simulateurs numériques : NEC2 pour
les structures 1D et ENSEMBLE pour les structures 2D. Quelques mesures effectuées sur les
patchs 2D seront aussi présentées a la fin de cette section.

2.2 Dipoles imprimés

Un dipole imprimé est peut é€tre la structure la plus simple et a la fois la plus
fondamentale dans le domaine des antennes imprimées. Ces structures sont largement
¢tudi¢es dans la littérature [7], [8] et plusieurs approches numériques et analytiques sont
présentées. Une étude complete sur les antennes imprimées doit prendre en compte les
perturbations liées aux ondes de surface, mais pour les structures imprimées sur des substrats
fins ayant une permittivité €, suffisamment petite, ces effets sont négligeables [9] (Relation 7).

E(ondes espace) = (2nth /Ao) [(e: — 1) / &] E(ondes surface) (7

Ou A est la longueur d’onde en espace libre et €, et & sont respectivement la permittivité
relative et I’épaisseur du diélectrique.

Dans la plupart des cas pratiques, les conditions réunissant la disparition des ondes de surface
sont respectées et nous pouvons donc faire ’analyse des antennes imprimées sans leurs effets

perturbateurs.

En se basant sur le comportement d’un dip6le en espace libre et en utilisant le
principe d’images, nous pouvons calculer I’impédance propre d’un dipdle imprimé ainsi que
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les impédances mutuelles dans un réseau de dipoles imprimés tout en négligeant les effets des
ondes de surface. (Fig. 7)

A

Figure 7 : Configuration générale pour étudier la matrice de I’impédance
de deux dipdles imprimés

2.2-a Impédance propre du dipole imprimé demi-onde

En utilisant le principe des images, le plan de masse d’un dipdle imprimé est
remplacé par un deuxiéme dipdle portant un courant inverse et situ¢ juste au-dessous du
dipole principal. (Fig 7). Lorsque cette distance 2/ entre les deux dipoles paralleles est tres
petite par rapport a la longueur d’onde A, 1’étude de I’impédance d’entrée du dipole principal
nécessite la prise en compte du couplage dans la région de champ proche.

D’apres le principe des images, le courant induit sur I’image du dipdle imprimé a la méme
amplitude et une phase opposée. L’ impédance d’entrée du dipole imprimé peut donc s’écrire :

Zin="211—-21 (8)

Ou Z;; est 'impédance propre et Z;, représente I’impédance mutuelle entre le dipdle et son
image.

Nous utilisons alors la méthode nommée EMF pour le calcul des impédances. Celle-
ci est une méthode fiable pour calculer les impédances propre et mutuelle des dipdles fins
[10]. Dans un cas général, nous utilisons la relation de Z;, donnée par la méthode EMF pour
calculer Z;,, la distance d entre deux dipdles (figure 8) est alors quasi nulle (d = & = 0) et pour
calculer Z,, la distance d est égale a 24 (d = 2h).

Figure 8 : deux dipoles paralléles en vis-a-vis
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L’impédance mutuelle entre deux dipdles demi-ondes (ou pour ceux qui ont une
longueur nA/2) paralléles et en vis a vis, peut étre présentée sous une forme compacte en
terme de S; (sinus intégral) et C; (cosinus intégral) [10] :

Ri2 =30 [2Ci(uo) — Ci(u;) — Ci(ua)]

X2 =-30 [2Si(ug) — Si(u;) — Si(uz)] 9)
Ou:
up = 27[%
0| .2 L[, 4
u = 27[7 1+l_2 +]| = 27[7 2+212 pour d<<l
0| .2 L[4
U = 272'& 1+l_2 -1| = 272'7 2—12 pour a<<l

Si(u) = Jﬂdr u pour u<<l

COST
dr
.

Ci(u) = — j

u

La partie réelle de Zi, est donc déduite pour un milieu ayant la permittivité relative effective
Ereff -

Rin = Ry — Rpp = Ri(d=g) — Ry(d=2h) = —39 ¢ 2C(27z—) - 2C(27z2h)

wlé‘reﬁ’
Z (2hy (2hy
Ci(27r/1— 2+2_12 )+C(27z— 2+ B ) — C(27Z’ 212 )+C(27Z P2 )+ (10)

Nous appliquons les relations suivantes pour simplifier le calcul de Ry, ; pour : 2w 4/ < 0,5 :

4h/ A o0
cosz , COST COST
(27r€)—— T =—{ dr + dr} =
2m2'-//1g 2;z2|./1g 4 4;#2[/@ 3

)
47h/As |— —

2 dr+ Ci( 27r ) In(e/2h) + 4(nh/kg) (ns/?»g) + Ci( 27r ) (11)
2rel Ag

&? t cost il cost T cost
C(27z—[212j)——j ~dr = | j ~rdr + j —dr}

enellig enellAg 4hahl/lg
2
4hrh/lAg 1_1 ( )2 ( )2
2 dr+C(277 [ o j) 2In(e/2h) + 4(mhPIINg) — (nE?)* + Ci( 27 [ o j)
erellAg
(12)
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c21252~czl ()2+ 13

En utilisant les relations (11), (12) et (13), la relation (10) est remplacée par :

Rin = —30 { 2In(e/2h) + 8(mh/hg)’ — 2(me/hg)® — 2In(e/2h) + (W) — A(mhlINg)® + (ned) }
Ereff

(14)

En négligeant les termes : 2(Tc.s/kg)2 et (ne?)” (¢ est quasiment nul) et 4(7th2/l7»g)2 (W1, hihg <<

1) et en utilisant un dipdle demi-onde i. e. 2/=A,, pour ce milieu on obtient une formule
compacte pour la partie réelle de I'impédance d’entrée du dipole demi-onde imprimé :

Rin= 600 (%)2 (15)

Cette impédance réelle peut étre aussi utilisée comme I’impédance pure d’un dipdle imprimé
résonant car la partie réelle de I’impédance d’entrée du dipdle change peu autour de sa
fréquence de résonance.

Nous pouvons utiliser de nouveau la méme procédure pour extraire la partie
imaginaire de I’impédance d’entrée du dipdle demi-onde imprimé :

Xin = Xi1 — X2 = Xio(d = ) — Xpp(d = 2h) = ——30 ¢ 2S(27z—) - 2S(27z2h)

A/ Ereff
Si(27-L 282 +Sy(27-L 2(2]1)2 Si(27-L & +S(2 @hy 16
1( 7[/1 +ﬁ ) 1( ﬁ/l_g + 212 )_ 1( ”ﬂg ) ( 7[_ 212 )}( )

Si(x) est beaucoup plus facile a traiter pour les petites valeurs de x. D’autre part nous pouvons
simplifier Si(x) pour les grandes valeurs de x, en décomposant les intégrales comme suit
(pour : 21 h/[ <0,5) :

/ 2 47/ Ag sint (47l/ Ag)+(ems/ Agl) sinz
Si(27- 2+2—12J)— ~dr + 4”%, Sdr = 1(27[ )+( m )(17)
Q h)2 47/ Ag sinz (47l Ag)+(&h7h/ Agl) sinz 4 7h?
Si(2z-L| 2+ = [ M4 SINT e = 42 + 18
2z |25 = [ e 4”% Tdr = s(2n 5k )(M ) (18)

En utilisant les relations (17) et (18), la relation (16) se simplifie de la maniére suivante :
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.30 2 e’ 4’ [ €
Xm = — ,—8reﬂ{ 2(27Z'i) - 2(272'/1—g) — (m) + (w) — (27[@ ﬁ )
(2h)?
<2ni(—])}
Je | 212

De nouveau et en négligeant les termes dépendants de €, nous pouvons présenter la partie
imaginaire de I’impédance comme suit :

8 7h?
Xz ——30_ ¢ 8zh 27 4 120

} = T
\/ Ereff A 1A \ Ereff

En résumé I’impédance d’entrée du dipdle demi-onde imprimé s’exprime simplement par:

h h
LIGERY (19)

Z=R+jX=-000 Ay 120 phey_ k) (20)

A/ Ereff ) A/ Ereff ) )

Pour 27 % <05

Ou 4 représente la distance entre le dipole et le plan de masse et / la longueur du dipdle.

L’avantage d’utiliser le terme (%) dans la relation (20) est que I’impédance se

présente sous une forme indépendante de la longueur d’onde guidée A4, et donc nous pouvons
extraire directement I’impédance résonante du dipole imprimé aussi sur un substrat réel ayant
la permittivité ;.

Afin de valider la relation (20), dans un premier temps nous comparons nos résultats
avec ceux calculés par NEC2 et ensuite nous utilisons la relation (20) pour des cas plus
concrets, pour un dipdle résonant imprimé sur un substrat réel, puis nous comparons ces
résultats avec ceux trouvés dans la littérature [7] (Tab. 1).

R(Q) R (Q) X (Q) X (Q)
h/1 (20) NEC2 (20) NEC2
0,0025 0,06 0,06 3,7 42
0,005 0,24 0,24 74 7.8
0,01 0,96 0,98 14,5 16,9
0,025 6,0 6,2 34,0 40,5
0,035 11,8 12,2 454 53,6
0,05 24,0 243 60,3 69,6
0,075 54,0 50,2 79,2 86,8

Tableau 1 : Impédance propre du dipdle imprimé

82



Chap. 3 : Contribution a l'étude du couplage entre antennes planaires

D’aprés le tableau 1, les résultats déduits analytiquement et en utilisant le logiciel NEC2 sont
relativement similaires puisqu’un écart maximal de 5% (par rapport a la valeur numérique)
sur la partie réelle et écart de 10% sur la partie imaginaire sont observés.

Nous avons trouvé quelques résultats d’impédance du dipdle imprimé sur les
substrats épais [7]. Malgré I’épaisseur considérable du substrat qui ne convient pas a notre
formulation analytique, la concordance entre les résultats reste intéressante (Tab. 2).

hikg Ry () Ry ()
& [7] Formule (20)
3,25 0,1016 34,5 39
3,25 0,127 60 62
8,5 0,15 50 76

Tableau 2 : Résistance de rayonnement du dipdle imprimé

Comme nous pouvons le constater, pour les valeurs g, de 3,25, la relation (20) donne une tres
bonne approche pour la résistance de résonance. Pour ¢, égal a 8,5, la présence d’ondes de
surface implique une mauvaise estimation de la résistance de rayonnement.

2.2-b Impédance propre du dipole imprimé de longueur quelconque

La méthode de calcul que nous avons présentée précédemment pour les dipdles
imprimés demi-ondes peut étre développée pour des longueurs quelconques. Dans ce cas les
formules concernées avec la méthode EMF sont beaucoup plus volumineuses. Comme nous
I’avons vu dans la relation (9) pour un dipdle demi-onde il existe trois termes de Si et Ci,
tandis que le nombre de ces termes monte jusqu’a neuf [11] pour un dipole quelconque. Nous
avons choisi de développer ces formules complexes autour de la longueur A/2 pour déduire la
longueur résonante des dipdles imprimés.

Pour évaluer la longueur résonante du dipdle, on peut utiliser la forme générale des
intégrales de la méthode EMF. Ces intégrales générales sont valables pour un dipoles ayant
une longueur quelconque et sont beaucoup plus complexes que les relations (9) [11]. On peut
déduire apres simplification, la relation suivante entre la longueur résonante, 1’épaisseur et la
permittivité €, du substrat concerné :

Ros Y W2 2 ) sV & P\ s 7

T%(Z) +(0,367 7 —0,075/1—gJ(/1—gj +[0,001lnﬁ—0,38ﬁ}i—g—(0,004/1—g)=0 (21)
Pour 4> 10r

Ou:

8=7bg/2_lrés‘

r =rayon équivalent du dipdle imprimé
Aq = longueur d’onde en prenant en compte 1’e.sr et ’épaisseur /4 du substrat
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Quelques résultats obtenus avec la relation (21) sur la longueur de résonance des
dipdles imprimés sont présentés dans le tableau suivant. Comme nous le voyons, la résonance
des dipdles imprimés sur un substrat plus mince existe plutot sur les longueurs trés proches de
A/2 et plus on augmente I’épaisseur du substrat, plus la longueur résonante devient courte par
rapport a A/2. Ce comportement se manifeste également pour les patchs rectangulaires
résonant ou les substrats plus épais imposent les longueurs plus courtes par rapport a Ag/2
pour les patchs imprimés.(Tab. 3)

&/h &/h
h/h dipole épais dipdle fin
0,01 0,008 0,004
0,05 0,039 0,020
0,1 0,086 0,041

Tableau 3 : Longueur de résonance du dipéle imprimé.

Ces modé¢lisations montrent également que la partie imaginaire de 1’impédance du
dipdle imprimé est treés sensible a sa longueur tandis que la partie réelle de cette impédance ne
manifeste pas cette spécificité. D’ailleurs les substrats plus minces manifestent mieux cette
sensibilité. Cela peut expliquer pourquoi I’impédance d’entrée des patchs rectangulaires, qui
sont, d’aprés notre modele, une composition de dipdles imprimés, est particulicrement
sensible a leur longueur.

2.2-c Impédances mutuelles entre les dipoles imprimés

En utilisant le principe d’images, I’impédance mutuelle entre deux dipdles imprimés
peut étre déduite a I’aide de celle de deux dipoles normaux en espace libre [12] (Fig. 7).

Zy, (imprimé ; d) = Z;, (normal ; d) — Z, (normal ;. [d? + 4h? ) (22)

Figure 7 : Configuration générale pour étudier la matrice de I’impédance
de deux dipdles imprimés
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Une formulation analytique de I’'impédance mutuelle entre deux dipdles imprimés séparés par
une distance d, peut étre déduite a partir de celle des dipdles normaux. Pour cela nous
utilisons les formulations analytiques du chapitre 1 de I’'impédance mutuelle entre dipoles

normaux pour les distances d et ,/d? +4h? successivement. Autrement dit, nous calculons

I’interaction entre les antennes imprimées 1 et 2, comme la somme des interactions de
I’antenne 1 et son image (en cas normal) avec I’antenne 2.

Nous avons déja déduit au chapitre 1, des formules simples pour I’impédance
mutuelle entre les dipoles normaux, nous pouvons donc les utiliser pour présenter une forme
simple de I’impédance mutuelle entre les dipoles imprimés.

Pour rendre compatible les formules du chapitre 1 pour les antennes imprimées, il suffit de
modifier la longueur d’onde en espace libre par A, et d’intégrer €

Zio(d) = (60 g/ ndeerr ) exp[—j (ked — )] pourd> 03k, 0=0"=90°

kg |d?+4h?
Zio(d) = Zial |Jd + 41> ) = (60)o/ et ) exP(i0) {e"p“kgd) exp(jdiw )} (23)

Le terme ,[/d? +4h? peut étre simplifié, pour les petites valeurs de %, en une forme linéaire :
[d2+4n2 =a (1 +20%d>) pour 4h*< 0,4 d°

La relation (23) est donc simplifiée comme:

Zio(d) — Zio[d (1 + 212 /d* )] =

2h?
. exp(—ked) exp (—jks——
(607\4g/n8reff) eXp(J¢) °xP (d]kgd) - 2 d
d(1+—5)
(—jk 2h2)
. CXp\—JKe—>—
Z]z(d) — 212(1[612 + 4]’12 ) = (607‘g/n8reff) w exp(]d)) 1_—2h2d -
(1+ i )
- 2h?
exp (ke
Zuad) 41 =g = A Zld, normal) o
(I+ P )

Ainsi, en utilisant la relation (24), I’'impédance mutuelle entre deux dip6les imprimés
séparés par une distance d, s’exprime simplement en fonction de celle des dipdles normaux
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i.e. Zi2(d), multipliée par un coefficient donné A. Il nous suffit donc ici de évaluer le module
et la phase de ce coefficient en fonction de ky, /1 et d.

" 2h? Cos 2h?  Sin(k 2h?
A=l exp(—j gT) _ 0s ( g7)‘] in( gT)
2h? 2h?
(l+ﬁ) (1+?)
Al= 2 1 36a{2 dul
| | = ? + ﬂ,_é (mo u e)
< A = Arctan (2n d/),) (phase) (25)

Comme nous voyons le coefficient A fait aussi intervenir le facteur (W/d%) analogue
a (h*/I%) de 1a relation (15) pour I’impédance propre du dipéle imprimé. Nous pouvons donc
conclure que plus la distance du dipole imprimé a son plan de masse (épaisseur du substrat /)
est petite, plus les impédances propre et mutuelle sont réduites.

Les résultats comparatifs sur I’impédance mutuelle entre deux dipoles demi-ondes
imprimés, calculés par NEC et par la relation (24) sont présentés dans le tableau 4. Les
impédances mutuelles sont déduites pour certaines valeurs de (d/ A) et (h/ A).

Zy; () (m <phase®) | Z;p(€2) (m < phase®)
d/ A hilA NEC (24)
0,3 0,02 0,7<21 1,1<-6
0,3 0,05 55<16 7,5<-6
0,4 0,02 0,4<-4 0,6 <-36
0,4 0,05 34<-10 4,0 <-36
0,5 0,02 0,3<-16 0,4 <-68
0,5 0,05 2,5<-44 2,5 <-68
0,6 0,05 1,8 <-66 1,8 <-100
0,7 0,02 1,5<-99 1,3<-135
0,8 0,05 0,9<-142 0,9<-168

Tableau 4 : impédance mutuelle entre dipoles imprimés demi-ondes (g, = 1)

Comme nous le voyons dans le tableau 4, les impédances mutuelles pour les substrats plus
minces sont plus petites. Ce comportement a déja ét€ observé pour I'impédance propre.
D’autre part, les résultats analytiques sont trés proches des résultats numériques obtenus pour
le module de I’'impédance mutuelle. En revanche, la phase calculée pour I'impédance
mutuelle est ¢loignée des résultats numériques, cela peut €tre 1i¢ a une imprécision sur la
phase du facteur A calculé dans la relation (25).
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2.3 Antennes imprimées rectangulaires

Nous allons, dans ce paragraphe, utiliser le concept énoncé en partie 1.5 de ce
chapitre pour calculer analytiquement les impédances propre et mutuelle pour des antennes
imprimées rectangulaires.

Cette méthode est basée sur le fait qu’une surface rayonnante peut-étre décomposée
en un ensemble d’antennes filaires portant chacune une partie de l'intensit¢ du courant
existant sur toute la surface rayonnante [2]. Tout comportement en rayonnement de cette
surface peut étre donc représenté par celui généré par I’ensemble d’antennes linéaires
rassemblées dans un méme espace.

De maniére similaire aux antennes planaires, les antennes imprimées peuvent étre modélisées
par leurs courants de bord. Ainsi, un patch rectangulaire est modélisé par quelques dipdles
situés pres de ses bords et un patch circulaire par une boucle.

Dans le modele le plus simple, qui est adopté dans la suite, un patch rectangulaire est
représenté par deux dipoles paralleles au parcours dominant du courant, chacun situé a
I’extrémité du patch. (Fig. 9)

largeur

. D

X >y [h

Figure 9 : Le patch modélisé par deux dipoles de bord

Lorsque les patchs sont utilisés a la résonance, la forme du courant le long du patch
(axe Ox) est sinusoidale et ainsi les deux dip6les modélisant le patch sont supposés résonants.
Ces deux dipdles sont paralléles et séparés par une distance égale a la largeur du patch. A
cause de la présence du plan réflecteur ces éléments linéaires sont des dipoles imprimés ayant
toutes les caractéristiques des dipoles imprimés classiques. Ainsi le probléme d’un patch
rectangulaire est ramené au probléme de deux dipdles imprimés identiques.

2.3-a Impédance propre de ’antenne imprimée rectangulaire

Dans la littérature il y a une approche classique pour 1’analyse des patchs
rectangulaires a base de fentes rayonnantes et de lignes de transmission [10]. On considére le
patch rectangulaire comme deux fentes rayonnantes paralléles séparés par une distance égale
a la longueur du patch et chacune perpendiculaire au parcours dominant du courant sur le
patch. (Fig. 10)
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Figure 10 : le patch modélisé par deux fentes rayonnantes.

L’impédance propre du patch, observée au point d’alimentation, peut étre calculée
par le déplacement (vers le point d’alimentation) des impédance propres des fentes sur la
ligne de transmission équivalente au patch. Afin d’avoir plus de précision, le couplage entre
deux fentes est également pris en compte.

La méthode des fentes est difficile a utiliser pour les formes complexes d’antennes imprimées,
ou les formes et les lieux des fentes équivalentes, ne sont pas évidentes.

Nous pouvons utiliser la méme procédure pour déduire I’impédance propre de
I’antenne imprimée a partir de transformation des impédances des deux dipdles imprimés
toujours en prenant en compte leur couplage. L’avantage de modéliser les antennes imprimées
par des dipoles imprimés est que, pour chaque forme compliquée, les bords de I’antenne sont
faciles a déduire et les lieux et la géométrie des dipdles imprimés équivalents sont donc
précisément connus (Fig. 11).

largeur

i VN

Rii+Ri2

X

Figure 11 : dipoles équivalents et la distribution approchée du courant sur le patch
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Afin d’avoir une polarisation linéaire, les patchs sont généralement alimentés sur un
point situé sur un axe de symétrie légerement décalé du centre du patch pour obtenir
I’adaptation a 50Q. Les impédances des deux dipoles imprimés doivent donc étre
transformées vers ce point optimal d’adaptation. Cela sera possible si 1’on peut analyser
I’antenne comme une ligne de transmission au travers du patch. Cette connaissance nécessite
d’avoir la forme de la densité de courant dans cette direction. Comme nous le savons la forme
du courant dans ce cas n’est plus ni sinusoidale ni uniforme a cause d’effet de bords [13] et
donc la transformation des impédances sur cette ligne de transformation ayant cette forme
inhabituelle de courant ne se développe plus en forme classique.

Pour résoudre ce probléme, trouver le rapport C entre 1’impédance du dipdle de bord
et celle observée au point d’alimentation, nous utilisons le fait que I’impédance au point
d’alimentation est toujours de 50Q. La relation suivante décrit les liens entre I’impédance
observée au point d’alimentation, 50Q2, I’impédance du dipole de borne Z;;, la résistance
mutuelle entre deux dipdles de borne Ry; et le coefficient C :

C|2(Z11/4) +2(Rp2/ 4) | = 50Q (26)

Pour les patchs résonants nous pouvons supposer que les deux dipoles de bord sont aussi
résonants, I’impédance Z;; est donc purement réelle (Z;; = Ry;). Et c’est pour cette raison que
nous ne considérons que la partie réelle de I’impédance mutuelle R, dans la relation (26).

Ry et Ry, peuvent étre déduites a partir des relations (15) et (24) et la relation (26) devient
donc :

h? d> 601
C (300 (hyy 36— 28
{\l&‘eff ( l ) d? ﬂ% ﬂd\/greﬁp

pour 2 <1//3

Cos[—] (kgd — ¢ — phase de A)] } =502 27)

Ou / et d(distance entre deux dipdle de bord) sont respectivement la longueur et la largeur du
patch, 4 et g représentent 1’épaisseur et le diélectrique du substrat.

Le terme représentant le couplage entre les deux dipdles de bord est généralement petit par
rapport au terme représentant leur impédance propre en particulier pour les patchs ayant de
grandes largeurs ou d est relativement plus grand que /. Pour un patch carré ou d =1= 2%, /2,

C peut se déduire comme suit :

C _ 0,137\/&’6_1‘)‘ (28)
h
/

pour h<I/3

L’importance du facteur C est d’une part son utilisation pour le calcul de
I’impédance mutuelle entre les patchs en fonction des impédances mutuelles de leurs dipoles
équivalents (on abordera ce sujet dans la section suivante) et d’autre part ce facteur donne des
informations importantes sur la forme de la densité de courant a travers le patch.
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D’aprés un modele trés simple pour I’estimation de I’impédance d’entrée d’une antenne ayant
une forme quelconque de courant induit, le rapport entre les impédances d’entrée observées
aux deux points quelconques est proportionnel au carré du rapport entre leur densité locale de
courant [10].

En utilisant ce principe pour les patchs rectangulaires, nous pouvons comparer la densité de
courant au bord du patch avec celle au centre, ou nous observons I’'impédance d’entrée du
patch. L’impédance observée au bord est évidemment celle d’un dipole imprimé et celle
observée au centre est I’impédance d’entrée du patch complet. Le rapport entre les deux est

donc inversement proportionnel a C :
|Z (dipdle imprimé) | / |Z (patch) | =1/ C = {J (centre) / J (borne)}* ~ (%)2 (29)

Ainsi ce modele nous montre que le rapport entre la densité de courant au bord du patch et
celle au centre du patch est proportionnel a I’épaisseur du substrat 4. Pour un patch ayant un
substrat plus mince, la variation de la densité de courant est plus forte au travers du patch.
Cela signifie que, plus les distances entre le patch et le plan de masse sont petites, plus le
courant est concentré sur les bords.

2.3-b Impédance mutuelle entre les antennes imprimées rectangulaires

Nous avons utilisé le modele des dipoles de bord et une approche basée sur la forme
du courant pour étudier I’impédance propre du patch. Ce modele analytique est simple et
pratique pour déduire 1I’'impédance mutuelle entre patchs car il transforme une structure
bidimensionnelle en deux dipdles linéaires. L’impédance mutuelle vue du point
d’alimentation s’exprime donc comme la somme des impédances mutuelles entres les dipoles

équivalents transférées au point d’alimentation par le coefficient C. Ainsi le calcul de
I’impédance mutuelle entre patchs est ramené a celui de quatre dipoles imprimés pour
lesquels on dispose de formules simples exprimant leurs impédances.

Ce modcle est réaliste si la quantité totale de courant existant sur les parties intérieures du
patch est suffisamment faible par rapport a celle aux bords, ce qui est juste pour la plupart des
patchs.

Afin de déduire I’'impédance mutuelle entre deux patchs rectangulaires résonants,
nous supposons que le courant total sur chaque patch est divisé en deux parties identiques,
situées sur les dipdles imprimés équivalents aux bords transverses du patch (Fig. 12). Le
courant est sinusoidal le long de chaque dipdle imprimé car les patchs sont supposés
résonants. (Relation 30)

Figure 12 : patchs modélisés par les dipdles imprimés pour calculer le couplage
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L'impédance mutuelle Z; j s'écrit alors:
ZIHZ C (Z13/4+Z14/4+Z23/4+Z24/4 ) (30)

Ou les quatre termes Zi3, Zia, Z3 et Zos, sont les impédances mutuelles entre les dipdles
imprimés. Le facteur scalaire C transfére les impédances mutuelles au point d’alimentation
ou nous souhaitons calculer I’impédance mutuelle globale Z .

Cette transformation de I’impédance nécessite un arrangement de phase qui dépend des
caractéristiques du patch analysé. A cause de la forme particuliere du courant sur le patch, ce
déphasage n’est pas calculable de maniére simple.

L’autre probléme est que dans le modele des patchs alimentés par sonde, on doit
prendre en compte 1’effet de la transition coaxial — microruban sur les impédances. Une sonde
peut étre modélisée par une impédance complexe en série avec I’impédance du patch [14]. Le
calcul de la matrice d'impédance est donc fait en prenant en compte cette impédance
additionnelle (Fig. 13) :

sonde  impédances sans sonde sonde
. V4 zZ .
72— RS+JXS 1 12 RS+JXS — A
2 75 Zy Z'n

Figure 13 : pris en compte de la sonde dans la matrice de ’impédance

Z’1W =721+ (RS+jXS)
VASVIWAY;
291 =2y
2’2 = Iy + (RytjXy)

Ou : Ry = 601 (h/Ao)

Xs =—1207 (h/Ao)[In(ka/2) + 0,5772] ; a = le rayon de la sonde. (31)

Comme nous le voyons, la présence de la sonde d’alimentation change 1’impédance
propre de chaque patch vue de ’entrée des sondes et les impédances mutuelles restent
inchangées. Dans ce mode¢le il faut adapter la relation (26) car I’impédance d’entrée vue au
point d’alimentation n’est plus égale a 50Q2 et celle-ci doit étre alors rectifiée:

R’11:SOQ:R11+ R59R11:SOQ—RS (32)
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Finalement c’est la valeur de R;; qui doit étre adapter pour avoir 50€2 dans la relation (26). Le
coefficient C sera donc l1égérement modifié dans ce cas.

Il convient d’évaluer I’impédance mutuelle par la méthode analytique proposée. La
validation des résultats analytiques est faite par une comparaison avec les résultats
numériques et quelques mesures expérimentales. Le traitement numérique est effectué a 1’aide
du simulateur ENSEMBLE, dont le principe est briecvement introduit par la suite. Les
résultats comparatifs sont présentés.

2.3-¢ Résultats comparatifs

Le tableau 5 présente les résultats de I’impédance mutuelle dans le plan H (6 =90° ;
Fig. 12) obtenus avec la méthode analytique appliquée pour les patchs carrés résonants a
2GHz. Ceux-ci sont comparés aux résultats expérimentaux et a ceux obtenus avec la
simulation numérique effectuée par ENSEMBLE.

Le logiciel ENSEMBLE [15] est un simulateur numérique basé sur le méthode des
moments et la méthode des éléments finis, pour résoudre les équations intégrales des antennes
patchs 2D. Ce simulateur nous permet de traiter les antennes patchs alimentées par des sondes
aussi bien que par des lignes micro-rubans. La distribution du champ électromagnétique aux
alentours du patch est évaluée dans I’espace libre et dans le diélectrique.

Mesure Ensemble | Analytique
d mm Q| < ¢° Q| <¢° Q| < ¢°
14 23 <198 26 <186 33<63
22 14 <171 20 <165 18 <30
32 9 <150 12<138 13<-18

Tableau 5 : impédance mutuelle entre patchs carrés en plan H.
h=08mm ;e =22; W=42mm

Comme nous le voyons il y a une bonne concordance entre les modules des impédances
mutuelles calculées entre patchs. En revanche la phase calculée par la méthode analytique n’a
rien a voir avec celle de la mesure et de la simulation numérique.

En effet, I’impédance mutuelle est toujours calculée au point d’alimentation sur I’axe
de symétrie du patch. Nous devons donc aussi transformer la phase de I'impédance mutuelle
sur ce point précis. Ainsi les quatre termes représentant des impédances mutuelles dans la
relation (30) doivent étre multipliés par le facteur : exp(-jk,L) ou L est la largeur du patch.
Pour un patch carré résonant ou L =/ = A4/2, ce facteur devient tout simplement un déphasage
de 180° appliqué sur ’impédance mutuelle. Cette correction est faite et les nouveaux résultats
sont présentés au tableau 6. Dans ce cas la phase des résultats analytiques montre une
meilleure concordance avec la mesure et la simulation numérique.
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Mesure Ensemble Analytique

dmm | 0| < ¢° Q) < ¢° Q) < ¢°+180
14 23 <198 26 <186 33<243
18 22 <175 21 <230
22 14<171 20 <165 18 <210
26 -- 16 <155 17<191
32 9<150 12<138 13<162

Tableau 6 : impédances mutuelles en plan H, méthode analytique avec correction de phase

Pour évaluer I’impédance mutuelle dans la plan E ou les patchs sont colinéaires, nous
avons besoin d’expliciter I'impédance mutuelle entre dipdles imprimés colinéaires ou en
échelon. Dans un premier temps, nous allons la calculer pour deux dipdles imprimés
colinéaires (Fig. 14).

III“i};le

Figure 14 : dipoles imprimés colinéaires

Dans la figure 14, d est la distance entre les centres des dipdles imprimés.

le(d; 8) *le( ‘,dZ +4h2 5 9) =

exp (—jked) Cos(%cose) _exp (—jke |d>+4h?) Cos(%cos@)

60N o/Ererit) €XP(J
(60%g/eren) exp(i9) ) T
2 (—Jk 72}12)
_ .\ exp(—jked) (gR)2 P TkeT
(60Ay/erefim) €Xp(jd) g ERAT o
e
s (<jk 2h2) ik 2h2)
7h exXp (—jke—— 7h? exp(—jke—p—
_ R R ~
= le(d) F (_gh)z _—2h2 = Z]z(d) _R2 0,1— 2h2R (33)
1+W l+ﬁ
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Ou Z;»(d) est I'impédance mutuelle entre deux dipdles normaux braodside séparés par une
distance d.

Pour deux dipdles colinéaires, € est presque nul, et si de plus 6 est tres petit (Fig. 14),
nous pouvons appliquer les simplifications suivantes :

Cos(n/2 cose) = Cos(/2 — ne*/4) = Sin(ne?/4) = ne*/4
Cos® =R/R’ = 1 — 2 (W/R)?
Cos(n/2 cosB) = Cos[n/2 (1 — 2h*/R?*)] = Cos(/2 — wh*/R?) = Sin(nh*/R?) = nh*/R* (34)

Afin de déduire les impédances mutuelles entre les patchs en échelon (Fig. 12), nous
avons tout d’abord besoin de présenter une expression analytique pour I’impédance mutuelle
entre deux dipoles imprimés en échelon. Pour cela nous utilisons la relation (23) pour les

dip6les normaux en échelon. Les impédances mutuelles entre les dipoles normaux en échelon
sont présentées analytiquement [13].

Z12(d ;0) — Zio(/d?> +4h* ;0°)=

exp (—jked) Cos(%cos&') ) exp (—jkg.|d2+4h?) Cos(%cos&")

60A/Erert) €xXp(j 34
(60y/ererm) exp(i) . i (34)
D’aprés la fig. 14, Cos®’ = Cos6 (1 —2 #*/d*) >
Cos(m/2 cos0’) = Cos(m/2 cos) + wh/d Sinb Sin(n/2 cosd) >
Z12(d ;0) — Z1o(Jd? + 4h* ;0°) =
ke 2

exp(ked) PR g o n(E _

i Cos(zcose) 1 7 1+Cos@ 7 Tan(zcosﬁ)

< g

_2n?
exp(—jke ;) 7h? .
Z12(d ;0) <1 TE 1+COS9?Tan(§COSQ) (35)
e

Ainsi I'impédance mutuelle entre les dipdles imprimés en échelon s’exprime en
fonction de celle des dipdles normaux ajouté d’un facteur correctif. Cela nous aide a déduire
I’impédance mutuelle entre les patchs en échelon en utilisant le modéle des dipdles de bord.
Le couplage dans le plan E peut étre trait¢ également comme un simple cas de patchs en
échelon.
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Dans ce cas aussi nous utilisons la relation (30) pour connaitre 1I’impédance mutuelle Z;
entre les patchs en échelon :

Zin= C ( Z13/4 + 7144 + Z3/4 + Zo4/4 )

Ou les quatre termes dans la parenthése représentent les impédances mutuelles entre quatre

dipdles imprimés situés aux quatre bords des deux patchs considérés. Le coefficient C reste le
méme que dans la relation (30).

Nous avons utilisé cette derniere formulation analytique pour calculer I'impédance
mutuelle dans le plan E (0 = 0°) et dans le cas des deux patchs en échelon (* 6 =31°). Les
résultats sont comparés avec ceux de la mesure et de la simulation numérique par
ENSEMBLE (Tab. 7).

Mesure Ensemble Analytique

dmm | o[ <¢° Q< ¢° Q) < ¢°+180
14 6<128 11<128 7<165
22 5<120 9<108 5< 140
14% 8 <168 20<170 9 <280

Tableau 7 : Impédance mutuelle en plan E ; en échelon

Comme le montre le tableau 7, le module de I'impédance mutuelle calculée est trés proche de
celui de la mesure. En revanche, il y a toujours d'écarts importants pour les phases. Cela peut
étre li¢ au fait que la relation (27) ne donne pas la phase du coefficient C.

3  Conclusion

Dans ce chapitre nous avons traité les antennes planaires a 1’aide de quelques
antennes linéaires. Ce traitement est important car nous pouvons utiliser les formulations
simple du chapitre 1, pour des antennes complexes bidimensionnelles.

Les antennes planaires imprimées ont ¢été analytiquement étudiées a 1’aide des
dipdles imprimés. Pour ces derniers, nous avons présenté des formules compactes des
impédances propre et mutuelle.

Nous avons comparé les résultats obtenus de la formulation analytique de I’impédance
mutuelle avec la simulation numérique et la mesure. Ces résultats comparatifs ont été
effectués pour les patchs rectangulaire en plan E, en plan H et en échelon.

L’une des perspectives de cette modélisation analytique peut étre le traitement des
formes complexes d’antennes planaires a partir des ¢léments filaires [16].
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Formules importantes du chapitre 3

1) Impédance propre d’un dipéle imprimé demi-6nde de longueur /, sur un substrat
d’épaisseur d et de permittivité relative g, :

Z=R+jX=-000 (hy; ;120 phey_ b

Tc -
Ereff [ A/ Ereff l [
2) Impédance mutuelle entre deux patchs rectangulaires :
‘A

>y

patchs modélisés par les dipoles imprimés pour calculer le couplage

Zin=C (Z13/4 + Z14/4 + 1o3/4 + Zo4/4)

Ou:
h2
» exp (—jke——
Z12(d) = (60Ay/Teresr ) M exp(jm/4) 41— Tzd =
(1+ P )

C — 0,137 Ereff
h

/
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Chapitre 4 : Contribution a la conception d’antennes
de géométrie complexe

1 Introduction

Dans les parties précédentes, nous avons essay¢ de mieux comprendre I’interaction
entre les antennes linéaires et planaires. Cette connaissance nous aide a quantifier et a
minimiser les éventuels effets perturbateurs du couplage.

Le couplage entre les antennes n’est pas toujours un effet perturbateur et dans
certains cas, il peut étre utilisé pour améliorer les caractéristiques de rayonnement. Un bon
exemple est le réseau linéaire de Yagi-Yuda dans lequel la directivité d’un dipole est
augmentée en ajoutant d’autres dipdles couplés a ce premier dipole.

Nous avons aussi vu au chapitre précédent qu’a partir de la connaissance des
distributions de courant sur une antenne planaire ou imprimée, que 1'on pouvait sous certaines
conditions établir un modéle linéaire de ces distributions. Les caractéristiques de
rayonnement, le couplage sont alors plus facile a calculer, car nous pouvons les exprimer
analytiquement.

Nous allons maintenant montrer que ce principe peut s’appliquer a des structures
plus complexes, tridimensionnelles et que cette connaissance a priori des courants peut aussi
conduire a la conception d’antenne filaire large-bande. Nous allons dans un premier temps
¢tudier un dipole en cavité et une antenne planaire large-bande dite « étoile » sera ensuite
modélisée a 1'aide de fils rayonnants.

2 Dipdle en cavité

2.1 Modélisation du dipole en cavité

Pour illustrer notre propos, nous allons regarder le cas d'un dipdle placé au-dessus
d'une cavité (Fig. 1), il s'agit bien ici d'une antenne fortement couplée a son environnement.

Le modéle d’un dipdle en cavité peut €tre en premiere approche considéré comme
un dipdle en présence d’un plan réflecteur mais ensuite il faut prendre en compte les effets de
parois de la cavité.
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Figure 1 : configuration générale du dipdle en cavité

Les résultats que nous présentons ci-dessous sont extraits d'un travail en cours a
I'ENST [1]. La configuration est la suivante: I'ensemble est constitué d’un dipdle de longueur
Scm pour fonctionner autour de 3GHz. La cavité a pour longueur 10,5cm, pour largeur 6,1cm
et pour hauteur 3,7cm. La meilleur bande passante de cette configuration a été obtenue pour la
distance égale a 4,8cm entre le dipdle et le fond de la cavité.
La courbe d’adaptation de cette configuration est présentée dans la figure 2, ou nous pouvons
comparer la largeur de bande du dipdle en cavité avec un dipdle seul.

L'ensemble des résultats de simulation présentées dans ce chapitre ont été obtenus
avec le logiciel NEC2.

-40 ‘ : : :
1.5 GHz 2 GHz 2.5 GHz 3 GHz 3.5 GHz 4 GHz
dipdle seul --- dipble + cavité e

Figure 2 : module du coefficient de réflexion (100Q2) pour le dipéle en cavité et un dipéle seul [1]
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Comme nous le voyons, la bande passante est améliorée pour le dipdle en cavité. Elle est
¢gale a 1 GHz autour de 3 GHz alors qu'elle était 600 MHz autour de 2,9 GHz pour le dipdle
seul.

La structure du dipdle au-dessus de la cavité a été¢ étudiée numériquement et une

maquette a été réalisée pour la mesure de I'impédance d’entrée et le diagramme de
rayonnement [1]. Ces résultats ont donc été validés.
La distribution de courant sur la cavité montre que sur le plan réflecteur le courant induit est
partout négligeable sauf sur une petite tranche paralléle située juste en dessous du dipdle.
D’autre part, le courant induit sur les parois est important seulement sur les bords hauts de la
cavité, paralleles au dipole. (Figs. 3 et 4)

/

Figure 3 : distribution du courant induit sur la cavité [1]

A EEEEEEN

Figure 4 : représentation schématique des principaux courants sur la cavité
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Comme nous le savons, les objets qui ne supportent pas de courant, ne participent
pas au rayonnement. Nous pouvons donc supprimer les parties de la cavité ou il n’existe pas
de courant important. Ainsi le plan réflecteur au fond de la cavité peut étre remplacé par un
« dipdle image » et les parois remplacées par deux dipdles fins de part et d'autre du principal.

(Fig. 5)

———
- 20
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-,
- P ! »
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H —— -7
1 1
1 1
1 1

Figure 5 : modéle de trois dipoles pour la cavité

Avec cette approche, le dipdle en cavité peut étre remplacé par un réseau 3D
constitué d’un dipole actif et de trois dipdles passifs court-circuités. Cela signifie que, si nous
pouvons optimiser les positions de ces trois dipoles passifs par rapport a 1’actif, nous pouvons
espérer améliorer les caractéristiques de rayonnement et ensuite reconstruire le dipdle en
cavité avec ses nouvelles caractéristiques.

Le modele de trois dipoles pour la cavité a été étudié numériquement et les résultats
obtenus sur I'impédance d’entrée sont proches a ceux du systéme dipdle + cavité [1].
L’objectif principal de la section suivante est I’optimisation du réseau 3D de quatre dipdles en
modifiant les dimensions des dipdles et la configuration du réseau.

2.2 Description du modéle et optimisation

Le dipdle actif de ce réseau est choisi résonant pour la fréquence centrale de la bande
de fréquence. Le diameétre du dipdle actif est choisi pour que la bande de fréquence soit
optimale. La variation du diamétre d’un dipdle n’est pas un paramétre important pour les
impédances mutuelles mais par contre elle I’est pour la partie imaginaire de 1’impédance
propre [2], [3]. Plus le diamétre est grand plus la partie imaginaire de I’impédance propre est
stable autour du point de résonance.

Nous allons essayer d’optimiser les caractéristiques de rayonnement du réseau de
quatre antennes en jouant sur les positions des ¢léments passifs ainsi que sur le diametre du
dipole actif. Le but est avant tout accéder a une bande de fréquence maximale autour du point
de résonance du dipdle actif.
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2.2-a Influence du diamétre du dipole

Pour la configuration initiale du réseau de quatre dipdles, I’effet essentiel de
I’augmentation du diameétre du dipdle est d’élargir la bande de fréquence et en méme temps
d’augmenter la partie réelle de I’'impédance d’entrée du dipdle (Figs 6 et 7).

/
/

/

/
~—

0,81 0,91, fo 1,1f, 1,21, 1,3f, 1,4f,

Fréquence, f) = C /2L = 0,3 GHz

Figure 6 : adaptation (a 200Q) pour un diamétre égal a 0,005\

Comme nous le voyons dans la figure 6, pour un diamétre intermédiaire de 0,005A, la bande
de fréquence est de 40% autour de f.

Nous avons ensuite augmenté le diametre du dipdle a 0,01, et 1’adaptation s’est
ainsi améliorée. (Fig. 7)
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1,31

Figure 7 : adaptation (a 200Q) pour un diamétre égal a 0,01A
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Comme le montre la figure 7, en modifiant le diamétre du dipdle a 0,01A, la bande de
fréquence est maintenant de 55% autour de f;.

Dans les cas pratiques, une grande impédance d’entrée n’est pas souhaitable car la
réalisation et ’alimentation des dipdles €pais est toujours accompagnée par le probléme du
gap et de ses effets perturbateurs sur I’impédance d’entrée. Il faut donc trouver un compromis
dans ce cas. Nous avons fixé le diametre a 0,014 pour optimiser le systéme. Pour ce diameétre,
le dipole ne subit pas les effets du gap et d’autre part son impédance réelle ne dépasse pas
150Q.

Dans les figures 6 et 7 la largeur de bande du réseau de quatre dipdles est définie a
partir des courbes de TOS. Nous avons choisi le seuil de 2 au TOS pour la largeur de bande,
ce qui refléte un coefficient de réflexion inférieur a 0,3. Nous avons étudi¢ les diagrammes de
rayonnement dans cette bande, la directivit¢ du dipole pour la plupart de la bande est
quasiment stable et égale a 7dB environ, mais 'ouverture a 3dB diminue lors la fréquence
augmente. Cette dernicre a pour valeur moyenne 120 degré pour la gamme citée. (Fig. 8)

+-180

Figure 8 : diagramme de rayonnement aux fréquences :
0,81, (gras), f, (tiret), 1,2f, (point) et 1,41, (solide)

Pour présenter la configuration du réseau de quatre dipoles, d’une maniére générale,
nous allons décrire toutes les dimensions proportionnelles a la longueur d’onde . A cette
fréquence la longueur du dipole actif est égale a Ay/2. Le réseau de quatre dipdles est
optimisé pour les dimensions suivantes des dipoles et du réseau (Fig. 5):
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Figure 5 : modéle de trois dipoles pour la cavité
L1 = 7\.0/2 = L4
Lz = 1,37»0 = L3
d= 0,61
d’=0,11%
d”’ = 0,35A0 (1)

Des dimensions initiales du modéle du dipdle en cavité a fy = 3GHz, étaient [1] :

L] = 7\,()/2 = L4

L2 = 1,05%0 = L3

d= 0,67\,()

d’=0,11%

4’ = 0,370 (2)

2.2-b Influence de la position et des dimensions des éléments passifs

Etant donné trois dipdles avec pour chacun trois degrés de liberté sur la position et au
moins un degré de liberté sur la dimension, il y a alors beaucoup de configurations possibles
pour le réseau. Mais nous nous concentrons ici spécialement sur les configurations déja
optimisées avec le systeme du dipdle et la cavité.

Nous avons constaté ainsi que le parametre le plus important est la distance entre le
dipdle principal et le dipdle réflecteur. La position de ce dernier est évaluée pour que la
directivité et la bande de fréquence soient optimales. Si on choisit le dipdle réflecteur
légerement plus grand que le dipdle principal, I’intervalle de fréquence d'adaptation autour du
point de résonance devient symétrique.

Pour les deux dipdles de coté, dits directeurs, c’est plutot leur longueur qui affecte la
bande de fréquence. La valeur optimale que nous avons trouvée pour la longueur est
légerement plus grande que la longueur de la cavité dans la configuration initiale (Fig. 9).
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Figure 9 : adaptation pour la configuration avec des dipoles directeurs plus courts

Dans la figure 9, I'adaptation du dipole est donnée pour des dipdles directeurs plus courts.
Cette dimension des directeurs est identique a la configuration initiale (2) du dip6le en cavité
dans laquelle la longueur des dipoles directeurs est égale a la longueur de cavité. Comme nous
le voyons, la largeur de bande dans ce cas est diminuée par rapport au cas optimisé de la
figure 7 et est égale a 48%.

On peut donc conclure qu’un simple réseau 3D de quatre dipdles donne une largeur
de bande voisine de l'octave, largement supérieure aux modeles linéaires classiques. La
forme de diagramme de rayonnement reste aussi large-bande et le systéme posséde une
directivité importante entre 5-7 dB pour toute la gamme spécifiée.

Nous venons donc de voir qu’a partir de la connaissance des distribution de courant
sur une antenne relativement complexe, un dipdle en cavité, il était possible de proposer une
structure équivalente a base de dipdle linéaire.

Il a ét¢ montré dans [1], que les caractéristiques en termes d’impédance sont alors
tout a fait comparables pour les dimensions initiales (2). Les caractéristiques de champs
rayonnés sont par contre logiquement différentes.

Une optimisation manuelle de 1’adaptation d’impédance a alors été présentée. Une des idées
sous-jacente de ce travail que nous n’avons pas explicitée, car nous ne disposons pas a I’heure
actuelle d’outils de synthése, aurait été d’optimiser cette structure a 1’aide d’un algorithme
génétique par exemple et ensuite de reconstruire I’antenne en cavité a partir des parametres
optimiseés.

Car nous le savons, des lors qu’une antenne possede une géométrie complexe, il est difficile
car couteux en terme de temps de calcul, d’utiliser un optimiseur.

Dans I’optique d’une synthese, nous donnons dans le paragraphe suivant, une formulation
analytique du probléme que nous venons d’étudier.
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2.3-¢c Formulation analytique de ’impédance d’entrée et du diagramme

Nous commencons par la matrice impédance du réseau de quatre dipoles(Fig. 5):

A
L
i g |
2 -
o
13//, 4’/ d i >
| A g 7
o 4L
Figure 5 : modéle de trois dipoles pour la cavité
Vl = Z]l.Il + Z]2.12 + Zl3.I3 + Zl4.I4
Vo=Zyh +Zpdo + 72303 + Zys14
V3 = Z31.Il + Z32.12 + 233.13 + Z34.I4
Vao=Zu i +Zs 1o + Zsz3.15 + Zss 14 3)

Parmi les quatre dipoles, c’est seulement le dipdle 1 qui est alimenté et les autres sont court-
circuités. Pour déduire I’impédance d’entrée du dipole 1, nous pouvons écrire :

V2:V3:V4:0 (4)
=

Zin= V] / Il = Z]] + Z]z.(lz / I]) + Zlg.(I3 / Il) + Z]4.(I4 / I])
0=27.11+ZxyJo+7Zr315+ 72414

0= Z31.I] + 232.12 + Z33.13 + Z34.I4

0=2Zu1y +Z4pJo+ 74315+ Z4s4.14 (%)

Le systeme de quatre équations (5) donne les quatre inconnues :
Zin ) (Iz / I]) N (13 / I]) ) (I4 / I])

Les rapports (I, / 1)), (Is / I)) et (Is / 1;), seront utilisés par la suite pour la formulation
analytique du diagramme de rayonnement.

D’autre part, la similarité des dipdles 1 et 4 et celle des dipdles 2 et 3 et la configuration
symétrique du réseau, permet de simplifier les relations (5) comme suit :

2i1=244 320 =733
Zin="713;224="73

12=I3

=

DL _D_ 4224 — 211 212 (6)
h I ZnZon+7ZuZn-273
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In 223, —ZnZuZn -2nZ14 23 =273, 214 =221 Z12 224
L Zn(ZnZn+2ZinZs-22723)

(7)

Pour déduire I’'impédance d’entrée, nous avons appliqué des approximations vis a vis des
impédances mutuelles afin de raccourcir I’expression analytique :

L)y <<Zin< Zi< Zp
=
2724 224 — 714 _Zia 2724

EE Yy i TR TURLY Z /7Y ®

Le diagramme de rayonnement est déduit a partir de la géométrie du réseau et les
courants relatifs sur les dipoles :

F(6) =|F(O)[exp(ikd' cos9)+§—‘l*exp(—jkd~cos9)] + P3(0) [% Cos (%sin@ cosp)] (9)

Ou F; et F, sont successivement des diagrammes de rayonnement du dipdle 1 et du dip6le 2
dans la figure (5).

Les impédances mutuelles et propres des dipdles de la figure 5 sont calculables a
partir des formulations analytiques du chapitre 1 et les caractéristiques de rayonnement du
réseau de quatre dipdles sont finalement déduites analytiquement.

3 Antenne planaire bipolarisation tres large-bande

Dans les applications radar, les informations provenant de deux polarisations croisées
sont trés précieuses pour mieux connaitre la cible. L’antenne joue alors un role important en
terme de largeur de bande et de gain pour ces mesures en deux polarisations croisées.

L’antenne étoile bipolarisation présentée dans cette partie a été inventée dans les
années 90 et sa largeur de bande est voisine de ’octave [4]. (Fig. 10)

Plan réflecteur

Source a double
polarisation

Systéme d'alimentation

Figure 10 : antenne étoile bipolarisation et large-bande [5]
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Comme nous le voyons dans le schéma général de I'antenne étoile (Fig. 10), cette
antenne est constituée d'une partie rayonnante circulaire au-dessus d'un plan réflecteur.
L'alimentation pour une double polarisation est faite a 1'aide de deux symétriseurs (balun)
large-bandes. Nous avons utilisé dans cette partie la forme optimisée de 1'antenne étoile pour
la bande de fréquence 6 - 10GHz. Dans cette gamme, I'impédance d'entrée est groupée autour
de 200Q2 avec un TOS inférieur a 3 [5]. L’antenne a un diamétre de 18mm et est placée a
7,25mm au-dessus d’un plan réflecteur.

L'antenne étoile a aussi été utilisée dans la gamme 2- 4GHz avec impédance d'entrée de 200Q2
et dans la gamme 250 - 500MHz avec une impédance d'entrée de 100Q2 [6].

Cette antenne a été analytiquement mod¢lisée [7] par deux boucles de courant, mais
uniquement pour le cas de la résonance.

Nous allons maintenant tenter comme nous 1’avons montré au paragraphe précédent,
de déduire un ou des modeles filaires €équivalents a cette antenne. Ceci pour ensuite en
déduire d’autres modéles possédant une géométrie plus simple ou d’autres caractéristiques de
rayonnement.

3.1 Distribution de courant de I’antenne étoile

Comme nous I’avons vu dans les parties précédentes, les structures rayonnantes
planaires ou tridimensionnelles peuvent étre modélisées par des éléments filaires si I’on peut
identifier les parties de la structure rayonnante qui ne supportent pas de courant important.

Nous allons tout d'abord montrer la distribution de courant sur l'antenne étoile a
quelques fréquences dans la bande 6 — 10 GHz (Figs. 11, 12 et 13). Nous allons nous servir
ensuite de ces figures pour identifier les zones principales de courant. Ces derniéres nous
aident enfin a obtenir les configurations filaires représentant les courants dominants sur
l'antenne étoile.

5.497e+00
3.905e+00
27748400
1.970e+00
1.400e+00

9.943e-1

1.277e-01
9.074e-02
6.4462-02

4.5798-02

3.252e-02
Module de J

Figure 11 : distribution de courant sur I’étoile pour la fréquence centrale, f=8 GHz
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2 000e+00
1 803e+00
1 B0Be+00
1.409e+00
1.212e4+00
1.0 42400
8173801
£.2028-01
4 23101

2. 260e-01

2658e-02

Macdule de J

Figure 12 : distribution de courant sur I’étoile pour la fréquence minimale, f =6 GHz

2000e+00
1.805e+00
1 607e+00
1.410e+00
1.213e+00
1.017e+00
G.201e-01
5.235e-01
4 265e-01

2.302e-01

3.3591e-02

fadule de J

Figure 13 : distribution de courant sur I’étoile pour la fréquence maximale, f=10 GHz
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D’aprés la distribution de courant, la forme filaire la plus proche de la distribution de courant
est une forme en papillon. (Figs. 14, 17)

Cette forme en papillon sera notre point de départ pour aboutir a la structure filaire
optimale 1. e. large-bande et bipolarisation. Nous allons donc modifier les différentes parties
de cette géométrie primaire dont le diamétre des fils, afin d’améliorer les caractéristiques de
rayonnement.

3.2 Antenne papillon

Les caractéristiques large-bande des antennes papillons planaires (Bow-tie) ont été
déja étudiées dans la littérature comme une représentation bidimensionnelle des antennes
coniques tridimensionnelles. Une antenne bowtie peut notamment couvrir presque toute la
gamme de VHF et UHF en réception TV [8].

Nous allons modéliser et optimiser dans un premier temps des antennes papillons sans plan
réflecteur. Une fois que la forme optimale sera déduite, nous mettrons en ceuvre la double
polarisation et introduirons un plan réflecteur, pour aboutir un rayonnement unidirectionnel.

3.2-a Antenne papillon triangulaire

Cette géométrie est constituée de deux triangles symétriques autour du point
d’alimentation (Fig. 14). Le parcours total du courant sur chaque triangle est égal a A(/2 pour
la fréquence centrale. Les pointes anguleuses de cette forme sont néfastes a la bonne

circulation du courant et I’adaptation n’est pas bonne (Fig. 15). On observe cependant le
caractere large bande de l'antenne.

AV
N

Figure 14 : géométrie de I'antenne papillon filaire, triangulaire

110



Chap. 4: Contribution a la conception d'antennes de géométrie complexe

La figure 14 donne les dimensions du modele filaire de I’antenne étoile dans laquelle « o » est
égale a 90°, « 1 » est égale a 0,24 et « / » est égale a 0,28.

Figure 15 : adaptation (a2 100Q2) du papillon triangulaire, pour les fréquences 0,2f, — 1,8f,

3.2-b Antenne papillon courbe

Pour supprimer les zones anguleuses nous avons modifié la géométrie du papillon
(Fig. 16).

Pour les dimensions du papillon courbe, nous avons pris les mémes valeurs que sur la
figure 14, exceptée la grandeur « / », qui est de 0,32,.
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-

Figure 16 : géométrie de I'antenne papillon courbe

Comme nous le voyons sur la figure 17, cette antenne manifeste un caractére large-bande avec
une boucle prés du point d’adaptation mais les effets capacitifs sont ici importants.

Figure 17 : adaptation (a 100Q2) du papillon courbe, pour les fréquences 0,2f, — 1,8f,
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Nous devons alors compenser ces effets capacitifs en modifiant la géométrie de
l'antenne au voisinage des points angulaires.

3.2-c Papillon courbe modifié

Cette nouvelle structure (Fig. 18) prend en compte les parcours supplémentaires du
courant aux pointes du papillon.
On observe sur l'abaque de Smith un effet capacitif moins important que pour l'antenne
précédente (fig. 19).
La fréquence centrale f; dans les figures suivantes est rapportée a une longueur d’onde pour
laquelle chaque « aile du papillon » est égale a sa moitié.

Figure 18 : papillon modifié

Pour la forme modifiée du papillon de la figure 18, la longueur de la courbe «/» est
maintenant égale a 0,44 et le rayon « r» a une longueur totale de 0,22%. I’angle « a » est
toujours égal a 90°.
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Figure 19 : adaptation (a2 100Q2) du papillon modifié, pour les fréquences 0,2f, — 1,81

Comme le montre la figure (19), l'impédance d'entrée normalisée a 1002 pour un papillon
modifié, est moins capacitive par rapport au papillon courbe. Nous allons essayer donc
d'optimiser cette forme modifiée. Comme 1'antenne originale était a double polarisation, nous
allons coupler a l'antenne que nous avons simulée, une structure identique passive ayant subi
une rotation de 90°. Celle-ci est située dans un plan légérement au dessus (une distance égale
au diametre du fil) de la premiére antenne.

La forme bi-polarisation de cette structure a une largeur de bande intéressante de

plus d’une octave (Figs 20, 21). Dans ce cas le couplage entre deux structures croisées pour
simuler la double polarisation améliore visiblement le comportement de I’antenne.
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Figure 20 : adaptation (a 100Q2) du papillon modifié, bi-polarisation
pour les fréquences 0,2f, — 1,8f,
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Figure 21 : adaptation (a 100Q2) du papillon modifié, bi-polarisation

Le diagramme de rayonnement manifeste aussi un trés bon comportement large-
bande, car la forme du diagramme et le gain de I’antenne restent quasiment stables pour toute
la gamme de fréquence (Fig. 22).
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Le gain moyen sur toute la gamme est autour de 5dB et I'ouverture a 3dB varie entre 80 et 120
degrés.

-80

=120 120

-150 150

+-180

Figure 22 : diagramme de rayonnement du papillon modifié, bi-polarisation
aux fréquences 0,6f, fy, 1,4f,

3.2-d Antenne papillon en présence d’un plan réflecteur

L'antenne étoile est une antenne bipolarisation et placée au dessus d'un plan
réflecteur (Fig 10).
Un plan réflecteur placé a A/4 par rapport a la fréquence centrale de la bande passante de
'antenne permet d’augmenter le gain de 1’antenne et d’éviter également le rayonnement dans
la direction opposée. D’autre part, en pratique, il est nécessaire de minimiser les effets
perturbateurs des circuits d’adaptation sur le rayonnement. Ces dispositifs sont donc
généralement connectés derriere le plan réflecteur de 1’antenne.

Nous avons tenté ici d’optimiser 1’antenne papillon étudiée dans la partie précédente
et un plan réflecteur. Le parametre essentiel dans ce cas est la distance du plan réflecteur par
rapport au papillon. Plusieurs configurations sont étudiées pour obtenir une bande de
fréquence maximale. Pour une distance égale a 0,4\, entre le papillon et le plan réflecteur, la
bande passante est maximale (Figs. 23 et 24). Or I’adaptation est moins bien dans cette bande
par rapport au cas sans plan réflecteur de la figure 21.
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Figure 23 : adaptation (a 100Q2) du papillon modifié, bi-polar avec un plan réflecteur
pour les fréquences 0,2, — 1,8f,
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Figure 24 : adaptation (a 100Q2) du papillon modifié, bi-polarisation avec un plan réflecteur

La présence du plan réflecteur a limité la bande passante de 1'antenne, mais l'antenne
est toujours adaptée sur I'octave (de 0,4 a 0,8 fp).
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Pour la configuration optimale du papillon modifi¢ en présence d’un plan réflecteur,
nous avons déduit le diagramme de rayonnement et le gain d’antenne pour quelques
fréquences de la bande passante.

-30

-60

-90

-120

-150

+-180

Figure 25 : diagramme de rayonnement du papillon modifié, bi-polar
aux fréquences 0,4f, (point), 0,6f, (tiret), 0,8f, (solide)

Les diagrammes sont toujours constants dans la bande passante de l'antenne. L'ouverture a
3dB varie entre 120° et 140, et le gain est voisin de 4dB.

Nous venons de montrer qu'il était possible de réaliser a partir d'une antenne filaire
couplée a une autre structure filaire, une antenne quasi équivalent a une antenne large bande
et a double polarisation.

3.3 Mesure de I'antenne papillon modifié

Nous avons fait quelques mesures sur 1’adaptation du papillon modifi¢ afin de
valider les résultats de la simulation. Le papillon modifi¢ de la figure 18 a été réalisé par un fil
en cuivre du diametre 2mm pour fonctionner a une fréquence centrale égale a 1,6 GHz,
environs. En fait la moiti¢ du papillon a été réalisé et nous 1’avons installé sur un plan
métallique pour atteindre a la structure compléte a ’aide du principe d’images. Cette
configuration permet d'alimenter plus facilement 1’antenne.
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La premiére mesure présente I'adaptation du papillon modifié sans plan réflecteur et
sans double polarisation (Fig. 26). En comparant celle-ci avec la figure 19, nous pouvons
constater que la boucle est toujours présente, mais sa position est décalée vers les impédances
capacitives.

START 500.000 Q00 Mriz STAQP 3 000.000 000 MHz

Figure 26 : adaptation (a 100Q2) du papillon modifié,
pour les fréquences 0,3f, — 1,91y, f, = 1,6 GHz

Pour obtenir une structure bi-polarisation, nous avons superposé deux papillons
identiques, dont le deuxieéme est tourné a 90°. Les deux papillons sont séparés par un
diélectrique fin et homogéne.

Les figures 27 et 28, montrent ’adaptation a 100Q2 de cette structure bi-polarisation.
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Cor
START 500.000 000 MH=z STOP 3 000.000 000 MMz
Figure 27 : adaptation (a 100C2) du papillon modifié, bi-polar
pour les fréquences 0,3f, — 1,91, f, = 1,6 GHz
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Figure 28 : adaptation (a 100C2) du papillon modifié, bi-polar
pour les fréquences 0,3f, — 1,91, f, = 1,6 GHz
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Comme le montre la figure 28, le TOS reste inférieur a 2 entre les fréquences 0,75 GHz et 2,1
GHz, et cela indique que la largeur de bande de l'antenne dépasse largement 1'octave.

En comparant les résultats de la simulation numérique et de la mesure, nous constatons que
I’adaptation mesurée est moins bonne pour les hautes fréquences de la bande passante. Cela
est peut étre lié au fait que pour les hautes fréquences, les perturbations d’une alimentation
réelle sont plus importantes par rapport a une alimentation idéale de delta de Dirac, considérée
dans une simulation numérique.

Dans I'ensemble, ces mesures confortent nos résultats de simulation.

Pour les dernieéres mesures, nous avons placé un plan réflecteur derriere la structure
large-bande du papillon bi-polarisation.
Les figures 29 et 30 présentent I’adaptation du papillon bi-polar, en présence d’un plan
réflecteur installé a une distance égale a 0,4A. Celle-ci est la distance optimale pour obtenir la
meilleure largeur de bande d’apres la simulation numérique (partie 3.2-d). Dans la mesure,
nous avons trouvé presque la méme valeur pour la distance optimale.

Figure 29 : adaptation (a 100Q2) du papillon modifié, bi-polarisation et en présence d’un plan
réflecteur, pour les fréquences 0,3f, — 1,91y, f, = 1,6 GHz
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Figure 30 : adaptation (a 100Q2) du papillon modifié, bi-polarisation et en présence d’un plan
réflecteur pour les fréquences 0,3f) — 1,91, f, = 1,6 GHz

Nous retrouvons de nouveau des résultats proches de la simulation. Et comme
précédemment, la présence du plan réflecteur a limité la bande passante a l'octave.

4  Conclusion

Les effets bénéfiques du couplage dans un réseau tridimensionnel de quatre dipdles
ont été étudiés. Ce réseau est un modele filaire pour un dip6le en cavité. Dans ce réseau, le
couplage interne permet d'augmenter la bande de fréquence jusqu’a plus d’un octave et aussi
d'obtenir une directivité importante autour de 5-6 dB pour toute la gamme.

Ce premier exemple permet de montrer qu'a partir d'une structure complexe, on peut proposer
un modele filaire basé sur la répartition des distributions de courant. Il suffit ensuite
d'optimiser cette structure filaire, ce qui peut notamment se faire a 1'étude de synthése et
éventuellement ensuite reconstruire l'antenne complexe.

Pour illustrer cette démarche, nous nous sommes ensuite intéressé a une structure large bande
et bipolarisation.

L'antenne complexe bi-polarisation et large-bande dite « étoile » a été remplacée par
une structure filaire en forme de papillon. Cette dernicre a été optimisée pour fonctionner dans
une gamme de fréquence de I'octave.

Une structure bi-polarisation et unidirectionnelle du papillon a été optimisée a I’aide de deux
papillons superposés et d'un plan réflecteur.
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De nombreuses tentatives [9], [10], avait en été faites pour modéliser simplement cette
antenne et c'est en couplant la structure active a une structure passive (l'autre polarisation) que
nous avons pu retrouver le comportement de l'antenne étoile.

Une maquette de l'antenne papillon a été réalisée afin de vérifier les simulations
numériques. Les résultats de mesure ont validé I'ensemble des simulations.
Nous avons notamment vérifié que la présence du plan réflecteur limitait la bande passante a
'octave. Il est a noter enfin que cette antenne papillon filaire a des dimensions intéressantes
en terme d'encombrement.
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Chapitre 5 : Prise en compte analytique du couplage
dans un réseau d’antennes

1 Introduction

Les réseaux d’antennes sont actuellement utilisés dans de nombreuses applications
radars, radio mobile ou spatiales, mais les phénomenes de couplage dont ils sont le siége sont
encore imparfaitement connus.

En effet, ces manifestations ne se calculent pas analytiquement de facon simple et la
simulation numérique n’est toujours pas possible pour des réseaux volumineux. Il est
cependant essentiel de les prévoir lors de la conception de réseau.

Dans ce chapitre, apres un rappel des méthodes classiques d'analyse de réseau qui ne
prennent pas en compte le couplage, nous présentons la méthode de 1’élément actif. Cette
derniére est une méthode théorique puissante pour prendre en compte le role des impédances
mutuelles dans un réseau. La formulation analytique proposée dans ce chapitre est une forme
simplifiée de la méthode de I’élément actif. Celle-ci nous permet de prendre en compte
facilement le couplage dans les réseaux volumineux.

L’expression analytique du diagramme de rayonnement a été validée pour des
réseaux linéaires de dipdles et d’antennes large-bandes et bipolarisation.

2 Rappel sur les méthodes classiques

La méthode classique la plus simple de traitement d’antennes réseaux est basée sur
I’hypothese que chaque élément rayonnant peut étre considéré comme une antenne isolée.
Dans un réseau ou le couplage entre les éléments est négligeable i.e. les éléments sont
suffisamment espacés, cette hypothése n'entraine pas beaucoup d’erreur. Mais en revanche
pour un réseau d'antennes patchs par exemple ou il y a un grand nombre de plaques
rayonnantes dans un espace limité, le couplage joue un réle prépondérant sur toutes les
caractéristiques de rayonnement. Les effets du couplage peuvent étre encore plus importants
si I’on utilise un substrat épais avec une forte permittivité relative, puisque dans ce cas les
ondes de surface [1] sont considérables et augmentent 1’interaction entre antennes.

En premiére approche, le diagramme de rayonnement d’un réseau d’antennes peut
étre calculé par deux contributions indépendantes [2]:

- Le diagramme de rayonnement de 1’élément isolé. Celui-ci est supposé non-perturbé par le
couplage interne du réseau.

- Le facteur de réseau.

Le facteur de réseau est calculé en fonction des valeurs relatives des courants sur chaque
¢lément et de la topologie du réseau. Un exemple simple dans ce cas est un réseau linéaire
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uniforme des antennes isotropes alignées sur I’axe Z dans un repere cartésien (Fig. 1). Cet
exemple montre bien comment nous pouvons décomposer le diagramme de rayonnement du
réseau en deux termes indépendants :

(R, 6, )

Figure 1 : réseau linéaire de N antennes

N
F(0.p)= Y fn(0.p) In explj(n-1)(kdCos 0)] 1)

n=1

avec f, (0,0) = 1, le cas des antennes isotropes, la relation (1) donne directement le facteur de
réseau (FR) :

N
FR = Z In explj(n—1)(kdCos 6)] )

n=1

Ainsi nous pouvons redéfinir le « facteur de réseau » comme le diagramme du réseau des
antennes isotropes non-couplées.

En ce qui concerne 1’alimentation du réseau, dans cette approche ou le couplage n’est
pas pris en compte, I’impédance d’entrée de chaque élément est supposée indépendante de sa
position dans le réseau et ainsi on peut faire apparaitre les tensions ou les courants
d’alimentations dans le facteur de réseau.

N N
FR= Y In explj(n-1)(kdCos0)] ~ Y Va explj(n-1)(kdCos 0)] 3)

n=1 n=1

En cas de prise en compte du couplage, nous avons besoin de calculer le courant de
chaque élément a partir des tensions appliquées et de la matrice impédance du réseau. Cette
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matrice illustre les interactions internes a l'aide des impédances mutuelles. Nous allons
présenter cette méthode dans la partie suivante.

3 Facteur de réseau et matrice d’interaction

Les matrices d’interaction entre des ¢éléments d’un réseau illustrent le
fonctionnement de chaque ¢lément au sein d'un réseau. Plus précisément nous pouvons
donner I’exemple de la matrice d’impédance qui fait le lien entre le courant et la tension de
chaque ¢lément du réseau.

Lorsqu'on s'intéresse a la matrice de I’interaction d'un réseau, chaque ¢élément du
réseau est considéré comme un point et les détails internes de cet élément ne sont pas donc
pris en compte. La matrice d’impédance donne par exemple, le niveau du courant induit
influencé par le couplage sur chaque ¢élément et celui-ci ne porte pas d’information sur la
distribution de courant des éléments. Il faut donc considérer cette remarque comme une
limite intrinséque liée au traitement des réseaux d’antennes avec la matrice de 1’interaction.

Dans un réseau multi-élément la matrice d’impédance s’écrit [3]: (Fig. 2)

Vi=ZuLi+Zp L+ ...+ Ziny Int Vo
Vo=Zun i +ZpnIh+ .....4 Zon In T Vo2

VN = ZN1.11 + ZNz.Iz + ...t ZNN .IN + VocN (4)

Ou les V, sont des tensions appliquées et les I, sont des courants sur les éléments du réseau.
Voen représente également la tension induite sur chaque élément du réseau au cas ou il n’y a
pas de tension appliquée.

AY

OOPOON
OO OO0

OODhm » X
@OOOO

. 00000

Figure 2 : configuration schématique d’un réseau 2D de N antennes
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Les relations (4) sont présentables sous forme matricielle :
[Va] = [Znj] [In] + [Voen] (5)

Les termes V¢, sont liés directement a un rayonnement hors du réseau et la matrice [Voen] est
nulle lorsque le rayonnement externe n’existe pas :

[Voen] =0 2 [I] = [Zo]™" [Va] (7)

Les courants induits I, ont donc été représentés a partir des tensions appliquées V,, a chaque
¢lément. Dans les cas pratiques, la matrice [V,] est généralement connue et nous pouvons
alors déduire le courant a I'entrée de chaque élément en connaissant la matrice d’impédance.

Comme nous le voyons avec les relations (4) et (7), le courant sur chaque ¢lément du
réseau non seulement dépend de son impédance propre mais aussi de tous les termes
d'interaction avec le reste du réseau. Le diagramme de rayonnement du réseau prenant en
compte le couplage s’écrit donc a partir des tensions Vy, :

N N
In exp[j(n—1)(kdCos 0)] = Z [[Znj 17! x[Va]]n.explj(n—1)(kdCos 6 )] (8)

n=1 n=1

La seule différence entre la relation (8) et la relation (2) est donc la présence de la matrice
d’impédance.

4  Rappel des méthodes numériques

Les méthodes numériques peuvent traiter un réseau d’antennes et déduire les
caractéristiques de rayonnement de ce réseau et de tous les éléments du réseau. Il est évident
que plus le réseau est volumineux et les €éléments sont complexes, plus le simulateur
numérique doit étre puissant. Pour les réseaux contenant des éléments planaires ou 3D en
présence de matériaux diélectriques et de plan réflecteur, ce traitement devient de plus en plus
long et quasiment impossible pour des grands réseaux.

Pour les réseaux d’antennes patchs le traitement global du réseau doit étre effectué
dans un milieu inhomogéne constitué¢ d’air et de quelques couches de matériaux diélectriques.
Ainsi le couplage interne se divise en différents termes relatifs aux ondes considérées. Les
principaux modes de couplage entre deux antennes patchs sont le couplage par ondes de
surface et par ondes rayonnés [4], [S]. Un traitement numérique du réseau d’antennes patchs
qui résout les équations différentielles ou intégrales dans les couches diélectriques et dans
I’air, donne le couplage interne avec toutes ces composantes.

La méthode FDTD ( Finite Difference in Time Domain) et la méthode des moments
sont les plus utilisées pour étudier le couplage. La plupart des méthodes numériques
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supposent que les couches diélectriques sont infinies. Pour des substrats épais ayant une
grande permittivité cette hypothése n’est pas réaliste [6].

5  Méthode de I’élément actif

Comme nous 1’avons expliqué précédemment, le diagramme de rayonnement du
réseau peut étre donné a partir du facteur de réseau et du diagramme de chaque ¢lément. Pour
prendre en compte le couplage interne, le facteur de réseau est calculé généralement sans
couplage mais par contre le diagramme de chaque élément est calculé au sein du réseau donc
en présence des autres ¢éléments. La méthode de 1’élément actif [7] évalue ainsi le diagramme
du réseau a partir de la superposition du rayonnement de chaque élément au sein du réseau.

La différence entre le traitement avec la méthode de 1’élément actif et celui de la
méthode classique simple est que dans 1’approche simple le diagramme de chaque €lément est
supposé indépendant de la configuration du réseau et de la position du méme ¢lément dans le
réseau, alors que pour le cas plus réaliste de I’élément actif cette influence est prise en
compte.

Le diagramme de 1’¢lément dit « actif » est calculé en alimentant celui-ci et en
laissant les autres éléments du réseau passifs et connectés a une charge adaptée (Fig. 3). Cette
configuration d’alimentation est une application du principe de superposition.

Figure 3 : méthode de I’é1ément actif, un élément alimenté pour évaluer son diagramme au sein
du réseau

Une fois que cette procédure est faite pour tous les ¢léments du réseau, nous pouvons
déduire le diagramme global du réseau comme la somme de ces derniers. La seule différence
dans ce cas par rapport au traitement simple classique, est le remplacement du diagramme
« actif » de chaque élément par le diagramme dit « isolé ». La participation du diagramme de
chaque ¢lément actif au diagramme global dépend donc du niveau de courant de 1'élément
actif par rapport aux autres ¢léments. Par exemple pour le réseau linéaire de la figure 1, le
diagramme de rayonnement s’écrit a partir des diagrammes « actifs » comme suit :

N
F(0.p)= Y fn*(0.9) In exp[j(n-1)(kdCos )] )

n=1
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A l'opposé du cas classique, ou nous pouvons supposer des diagrammes identiques pour des
¢léments physiquement identiques, ici ceci n’est plus valable. Bien que les ¢léments soient
physiquement identiques, leurs situations dans le réseau ne sont pas similaires et donc
logiquement le diagramme actif f,* est différent pour tous les éléments. Comme nous
pouvons le constater, cette fois-ci le parametre variable f,* ne peut pas étre extrait de la
somme et la forme simple de la relation (2) n’est alors plus accessible.

Pour un large réseau contenant des antennes identiques, la méthode de I’élément actif
peut étre visiblement simplifiée car un nombre tres limité de diagramme d'éléments actifs est
suffisant. Un exemple simple est un grand réseau linéaire des antennes identiques (Fig.1).
Dans ce cas nous pouvons supposer grace a la symétrie du réseau que, tous les ¢léments ont
un diagramme actif similaire sauf les deux extrémes (Fig. 4).

En considérant : o* = f3%* = fy 1 * = f*
Nous pouvons réécrire la relation (9) d’une maniere simple :
N-l
F(O.,p)= *0.,p) Z In explj(n—1)(kdCos 0)] +11 fi*(6,p) + IN fN*(O,p)exp[j(N-1)(kdCos8)]

n=2
(10)

+Z
O

Figure 4 : simplification de la méthode de I’élément actif pour un réseau uniforme large
Comme nous le voyons, pour N-2 ¢léments de la figure (4) nous avons supposé un méme
diagramme "actif" et pour les deux extrémes des diagrammes différents.

Dans la partie suivante nous allons encore simplifier cette méthode en introduisant le

concept de la cellule active. Cela nous aidera a limiter le nombre d'éléments intervenants pour
le calcul du diagramme du réseau.
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6  M¢éthode simplifiée de 1’¢lément actif,
concept de cellule active

L'objectif ici est de pouvoir accéder a une représentation simple et pratique du

diagramme de rayonnement d’un élément actif. Cette représentation nécessite le calcul du
diagramme de rayonnement d’une antenne alimentée parmi d'autres éléments non-alimentés
existants dans le réseau.
Le calcul du couplage du a tous les éléments sur 1'é1ément sous test est en pratique trés long a
calculer. Pour simplifier cette procédure nous avons besoin donc de négliger les interactions
faibles par rapport aux interactions fortes. Pour cela nous proposons les hypothéses
simplificatrices suivantes:

1- Les ¢léments non-alimentés ne changent pas la distribution de courant sur I’antenne
alimentée par rapport au cas isolé. (Cette hypothése est vérifiée numériquement pour les
dipdles demi-ondes séparés d’une distance supérieure a 0,11)

2- Dans un réseau uniforme, les courants induits sur les éléments non-alimentés ont la méme
distribution que celle de I’antenne alimentée. Ou plus généralement, les diagrammes de
rayonnement sont similaires pour tous les ¢léments.

3- On considére seulement le couplage di aux éléments du voisinage proche. Ainsi nous
pouvons proposer une cellule active contenant 3 ¢léments pour des réseaux linéaires ou 8
pour des réseaux 2D. Le diagramme de rayonnement de cette cellule peut étre supposé comme
le diagramme « actif » de chaque élément du réseau.

Avec ces hypotheses, le diagramme de rayonnement d’un réseau uniforme d’antennes peut
étre calculé a partir d'une formulation identique au cas classique :

Diagramme du réseau = diagramme de la cellule active * facteur de réseau (11)
Dans cette nouvelle présentation:

Le diagramme de chaque élément est remplacé par le diagramme de la cellule active
concernée.

Le terme additionnel da a la cellule active peut également étre considéré comme un terme
correctif sur le facteur de réseau classique. A vrai dire, 1’application du concept de la cellule
active va finalement ajouter un terme supplémentaire dans la relation (11), et ce terme peut
étre supposé di au diagramme de 1’élément ou aussi bien au facteur classique de réseau.

En utilisant la méthode de « I’élément actif » et le modele de la « cellule active »
nous pouvons alors calculer le diagramme du réseau, influencé par les effets du couplage.
Dans un cas général 2D, nous pouvons traiter ’ensemble de I'élément actif entouré par ses 8
plus proches éléments de voisinage comme la cellule active (Fig. 5)
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AY

Figure 5 : Configuration de la « cellule active » dans un réseau 2D

Le diagramme de rayonnement de cette cellule sera calculé lorsqu'on alimente
I’élément sous test par un courant schématique Iy, et en laissant les 8 éléments d’entourage
passifs connectés chacun a une charge de 50Q. Ce courant Iy induit les courants I; (j =1 — 8)
sur les huit éléments en voisinage. Ainsi le diagramme de rayonnement de la cellule spécifi¢e
sera présenté en termes du diagramme de rayonnement de I'¢lément sous test et d'un facteur
additionnel représentant les effets du couplage de huit autres éléments. Ce facteur peut étre
utilisé ultérieurement comme le terme correctif sur le diagramme du réseau global calculé
sans prise en compte du couplage.

Nous allons appliquer la méthode du calcul du facteur de réseau, pour connaitre le
diagramme de rayonnement de la cellule active contenant 9 éléments. Lorsque cette cellule
elle-méme est un réseau planaire homogéne de 9 ¢éléments, nous pouvons directement utiliser
la fameuse formulation du facteur de réseau [2]: (FC = Facteur de Cellule)

FC = Iy + I; exp(kd, sin sin@) + 14 exp(-kd, sinO sing) + I, exp(kd, sinb cose) + I exp(-kdy
sin6 cosg) + I3 exp(kdx sinBcose + kd, sinBsing) + Is exp(kdy sinBcose - kd, sinOsing) + Ig
exp(-kdy sinBcos@ + kd, sinOsing) + 17 exp(-kdy sinBcos¢ - kdy sinOsing)

(12)

Lorsque I’arrangement des ¢éléments dans la cellule est totalement symétrique, on peut avoir
les relations suivantes entre les courants induits I; (j =1 — 8) :

I]ZI4ZOLyI()
12216:(XXIO

I3:ISZI7ZIg:OLIO

Ou o, ox et oy sont des valeurs complexes qui sont calculables a partir des impédances
mutuelles entre ¢léments de la cellule.
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Ainsi la relation (12) peut étre simplifiée dans la forme suivante :
FC =1+ 2(a+oy) Cos(kdy sinBcos@) + 2(a+a) Cos(kd, sinBsing) (13)

Le diagramme de la cellule est déduit dans ce cas en multipliant le FC par le diagramme de
I’élément isolé Eisor.

Ecel (9,0) = FC x Eiso1 (9,0) = {1+ 2(ato)Cos(kdy sinOcose) + 2(at+a,)Cos(kdy sinOsing)} x
Eisol ((p,@)

Ce dernier peut étre toujours considéré comme le diagramme actif de I’élément.

Pour compléter la procédure analytique, nous allons essayer de déduire les termes
(atoa) et (atoy) a partir des impédances mutuelles en utilisant la relation matricielle réduite
(grace a la symétrie) entre les courants induits et les impédances propres et mutuelles (Fig. 5):

501 =V =Zyolo + Zi1i+ 2Z1m1 + 27315
=500 = Vo = Zoolo + 270111+ Zplo + 274315
-5013 = V3 = Z3()I() + 2Z3111+ 2Z3212 + Z33I3 (14)

Les impédances propres peuvent étre supposées toutes €gales a 50Q2 et de plus les éléments
symétriques par rapport a I’élément central donnent les impédances mutuelles similaires :

211 =72y ="733=50Q

Z10= 1
Zy=713
Z30=Z2Z1»

Apres avoir traité les équations (14), nous pouvons déduire (a+o) et (atoy) en fonction des
impédances mutuelles :

Li+13 212530 (Z10—220) + Z7,
+ou) = _ .
(atay) 7o 100(27120_100)
50
7307210 Tr0710
, 210220230 (Z20 = )(Zs0 & )
(100—Z20)(100Z10— 2730 Z20) +2(Z30—Z10 )(Z7, - )+ ~
(%_100)[1()“100—ZZO)+2ZIO(Z3O—ZIO)T1
leO_ _2220 _ZwZyy
100655 ~100)(100-201) +1002Z;) —=155%)
(15)
220230 )
(atoy) = D+ 50 (Z20-210)+ Z3, X
i lo

2
100(%—100)
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Z3oZzo 210220
720710730 (Z1o )(ZZ 50 )
(100—Z10)(100Z20—2730 Z10)+2(Z30—220 )(Z3, 50 )+ 72
(%—100)[100(100—210%221 oZs0-220)]"!
(16)

Ces deux relations complexes peuvent étre simplifiées si certaines impédances
mutuelles sont négligeables par rapport a d'autres plus fortes ou par rapport a 50Q. Par
exemple la valeur de Z3 est toujours négligeable par rapport a une des valeurs Z;o ou Zy.
Dans un réseau de dipdles par exemple, les impédances mutuelles « colinéaire» sont toujours
négligeables par rapport a celles « broadside ». De la méme manicre, pour un réseau des
patchs, les impédances mutuelles dans le plan E sont trés petites par rapport a celles dans le
plan H.

Alors dans un réseau de dipoles ou de patchs rectangulaires, les relations (15) et (16) seront
réduites dans les formes suivantes selon la direction du courant i.e. la polarisation du réseau :

Courants dirigés suivant x (Fig. 5), Z, et Z3o sont faibles par rapport a Z :

(atax) =0

(ko) = Z10(IZ()O+Z10) (17)
100( 10 —-100)

Courants dirigés suivant y, Z;o et Z3o sont faibles par rapport a Zy :

220 (100 + Z20)

100(220 ~100)

(a+ay) =0 (18)

(otoy) =

En utilisant les relations (13), (17) et (18), le terme correctif du facteur de réseau peut étre
présenté simplement sous la forme suivante:

Courants dirigés suivant x ; FC = {1 + 2 210 (IZOOJFZIO)

100(Z%~100)

Cos(kd, sinbsinp)}  (19)

Dans ce cas et pour le plan ¢ = 0, le terme correctif est indépendant de 0 et le diagramme
global de réseau restera donc insensible par rapport au couplage entre les éléments du réseau.
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Courants dirigés suivanty ; FC ={1 +2 220 (IZ()20+ZZO) Cos(kdy sinfecos)}  (20)
100(22-100)

Dans ce cas et pour le plan ¢ = 7/2, le terme correctif est indépendant de 0 et le diagramme
global de réseau restera donc insensible par rapport au couplage entre les éléments du réseau.

En résumé, en utilisant cette cellule active et les relations (13), (19) et (20), les
corrections dues au couplage inter-élément introduites par le facteur de cellule (FC), le champ
total rayonné par le réseau peut donc s’écrire:

Eréseau (¢,9) =FR x FC x Eisol ((1)79) (21)

Il est nécessaire de considérer également les corrections dues aux ¢léments de bords par le
facteur de cellule (FC).

7  Validation de la méthode analytique

Pour valider la méthode, nous allons présenter les diagrammes de rayonnement de
deux types de réseaux linéaires:

1- Un réseau linéaire régulier et uniforme de 3 ou 5 dipéles paralleles (Fig. 6), ou nous
comparons trois méthodes du calcul du diagramme de rayonnement : méthode classique sans
prise en compte du couplage, méthode numérique a I’aide de code NEC-2 et la méthode
analytique. Les dip6les ont pour longueur 0,5A.

Les résultats sont présentés pour plusieurs espacements entre les dipdles (dy = 0,1A - 0,751),
pour montrer la performance de la méthode analytique pour les cas de fort ou de faible
couplage interne.

D’aprés les relations (19), (20), pour chaque diagramme d'antenne couplée, il est nécessaire
d’avoir les impédances mutuelles entre dipdles. Elles ont été calculées analytiquement a partir
des formulations du chapitre un pour les antennes filaires.

AZ

Figure 6 : réseau linéaire de dipdles demi-ondes
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Les figures 7 — 14 montrent les résultats comparatifs déduits avec les trois méthodes citées.
Ces diagrammes sont donnés en fonction de 0 pour ¢ = /2, pour le réseau de la figure 6.

La comparaison est effectuée pour la méthode classique sans prise en compte du couplage, la
méthode analytique et la simulation numérique avec NEC

0(dB)

L/ \J
- r 4% \3 4
0.2 1// X Numérique gras

/ \ Analytique solide
04 | 25 \. [Classique tiré |

-0.8 [ Y \

a2 77 / \ S~
ae | | NS

-45° 0 45°

Figure 7 : trois dipdles ; dy = 0.1A

La figure 7 montre le diagramme de rayonnement d'un réseau linéaire de trois
dipdles dans lequel le couplage est tres fort. Comme nous le voyons, la forme du diagramme
numérique est bien restituée par la formulation analytique avec un écart de 'ordre de 0,1dB.
D'autre part l'utilisation de la méthode classique sans couplage, dégrade d'une facgon
importante le diagramme de rayonnement et I'écart monte jusqu'a 0,3dB.
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0(dB)

-5

-10

-15

La figure 8 représente le méme réseau de dipoles mais la distance entre les ¢léments
est maintenant de 0,5A. Dans ce cas les lobes secondaires apparaissent. Comme nous le
voyons, la position du premier nul est bien calculée par la méthode analytique tandis que la
méthode classique prédit ce nul a un écart de 10 degrés. La méme imprécision est observée
pour le niveau du lobe secondaire ou la méthode classique donne 3dB d'écart, alors que la

Numérique gras

Analytique solide"

/ \ Classique tiré
————— . /I/' \\\ =S
I I," '\ N/

Figure 8 : trois dipéles ; dy = 0.5A

méthode analytique le calcule a 1dB d'écart par rapport a la simulation numérique.
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Figure 9 : trois dipoéles ; dy = 0.67A
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Les courbes de la figure 9 montrent les diagrammes de rayonnement pour un large
réseau de trois dipdles. La position et le niveau du premier lobe secondaire sont trés bien
déduits par la méthode analytique mais le niveau du deuxiéme lobe est calculé a 3dB d'écart.
Dans ce cas la méthode classique ne suit pas du tout la simulation numérique.

0(dB) — : : // \\
TN AN/ \\ ]f‘\\ ~

\I.
1
1 i i Y
L 1| I
-30 : : i 11 : [
1 i 1! 1!
T1 T Tt ML
1 1 11 i1
-40 V1 H H it
1] i o 1!
IT) I[] u H
1 i i W
-50 1] [} i ]
] ' ! Numérique gras
' ! ! Analytifue solide
Classique tiré
-60 ‘

-45° 0 45°
Figure 10 : trois dipoles ; dy = 0.75A

Pour un réseau bien espacé de trois dipdles de la figure 10, le couplage n'est pas fort et les
méthodes analytique et classique évaluent donc bien les niveaux des lobes secondaires.

/ \ Numérique gras
-5 Analytique solide
Classique tiré

-10

\ 1 3 /
-20 ; ;

.25 1 I 1

-30

40

-45

Figure 11 : cinq dipéles ; d, = 0.25A
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secondaire est totalement dégradée par la méthode classique.

La figure 11 montre les diagrammes comparatifs d'un réseau de cinq dipdles
fortement couplés. La forme du diagramme est bien déterminée par la méthode analytique
mais la position du premier nul n'est pas précisément calculée. Dans ce cas la forme du lobe
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-5 ya .
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- = / L= Classique tiré
C=== 2\, \ /\ P
-15 \\ 4 \ W \ yid
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-20 NG I \ 7
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-25 i : 3 \| ,I
Vi {0
1 [} |
-30 1 ¥
l| ' W
1
8 f !
!
1] l“l
-40 ¥ )
-45
-45° 0 45°

En augmentant la distance entre dipdles a 0,5\, deux lobes secondaires apparaissent. Le
premier est bien calculé par les méthodes classique et analytique. En revanche, le deuxiéme
lobe est décalé a 5 et 8 degrés respectivement en calcul classique et analytique. Le niveau de

Figure 12 : cinq dipdles ; dy, = 0.5\

ce deuxieme lobe est réduit a 1dB et 3dB d'écart par rapport a la simulation numérique.
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Figure 13 : cinq dipdles ; dy = 0.67A
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Pour les figures 13 et 14, ou les dipdles sont moins couplés, la méthode analytique donne des
courbes quasiment identiques a celles de la simulation numérique. Mais la méthode classique

Al ‘
= WaVA N/~
\WIRTE | ! ¥
V I VI

Figure 14 : cinq dipdles ; d, = 0.75A

impose des écarts jusqu'a 4dB sur le niveau des lobes secondaires.

Les diagrammes dans le plan ¢ = 0 sont quasiment identiques (Fig. 15) quand on les
calcule avec la méthode numérique ou avec la méthode classique et cela confirme bien que le
couplage dans une direction donnée ne perturbe pas considérablement le diagramme dans la

direction croisée. Ce comportement est déja prévu avec les relations (19) et (20).
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Figure 15 : cinq dipoles ; dy=0.25AL; ¢ =0
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En conclusion, on observe pour le réseau de dipdles une bonne détermination de la
forme des diagrammes de rayonnement ainsi que la position et le niveau des lobes secondaires
par la méthode analytique proposée.

Le réseau étudié au paragraphe précédent, est un réseau linéaire d'éléments
rayonnants simples. Nous allons maintenant appliquer la formulation analytique a un réseau
plus complexe, large-bande et bipolarisation, composé d'antennes ¢toiles (voir chapitre 4),
nous allons appliquer la formulation analytique pour ces éléments complexes. Rappelons-nous
qu'une seule antenne étoile est difficile a traiter et donc que le traitement complet d'un réseau
d'une dizaine d'antennes étoiles, par une méthode numérique, est long et couteux en place
mémoire.

Nous calculons alors le diagramme d'une antenne étoile au sein d'un réseau de dix étoiles,
décrite comme suit :

2- Un réseau linéaire de 10 antennes a double polarisation et a large bande (Fig. 16) une
antenne est alimentée et les 9 autres sont passives et connectées a une charge adaptée. La
bande passante de chaque antenne est de 6 a 10GHz. Dans ce cas les résultats sont comparés a
la mesure, a une méthode des moments [8] et a la méthode analytique.

Dans ce cas aussi, pour chaque calcul, il est nécessaire d’avoir les impédances
mutuelles entre antennes. Elles ont été calculées numériquement avec la méthode des
moments pour les antennes étoiles [8].

/\f\
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/\f\/\f\/\
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: {}U

X
\JJ
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Figure 16 : réseau linéaire de dix antennes
large-bande « étoile » [8]

Les figures 17 — 19, montrent les résultats comparatifs du diagramme d’un élément
au sein d'un réseau. Nous précisons ici que dans le cas du méme élément isolé, tous les
diagrammes sont symétriques. Toute déformation observée est donc due au couplage interne
du réseau.
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Figure 17 : diagramme du réseau Fig. 16, antenne N°1 alimentée, couplage plan E,
D,=22mm et f=6GHz.

Pour la distance entre antennes a 0,44A dans la figure 17, le dépointage du diagramme de
rayonnement de 1'élément a l'extréme du réseau est bien prévu par la formule analytique.
L'ouverture a 3dB calculé est aussi identique a celle de la mesure.
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Figure 18 : diagramme du réseau Fig. 16, antenne N°1 alimentée, couplage plan E,
D, =22mm et f=10GHz.

Pour la distance entre antennes égale a 0,75\ dans la figure 18, le dépointage calculé méne 10
degrés d'écart par rapport a la mesure, 'ouverture a 3dB est pourtant bien déduite par la
méthode analytique.
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Figure 19 : diagramme du réseau Fig. 16, antenne N°5 alimentée, couplage plan E,
D, =22mm et {=8GHz.

Comme le montre la figure 19, le diagramme de rayonnement d'un élément central du réseau,
forme un creux. La position de ce creux est précisément calculée par la formule, mais son
niveau est 0,5dB en dessous de la valeur mesurée.

En résumé, dans un réseau complexe d'antennes étoiles, les effets de dépointage et de
déformation du diagramme de rayonnement sont bien traduits par la méthode analytique.
Cette bonne concordance est observée pour quelques fréquences ainsi que pour le couplage
dans les plans E et H.

8  Conclusion

Nous avons proposé une méthode simple basée sur la méthode de 1’¢lément actif,

permettant de calculer avec une bonne précision le diagramme de rayonnement d’un réseau
constitu¢ d’antennes simples ou complexes. L’idée essentielle est de simplifier le calcul du
couplage interne en réduisant le nombre des éléments effectifs au couplage.
La méthode proposée nécessite de connaitre au préalable le couplage a I’intérieur d’une
cellule, dite « cellule active ». Connaissant ces effets de couplage, on peut alors simplement
calculer le champ rayonné par le réseau et s’affranchir ainsi d’un traitement rigoureux et
coliteux en terme de temps de calcul.

Les résultats de cette nouvelle représentation analytique ont été comparés avec les
résultats numériques pour un réseau linéaire de dipoles. Dans un cas plus complexe, la
formulation analytique a été comparée avec la simulation numérique et les résultats de mesure
d’un réseau linéaire d'antennes étoiles large bande et bipolarisation.

Cette méthode peut simplifier d'une fagon importante le calcul de grands réseaux
d'antennes complexes. En fait, selon cette formulation, la connaissance de l'impédance
mutuelle entre un élément du réseau et le premier élément voisin, suffirait pour déduire le
diagramme de rayonnement du réseau ou de chaque élément du réseau.
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Formules importantes du chapitre 5

AY

OOPOON
O OO

OODhm » X
@OOOO

o 00000

configuration générale d’un réseau 2D de N antennes

Er¢seau (¢,0) = FR(classique) x FC x Eisor (¢,0)
Ou FC représente le facteur de cellule et s’écrit :

Z10 (100+ Z10)

Courants dirigés suivant x ; FC= {1 +2 73
100( 10 —100)

Cos(kd, sinOsing)}

Courants dirigés suivant y ; FC ={1 + 2 220 (IZOO+ZZO)

100( 2 ~100)

Cos(kdy sinBcosp)}
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Conclusion geénerale

Ce travail de recherche repose sur trois axes principaux liés aux couplages entre
antennes:

Le premier est la mise au point d'une méthode simple et originale pour le traitement
analytique des impédances propre et mutuelle des antennes linéaires dans une configuration
générale.

Nous avons présenté des formules originales, compactes, permettant un calcul rapide des
caractéristiques de rayonnement des antennes linéaires.

La formulation analytique des impédances mutuelles entre deux dipoles est donnée pour des
longueurs quelconques de dipdles. D'autre part, cette formule est générale et peut exprimer
lI'impédance mutuelle entre dipdles colinéaires, en paralléle ou en échelon.

Ces résultats ont ét¢ confortés par une étude expérimentale dans le cadre d'une
convention avec le Bureau National de Métrologie (BNM). Celle-ci est consacrée a
I'évaluation théorique et expérimentale du facteur d'antenne des dipdles étalons entre 30 MHz
et 2 GHz en compatibilité ¢électromagnétique. Ce travail est important dans le cadre d'une
¢tude globale du couplage, car les caractéristiques de rayonnement du dipdle étalon ont été
déduites en prenant en compte les interactions entre l'antenne et son environnement.

Le facteur d'antenne a été présenté d'une maniere analytique et les dipoles étalons ont été
réalisés, en intégrant pour la premiere fois, un balun imprimé large-bande pour 'adaptation du
dipdle étalon.

Le deuxieme axe de ce travail, est la modélisation des antennes planaires et de
géométrie complexe par des structures filaires, pour accéder a une formulation simple du
couplage ou a de nouvelles caractéristiques de rayonnement. Nous avons traité les antennes
planaires imprimées a l'aide de cette idée et des formules originales et simples ont été
présentées pour leurs impédances propre et mutuelle.

Les antennes imprimées rectangulaires ont ensuite été modélisées a 'aide de quelques dipoles
imprimés. Les impédances propres et mutuelles de ces derniers ont été calculées
analytiquement et des formules compactes ont été présentées.

Pour des antennes a géométrie complexe, une structure tridimensionnelle large-bande
du dipole en cavité a tout d'abord été modélisée par un réseau de quatre dipoles, pour lequel
les formules de I'impédance d'entrée et le diagramme de rayonnement ont été¢ présentées. Ce
modele simplifié a permis d'obtenir une largeur de bande importante proche de l'octave.

Enfin, une antenne étoile, large-bande et bipolarisation, a été modélisée a 1'aide d'une antenne
filaire papillon. Celle-ci a été optimisée pour obtenir une largeur de bande de l'octave. Une
maquette de 'antenne papillon optimisé a été réalisée et les mesures ont validé la simulation.

Nous avons montré dans cette partie que la connaissance des distributions de courant
sur une antenne méme complexe, permettait de construire un modele simple, filaire de cette
antenne. Ce mod¢le peut ensuite étre utilisé pour optimiser manuellement ou a l'aide d'outils
de synthese les caractéristiques de rayonnement de l'antenne. Nous avons enfin obtenu une
antenne filaire large bande, bipolarisation et de faible encombrement.
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Le troisiéme axe concerne le couplage interne dans un réseau d'antennes. Il a été
traité analytiquement et nous avons présent¢ une méthode originale pour déduire le
diagramme d'un réseau avec la prise en compte du couplage.

Cette méthode est basée sur le principe de 1'élément actif en introduisant le concept de la
"cellule active". Les formules proposées ont été validées en les appliquant dans le cas d'un
réseau linéaire de dipoles et d'un réseau large-bande bipolarisation d'antenne étoiles. Les
résultats comparés avec la simulation numérique et la mesure, montrent que la formulation
analytique donne le diagramme de rayonnement d'une maniére satisfaisante.

Cette représentation rapide du diagramme du réseau avec la prise en compte du couplage,
Limite le traitement numérique coliteux de larges réseaux.

En résumé, nous avons montré que pour différentes géométries d'antenne, il était
possible d'établir un modele simple, analytique des caractéristiques de rayonnement.
L'objectif vis¢ est de fournir au concepteur des formules permettant dans un premier temps
d'avoir une évaluation précise des effets de couplage dans un réseau. Dans le méme esprit,
nous avons proposé¢ une méthode efficace pour donner les diagrammes d'un réseau méme
fortement couplé.

La démarche d'analyse proposée ici a aussi permis d'améliorer les caractéristiques de
rayonnement d'antennes complexes. Les perspectives sont ouvertes pour ce travail: d'autre
géométrie d'antennes, d'autres configurations de réseaux peuvent étre analysées a l'aide de
cette méthode.
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