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CHAPITRE 1
ETAT DE L'ART

Dans ce chapitre, nous donnons d'abord une introduction sur les caractéristiques
générales des antennes microrubans: principe de fonctionnement, diversité des formes
géométriques, procédés d'alimentation, avantages, inconvénients et champ d'applications.

Les principaux modéles d'analyse de ces antennes sont briévement décrits et
commentés. Les contraintes imposées a notre travail nous ont amenés a justifier le choix de
la technique d'analyse retenue. Les différentes étapes du travail effectué sont également
présentées dans ce chapitre.



1-ETAT DE L'ART

1.1 Généralités

Les liaisons hertziennes, les télécommunications spatiales et les radars utilisent le
plus souvent des antennes a réflecteur. Ce sont des modéles performants, possédant un bon
rendement, une grande pureté de polarisation et une large gamme de fréquence.
Cependant, leurs poids et leurs encombrements deviennent deux inconvénients majeurs
dans le cas ou elles sont appelées a étre déplacées.

La technique des circuits imprimés a révolutionné le domaine de I'électronique et
s'est étendue a celui des lignes de transmission hyperfréquence (lignes microrubans) et, plus
récemment dans le domaine des antennes. Cependant, la différence entre les circuits
imprimés classiques et les structures microrubans est de taille. Le circuit électronique basse
fréquence est constitué d'éléments discrets (résistances, condensateurs, inductances,
transistor etc.) et le métal ne sert que de liaison entre ces composants. Le substrat assure
leur positionnement et I'évacuation partielle de la chaleur produite par effet Joule. La
dimension et les propriétés électriques des matériaux utilisés ne sont guere critiques. Il faut
juste s'assurer que la résistivité de ce métal soit suffisamment basse et que le substrat ne
soit pas le siége de courants de fuite importants.

Dans le domaine des hyperfréquences, par contre, c'est I'ensemble substrat-métal
qui forme l'essentiel du circuit ou de I'antenne. Les caractéristiques radioélectriques de la
structure microruban dépendent aussi bien de ses dimensions que de ses parametres
électriques. Ce sont eux qui définissent l'impédance caractéristique et le coefficient de
propagation des lignes microrubans et, dans le cas des antennes, l'impédance d'entrée, la
fréquence de résonance et le diagramme de rayonnement. Le substrat utilisé doit donc étre
de bonne qualité, homogene, de permittivité soigneusement contrdlée et la réalisation doit
s'effectuer avec un trés grand soin pour assurer une bonne précision dimensionnelle.

Théoriquement, une ligne microruban idéale rectiligne ne rayonne pas. Cependant
en pratique, une telle ligne n'existe pas car la moindre discontinuité ou imperfection suffit
pour qu'une partie du signal soit rayonnée. La premiére étude théorique du rayonnement
est due a Lewin [1] qui considéra, en 1960, le signal rayonné par une ligne microruban
terminée par un circuit ouvert (Fig. 1.1).

e métal
7 diélectrique

A

Fig. 1.1. Ligne microruban ouverte.




Paradoxalement, cet effet indésirable pour les circuits peut étre mis a profit pour
réaliser des antennes microrubans dont le concept avait déja été proposé par Deschamp
[2] en 1953. 1l a fallu cependant attendre plus de vingt ans pour voir la premiére réalisation
pratique [3]. Depuis lors, les réalisations se sont succédées a un rythme accéléré et leur
champ d'application s'étend des liaisons par satellites [4] au domaine biomédical [5]. Un
atelier de spécialistes (workshop) s'est tenu en 1979 & 'Université du Nouveau Mexique a
Las Cruces (USA) [6]. Plusieurs des contributions ont été reprises dans un numéro spécial
de IEEE Transaction on Antennas and Propagation [7]. Deux ouvrages synthétiques
faisant état de résultats de recherche ont été publiés en 1980 [8] et 1981 [9]; puis trois
autres ouvrages plus récents sont apparus en 1988 [10], 1989 [11] et 1991 [12]. Cest dire
que les antennes microrubans restent encore l'objet de recherches actives, malgré leur
degré de maturité avancé, les situant déja dans le domaine industriel.

Une antenne microruban est constituée d'une plaque de substrat diélectrique,
d'épaisseur H généralement faible par rapport  la longueur d'onde, sur laquelle est déposé
un dépdt métallique, de forme appropriée, appelé élément rayonnant (Fig. 1.2). La face
inférieure est totalement métallisée et constitue le plan de masse.

Elément rayonnant

Substrat

H Plan de masse

Fig. 1.2. Structure d'antenne microruban.

La région (A) du substrat (Fig. 1.3) entre les deux conducteurs est le siége d'une
concentration du champ électromagnétique. Cette concentration est d'autant plus
accentuée que la fréquence est basse. Il y a alors propagation sans rayonnement et la
structure qui en résulte est une ligne de transmission ou un de ses dérivés (jonction, coude
etc.).

Au-dessus du substrat (région B), plus particuliérement aux fréquences élevées,
le signal se disperse librement dans I'espace et le rayonnement dans l'air devient significatif
La structure se comporte alors comme une antenne. Comme les courants de surface
circulent essentiellement sur la face inférieure (c6té substrat) du conducteur supérieur, le
rayonnement parait surtout étre émis par le voisinage immédiat des arétes. A ce niveau de
la structure, il y a, en effet, un champ de "débordement" responsable du rayonnement et qui



sert au calcul du champ lointain. Cette constatation est a la base de certains modéles
simplifiés (§ 1.3). Comme il reste néanmoins une concentration importante du champ entre
les deux conducteurs (énergie réactive emmagasinée dans la zone du champ proche A) et
que le diélectrique présente toujours des pertes, il en résulte une absorption notable du
signal qui rend, de ce fait, le rendement d'une antenne microruban assez modeste.

N

s
™y

©

O

Fig. 1.3. Les trois régions principales d'une antenne microruban (coupe).

Dans la région C du substrat, certains rayons restent piégés a l'intérieur du
diélectrique (mécanisme de réflexion totale), une onde de surface est alors guidée par le
bord du diélectrique, ne contribuant pas directement au rayonnement de I'antenne. Arrivant
a la frontiere du substrat (D), cette onde est diffractée et génére donc un rayonnement
parasite. Bien que ces ondes de surface puissent, en principe, se propager quelle que soit la
fréquence du signal, c'est surtout au-dessus d'une certaine limite qu'elles jouent un role
significatif et la structure ne peut guére étre utilisée comme antenne. Le diagramme de
rayonnement d'une antenne microruban, surtout dans le cas des réseaux, est fort modifié
par la présence des ondes de surface, notamment au niveau des lobes secondaires.

Ainsi, lors de la conception d'antennes microrubans, les dimensions et les
propriétés du di€lectrique devraient étre choisies judicieusement pour assurer un
fonctionnement dans la bande de fréquence adéquate. Il en est de méme pour I'épaisseur du
substrat. Un diélectrique mince a tendance & concentrer le champ entre les deux
conducteurs (région A), ce qui réduit le rendement alors qu'un diélectrique épais favorise
I'excitation des ondes de surface.

1.2. Caractéristiques principales des antennes microrubans
Bénéficiant du progres technologique de la technique des circuits imprimés, de la
possibilité d'intégration d'éléments actifs et de I'emploi de fréquences de plus en plus



élevées dans les télécommunications, les antennes microrubans ont, depuis environ une

vingtaine d'années, connu un important développement.

Les principaux avantages et inconvénients des antennes microrubans sont

résumés dans le tableau 1.1.

Tab. 1.1. Principaux avantages et inconvénients des antennes microrubans.

Avantages

Inconvénients

Faible épaisseur (structure planaire)

Faible rendement

Faible poids

Bande passante réduite

Encombrant réduit

Rayonnement parasite par les lignes
d'alimentation, les discontinuités et les
ondes de surface.

Fabrication aisée

Problémes de tolérances de fabrication

Possibilité de les imprimer sur des surfaces
conformées (non planes).

Substrat de bonne qualité

Faible prix de revient (cas de la fabrication
en série)

Les réseaux nécessitent un systéme
d'alimentation complexe

Compatibilité avec d'autres circuits micro-
ondes planaires (passifs ou actifs)

Pureté de polarisation difficile 4 obtenir

Les éléments rayonnants, généralement de forme simple (Fig. 1.4), ont été étudiés
par divers auteurs: dipdle [13], rectangle ou carré [14], disque [15], ellipse [16], triangle
équilatéral [17], triangle rectangle isocéle [18], anneau circulaire [19] et polygone [20].
Mais d'autres géométries, plus ou moins compliquées, sont également introduites en raison
de leur faible encombrement [21] ou de leur aptitude 4 pouvoir générer une polarisation
circulaire [22-24].

Fig. 1.4. Principaux éléments rayonnants de forme simple.




Théoriquement, les antennes microrubans sont des dispositifs résonnants a bande
étroite et a polarisation linéaire. L'absence d'une composante croisée est due au fait que la
plupart des modéles d'analyse de ces structures négligent les modes d'excitation d'ordre
supérieur. Cependant, le fonctionnement en multifréquence [25-32] et la polarisation
circulaire [23-24, 33-38] sont possibles.

L'excitation de I'élément rayonnant joue un réle trés important lors de la
conception d'une antenne microruban, car elle peut modifier considérablement les
caractéristiques de rayonnement. En effet, par sa position, elle détermine les modes qui
seront excités et I'adaptation (a 50 Q par exemple) et par sa nature, elle peut engendrer des
phénoménes indésirables tels que le rayonnement parasite d'une ligne microruban ou d'une
sonde coaxiale qui sont les plus couramment utilisées.

a) Alimentation directe par ligne microruban

L'élément rayonnant et sa ligne microruban d'excitation sont imprimés sur la
méme face du substrat diélectrique (Fig. 1.5). Cette technologie est trés employée en
raison de sa simplicité mais elle est mal adaptée a une alimentation indépendante de chaque
€lément dans le cas des réseaux. De plus, une telle configuration présente des
discontinuités entre les lignes, les éléments rayonnants et éventuellement des €léments
d'adaptation. Toutes ces discontinuités sont des sources de rayonnement et peuvent donc
modifier considérablement le diagramme de rayonnement de l'antenne. L'influence de la
ligne est directement liée & sa largeur W qui est calculée pour qu'il y ait adaptation a une
impédance caractéristique imposée ou désirée. De nombreuses formules de synthése
existent pour le calcul théorique de la largeur W d'une ligne [100], connaissant le substrat
di€lectrique sur lequel elle est déposée et l'impédance caractéristique fixée.

Fig. 1.5. Antenne alimentée par ligne microruban.

b) Alimentation par sonde coaxiale

Le conducteur central de la sonde coaxiale est directement soudé a I'élément
rayonnant, aprés passage a travers le plan de masse et traversée du substrat diélectrique
(Fig.1.6). Situé au-dessous du conducteur supérieur, ce moyen d'excitation perturbe
beaucoup moins le rayonnement propre de I'antenne que le dispositif précédent. La position
du point d'excitation peut varier, offrant ainsi la possibilité d'adaptation de I'antenne au
circuit d'alimentation. L'excitation par sonde coaxiale pose cependant des problémes
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technologiques, particuliérement lors de la réalisation de réseaux d'antennes, en raison des
percements du substrat et des soudures sur les éléments rayonnants. L'influence de la sonde
est liée a sa contribution inductive qui dépend du diamétre de son conducteur central pour
un substrat donné. L'expression analytique de cette contribution inductive la plus utilisée
est donné par Bailey [82].

Fig. 1.6. Alimentation par sonde coaxiale.

D'autres procédés d'alimentation sont également utilisés et publiés dans la
littérature [39-45] en raison I'avantage qu'ils présentent de ne pas induire de problémes de
jonction ligne-élément rayonnant et donc d'exclure toute nuisance du circuit d'alimentation.
Cependant, leur réalisation est trés délicate.

Comme tout dispositif rayonnant, l'inconvénient majeur d'une antenne microruban
est sa bande passante réduite (quelques pourcents en général). Divers procédés sont utilisés
pour élargir cette bande passante. Il est souvent fait appel au couplage entre éléments
rayonnants superposés (Fig. 1.7) pour tirer profit de I'élargissement des courbes de
résonance intervenant entre résonateurs de fréquences voisines. Les antennes ainsi
construites ont des structures multicouches [46-58].

(@

R R R EE R E RS EE EF SRS SIS P ST ERII SIS ESEELLS S EFTIIETEIIES

®)

et

Fig. 1.7. Antenne multicouche.
(a) vue de dessus; (b) coupe.

La bande passante peut également étre améliorée en plagant les éléments
parasites (non alimentés) dans le méme plan (Fig. 1.8) que I'antenne [59-61]. D'autres
procédés permettent d'élargir sensiblement la bande passante des antennes microrubans.




Lee et Dahele [62-64] ainsi que Fan et Lee [65] ont montré théoriquement et
expérimentalement que l'introduction d'une couche d'air, d'épaisseur ajustable, entre le plan
de masse et le substrat diélectrique (Fig. 1.9), peut changer de maniére remarquable la
fréquence de résonance et la bande passante d'une antenne microruban.
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Fig. 1.8. Eléments parasites dans le Fig. 1.9. Antenne microruban avec une
méme plan que I'antenne. couche d'air d'épaisseur ajustable Ha.
(vue de dessus) (coupe)

1.3. Les modéles d'analyse

L'étude d'une antenne microruban est rendue particuliérement complexe par la
présence de diverses discontinuités ainsi que par la grande variété de formes des éléments
rayonnants. Plusieurs méthodes sont possibles, basées sur des modéles approchés plus ou
moins élaborés. Ces méthodes sont détaillées par Bahl et Bharthia [8], James et Hall [11]
et Bhartia et all [12]. Parmi les premiéres publications apparues, nous citerons les
principaux modéles par ordre croissant de complexité dans le tableau 1.2 (Mosig, 1983).

Tab. 1.2: Principaux modéles utilisés pour I'étude des antennes microrubans.

Modéle Auteurs et références

Ligne de transmission | Munson [3], Derneryd [66], Dubost [67]

Ouvertures James et Wilson [68], Hammer et al [69]
Cavité simple Long et al [70], Derneryd [71]

Cavité avec analyse Richards et al [72], Lo et al [73], Carver [74]
modale

Segmentation Gupta et Sharma [75]

Analyse dynamique Itoh et Menzel [76], Araki et Itoh [77], Wood [78]
Fonctions de Green Agrawal et Bailey [79], Uzunoglu et al [80], Newman
et Tulyathan [81], Rana et Alexopoulos [13], Bailey et
Deshpande [82], Chew et Kong [83], Pozar [84]

1.3.1. Modéle de la ligne de transmission

Développé par Munson [3] pour des plaques rectangulaires, ce modéle considére une
ligne de transmission dont les deux extrémités sont assimilées & deux ouvertures rayon-
nantes verticales (Fig.1.10), placées sur les bords en circuit ouvert du conducteur

supérieur.
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Fig. 1.10. Antenne de forme rectangulaire disposée sur un substrat d'épaisseur H.
(a) vue de dessus; (b) modéle avec deux ouvertures verticales.

mn

Ce modéle a été raffiné et complété par Dubost [67, 85-86] et Lier [87] pour
tenir compte des pertes dans le diélectrique, dans les conducteurs et par rayonnement. Il
permet actuellement de traiter des antennes microrubans de forme arbitraire (§ 1.9).

1.3.2. Modéle avec ouvertures

Ce modéle considére également une paire d'ouvertures ( Fig. 1.10), dans laquelle
les courants magnétiques sont calculés rigoureusement. Les réflexions aux extrémités de la
ligne ainsi que les pertes dues a l'excitation d'une onde de surface sont prises en compte.
Des expressions, assez complexes, mais précises, de 'admittance des ouvertures ont été
obtenues et appliquées, aussi bien a une ligne microruban finie en circuit ouvert qu'au
disque imprimé [68]. La méthode, utilisant les relations vectorielles de Kirchhoff, est
mathématiquement précise si les champs dans les ouvertures sont connus avec exactitude.
Dans le cas contraire, des approximations sont nécessaires.

La méthode a été généralisée & des antennes de forme rectangulaire avec un
rapport longueur/largeur quelconque [69]. Les sources, dans ce cas, sont assimilées a
quatre ouvertures rectangulaires entourant l'élément rayonnant et situées dans le méme
plan (Fig. 1.11). Le courant magnétique dans ces ouvertures est développé sur un
ensemble complet de modes résonnants.

—
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(b)

Fig. 1.11. Modéle d'antenne microruban rectangulaire avec quatre ouvertures horizontales.
(a) configuration des champs sur les ouvertures.
(b) sens du courant magnétique équivalent.




1.3.3. Modéle en cavité simple

L'antenne est assimilée a une cavité résonnante (Fig. 1.12.a), ou le conducteur
supérieur et le plan de masse, considérés comme des conducteurs électriques parfaits
(ce.p), sont complétés par une paroi magnétique verticale, supposée étre un conducteur
magnétique parfait (c.m.p). Basé sur les courants magnétiques circulant sur la paroi latérale
(mur magnétique), ce modele est aisément utilisé pour des géométries pour lesquelles
I'équation de Helmholtz admet une solution analytique: disque [70-71], rectangle [88],
triangle [89], ellipse [90] et l'anneau circulaire [91]. Dans le cas ou seul le mode
fondamental de la cavité est pris en compte, I'antenne peut étre modélisée par un circuit
résonnant paralléle R L.C (Fig. 1.12.b).

cep
Fig. 1.12.a. Modéle d'antenne microruban Fig. 1.12.b. Circuit équivalent du modéle
en cavité simple. pour l'impédance d'entrée.

Le principal défaut d'une telle modélisation est que l'impédance d'entrée donne
sur l'abaque de Smith (Fig. 1.12.c) un cercle centré sur l'axe réel (courbe 1) alors que
I'expérience montre que ce cercle est centré sur la partie inductive de I'abaque (courbe 2).
Autrement dit, limpédance d'entrée Zin posséde une partie inductive non nulle a la

résonance.

Fig. 1.12.c. Impédance d'entrée d'une antenne microruban en fonction
de la fréquence sur l'abaque de Smith.
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1.3.4. Analyse modale

Le modéle de la cavité simple a été amélioré en exprimant le champ par une
somme infinie sur l'ensemble des modes de résonance (fig. 1.13). A cause du rayonnement,
les champs réels sont légérement différents de ceux calculés par la théorie de la cavité.
Pour tenir compte de cet effet, des termes correctifs sont introduits: des pertes fictives
dans le diélectrique [73] ou encore, ne plus considérer la paroi latérale comme un
conducteur magnétique parfait et lui attribuer donc une impédance surfacique finie [74].
Ainsi, l'impédance d'entrée est correctement évaluée en fonction de la fréquence sauf,
lorsque le mode de résonance n'est que faiblement excité. Ce défaut est en partie corrigé
par Richards et al [72] qui présentent, par la méme occasion, une approche tenant
partiellement compte des ondes de surface.

L
—
R Lt
o— MWW

C

o

Fig. 1.13. Circuit équivalent de la cavité selon I'analyse modale.
Lt représente les modes supérieurs.

L'impédance d'entrée est celle d'un circuit bouchon R.L.C. En général, le mode
excité est celui dont la fréquence de résonance est la plus basse (TM10 par exemple dans le
cas d'une antenne rectangulaire). Tous les autres modes supérieurs apportent une
contribution inductive a l'impédance d'entrée. Ce modéle, donnant des résultats plus
proches des valeurs expérimentales que celui en cavité simple, a servi a étudier diverses
géométries d'éléments rayonnants et a modéliser les circuits d'alimentation. Cependant, il
ne permet pas I'analyse de formes arbitraires.

1.3.5. Segmentation

Cette technique, développée a l'origine pour I'analyse des circuits bidimensionnels
(planaires) micro-ondes [92-95], a été étendue a I'étude des antennes microrubans par
Gupta et Sharma [75]. Ce modéle utilise une fonction de Green particuliére, définie comme
la tension (intégrale du champ électrique) entre un point arbitraire du conducteur supérieur
et le plan de masse.

Pour plusieurs géométries simples, cette fonction de Green est calculée
analytiquement en considérant l'antenne comme une cavité simple. Dans le cas d'une forme
arbitraire, l'antenne est décomposée en un nombre fini de figures élémentaires (processus
de segmentation), dont la fonction de Green est connue, reliées entre elles par des
connexions idéales. L'ensemble ainsi obtenu est étudié comme un multipéle i l'aide des
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techniques bidimensionnelles des structures planaires [96]. La matrice impédance de la
structure de forme quelconque est alors obtenue & partir des matrices des différents
segments issus de la décomposition.

Le modéle est flexible et relativement simple. mais comme il est basé sur la
méthode de la cavité, il présente le méme inconvénient. En effet, le caractére inhomogéne
et ouvert de la structure rayonnante ne peut étre analysé rigoureusement.

1.3.6 Analyse dynamique

Elle a été utilisée pour analyser des antennes de formes rectangulaire [76] et
circulaire [77] pour lesquelles on a fait usage respectivement de transformées de Fourier
doubles et de Hankel. Une paire d'équations intégrales homogénes couplées est alors
obtenue, dont les inconnues sont les deux composantes du courant de surface qui permet la
détermination des caractéristiques radioélectriques de la structure rayonnante. La
résolution de cette paire d'équations peut s'effectuer soit dans le domaine spatial ,soit dans
le domaine spectral, a 'aide de la méthode des moments.

Pour le courant de surface, Wood [78] a utilisé, pour une géométrie circulaire, 40
fonctions de base dans le domaine spatial, alors que 2 ou 3 suffisent dans le domaine
transformé. En revanche, l'auteur a pu éviter l'utilisation, trés ardue, des transformées de
Hankel inverses a la fin du calcul.

Les mod¢les dynamiques sont rigoureux. Ils fournissent des valeurs correctes
pour la fréquence de résonance (2 mieux de 1%) et le diagramme de rayonnement en
tenant compte de linfluence des ondes de surface. Cependant, leurs performances sont
faibles en ce qui concerne les caractéristiques dépendant du champ proche (impédance
d'entrée) et leur usage est limité & des géométries simples.

1.3.7. Technique des fonctions de Green

Cette technique peut s'appliquer dans I'espace physique (domaine spatial), mais il
est plus aisé¢ d'utiliser le domaine transformé de Fourier de celui-ci, appelé domaine
fréquentiel (spectral). La densité de courant de surface sur I'élément rayonnant, permettant
de caractériser l'antenne, est obtenue en résolvant, par une méthode des moments
(Galerkin), une équation intégrale portant sur les potentiels.

La fonction dyadique (tensorielle) de Green électrique, notée 65, établit une
relation de cause a effet entre un courant source ( densité de courant de surface js )etle
champ électrique Ed qu'il crée [97]. Le champ EY résultant d'une distribution quelconque
:fs, existant sur le conducteur supérieur (Fig. 1.14), s'exprime [98] en vertu du principe de

superposition, dans un systéme linéaire, par l'équation intégrale

Ed- ja J, ds (1-1)
So
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Fig. 1.14. Structure rayonnante de forme arbitraire avec excitation dynamique
(d'apres [98] ).

En présence d'un champ d'excitation Ee, la composante tangentielle du champ
total est proportionnelle 4 la densité de courant de surface J sur le conducteur supérieur
S,. Dans ces conditions, la relation vectorielle

2A (E®+EY=2n 27, (1-2)

avec Z: vecteur unitaire porté par l'axe Oz (normal 4 la surface S, );

Zg: impédance surfacique (mesurée en Q) tenant compte de la conductivité finie du

conducteur;
constitue une équation intégrale de Fredholm de deuxiéme espéce pour js (en A/m).

L'impédance surfacique Z; dépend des données technologiques & savoir

I'épaisseur et la rugosité de la surface du conducteur supérieur. Les pertes, représentées par
leterme Zg J, sont généralement trés faibles et négligées en premiére approximation.

En absence d'excitation (Ee = 6), on est en présence d'un probléme aux valeurs
propres, qui permet la détermination des modes et des fréquences de résonance de
I'antenne. Dans le cas contraire, le probléme devient déterministe et on peut alors calculer
la distribution du courant et les caractéristiques radioélectriques (impédance d'entrée et
diagramme de rayonnement).

La difficult¢ majeure de cette technique réside dans la détermination de la
fonction de Green dyadique Gs. L'approche la plus simple consiste & considérer que
l'antenne est immergée dans un milieu homogene. La fonction de Green se calcule alors
aisément mais, les ondes de surface ne sont pas prises en compte [79]. Les résultats
théoriques obtenus sont ensuite réajustés, de maniére empirique, pour tenir compte de
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linhomogénéité di€lectrique. Une deuxiéme simplification est parfois introduite, en
remplagant le conducteur supérieur par un réseau de fils entrelacés auquel on applique la
méthode de réaction de Richmond (1966). L'erreur résultant d'une telle discrétisation est
difficile & évaluer. Elle est peu significative en ce qui concerne le champ lointain, mais
risque en revanche de perturber complétement les grandeurs dépendant du champ proche
comme l'impédance d'entrée de I'antenne (Miller et Deadrick, 1975).

Un modéle plus amélioré [81] assimile le substrat diélectrique a un ensemble de
courants de polarisation qui, comme les courants de conduction réels, rayonnent cependant
dans l'espace libre. L'élément rayonnant est discrétisé en cellules rectangulaires qui sont
traitées par la méthode de Richmond et la sonde coaxiale d'alimentation est modélisée par
un filament de courant constant. Bien que donnant de meilleurs résultats que I'approche
précédente, cette technique reste encore approximative en ce qui concerne l'impédance
d'entrée et ne prend pas en considération les ondes de surface.

L'analyse compléte et rigoureuse des antennes microrubans exprime les fonctions
dyadiques de Green en milieux stratifiés par des intégrales de Sommerfeld [84, 98] ou par
des transformées de Fourier bidimensionnelles [81,99]. Ces auteurs se sont limités a I'étude
de géométries rectangulaires, ce quin'est pas une restriction inhérente a la technique des
fonctions de Green mais plutét a la méthode de résolution numérique utilisée. Depuis, cette
méthode a pris de l'ampleur et s'est étendue a des géométries complexes monocouches et
multicouches [54].

Actuellement, cette technique parait étre la seule capable d'analyser
rigoureusement une structure rayonnante planaire sans limitation de forme, de fréquence
ou de dimensions, tout en incorporant une analyse correcte des ondes de surface, de
I'excitation et du couplage entre structures voisines. Cependant, elle fait usage d'un
formalisme mathématique compliqué conduisant a des développements numériques trés
lourds exigeant un support informatique puissant.

1.4. Choix de la méthode

L'objet de notre travail consiste a élaborer une méthode d'analyse permettant de
déterminer les caractéristiques radioélectriques d'une antenne microruban de forme
quelconque. Cette méthode sera étendue a une structure multicouche, pour examiner I'effet
d'un élément parasite (directeur) sur ces caractéristiques (impédance d'entrée, bande
passante et diagramme de rayonnement).

Nous nous proposons de faire usage d'un formalisme mathématique peu
complexe, mais assez précis, conduisant a des développements numériques les moins
lourds possibles afin de réduire au maximum le temps de calcul et d'utiliser un moyen
informatique de capacité modeste. Nous devons, par conséquent, faire appel a une
technique plus pragmatique qui permet de caractériser et de comprendre la physique du
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rayonnement & l'aide principalement d'une formulation analytique directement utilisable et
facile a interpréter.

Notre choix s'est porté alors sur la méthode des lignes de transmission avec
pertes initiée par Dubost et al [67, 85-86], a laquelle nous apportons quelques
améliorations, car elle répond parfaitement aux contraintes que nous nous sommes
imposées. Le comportement radioélectrique de diverses antennes microrubans a été
expliqué avec succés par ce modéle qui privilégie le mode quasi-transversal
électromagnétique. Cette hypothése du mode dominant quasi-TEM est valable dans la
mesure ou les variations du champ dans la direction transverse sont insignifiantes. Les
résultats expérimentaux, effectués sur divers prototypes, justifient cette approximation
pour des substrats de faible permittivité et dont I'épaisseur reste faible devant la longueur
d'onde. Si ces deux conditions ne sont pas remplies, des modes supérieurs peuvent se
propager et des ondes de surface risquent de se propager.

La bande passante d'une antenne microruban, fonctionnant a la premiére
résonance et dont I'épaisseur de substrat est trés mince, est relativement faible et
considérée par les utilisateurs comme insuffisante. L'usage d'éléments parasites
(directeurs), judicieusement disposés et dimensionnés permet, dans certains cas, un
élargissement significatif de la bande passante et une diminution [48-52] de la résistance de
rayonnement. C'est la raison pour laquelle nous allons nous intéresser particuliérement aux
structures rayonnantes multicouches.

La technique d'analyse d'antennes microrubans de forme arbitraire, proposée par
Dubost, consiste a discrétiser linéairement la surface de I'élément rayonnant ( Fig. 1.15),
dans le sens de son axe de symétrie Ox, en un grand nombre N de sections élémentaires,
assimilables a des lignes microrubans, de largeur W(i) (i =1,N) variable et dont I'épaisseur
H et la longueur (L/N) sont constantes.

1 | W(i) N-1 N
z

N

\..__s,/

Fig. 1.15. Discrétisation d'une antenne de forme arbitraire ( vue de dessus).




Le long de l'axe de Iantenne, I'impédance caractéristique, la permittivité
diélectrique effective et la constante de propagation ne sont plus constantes comme dans le
cas simple d'une géométrie rectangulaire. Chaque ligne_élémentaire, ainsi obtenue, est
analysée comme un quadrip6le caractérisé par sa matrice de transmission. Dans le cas d'une
antenne avec un directeur (structure bicouche), le quadripble devient un octopdle
équivalent a deux lignes de transmission couplées [48-52] par capacité.

Les améliorations que nous comptons apporter pour compléter cette modélisation
sont les suivantes

a) L'impédance caractéristique, la permittivité diélectrique relative et le coefficient de
propagation de chaque ligne élémentaire seront calculés selon les modéles [100-103], les
plus précis existant actuellement, qui tiennent compte aussi bien de I'effet de dispersion que
de I'épaisseur et de la rugosité de la surface des conducteurs. De plus, ces modéles sont
valables (2 mieux de 1%) dans une gamme du rapport W/H allant de 0.01 & 100; alors que
la modélisation proposée par Dubost et al [48-52] n'utilise que des expressions quasi-
statiques valables uniquement dans une gamme du rapport W/H allant de 0.05  20. Ainsi,
pour un substrat donné, la méthode est généralisée & une plus grande gamme des
dimensions des éléments rayonnants et par conséquent a une plus large gamme de
fréquences.

b) Lors du calcul du champ rayonné, nous utiliserons un courant de conduction surfacique,
au lieu d'un courant de conduction axial (linéaire) tout en conservant a la méthode
d'analyse son caractére unidimensionnel. Pour ce faire, nous avons mis au point une
méthode simple, mais originale, qui consiste & déterminer I'expression analytique de la
"ligne de courant centre de gravité" de I'élément rayonnant. Cette ligne de courant nous
permet de calculer le courant de conduction transverse et d'analyser sa contribution au

rayonnement.

¢) Les champs calculés seront corrigés par la théorie uniforme de la diffraction, a trois
dimensions, combinée au concept des courants équivalents. Les champs diffractés par les
bords d'un plan de masse de forme curviligne (disque par exemple) présentent des
singularités (caustiques) que nous pouvons contourner en faisant usage du concept des
courants équivalents.

d) Nous savons qu'un découpage "adapté" aux variations de la largeur des trongons
€lémentaire issus de la discrétisation serait plus économique en temps de calcul. Pour une
géométrie circulaire, dont le contour varie rapidement, nous avons introduit une
discrétisation de type angulaire de la surface de I'élément rayonnant. Dans ce cas, les
longueurs des sections élémentaires résultant du découpage ne sont plus égales et leurs
valeurs dépendent de leur position le long de l'antenne. Pour un nombre de sections
€élémentaires, beaucoup plus réduit, ce nouveau découpage donne pratiquement les mémes
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résultats que la discrétisation linéaire, ce qui nous permet de réduire de maniére sensible le
temps de calcul.

e) Dans le cas d'une structure bicouche, Dubost et al [48-52] utilisent un coefficient de
couplage constant, ajusté de fagon & obtenir des résultats concordant avec l'expérience.
Nous avons mis au point, de maniére heuristique, une modélisation de ce coefficient a l'aide
dune expression analytique simple, tenant compte aussi bien des dimensions que des
paramétres électriques de la structure rayonnante.

f) Nous avons également fait subir une discrétisation aux parties non couplées (cas
d'antennes bicouches) et nous leur avons appliqué la méthode des lignes de transmission
avec pertes, au lieu d'utiliser I'approximation [S0-52] qui consiste a les assimiler & des
capacités.

Les principales étapes d'analyse d'une structure microruban rayonnante sont
illustrées par le schéma synoptique de la figure 1.16.

La technique d'analyse que nous proposons est basée sur un formalisme
mathématique assez simple dans lequel les caractéristiques radioélectriques de la structure
rayonnante sont exprimées avantageusement a l'aide d'expressions analytiques qui
permettent d'évaluer aisément l'influence des dimensions et des paramétres électriques. Les
techniques numériques ne seront introduites que pour évaluer certaines fonctions spéciales
(de Fresnel et de Bessel) intervenant lors du calcul du champ diffracté par les bords du plan
de masse.

La premiére partie de notre travail est consacrée a présenter la modélisation d'une
antenne de forme arbitraire 4 'aide de la méthode des lignes de transmission a pertes. Elle
comportera notamment la description des deux types de discrétisation (linéaire et
angulaire), la modélisation du coefficient de couplage (cas des structures multicouches), le
calcul de l'impédance d'entrée et la détermination de la distribution des courants. Le champ
rayonné sera d'abord calculé a l'aide de la théorie de l'optique géométrique (G.O) qui,
suppose un plan de masse infini, afin d'utiliser le principe des images. Nous procéderons
ensuite 4 la correction de ce champ en tenant compte des champs diffractés par les bords
du plan de masse dont les dimensions sont réellement finies. Pour cela, nous introduirons
une méthode hybride, combinant la théorie uniforme de la diffraction (UTD) & trois
dimensions et le concept des courants équivalents afin d'éviter les problémes des
singularités générées par les caustiques d'un contour de forme curviligne.

La deuxiéme étape est réservée aux résultats théoriques obtenus dans le cas d'une
antenne de forme circulaire avec et sans directeur. Ces résultats seront commentés et
confrontés a des mesures effectuées sur des prototypes que nous avons réalisés a
I"Université¢ Catholique de Louvain (UCL, Belgique) ainsi qu'aux expériences réalisées par
Zerguerras [S1] a I'Université de Rennes I (France) en chambre anéchoique. Certaines
mesures d'impédance d'entrée ont été effectuées au Laboratoire de Télécommunications de
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I'Ecole Nationale Polytechnique (ENP), a l'aide d'un analyseur de réseaux piloté par un
microordinateur, grice a un logiciel de mesures et de calibration élaboré par Ouchar [104].

Les calculs longs et fastidieux des champs rayonnés, des coefficients de
diffraction ainsi que les modeles donnant les caractéristiques des lignes microrubans dont
nous avons besoin sont donnés en annexes. Une liste appréciable de références
bibliographiques est donnée en fin de mémoire.

r ; : —
Forme et dimensions de la structure rayonnante -
Paramétres électriques - Position et nature de
I'excitation - Fréquence de travail. g

\Z

Discrétisation (linéaire ou angulaire)

V

Calcul de l'impédance caractéristique, permittivité

diélectrique effective, constante de propagation
de chaque ligne élémentaire issue du découpage.

Calcul du coefficient de couplage dans le cas des
structures multicouches.

Matrice de transmission de chaque ligne (ou lignes
couplées) .

Produits matriciels - Résolution de systémes linéaires

V

~ - re—
IEalcul de la distribution des courants de: III:;E z::;:g: g:rrlgsﬁlance
- conduction longitudinal Bande passante
- conduction tranverse
L - polarisation.
A
V

Calcul du champ rayonné (théorie G.0O)

\Z

Correction des champ ( théorie UTD et
concept des courants équivalents ).

Impression des résultats en composantes
copolaire et contrapolaire - Directivité.

Fig. 1.16. Schéma synoptique des principales étapes de I'analyse.

18



CHAPITRE 2

ANALYSE DU PROBLEME

Aprés avoir exposé les propriétés des antennes microrubans, les différentes
methodes d'analyse et justifié notre choix de la méthode retenue, nous allons présenter les
étapes de calcul permettant de connaitre les diverses grandeurs radioélectriques
caractérisant une antenne microruban de forme quelconque avec ou sans directeur.
Comme application, nous considérons une géométrie circulaire.
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2.1 Position du probléme

L'objet de ce chapitre est de déterminer les caractéristiques radioélectriques
(impédance d'entrée, bande passante et diagramme de rayonnement) d'une structure
microruban rayonnante de forme arbitraire, ayant toutefois un axe de symétrie par rapport
a son point d'excitation. Pour rendre I'exposé aussi clair que possible, nous considérerons
d'abord le cas d'une antenne sans directeur (structure monocouche). Nous étendrons
ensuite l'analyse a une structure multicouche, constituée de l'antenne précédente 4 laquelle
nous associons un élément parasite (directeur) de méme forme et ayant également un axe
de symétrie parallele a celui de I'€lément pilote.

La technique adoptée est celle généralisée du modéle de la ligne de transmission
(LMA) avec pertes fonctionnant en mode quasi-TEM ( § 1.4).
2.2 Structure monocouche

2.2.1 Principe de la discrétisation de I'élément rayonnant
Considérons une structure microruban rayonnante, de forme arbitraire ( Fig. 2.1),
excitée par une ligne microruban au point O et ayant I'axe Ox comme axe de symétrie.

\*‘—/‘\il
W(i)
% 3
W 1 R
L
N x
(i)

D D D 0D D D AR DRI DD

Er tgs

(b)

Fig. 2.1. Antenne microruban de forme arbitraire discrétisée

en Nj sections élémentaires d'égales longueurs.

(a) vue de dessus de I'antenne; (b) coupe.

20



La longueur L de I'élément rayonnant est généralement de l'ordre de la demi-
longueur d'onde et sa largeur varie le long de I'axe de symétrie Ox. Cet élément est monté
sur un substrat diélectrique, d'épaisseur H faible par rapport a la longueur d'onde et de
permittivité relative €, aussi faible que possible, afin de conserver la validité du mode
dominant quasi-TEM. Les pertes dans le diélectrique sont caractérisées par le facteur de
pertes tgd de l'ordre de 0.001 et les pertes électriques dépendent aussi bien de la
conductivité finie o des conducteurs ( élément rayonnant et plan de masse ) que de la
rugosité de la surface de ces conducteurs. Les dimensions de la plaque diélectrique et du
plan de masse seront considérées grandes devant la longueur d'onde pour atténuer au
mieux les effets des ondes de surface qui rayonnent sur les bords de cette plaque.

Le modeéle théorique considére l'antenne comme un quadripéle de longueur L. La
surface de I'élément rayonnant est discrétisée linéairement en N, tranches élémentaires.
Chaque quadripdle €élémentaire, issu de ce découpage, est alors traité comme une ligne
microruban, de faible longueur (AL = L/N,) et d'épaisseur H constantes, mais dont la
largeur W(i) (i=1, 2, .... N, ) varie le long de I'axe Ox.

Le nombre de tranches N, doit étre aussi grand que possible, pour assurer une
bonne précision, sans toutefois dépasser un certain seuil [105]. Sa valeur doit étre choisie
judicieusement de telle sorte que:

- la largeur W(1) du premier trongon élémentaire soit pratiquement égale a la largeur W de
la ligne microruban d'excitation

- les largeurs W(i) et W(i + 1) de deux sections adjacentes ne présentent pas une différence
importante
afin de réduire les problémes de discontinuités et de désadaptation.

La ligne microruban élémentaire d'ordre i est centrée sur l'abscisse:

x(i) = (2i—1) % @-1)

Sa largeur W(i) sera déterminée une fois la géométrie et les dimensions de I'élément
fixées. Nous en déduirons ensuite son impédance caractéristique Zc( i ) et son coefficient
de propagation (i), selon les modéles les plus précis existant actuellement ( § annexe A).
Le quadripdle €lémentaire, équivalent a cette ligne, est alors caractérisé par sa matrice de
transfert qui s'écrit:

[tG)] = (2-2)
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L'antenne, ainsi discrétisée, est alors équivalente a N, lignes microrubans en
cascade, dont l'une des deux extrémités est alimentée et l'autre en circuit ouvert,
conformément au schéma électrique équivalent de la figure 2.2.

o H_ N 'h—l——— ......... e = H 10
Zc(1) Zc(2) Zc(1) Zce(N1-1) Zce(Np)
Y1) Y2 Y(i) Y(Ni-1) Y(N1)
o | H 1} , EI==———=3 1 H 10

Fig. 2.2. Circuit électrique équivalent de I'antenne selon le modéle LMA.

2.2.2 Calcul de I'impédance d'entrée

a) Alimentation par microruban

Dans le cas ou I'antenne est excitée par une ligne microruban a son extrémité O, le
probléme de la détermination de I'impédance d'entrée revient & ramener en ce point le
circuit ouvert situé a l'autre extrémité. Pour cela, nous ferons usage des propriétés des
quadripéles disposés en cascade. Les ondes de tensions incidentes et réfléchies V' et V'
aux deux extrémités du quadripdle globale équivalent (fig. 2.3) sont reliées par la relation
matricielle:

: j=N1 5
VIO T [V‘(Nl)] o5
[v'(o)} 1;[[(])] VI(N)) 23

ou t( j ) est définie par la relation ( 2-2).

< >

vig I : Q. via%)
V(0) «— < VQNp)

Fig. 2.3. Quadripﬁle équivalent de l'antenne.

Comme la tranche d'ordre N, est ouverte a son extrémité (x = L), nous pouvons

alors écrire la condition aux limites

VI(N)) = VI(N)) (2-4)
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Compte tenu de (2-2)-(2-4), le coefficient de réflexion au point d'excitation O de I'antenne
s'écrit sous la forme

I'(0)= vr (0) e2GAL (2-5)
Vi(0)

avec C= ZY(I)

Nous en déduisons alors limpédance d'entrée de la structure rayonnante a l'aide de
I'expression classique:

1+T(0)

— Zc(1) (2-6)

Zin(0) =
Zc(1) étant I'impédance caractéristique de la ligne élémentaire d'ordre 1.

b) Cas d'une alimentation par sonde coaxiale

L'usage d'une sonde coaxiale (Fig. 2.4), dont le point d'excitation A peut varier le
long de la structure rayonnante, offre donc la possibilité d'adaptation entre I'antenne et le
circuit d'alimentation. Pour un nombre de découpage N, fixé, la position de ce point
d'excitation sera choisie au centre x(m) de la section élémentaire d'ordre m dont I'impé-
dance caractéristique Zc(m) est égale a une impédance désirée Zo (généralement de valeur
standard 50 ou 75 Q ).

5 88
AT Q\\\\\\\\\\\\\&\‘\\\\\\\\\ \‘{Q.\\\k\\\\ﬁx\\\\l\\\\\\\ Y

o x@. . x@my) %

Fig. 2.4. Antenne microruban alimentée par sonde coaxiale ( coupe ).

Dans le cas ou la position du point d'excitation x(m) est imposée, I'ordre m de la
tranche €lémentaire dans laquelle il se trouve est, compte tenu de (2-1), donné par la
relation
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m= Int(x(;l) N, +%) 2-7)

Int(t) étant la valeur entiére de la variable réelle t.

Pour déterminer limpédance d'entrée de l'antenne au point d'excitation A, nous
procédons comme suit.

i) Nous déterminons d'abord l'ordre m, de la tranche centrée au point A', symétrique du

point d'excitation A par rapport au milieu ( x = L/2 ) de l'antenne, par

m, =N, -m+1 (2-8)

i) Nous calculons ensuite les impédances ramenées de l'extrémité ouverte (x = L)
respectivement vers les points A et A' par les relations

. 14T (m) 5
Zin(A) = —I—I‘(m) Zc(m) (2-9)
a2 LT I0m,)
Zin(A') = T (me) Zc(m,) (2-10)
i=N| i=N,
avec [(m)=€™°A%; T(m,)=€7°A"" €y= D'y(); Car= » 7()
i=m+l1 i:-'mp+l

Zc(m) et Zc(m, ) étant respectivement les impédances caractéristiques des tranches d'ordre
met m,.

iii) L'impédance d'entrée au point d'excitation est alors

Zii = AV LHR) oy (2-11)
Zin(A) + Zin(A")

X, étant la contribution inductive, introduite par la sonde coaxiale, dont l'une des expres-
sions les plus utilisées est donnée par Bailey [82] sous la forme

X, =60 ko H 1:{ (2-12)

2
kndoJeT)

k, et d, sont respectivement le nombre d'onde dans le vide et le diamétre du conducteur

central de la sonde coaxiale.
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2.3 Structure multicouche
2.3.1 Principe de la méthode
Nous allons généraliser la méthode d'analyse exposée en 2.2 a une structure

rayonnante multicouche (Fig. 2.5), composée d'une antenne microruban de forme arbitraire
associée a4 un €lément parasite (directeur) de géométrie identique et ayant le méme axe de
symétrie. Ce type de structure peut étre avantageusement réalisé a l'aide de circuits
imprimés empilés .

Pour plus de clarté, les €léments de la figure 2.5 ne sont pas représentés dans leurs
proportions exactes. En réalité, les dimensions des plaques diélectriques (1) et (2) et celle
du plan de masse sont grandes devant la longueur d'onde pour les mémes raisons que celles

citées en 2.2.1. Celles du directeur sont légérement inférieures a celles de I'antenne dont la
longueur L, est de l'ordre de la demi-longueur d'onde.

N1

?

/x(i)

W/ . X
\\»—1)/ 1

A I el TR O
L2

AR AR TR R A A A A A A R A L LR A A A A L A T A AR A A A AR A A TR AR A AR AR AL TR AR AR T

A

(1) &n  tgs,
RN

A

R

DDAV
Fig. 2.5. Antenne microruban de forme quelconque associée 2 un directeur de méme forme.

(a) vue de dessus de I'antenne et du directeur; (b) coupe de la structure multicouche.

Les deux substrats di€lectriques utilisés peuvent étre identiques ou
différents. De méme, le choix de considérer l'antenne et son directeur avec des géométries
identiques et ayant le méme axe de symétrie, n'est nullement une restriction inhérente 2 la
technique d'analyse, mais plutét a des commodités de calcul et de programmation. Le
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modéle proposé peut également prendre en considération une variation de I'épaisseur des
substrats utilisés dans la direction de l'axe de symétrie Ox mais I'état actuel de la
technologie rend peu probable I'éventualité d'usage de structures non planaires.

Comme pour la structure monocouche, I'antenne et son directeur sont discrétisés
linéairement en tranches élémentaires d'égales longueurs (AL = L, /N,) le long de leur

axe de symétrie Ox. Nous obtenons ce qui suit.

a) Pour l'antenne (A), des lignes élémentaires de largeurs variables, notées
W, (i) (i=1,N,), montées sur un substrat diélectrique (1) d'épaisseur H 1» de permittivité
relative €, et de pertes diélectriques tg5,. Le conducteur constituant l'antenne et la ligne
microruban d'alimentation est caractérisé par son épaisseur t,;, sa conductivité o, etla
rugosité de sa surface A,.

b) Pour le directeur (D), des lignes élémentaires de largeurs également variables, notées
W, (i) (i=N;;,Nj,;), montées sur un substrat diélectrique (2) d'épaisseur H, de
permittivité relative €, et de pertes diélectrique tgd,. Le conducteur constituant le
directeur est caractérisé par son épaisseur t,, sa conductivité o, et la rugosité de sa
surface A,.

¢) Le conducteur du plan de masse est défini par sa conductivité o, et la rugosité de sa
surface A,.

Le modele électrique (Fig.2.6) de cette structure ainsi discrétisé est constitué de
deux cascades de lignes de transmission superposées ou l'on peut distinguer 3 parties
distinctes

o1 b mm— s
Zcy (N Zey(1) ¢ (N1)
Y2(N1p) Y2 (i Y2 (N)

o; - S m—

C(i)

Zey(1) Zey(N) Zey(i) Zo(Np) Zc,(Ny)
Y1) V1N Yi(i) Y1(N) Yi(ND
QE._.-.. Ve AR .:l ................... m ................... .E. ""“"""""""""E“O
Partie non couplée Partie couplée Partie non couplée

Fig. 2.6. Circuit électrigpe équivalent de la structure rayonnante multicouche discrétisée.
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- une partie couplée, de longueur L,, constituée de (N, — N, +1) lignes élémentaires
superposées et pour laquelle nous appliquerons la méthode proposée par Dubost [48-52]
mais dont nous modifierons le coefficient de couplage

- deux parties non couplées, pour lesquelles, afin d'obtenir une meilleure précision, nous
ferons usage de la méthode de discrétisation, exposée au paragraphe 2-2 pour le cas d'une
antenne sans directeur, au lieu de l'approximation qui consiste a les assimiler & des
capacités [48-52].

2.3.2 Capacité de couplage entre deux lignes élémentaires superposées.

Le modéle théorique de la partie couplée est équivalent [48-52] & un "octopdle"
global de longueur totale L, composé de (N}, — N, +1) lignes élémentaires couplées. Les

2 lignes superposées d'ordre i sont couplées par une capacité

C@1)=C,;, (1) AL (2-13)

ou C,, (1) est la capacité linéique de couplage donnée par [50-52] sous la forme

€n Wi (1) &, W, (i)
H, H,

Cpp(i)=k,; & J (2-14)

k,, étant un coefficient de couplage compris entre 0 et 1.

Il parait évident que ce coefficient doit dépendre de la forme, des dimensions et des
paramétres é€lectriques de la structure multicouche Pour tenir compte de tous ces
parameétres, nous proposons un méthode [109] heuristique permettant d'exprimer le
coefficient k;, sous une forme analytique simple qui tient compte aussi bien du ratio
d'ouverture couplant les deux lignes superposées que de la répartition de I'énergie incidente
entre ces deux lignes et I'espace libre.

a) Ratio d'ouverture entre deux lignes microrubans stratifiées
Considérons une ligne microruban (Fig. 2.7) de largeur W, de longueur Ax et
d'épaisseur diélectrique H.

VST,
—=> £

X X tAX

Fig. 2.7. Ligne microruban élémentaire.
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La surface latérale, parcourue par le flux d'énergie électromagnétique, entrant en x et
sortant en x + Ax, est

=Sy +Spg (2-15)

Som =2(Ax. W) et S, =2(Dx.H) étant respectivement les surfaces métallisée et non
métallisée.

Pour une telle structure, nous avons [106] défini un ratio d'ouverture comme étant
le rapport

(2-16)

Dans le cas de deux lignes superposées d'ordre i de la structure multicouche
représentée par la figure 2.5, situées dans la partie couplée, le ratio d'ouverture s'écrit

P12 () = yPr()-p; (1) = ‘ @-17)

J[le(i)) (sz(i)J
H, H,

b) ratio d'ouverture globale de la partie couplée
Le ratio d'ouverture globale de l'octopdle de longueur L,, constitué par la partie

couplée, peut étre défini de deux maniéres possibles: soit en prenant la moyenne le long de
cet octopéle des ratios définis par la relation (2-17) et, nous obtenons alors I'expression

i=Nj,

_Z:Pu (1)

== =0 =Ny
p — p = (2-18)
2 2 le = N11+1

ou encore en appliquant directement I'expression ( 2-16 ) pour l'intégralité de cette partie:

1
Bas 28 28
el 14+-—2
CIHI C2H2

(C,,C,) et (S,,S,;) étant respectivement les longueurs totales des contours latéraux

(2-19)

ouverts et les surfaces de I'antenne et du directeur.

28



Une fois la forme et les dimensions de la structure multicouche connues, les valeurs
du ratio d'ouverture sont parfaitement déterminées par les relations ( 2-18) et (2-19) qui
donnent toutefois des valeurs légérement différentes.

¢) Coefficient de couplage de la structure multicouche

A partir de l'analyse des lignes couplées dissymétriques [107-108], et de la notion
du ratio d'ouverture, nous avons déterminé [109] I'expression du coefficient de couplage
d'une ligne coaxiale double co-centrée ( Fig. 2.8 ) de longueur | sous la forme

e

r 3 =1/2
ln[—rl—]
i, = 4| 1e S e, B e 1 (2-20)
1 € r
1y

ou r,, r, et 1, sont respectivement les rayons des conducteurs internes, externes et de la

gaine de protection.
€,, €, sont respectivement les permittivités relatives des diélectriques (1) et (2)
d'épaisseurs H, et H,.

Fig. 2.8. Section droite d'un coaxial double co-centré.

Le premier terme de la relation (2-20), déterminé a partir de I'analyse des lignes
couplées, prend en considération la répartition de I'énergie incidente entre les deux lignes
(1) et (2) et l'espace environnant; les deux autres représentent le ratio d'ouverture globale
de ces deux lignes.

Pour une structure multicouche planaire, le premier terme de la relation ( 2-20 ) se
réduit a
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-1/2
14 =tL 8!1 H2

Le coefficient de couplage s'écrit alors sous la forme finale

e H 1/2
k=] L=t : 2-21
12 ( e, H, ) Pc (2-21)

avec le ratio d'ouverture p; donné par les relations ( 2-18 ) ou ( 2-19).

Nous obtenons ainsi une expression analytique simple du coefficient de couplage
k,,. Elle dépend d'une part, de la forme et des dimensions de I'antenne et du directeur et,
d'autre part, des permittivités relatives et des épaisseurs des substrats empilés de la
structure rayonnante multicouche.

2.3.3 Matrice de transfert d'une section élémentaire

Dans le cas ou la section élémentaire se trouve dans l'une des parties non couplées,
sa matrice de transfert est celle d'un quadripdle et, par conséquent, elle est donnée par une
relation du type (2-2). Par contre, si elle est située dans la partie couplée, sa matrice de
transfert est celle d'un octopdle et s'écrit [51]

(1+ jCZi )Chzi
+(D; +JQ,,)sh,, 1€, Chy -ic, Gy o
—(Si - JQZ: )th —_]M Sh _jMiShZi
—jC Ch g i y
+(s 2 jQ )Sh_ (_l([_) Jcizi_();m?sh i‘!:;ligl.!i t{au:':zl
[t(i)]= R S (2=22)
-jC_.Ch . ¢ s -
—jMz.‘Sh ?l _‘!Clicmli s qu‘)aali "Cua’u.
et it D, Q)W (3, £,
*ic Ch +iC,Ch -ic Ch (1-jC,)Ch,
| =M g o B T T R e 2
1 : ; 1 : 2
avee Cai =3 Z (1) Ci2(1) o AL Ci == Z1(1) C12(i) @ AL
- Zey (1)
i - L2 [() —) si =3 {e00- 515
20 aKo) 2\“Y 73w
Q2 = Cp; d(1) Qyi = Cy; /d(), M; =Cy; d(i) = Cy; /d(i)
Chy; = cosh(y (i) AL) Chy; = cosh(y; (i) AL)
Shy; =sinh(y; (i) AL) Shy; = sinh(y; (i) AL).
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A partir de la forme et des dimensions de la structure multicouche, nous
calculerons d'abord les impédances caractéristiques Zc i (1), les coefficients de propagation

yj(i) ainsi que la capacité lindique de couplage C,,(i) de la partie couplée
(j=12;i=Nj;,N},) et, nous en déduirons ensuite les 16 éléments de la matrice [t@)].

2.3.4 Calcul de I'impédance d'entrée
Pour calculer limpédance d'entrée de la structure rayonnante multicouche,
constituée de deux quadripdles et d'un octopdle , nous adoptons la procédure suivante

a) Coefficient de réflexion I'(Ny,) au niveau de la tranche d'ordre N,,
Nous déterminons d'abord le coefficient de réflexion I'(N,) en utilisant la

méthode exposée en 2.2.2, pour la partie non couplée (Fig. 2.9) constituée des tranches
élémentaires d'ordre i (i=N,,,N,). Comme la structure est ouverte en x = L,, nous

obtenons
I (N, )= € 251AL (2-23)
avec Gi= D 1:0)
i=Np,

b) Coefficient de réflexion I'(Ny, ) au niveau de la tranche d'ordre N,,

Connaissant la matrice de transfert [t(i)] (i = Nj;,N,,) des tranches élémentaires
de la partie couplée et le coefficient de réflexion I'(N,, ) (donnés respectivement par les
relation 2-22 et 2-23), nous pouvons alors déterminer le coefficient de réflexion I'(N; ) au
niveau de la section d'ordre N,;. Pour ce faire, nous utiliserons les propriétés des octopdles

en cascade (Fig. 2.10) pour résoudre le systéme linéaire suivant

Vi(Ny) [Vi(N,)
VieNy) | e VI(N,)
= T a2 (2-24)
VINGD | Ny Vi(Ny)
| Vi(Ny) | | VI(N),

ot VI (p) désigne les ondes de tensions incidentes et réfléchies aux deux extrémités N, et
N, de la partie couplée de la structure

{i onde incidente {1 antenne (A) {Nn
n=

m=
r onde réfléchie 2  directeur (D)
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(D)

e‘

I}(NI1)= 1 (A) L(Np)=1

S
L) LW ﬁwu) ;_CL"M

=
1 Nu Ne Ni -~

Fig. 2.9. Les différents coefficients de réflexion intervenant dans le
calcul de I'impédance d'entrée de I'antenne multicouche.

L2
V;(Nn) B ALY
r Ni
V,Np) o—<— _ <o V; Np)
: [t]= I I [(t()] ;
Vi) o—>—] =N —> o \TALPY)
Vlr(Nn) g <o V;(No)

Fig. 2.10. Octopdle globale équivalent de la partie couplée.

En tenant compte des conditions aux limites au niveau des extrémités de la partie
couplée qui s'écrivent

Vz1 (le ) 5 Vzr (le)

_ } car le directeur est ouvert a ses deux extrémités
Va(Ny) = V; (Ny)

Vi (Np) =T, (N) Vi(Ny,)

: } au niveau de l'antenne,
Vlr(Nll )= I“] (Nn) V1l (Nn)
nous obtenons

(ty +14) T +(t + 17 (Nyp ). t4y). T,
(t3; +1t35). T + (133 + 1 (N ). t34). T,

rl (Nn )= (2-25)

avec T, =ty —t;3 +I1(Nyp).(tyy —ty) L=t 4+t —ty —ty

ti (J=1,4; k=1,4) sont les 16 éléments de la matrice [t], de l'octopdle globale, obtenue

en effectuant le produit matriciel
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n=Nj,

[1]= T Jlrm]

n=Nj

¢) Impédance d'entrée de la structure multicouche
Le coefficient de réflexion I',(1) au niveau de la section d'ordre 1 (Fig. 2.11),
située dans la partie non couplée constituée des tranches élémentaires d'ordre i (i = 1,N;,)

s'écrit
I,(1) = (N,) €72 624 (2-26)

i=Ny
avec €y, = Zy](i)
i=1

L'impédance d'entrée, au point d'excitation O, de la structure rayonnante multicouche est
alors donnée par l'expression classique

1T

Z:. =
= l"rl(l)

Zc(1) (2-27)

Zc(1) étant l'impédance caractéristique de la ligne élémentaire d'ordre 1.

vio 2 S vioy
Vi(0) é_zm ne 7 1)
el 5
B s
1 N T

Fig. 2.11. Quadripdle équivalent de la partie non couplée (1,N,,).

2.4. Fréquence de résonance et bande passante
La connaissance de l'impédance d'entrée d'une antenne microruban monocouche
(ou multicouche) permet de déterminer aussi bien la (les) fréquence (s) de résonance que la

bande passante.

2.4.1. Fréquence de résonance

La fréquence de résonance d'une structure microruban rayonnante est généralement
déduite a partir de l'impédance d'entrée de cette structure. Toutefois, deux remarques
importantes s'imposent au sujet de sa détermination. En effet, pour une antenne alimentée
par une ligne microruban, la fréquence de résonance correspond a une impédance d'entrée
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purement réelle. Mais dans le cas d'une alimentation par sonde coaxiale, ce n'est plus le cas,
a cause de la contribution de cette sonde sous forme d'élément inductif. Aussi, nous
adopterons la définition de la fréquence de résonance, comme étant la fréquence pour
laquelle la partie réelle de I'impédance d'entrée est maximale.

Contrairement aux structures monocouches (résonnantes) possédant une fréquence
de résonance unique, les structures multicouches a large bande présentent généralement
deux fréquences particulieres, pour lesquelles I'impédance d'entrée est soit purement réelle
soit ayant une partie réelle maximale, qu'on peut toutefois assimiler a deux fréquences de

résonance.

Dans le cas d'une structure rayonnante monocouche, des expressions analytiques
simples de la fréquence de résonance ont été élaborées, a partir du modéle de la cavité,
pour des géométries simples: rectangulaire [110-117], circulaire [71, 115, 118-124],
triangulaire [125-128] et annulaire [129#130]. Les résultats obtenus a partir de ces
expressions permettent une vérification rapide de ceux déduits a partir de I'évolution de
l'impédance d'entrée en fonction de la fréquence.

2.4.2. Bande passante

D'une maniére générale, la bande passante d'une antenne est la gamme de fréquence
dans laquelle les performances radioélectriques de cette antenne sont conformes & une
norme imposée. Il est donc possible de considérer plusieurs définitions de la bande
passante:
- celle pour laquelle le niveau du gain est de 3 dB au-dessous de son maximum

- celle pour laquelle la partie réelle de l'impédance d'entrée vaut 0.707 fois sa valeur

maximale

- celle définie directement a partir de la représentation en abaque de Smith de I'impédance

d'entrée.

Dans le cas des antennes microrubans, qui sont généralement des structures
résonnantes, nous adoptons cette derniére définition en considérant le module |T"|du
coefficient de réflexion et le taux d'ondes stationnaires (T.0.S.). Pour un T.O.S. inférieur
ou égal a 2, par exemple, on repere (Fig. 2.12) deux fréquences f, et f, correspondant a
lintersection de la courbe représentant l'impédance d'entrée normalisée avec le cercle de
rayon ir|= 033 (cercle 1). L'impédance de normalisation doit étre choisie judicieusement

[105] afin que cette courbe soit centrée aussi prés que possible du point adaptant (1, 0).
La bande passante est alors exprimée directement en fonction de f, et f, par la relation

B=200 2=f1 (en% ) (2-28)
f, +1
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Fig. 2-12. Représentation de l'impédance d'entrée normalisée
en abaque de Smith.

Dans le cas des structures multicouches a large bande (Fig. 2-12, courbe 3), une
boucle de couplage idéale serait centrée sur l'axe réel de I'abaque, et permettrait ainsi de
déterminer le coefficient de qualité de la structure rayonnante en utilisant des circuits
électriques équivalents [131].

La bande passante obtenue & partir de la représentation de l'impédance d'entrée en
abaque de Smith et de la relation (2-28) peut étre vérifiée rapidement, dans le cas des
structures rayonnantes monocouches (Fig. 2-12, courbe 2). En effet, pour de telles
antennes, des expressions purement analytiques du coefficient de qualité [86] et de la
bande passante [88], pour un T.O.S. donné, ont été élaborées sous la forme

f Ol (Yin)
Q= r { m2’in } 2-29
2R8(Yin)f=fr af f:fl‘ ( )

5 100(R.O.S.-1)

~ _QJROS

ou f, estlafréquence de résonance; R, (yiq) et I, (vin) sont respectivement la partie

(en% ) (ROS. > 1) (2-30)

réelle et la partie imaginaire de I'admittance d'entrée.

La recherche d'une bande passante importante, pour un T.O.S. donné, ne doit pas
faire oublier qu'une antenne doit avant tout rayonner: c'est son rdle. En effet, une antenne
avec une bande de 15 %, pour un T.0.S. < 2, est excellente de point de vue de son
impédance d'entrée mais pourrait étre rejetée si son rayonnement est trés faible ou si sa
polarisation est dégradée.
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2.5 Distribution des courants

La modélisation des antennes microrubans, monocouches ou multicouches, a l'aide de
la méthode des lignes de transmission (§ 2-2 et 2-3) permet également de déterminer la
distribution du courant de conduction axial et celle du courant de polarisation ainsi que le
diagramme de rayonnement [S0-51] . Ces auteurs ont vérifié I'efficacité de cette technique sur
des géométries circulaires, grace a des mesures de rayonnement en chambre anéchoique, en
présentant les résultats expérimentaux obtenus en composantes copolaire et contrapolaire dans
les plans E et H. Cependant, ils ne fournissent pas de résultats théoriques en ce qui concerne le
champ contrapolaire. De plus, pour conférer au calcul du champ un caractére unidimensionnel,
ils ne considérent que la composante axiale du courant de conduction, qui possédent en
réalité, deux composantes. La composante transverse de ce courant, bien que faible comme
nous le verrons par la suite, est complétement occultée du fait que la modélisation axiale ne
permet pas de la déterminer. Dans leur formulation du champ copolaire dans le plan H, ils
introduisent également une constante qu'ils ajustent pour faire coincider leurs résultats
théoriques avec les valeurs expérimentales.

La méthode que nous proposons permet de compléter le modéle présenté par Dubost et
al [50-51], en fournissant les expressions générales du champ rayonné, calculées a partir des
deux composantes du courant de conduction et du courant de polarisation, tout en conservant
a ce modele son caractére unidimensionnel, afin de réduire au mieux le temps de calcul. Pour
ce faire, nous allons introduire la notion de "ligne de courant" qui servira d'une part, de
déterminer la composante transverse du courant de conduction ainsi que sa contribution au
rayonnement et, d'autre part, d'éviter l'utilisation de constantes d'ajustement dans les équations
des champs.

2.5.1 Courants de conduction axial et de polarisation le long d'une structure
monocouche
Les courants de conduction axial et de polarisation, dirigés respectivement selon les axes
Ox et Oz et localisés le long de I'axe de symétrie de I'antenne (Fig. 2.13), sont donnés [50-51],
au niveau de la tranche élémentaire d'ordre n (n = 1, N,) par les expressions

Vi(n)- V' (n)

Ica(n) = Zo(n)

(2-31)
Ipa(n) = j 0 €, (€, 1) W(n) [vi (n)+ V' (n) (2-32)

ou Vi (n), VI (n), Zc(n) et W(n) désignent respectivement les ondes de tensions incidentes
et réfléchies, 'impédance caractéristique et la largeur au niveau de cette tranche.

Pour obtenir ces courants en n'importe quelle tranche de la structure rayonnante, il faut
d'abord connaitre les ondes incidentes et réfléchies au niveau de cette tranche. Pour cela, nous
devons d'abord calculer ces tensions au niveau des extrémités O et L de la structure & partir du
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systeme (2-3), de la condition (2-4) et en imposant une valeur, au courant d'excitation a
I'entrée 0, égale a un Ampére

Vi) -V'(0) _

Ica(0) = Ze(h)

1A (2-33)

Les tensions V'(n) et V' (n) au niveau de la tranche d'ordre n sont alors déduites de

celles de l'extrémité L, en vertu des propriétés des quadripdles en cascade, a l'aide du systéme

d'équations
. =N, :
Vit | _ | VN y
i H[t(])] [V‘(Nl) (2-34)
j=n+1
n -
W W(n) @

x(n{ Ica(n)
£

mmm‘xmmmmmm\m&m

Fig. 2.13. Courants de conduction axial et de polarisation.
(a) vue de dessus de l'antenne et de son excitation; (b) coupe de la structure rayonnante.

2.5.2. Cas d'une structure multicouche

La distribution des courants de conduction axial et de polarisation, le long de I'axe de
symétrie Ox, d'une structure rayonnante multicouche (Fig. 2-14) est déterminée par une
extension de la technique exposée en 2.5.1 pour une antenne sans directeur.

Au niveau de la tranche d'ordre n, centrée en x (n), les courants de conduction axial et
de polarisation, respectivement sur l'antenne et sur le directeur, sont donnés [50-51] par les

expressions:
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- pour l'antenne

[ i _yr
Yi(m) =N, (n) pourn=N,, N,
JZc,(n).Zc, (n)
Ica, (n) =+ (2-35)
VII (n) - V]r (n) pourn = 1, N, -1
Zc,(n) N, +L N,
Ipa;(n)=jo g, (€, —1) W,(n) [Vll (n)+Vlr(n)] pourn=1, N, (2-36)
- pour le directeur:
[ iy ur
V,(n) -V, (n) =N N
VZc,(n).Ze, (n)
Ica, (n) =< LN, -1 (2-37)
0 pourn =
N, +1, N,

Ipa, (n) = j 0 € (€,, — 1) W, (n) [vzi (n)+ VI (n)] pourn=N,,N,,  (2-38)

Ica, En) QJ

Ical(n)\ A i
Ipa, (n) ; H,
et N A) |
en 8 A
Ipa(n) - |H
\.\\\\\\\.\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\'\\\\\\\\\\\\\\}\\\\\\\\\\\\\\\\\!.\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\'««\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\:\\\\\\“\\\\\w\
) ) L @) |
0 x(n) L, =

Fig. 2.14. Courants de conduction axial et de polarisation le long de la structure multicouche.

Comme dans le cas d'une antenne sans directeur, la détermination de ces quatre
courants nécessite la connaissance des ondes de tensions incidentes et réfléchies en n'importe
quelle tranche de la structure multicouche. Pour ce faire, nous devons d'abord calculer ces
tensions aux extrémités O et L, de l'antenne en résolvant successivement les systémes

d'équations suivants.
a) Partie non couplée (3)

La partie non couplée (3) (Fig. 2.14), constituée des tranches élémentaires dont I'ordre
n est compris entre N, +1 et N,, est équivalente a un quadripdle (Fig. 2-15) dont les ondes

de tensions incidentes et réfléchies a ses extrémités sont reliées par le systéme d'équations
suivant
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= viNy)
H k@] ' (2-39)

j=N|2 +1

Vi (Ny,)

avec la condition aux limites V[ (N =V! (N},;) car l'antenne est ouverte a son extrémité
x = L,. La matrice [t(j)] est définie par son expression (2-2).

V}(Np_) —> O%V'%(Nl)
r
ViNR) «— <—~Vlrle)

Fig. 2.15. Quadripdle globale équivalent de la partie non couplée (3).

b) Partie couplée (2)

La partie couplée (2) (Fig. 2.14), constituée par les tranches élémentaires d'ordre n
(n=N,;, Nj,), est équivalente a un octopdle global (Fig. 2.10) ou les ondes de tensions
incidentes et réfléchies aux deux extrémités, sont liées par le systéme matriciel (2-24) dont la
matrice [t( j)] est définie explicitement par la relation (2-22). La résolution de ce systéme doit

tenir compte des conditions aux limites aux extrémités ouvertes du directeur

Vi(Np) = VI (Ny,)
V3 (Ny)=V; (Ny)

¢) Partie non couplée (1)

Comme pour la partie non couplée (3), les ondes de tensions incidentes et réfléchies
aux extrémités de la partie non couplée (1), constituée des tranches élémentaires d'ordre n
(n=1, N, — 1), sont liées par le systéme matriciel

J=Np-1 Vi(N
[t(H] | e (2-40)
VE(Ny)

Vi) |_

vi@] 4

ou la matrice [t(j)] est donnée par son expression (2-2).

Pour tous ces systemes d'équations et conditions aux limites, la détermination des
ondes de tensions incidentes et réfléchies au niveau d'une tranche d'ordre quelconque, le long
de la structure rayonnante, nécessite une condition supplémentaire se rapportant & I'excitation
que nous ajoutons en imposant une valeur du courant d'entrée égale 4 un Ampére
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Vi (0) - V{ (0) _
Zc(1)

Ica, (0) = 1A (2-41)

2.5.3. Ligne de courant et courant de conduction transverse

Nous allons introduire la notion de ligne de courant qui nous permettra de déterminer
la composante transverse du courant de conduction afin de l'inclure dans le calcul du champ
lointain.

Dans le but d'alléger le formalisme mathématique, nous considérons le cas d'une
structure rayonnante monocouche de forme arbitraire (Fig. 2. 16), ayant toutefois I'axe Ox
comme axe de symétrie et excitée par une ligne microruban au point O.

Le calcul du champ rayonné sera ramené a un domaine unidimensionnel, les densités de
courants intervenant dans ce calcul sont alors équivalentes a des courants et donc exprimées en
ampere. D'une maniere générale, I'expression du courant de conduction , en un point M(x,y)

uelconque de I'élément rayonnant, s'écrit
q q y

js(x,y) =Jex(x,y) X +Jcy(x,y) ¥ (2-42)

X ety étant les vecteurs unitaires portés respectivement par les axes Ox et Oy.

Pour une tranche élémentaire centrée a l'abscisse x (Fig. 2.16), le modéle présenté par
Dubost et al [S0-51] ne tient pas compte de la composante transverse Jey(x,y) du courant de

conduction colinéaire a I'axe Oy. De plus, ces auteurs ont considéré pour la composante
longitudinale Jex(x,y), le courant axial Ica(x) donné par les relations (2-31) pour une

structure monocouche et (2-35, 2-37) pour une structure multicouche. Or, ce courant axial est
la somme de tous les courants Jex(x,y) le long de la largeur W(x) et peut donc s'écrire sous la

forme

W(x)/2
Ica(x) = § Jex(x,y) dy (2-43)
~W(x)/2

Pour compléter la modélisation présentée par [50-51], nous avons élaboré une
méthode [132-133] simple, mais originale, qui permet de déterminer la composante transverse
du courant de conduction et d'analyser sa contribution au champ rayonné. Pour cela, nous
avons mis a profit le modele, présenté par Denlinger [134], qui donne une formulation
analytique, de la composante longitudinale (dirigée selon l'axe Ox) du courant de conduction le

long d'une ligne microruban de largeur W(x), sous la forme d'une fonction a variables séparées

Jex(x,y) = Iex(x).Jx(y) (2-44)
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3
B 2"'} pour |y| < W(x)/2

+
avec X(y)=95W(x) | |[W(x)| (2-45)
0 ailleurs
/NY "
Antenne
yG (x) ERAREEE R R
L >
X
! Ligne de courant
_W(x)fz e T et Y, centre de graVlté
Fig. 2.16. Composantes longitudinale et transverse du courant de conduction
le long d'une antenne microruban de forme arbitraire.
Compte tenu des relations (2-43)-(2-45) nous pouvons déduire que
Iex(x) = Ica(x) (2-46)

et la composante longitudinale du courant de conduction (défini par la relation 2-42) devient

Jex(x,y) = Ica(x).Jx(y) (2-47)

Bien que la relation (2-47), dont les deux termes sont maintenant parfaitement définis,
puisse étre appliquée directement pour calculer le champ rayonné, son usage pose deux
problémes majeurs:

- elle fait intervenir des intégrales bidimensionnelles dont les solutions comportent des points
singuliers, nécessitant un temps de calcul assez long;

- la composante transverse Jcy(x,y) du courant de conduction n'est pas déterminée et sa

contribution au rayonnement sera encore occultée.

Pour éviter ces deux problémes, nous avons introduit la notion de "ligne de courant
centre de gravité" qui permet d'une part, de ramener le calcul du champ lointain 4 un domaine
unidimensionnel ne comportant pas de points singuliers et, d'autre part, de déterminer la
composante transverse du courant de conduction afin d'analyser sa contribution au
rayonnement.
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a) Ligne de courant

Pour une ligne microruban élémentaire (Fig. 2.16) centrée sur l'abscisse x et de largeur
W(x), la fonction de position du centre de gravité G(x) des composantes longitudinales
Jex(x,y) (définies par la relation 2-47) s'écrit, compte tenu de (2-45) pour le demi-plan

supérieur (y > 0), sous la forme

e W(x)/2
Jex(x,y) y dy

V() 7

Jex(x,y) dy
vo

La relation (2-48), obtenue en vertu du théoréme de centre de gravité, représente
I'équation de l'ensemble des points G(x) le long de la structure rayonnante ou encore de la
"ligne de courant centre de gravité". Cette équation présente l'avantage de ne dépendre que de
la variable x. Dans le demi-plan inférieur (y < 0), nous obtenons d'une maniére analogue une
ligne symétrique a la précédente par rapport a I'axe Ox.

b) Courant de conduction transverse
En un point G(x) de la "ligne de courant centre de gravité", le courant de conduction
Js(x) (Fig. 2.17), quine dépend plus que de la variable x, peut donc s'écrire sous la forme

Js(x) = Jex(x) & +Jey(x) § (2-49)

Il est composé d'un courant longitudinal et d'un courant transverse que nous désignerons
dorénavant par Icy (x) (en ampére) dont les expressions sont obtenues de la maniére suivante

W(x)/2
Jex(x) = | Jex(x,y) dy = % Ica(x) (2-50)
0
Jey(x) =Icy(x) = tga Jex(x) = % tga Ica(x) (2-51)
ou tgo = d(y_g,(x_)l est la premiére dérivée de la fonction y (x).  (2-52)
X

La notion de "ligne de courant centre de gravité", ainsi introduite, nous permet de
déterminer les expressions des deux composantes du courant de conduction le long de
I'élément rayonnant en fonction de la seule variable x. Le calcul du champ lointain est donc
ramené 4 un domaine unidimensionnel tout en prenant en considération la contribution de la

composante transverse de ce courant.
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Fig. 2.17. Courant de conduction et ses composantes en un point
G(x) de la ligne de courant centre de gravité.

2.5.4. Cas d'une structure multicouche
En procédant comme en 2.5.3, nous obtenons les expressions des composantes

transverses des courants de conduction, respectivement sur l'antenne et sur le directeur, sous

la forme
Iey, (x) =% W Ica, (x) (2-53)
Icy, (x) = 1 466 (™) Ica, (x) (2-54)
2 dx

ou yg,(x) etyg,(x) représentent respectivement les équations des "lignes de courant centre
de gravité" sur I'antenne et sur le directeur. Elles sont formulées par des expressions analogues
a (2-48). Les courants de conduction axiaux Ica, (x) et Ica, (x) sont exprimés par les relations
(2-35) et (2-37).

2.6. Diagramme de rayonnement

Connaissant les distributions des courants de conduction et de polarisation ( § 2.5 ),
nous pouvons alors calculer, en appliquant le théoréme d'équivalence en volume [135], les
expressions du champ rayonné aussi bien pour une structure rayonnante monocouche que
multicouche. Dans ce paragraphe, nous supposerons que le plan de masse de la structure est
infini et parfaitement conducteur afin de pouvoir utiliser le principe des images [136], lors du
calcul du champ rayonné, dont les composantes seront exprimées dans un systéme de
coordonnées sphériques. La procédure de ce calcul, étant longue et laborieuse, sera exposée a

I'annexe B.

2.6.1. Cas d'une structure monocouche

Pour une antenne de forme arbitraire de longueur L, dont les expressions et les
positions des sources d'excitations sont déterminées (§ 2.5 ), la théorie de l'optique
géométrique (G.0), tenant compte a la fois du champ direct (rayonné par l'antenne) et du
champ réfléchi (émanant de l'image de cette antenne), nous permet d'écrire les expressions des
composantes du champ rayonné sous la forme
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L .
Eg = E; cosb cos¢ sin(k, H)J.Ica(x) COS[k,,yG(x)] elkxx £
0
L -
+2jJ E, cosO sin¢ sin(k, H)JA Icy(x) sin[kyyﬁ(x)] elkxX 4y (2-55)
0

L .
+JE, sin® cos(kz —I;)J. Ipa(x) cos[kny(x)] elKxX 4y
0

L .
Ey =-E,sin¢ sin(k, H)j Ica(x) cos[ky}rG (x)] elkxX 4y
0

L L
~2jE,cost sin(k, H)I Icy(x) sin[k),yG(x)] edkxX gy (2-56)
0
M e Jkor n
ou E, = 11 w(r) y(r) = (fonction de Green en espace libre) Ne ==~
0 r €
k, =k, sin@ cos¢ ky =k sin6 sin¢ k, =k, cosb ko =2m/A,.

Ao. Mo, € €t Py sont respectivement la longueur d'onde, I'impédance d'onde, la permittivité

et la perméabilité en espace libre. Les expressions des courants Ica(x), Icy(x) et Ipa(x) ainsi
que celle de la fonction y; (x) de la "ligne de courant centre de gravité" sont formulées en 2.5.

En général, pour bien analyser la polarisation, le champ rayonné est exprimé en
composantes copolaire et contrapolaire, notées respectivement Eco et Ecros. La définition
selon Ludwig [137] de ces deux composantes, pour le cas d'une antenne polarisée selon l'axe
Ox (Fig. 2-13, 2-16), donne

Eco=Egcos¢—Ey sin¢ (2-57)
Ecros=Eg sin¢ +Eg cos¢ (2-58)

a) Plan E
Dans le plan E (plan xz) défini par ¢ = 0, les composantes copolaire et contrapolaire du
champ rayonné deviennent, compte tenu des équations (2-55)-(2-58)

L e
Eco = E, cosO sin (k, H cosG)JIca(x) glkoxsin® 4,
0

L - .

+jE,sin® cod k, = cosd | | Ipa(x) eikoxsin® g 25-59

JEq 07
0

Ecros=0 (2-60)

b) Plan H
Dans le plan H (plan yz) défini par ¢ = n/2, les composantes copolaire et contrapolaire
du champ rayonné par la structure rayonnante monocouche deviennent
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L
Eco = E,sin(kyH cosB)J‘Ica(x) cos[kg yg (x) sin8] dx (2-61)
0
L
Ecros=2j E, cos6 sin(k, H cosB)J.Icy(x) sin[kq yg (x) sin8] dx
0
H L
+j E,sin® cos(k{,? cosB)JIpa(x) cos[ ko yg (x) sinB] dx (2-62)
0

La discrétisation de I'élément rayonnant en tranches élémentaires offre I'avantage de
remplacer les intégrales par des sommes. Ainsi, nous avons par exemple

L ‘ n=N, '
JlIca(x)cos[ky Yo (x)] elkxX gy = Zlca(n) cos[k)r Yo (n)] e Jkx x(n)
0
n=1

2.6.2 Cas d'une structure multicouche

Comme pour la structure monocouche précédente, le champ rayonné par une antenne
munie d'un directeur (Fig. 2.14) est obtenu, en utilisant le théoréme d'équivalence en volume
et le principe desimages (théorie G.0.), a partir des distributions des courants de conduction
(en composantes longitudinale et transverse) et de polarisation ainsi que des "lignes de
courants centre de gravité" le long de la structure rayonnante déterminées en 2.5.

Dans ce cas, en considérant l'antenne et le directeur (sources réelles) ainsi que
leurs images respectives (sources virtuelles), les expressions générales des composantes du
champ rayonné (§ annexe B), en un point d'observation M(r,0,), par la structure

multicouche s'écrivent alors sous la forme suivante.

a) Pour I'antenne et son image
L _
Eg = E; cosO cos¢ sin(k, HI)J- Ica, (x) cos[k!,r Yai (x)] elkxX gy
0
L ,
+2j E,cosB sind sin(k, H, )J Icy, (x) sin[k), Yo, (x)] elkx X gy (2-63)
0

L
H 1 v
+jE, sin® cos[kz TI)J. Ipa, (x) cos[ky ym(x)] ekx X 4y

0

Ly :
Ey = —Egsing sin(k, Hl)j Ica, (x) cos[l-:y yGl(x)] elkxX gy
0

L .
~2j Egcosd sin(k, HI)J- Iy, (x) sin[k, y (x)] elkxX gy (2-64)
0
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b) Pour le directeur et son image

Ly _
Eg, = E;cos8 cos¢ sin(k, (H, + Hz))J‘ Ica, (x) cos[ky Yoa (x)] elkxx g
0

Ly 2
+2j E,cosb sin¢ sin(k, (H, +H2))j Icy, (x) sin[ky ym(x)] ekxX gy (2-65)

0
L

H 3
+jE,sin6 cos[l-cz (H, +Tz))J‘ Ipa, (x) cos[ky Vi (x)] elkxX 4y
0

Ly .
E¢2 =-E,sin¢ sin(kz (H, +H, ))J Ica, (x) cos[ky Y62 (x)] elkxX gy
0
Ly

~2j E, cosé sin(k, (H, +H2))J Tey, (x) sin[k, yo, ()] €8x X dx (2-66)
0

Les composantes du champ total rayonné par la structure multicouche sont alors données par

E91 = Egl + Egz
(2-67)

Em = E‘N +E¢2

et peuvent étre également exprimées en composantes copolaire et contrapolaire, dans les plans
E et H, a l'aide des relations (2-57) et (2-58).

2.7. Cas d'une géométrie circulaire

Pour un substrat donné, toutes les caractéristiques radioélectriques (Impédance
d'entrée, diagramme de rayonnement...) des antennes de forme quelconque (étudiées en 2.2 &
2.6), dépendent uniquement de la largeur des sections élémentaires issues de la discrétisation
et, par conséquent, de la forme et des dimensions de 'antenne (et du directeur dans le cas d'une
structure multicouche). Comme application, nous considérons une géométrie circulaire.

2.7.1. Discrétisation linéaire

Pour une antenne microruban de forme circulaire et de rayon R (Fig. 2.18), discrétisée
linéairement en N, sections, l'expression de la largeur W( i), (normalisée par rapport a la

longueur d'onde) de la tranche élémentaire d'ordre i, s'écrit

W(i) = 2yr.x(i) - x2 () (i= 1L,N,) (2-68)

T
avec x(1))=(21-1)—, r=—
() =@i-D7c >

L'équation de la "ligne de courant centre de gravité" formulée par la relation (2-48) devient
dans ce cas
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yg(1) = 12% yr.x(i) - x2 (1) (=LN)) (2-69)

et représente une ellipse (Fig. 2.18) parfaitement définie par son équation cartésienne classique

2
(x i %) y?
=1 2-70
G .
2 50

Ce résultat est en parfait accord avec celui qui donne la trajectoire des lignes de

courant de conduction du mode TMI11, présenté par Davidovitz [138] pour une antenne

microruban de forme circulaire.

Compte tenu de la symétrie d'une telle géométrie, nous avons:
- pour N, pair W(@i)=W(N, -i+1) (2-71a)
- pour N, impair (N, =2p+1) W(i)=W[2(p+1)-i)] (2-71b)

L'impédance caractéristique Zc(i), le coefficient de propagation y( i) (§ annexe A), la
matrice de transfert [t(i)] (définie par la relation 2-2) et "la ligne de courant centre de gravité"

(formulée par 2-69) vérifient également cette propriété de symétrie.

Ligne de courant

Fig. 2.18. Antenne microruban de forme circulaire.

La composante transverse du courant de conduction (équation 2-52) devient dans ce cas

r—2x(i)

7
Icy(i) = — Ica(i)
50 Jr.x@i) -x2 ()

Cas d'une structure multicouche

(2-72)

Si la structure multicouche, représentée par la figure 2.5, prend une forme circulaire,
les largeurs W, (i) et W, (i) des sections élémentaires d'ordre i, respectivement sur l'antenne
de rayon R, et sur le directeur de rayon R, (Fig. 2.19), s'écrivent
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W, (i) =24, x(0)-x2 () (i=1,N,) 2-73)

241, . X (i) - X2 (i i=N,,N
W2 (l) = J 2 (I) (l) ( 11 12) (2_74)
0 ailleurs
} : r 2R 2R n—r
avec =(2i-1)——, ro ==L I =—2 X(i)=xG)~-1—22
vec x(1) =(21 )2N1 1= 2= (1) =x(i) 5

Directeur

T2R7 *

Fig. 2.19. Antenne microruban de forme circulaire avec
un directeur de méme forme.

Comme pour la structure monocouche précédente, les "lignes de courant centre de
gravité" sur l'antenne et sur le directeur (Fig. 2.19, courbe 1 et 2) sont deux ellipses définies

respectivement par les équations

Mol
Ye1(1) =—- Wi (i)
= 25 (2-75)

Yor ()= 5= W (i)

Les composantes transverses, des courants de conduction sur ces deux conducteurs, définies
par les relations (2-53) et (2-54) peuvent alors étre formulées d'une maniére plus explicite

- 7 : n —2.x(1) -
Tey, (i) = Iea, (i) (=1,N)) (2-76)
50 Jn.x() - x2 (i)
-2.X(@) .
— Toa, (i) ——2 (i=Ny,N,
y, =150 o xm-xq & 2-77)
0 ailleurs

Les propriétés de symétrie (relations 2-71a et 2-71b) sont également vérifiées par la structure
multicouche tant que I'antenne et le directeur restent co-centriques.
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2.7.2. Discrétisation angulaire

La discrétisation linéaire pour des antennes, dont le contour est trés irrégulier,
nécessite, pour un fractionnement en trongons de longueurs identiques, un nombre de
découpage N; trop élevé et par conséquent un temps de calcul trop long. C'est la raison pour
laquelle nous avons testé [139], pour une géométrie circulaire, une autre méthode de
discrétisation a savoir le fractionnement angulaire régulier avec un nombre de découpage N,
beaucoup plus faible que N; mais a précision pratiquement égale. Ce nouveau moyen de
découpage, applicable aussi bien pour une structure monocouche que multicouche, s'avére
donc plus avantageux lorsque l'exigence de la précision croit.

Considérons l'antenne microruban (Fig. 2.20) dont le conducteur supérieur est un
disque circulaire de rayon R excité par une sonde coaxiale en un point A.

YA Oin-]

Oln
x(n)
Lox
Ax(n)
= B
W

€r gﬂu_ tgd H I

4

Fig. 2.20. Antenne disque avec discrétisation angulaire.

L'angle plat OCL de l'antenne disque est décomposé réguliérement en N, angles
€lémentaires d'égales valeurs (Aa. =n/N, ) et l'angle au centre o, s'écrit alors

o, =n(1-n/N,) (n=0,N,) (2-78)

Les longueurs et les largeurs de la ligne élémentaire d'ordre n, issue d'un tel découpage, sont
alors données respectivement par les expressions

Ax(n) =R (cosoty —cosoy_1)

X n=1N 2-79
W(n)=2R sin(g—“-‘-;—“'lj co{g—L;kl) ¢ =2

et le rapport entre ces deux dimensions, ne dépendant plus que du nombre de découpage N,

est alors
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Ry(n)=R, = ‘f;((:)) - tg{ﬁ] (2-80)

Autrement dit, tous les trongons élémentaires issus de ce découpage sont géométriquement
semblables et la précision d'analyse est la méme le long de la structure rayonnante.

Dans le cas de la discrétisation linéaire (§ 2.7.1), le rapport entre la longueur et la
largeur de la tranche d'ordre n s'écrit

Ax 1
Ri(n)= W) N (2-81)

(2n-1) 2n-1) -

Il dépend a la fois du nombre de découpage N, et de I'ordre n de la tranche considérée. Par
conséquent, les trongons au voisinage du centre du disque (nettement plus larges) et ceux des
extrémités sont analysés avec des précisions trés inégales; et la plus défavorable affecte la
précision globale.

Le ratio entre le trongon central et celui des extrémités de I'antenne disque, défini par

la relation

1/2
C__R(@M _ R(N) _[NP- e
'"R(N,/2) R,(N,/2) |2N,-1

dépend du nombre de découpage N,, alors que pour la discrétisation angulaire, il est constant

et égal a 1 le long de la structure.

Ainsi, pour la méme précision, le nombre de découpage angulaire N, est r, fois plus
faible que le nombre de découpage linéaire N, (tableau 2.1). Le temps de calcul, dont on
bénéficie en faisant usage du découpage angulaire, est alors d'autant plus avantageux que la
précision est exigée plus fine sur des moyens informatiques de capacité modeste.

Tableau 2.1: Valeurs de N, et N, donnant la méme précision.

N, | 200 | 300 | 400 | 500 | 600 | 700 | 800

N, | 20 | 24 | 28 | 32 | 34 | 38 | 40

Pour toute autre configuration géométrique, admettant la direction du moment
électrique comme axe de symétrie et dont le contour varie rapidement, il serait donc toujours
utile de rechercher une uniformisation de la précision sur les trongons élémentaires lors de
l'utilisation de la méthode des lignes de transmission.
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2.8. Effets d'un plan de masse fini sur les caractéristiques de rayonnement

Les plans de masse de dimensions infinies n'existent pas physiquement. Les
caractéristiques de rayonnement d'une antenne sur un plan de masse fini sont considérablement
modifiées par les effets de bords, plus particuliérement aux endroits ou I'intensité des courants
d'excitation est faible. En effet, pour des structures planes de dimensions comparables a la
longueur d'onde, la notion de l'optique géométrique (G.O) n'est pas une approximation
suffisante. 1l est donc nécessaire d'adjoindre a la composante G.O, calculée dans le cas ou le
plan de masse est supposé infini, une composante oscillante pour tenir compte de l'effet de la
diffraction par les bords. Les caractéristiques de rayonnement d'antennes microrubans, avec un

plan de masse fini, ont été étudiées par plusieurs auteurs.

La plupart d'entre eux utilisent la théorie uniforme de la diffraction (UTD) formulée par
Kouyoumjian et Pathak [140]. Cette théorie est basée sur une évaluation asymptotique du
champ diffracté aux hautes fréquences et loin de la structure rayonnante. Lier et Jakobsen
[141] ont utilisé cette théorie pour la détermination de la conductance de rayonnement et de la
fréquence de résonance d'antennes plaques microrubans (APM) rectangulaires avec des plans
de masse finis et infinis. Huang [142] a également fait usage de cette théorie pour calculer le

champ diffracté créé par la discontinuité du plan de masse fini.

La méthode des moments a été adoptée par Kishk et Shafai [143] pour déterminer le
diagramme de rayonnement d'une antenne disque avec un plan de masse fini. Les sources
équivalentes (électrique et magnétique), sur la surface externe de I'antenne et du plan de masse,
sont obtenues par la résolution numérique d'équations intégrales afin d'en déduire le diagramme
de rayonnement. Cette méthode est la plus appropriée pour l'étude détaillée du rayonnement
dune structure de forme complexe mais, cela constitue un autre probleme, qui reléve autant de

linformatique que de I'électromagnétisme.

A. K. Bhattacharyya [144] a développé une approche analytique pour résoudre les
effets d'un plan de masse fini sur le rayonnement d'une APM circulaire. La méthode consiste a
déterminer le courant induit sur le plan de masse par le champ proche de l'ouverture physique
de l'antenne. Le champ total rayonné par la structure est la somme des contributions des
sources équivalentes de l'ouverture de l'antenne et du courant induit sur le plan de masse.
Cependant, cette approche ne tient pas compte des effets de bords créés par la discontinuité du
plan de masse.

Nous présentons une méthode hybride, combinant I'UTD et le concept des courants
équivalents, pour analyser les effets d'un plan de masse fini sur les caractéristiques de
rayonnement d'APM, de forme circulaire, monocouches ou multicouches. Au champ rayonné,
calculé par la théorie G.O, nous ajoutons d'abord le champ diffracté par le contour du plan de
masse, obtenu a l'aide de I'UTD. Mais dans le cas ou ce plan de masse possede un contour
curviligne (circulaire dans notre cas), les champs diffractés ainsi obtenus présentent des
singularités (caustiques) au niveau de la région axiale (axe Oz). Le concept des courants
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équivalents permet d'éviter ces singularités et donc de présenter une solution correcte du
champ diffracté au voisinage de cette région axiale.

2.8.1. Champs diffractés hors de la zone axiale (théorie UTD)

Dans le cas d'une APM disque circulaire associée (ou non) a un directeur de méme
géométrie, la théorie G.O nous a permis d'écrire I'expression (§ 2.6) du champ rayonné sous la
forme

E'=Eg6+E, ¢ (2-83)

avec Eg = Eop w(r) £(8,0) E =Eqg w(r) 8(8,0)
Les parameétres Eog, Eoy, £(6,9), g(6,4) et w(r) sont décrits en 2.6.

Or, le plan de masse de cette APM, supposé étre infini afin d'appliquer le principe des
images (§ 2.6), est un disque circulaire (Fig. 2.21) de rayon a. L'épaisseur H du substrat est
supposée négligeable devant les dimensions du plan de masse et I'antenne est alors assimilée a
un point source situé en O. Pour éviter toute confusion, nous désignerons par ¢, l'angle phi
relatif aux coordonnées sphériques et, par @’et @, respectivement les angles des rayons incident
et diffracté, mesurés par rapport a la face "O" (face du plan de masse selon z > 0). La structure
étant symétrique par rapport a ¢ (Oz étant un axe de révolution pour le plan de masse), il est
donc suffisant de calculer le champ total dans un plan vertical particulier, soit le plan x-z (¢ = 0
ou plan E). Il est clair que dans ce plan, seuls les champs diffractés par les points P et Q et le
champ rayonné par l'antenne elle-méme contribuent au champ total dans n'importe quelle
direction T , sauf pour 6 = 0° et 6 = 180° (caustiques).

—->

w>

Fig. 2.21. Configuration de la structure rayonnante disposée
sur un plan de masse circulaire de rayon a.
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De plus, nous remarquons (Fig. 2.21) que n'importe quel rayon incident §', issu de la
source en O, arrive au bord du plan de masse avec un angle B, = 90°. Par conséquent, tous les
cones de diffraction sont des disques. En dehors de la région axiale, le champ total rayonné
peut s'écrire [140] sous la forme

E, =y(90-0)El +Ed +E¢  pour 0<0<180° (2-84)
1 six>0
S &)= 0 six<0

E' est le champ rayonné par la source en O (champ incident), qui se réduit & sa composante
Eg indépendante de ¢ dans le plan x-z.

Eg et E‘,’, sont les champs diffractés, du premier ordre, respectivement par les point Q et P.
Les champs diffractés du deuxiéme ordre, supposés négligeables, ne sont pas pris en

considération.

La premiére étape du calcul consiste a déterminer les vecteurs unitaires
®’s By» @, et B, relatifs aux champs incidents et diffractés définis [145] comme suit

E' = Ej, B + EL ¢ (2-852)

Ed

E§, Bo + Eo & (2-85b)

2.8.1.1. Champ diffracté par le point Q (6= 90°, ¢ = 0°)
Compte tenu de la forme circulaire du plan de masse (Fig. 2.21), nous avons
o = Z: vecteur unitaire normal a la face "O"

=1

€q = ¥: vecteur unitaire tangentiel en Q au contour du plan de masse

§' = X: vecteur unitaire du rayon incident, issu de la source en O et se dirigeant vers le point de
diffraction Q

$ = sinf X + cosd Z: vecteur unitaire du rayon diffracté dans le plan x-z

fi, = X: vecteur unitaire sortant et normal au contour du plan de masse.

De plus nous avons (Fig. 2.21) B =B, = 90° a cause de l'incidence rasante. Autrement dit,

les cones de diffraction deviennent des disques dans le plan x-z.

Dans ces conditions, les vecteurs unitaires ¢’, B85, @, et B, donnés par Mc Namara

[145] deviennent respectivement

M Eg A =

QR =0 (2-86a)
|eQ As’|

By =68 =§=§ (2-86b)



=6 (2-86¢)

Bo=¢As=-§=-d (2-86d)

a) Expression du champ incident en Q
En tenant compte de la relation (2-83), l'expression du champ incident au point Q, issu
de la source en O s'écrit

ENQ=Epv@f(Q6 (2-87)
e Jkoa
ou f(Q)=1f(6=90°,¢=0°) et w(a)=—T—

Ses composantes, relatives aux vecteurs unitaires ¢'et B  définies par la relation 2-85a,

peuvent alors s'exprimer par

Ej, (Q)=0 | (2 -88a)

E}, (Q) = ~Eqp ¥(a) f(Q) (2-88b)

b) Expression du champ diffracté en Q
Le champ diffracté est relié [145] au champ incident par la relation matricielle

EJ D, o 7/[Ek "y
o =—[ W ] (92 A(py,s) € K0 % (2-89)

Eg 0 Dy(Q]|EL(Q)

ou Dgp, sont respectivement les coefficients de diffraction relatifs  la polarisation horizontale

(conditions aux limites de Dirichlet) et a la polarisation verticale (conditions aux limites de
Neuman). pq est la distance entre le point Q du contour du plan de masse 4 la caustique Q' du
rayon diffracté, sy est la distance du point Q au point d'observation, supposé étre lointain, et
A(pq,sq) un facteur d'atténuation [145] qui s'écrit

Pq

A S e

La distance p est donnée [140] par la relation
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Comme le plan de masse a une géométrie circulaire nous avons alors
o =90°
a. = a est le rayon de courbure du contour au point Q

p:: = a est le rayon de courbure du front d'ondes incident au point Q.

Dans ces conditions la distance p, devient

a
=— 2-90
£o sin® ()
Le point caustique Q' s'obtient en extrapolant la distance p, (égale a QQ') a partir du point de

diffraction Q (Fig. 2.22) dans une direction opposée 4 la direction de propagation. Au point Q,
nous avons pg > 0 et le rayon diffracté par ce point ne passe pas alors par la caustique Q'.

Dans le cas du champ lointain, nous avons sy >> p,, et le facteur d'atténuation se réduit alors a
p Q Q

Pq 2 \/g (2-91)

so(Sq +Pg)  Sq

A(pqg,8q) =

r—a sin® pour le terme de phase
avec Sq =

r  pour le terme d'amplitude

Nous obtenons alors

= y(r) elko 2 sinb (2-92)

Compte tenu des relations (2-85)-(2-92) le champ diffracté par le point Q s'écrit

o - e—jkoa(l-sine) Dy, (Q) i .
Eq(0)=Eg f(Q) T 5 w6 (2-93)

P' (caustique)

caustique Q'*.. /q = a/sirp

Fig. 2.22. Position des caustiques dans le plan x-z

(0]
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Le coefficient de diffraction Dy (Q), dont l'expression générale est fournie par
Kouyoumjian et Pathak [140], est divisé par 2 a cause de l'incidence rasante (¢’ = 0). De plus

3

comme le plan de masse est a faces planes et que l'angle de diffraction au point Q s'écrit
9o =90+86 pour 0°<6 <180°

nous obtenons (annexe C) l'expression de ce coefficient de diffraction sous la forme

X SRR
Da(@ =‘/E e'4 sgn(e-90) et J e it’ 4 (2-94)
2 4 5
avec F(x) = J e~ t* dt =C,(x)-jS,(x)
X

ou C,(x) et S, (x) sont les fonctions de Fresnel définies par

Cl(x)=J.cost’ dt et Sl()c):-"si11.t1 dt
X X

+1 six2>0
u=k,a(l-sin0) et Sgn(x) = : :
-1 six<0

Compte tenu de (2-93) et (2-94), le champ diffracté au point Q s'écrit finalement

T

j—

8 y(r) £(Q) _:JTla

v o}
Sgn(6 -90) e J. e it” gt (2-95)

u

Ed(0)=E g

2.8.1.2. Champ diffracté au point P (0 = -90°, ¢ =180°)
La distance p, (égale aPP'), entre le point P du contour (Fig. 2.22) et la caustique P’

du rayon diffracté s'écrit dans ce cas

a

sin®

Pp =

autrement dit, le rayon diffracté par le point P passe par la caustique P' car la distance p, est

négative. De plus, I'angle de diffraction ¢, au point P et la distance s, s'écrivent

450-0 si 90°<0 <180° 3

90-6 si 0°<B<90° r+a sin® pour le terme de phase
eSS r pour le terme d'amplitude

Un travail analogue a celui exposé en 2.8.1.1 nous conduit a I'expression du champ
diffracté par le point P
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j

7 sinB

Sgn(6 - 90) eJ"j e-it’ 4 (2-96)

Vv

b.|=|

Ed(6)=-jEgp 0 w(r) f(P)
avec v =kya(1+sin6)

2.8.1.3. Champ total rayonné par la structure hors de la région axiale

Compte tenu des relations (2-83)-(2-84) et (2-95)-(2-96), l'expression de la
composante copolaire dans le plan E du champ total rayonné, en dehors de la région axiale de
la structure, s'écrit

E(1 = Eqp w(r) {v(%—e) £(6) +Sgn(6 - 90) _Jz%}n—ﬁ &(Q,P,u,v)} (2-97)

avec £(Q,P,u,v) = f(Q) F(u) - jf (P) F(v)

Nous remarquons que le champ total diffracté obtenu al'aide de I'UTD présente bien deux
singularités au niveau de la région axiale (6 = 0° et 6 =180°).

2.8.2. Champ au niveau de la région axiale

Afin de résoudre le probléme des singularités au niveau de la région axiale, nous
introduirons un terme correctif qui sera déterminé a l'aide du concept des courants équivalents.
Pour une onde incidente, issue de la source en O (Fig. 2.21), de la forme

E'=E'& =E w(r) £(6,0) &,

ou ¢; est un vecteur unitaire indiquant la polarisation, les courants équivalents (électrique et

magnétique) au point Q sont donnés respectivement [145] par les relations

-y 4 =
Je(Q = = SmBo E'(Q) |— K, — e Ds(Q) €q (2-98a)
e 0 él(éQ f\g’) STE _JZ 3
Tn@=- "2 @Q [Fe D@t @

Dans le cas de la structure étudiée (Fig. 2.21), nous avons pour la composante copolaire dans

le plan x-z

& =6, 8,=0; ¥=% et E(Q)=E y(a)f(Q)

Les expressions des courants équivalents deviennent alors
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Je(Q)=0 (2-992)

_. e'jko a Sn _JE .
Jm(Q)=-Egg = f(Q) T 4 Dp(Q) ¢ (2-99b)
0
¢ =-sind’ & +cosd’y (2-200)
Le coefficient de diffraction Dy (Q) , au niveau de la zone axiale [145] s'écrit dans ces
conditions

m
_-]_
Sgn(6-90) € 4

J2 J2rk,

Le champ, rayonné a grande distance, di au courant équivalent magnétique (2-99b), s'écrit

Dp(Q) = (2-201)

2n
B =i () |(m@n9) ek agy (2202)
T
0
§=sinB X+ cosb z (2203
R T'=a(cosd' X +sind' ¥) 203
Compte tenu des relations (2-99)-(2-201) et (2-203), l'expression (2-202) devient
Ed =jEg w(r) @%1 £(Q) e o2 J (k, a sin6) (2-204)

avec J, (x) fonction de Bessel de premiére espéce, d'ordre 1.
Ainsi, au voisinage de la région axiale, la composante copolaire du champ total

rayonné par l'antenne dans le plan x-z, disposée sur un plan de masse de rayon a, s'écrit

5 - 0°<6 <6,
E., =v(90-0) E' +E9  pour (2-205)
180°—-6, <6 <180°

L'angle 0, est choisi généralement entre 15° et 30°.
2.8.3. Expression du champ total rayonné

Dans le plan x-z, la composante copolaire du champ total rayonné par la structure s'écrit
finalement

_ [Ey si 6,<6 <180°-6,
(2-206)

(2 si 0°<0<6, ou 180°-0, <O <180°
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La composante copolaire, dans le plan H (plan y-z), se réduit a sa valeur calculée par la
théorie G.O, car le coefficient de diffraction D est nul dans le cas d'une incidence rasante. Par
contre, la composante contrapolaire dans ce plan s'obtient de la méme maniére que la
composante copolaire dans le plan E. Son expression est identique a celle donnée par la
relation (2-206).

2.9. Conclusion

Ce chapitre, constituant la formulation mathématique de notre travail, donne toutes les
relations permettant de calculer I'impédance d'entrée, la fréquence de résonance, la bande
passante et le diagramme de rayonnement d'une antenne microruban isolée ou associée & un
directeur en structure bicouche.

Nous avons examiné le cas de deux types d'excitation, a savoir la ligne microruban et la
sonde coaxiale. Le coefficient de couplage entre les deux éléments rayonnants, dans le cas
d'une structure rayonnante bicouche, a été formulé a l'aide d'une expression analytique
aisément programmable.

En supposant d'abord que le plan de masse est infini, nous avons pu établir, 4 l'aide du
principe des images, les équations générales du champ lointain. Ce champ a été exprimé
ensuite, dans les plans E et H, en composantes copolaire et contrapolaire. Les sources de
courants contribuant a l'existence de la composante contrapolaire dans le plan H ont été mises

en évidence.

Pour tenir compte de la diffraction par les bords du plan de masse fini, nous avons
combiné la théorie uniforme de la diffraction et le principe des courants équivalents afin de
trouver une formulation correcte du champ total rayonné. Ainsi, I'effet d'un plan de masse fini
sur les caractéristiques de rayonnement peut étre soigneusement examing.
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CHAPITRE 3

ANALYSE DES RESULTATS OBTENUS

Aprés avoir établi au chapitre 2 toute la formulation mathématique des caractéristiques
radioélectriques d'une structure rayonnante microruban de forme arbitraire, monocouche et
bicouche, nous consacrons ce chapitre aux résultats théoriques obtenus pour une géométrie
circulaire. Ces résultats seront confrontés a des mesures que nous avons pu effectuer ou a des
résultats présentés par d'autres auteurs. L'influence de divers paramétres sur I'évolution de ces
caractéristiques sera également présentée et interprétée.
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3.1 Mesures de I'impédance d'entrée et du rayonnement

L'intérét d'une modélisation d'un dispositif physique n'est pas de remplacer I'expérience.
La simulation (analytique ou numérique), pour caractériser ou concevoir ce dispositif, a besoin
de mesures précises au laboratoire pour confirmer ou infirmer les résultats théoriques obtenus
et permettre donc de valider la qualité des hypotheses de travail et la modélisation utilisée.

3.1.1. Réalisation

La plupart des maquettes, objets de nos mesures, ont été réalisées au Laboratoire
d'Hyperfréquences de I'Université Catholique de Louvain (U.C.L. Belgique). Deux types de
substrats ont été utilisés, a savoir:

- Le RT/Duroid 5870 d'épaisseur 1.524 mm, de permittivité relative 233 et de tangente de
pertes 00012 a 10 GHz. L'épaisseur du conducteur est de 9 pum. C'est un
polytétrafluoroéthyléne associé a des fibres de verre, matériau assez cher mais permettant
d'obtenir de bons résultats de mesures, sans erreurs importantes sur ses caractéristiques.

- Le verre Téflon TLX060, d'épaisseur 1.524 mm, de permittivité relative 2.53 et de tangente
de pertes 0.002. L'épaisseur du dépot métallique est de l'ordre de 4 pum.

Dans le cas d'une alimentation par sonde coaxiale, il faut prendre certaines précautions:

- L'ame centrale de la sonde, a souder a I'¥lément rayonnant, traverse le plan de masse et le
substrat diélectrique. Aussi, pour éviter tout court-circuit entre cette tige et le plan de masse, le
cuivre de ce dernier est enlevé autour de cette tige sur une surface circulaire de diamétre égal a
celui de la gaine électrique du connecteur de type RIM. Seule I'embase est soudée au plan de
masse.

- Les antenne bicouches nécessitent une opération supplémentaire car il est toujours difficile,
lors de la soudure de la tige centrale du coaxial au conducteur inférieur (antenne), d'obtenir
une surface plane au niveau de la jonction. Aussi, il est nécessaire d'effectuer un tres léger
creux dans la plaque supérieure qui doit venir se coller sur la plaque l'inférieure, au niveau de la
jonction. Cette opération permet, lors du collage des deux plaques, d'obtenir une adhérence
quasi-parfaite entre les deux substrats sans présence de poche d'air.

3.1.2. Mesures de I'impédance d'entrée

La plupart des mesures de I'impédance d'entée ont été effectuées a l'aide d'un analyseur
vectoriel Wiltron 360 du Laboratoire dHyperfréquences de 1'U.C.L. Toutefois certaines
expériences, particuliérement celles concernant les antennes excitées par sonde coaxiale, ont pu
étre obtenues au Laboratoire de Télécommunications (E.N.P.) grice a un analyseur de réseau
HP 8408B piloté par un microordinateur de type P.C.

Avant d'effectuer l'expérience proprement dite, un étalonnage soigné de la chaine de

mesure, dans la bande de fréquence du prototype a mesurer, est indispensable.
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Le cas d'une alimentation par ligne microruban (Fig. 3.1a) exige la réalisation d'une
maquette supplémentaire (Fig. 3.1b) sur un substrat identique a celui utilisé pour I'antenne. A
l'aide de ce dispositif, nous pouvons appliquer la méthode de mesure appelée L. R.L. (Line
Reflexion Line) permettant de transférer le plan de référence de l'entrée de la ligne vers la
jonction ligne-antenne et d'obtenir ainsi I'impédance d'entrée propre de cette antenne.

[ Ty

B e ]

21

TRRARINNTRRNRNNT HNNREEIRRRRNNNE 2

Fig. 3.1a. Antenne disque alimentée par Fig. 3.1b. Dispositif permettant
ligne microruban (vue de dessus). l'application de la L R.L.

Dans le cas d'une alimentation par sonde coaxiale, 'impédance d'entrée mesurée est
obtenue avec comme plan de référence celui du plan de masse de l'antenne. Dans ces
conditions, il faut tenir compte de la contribution inductive de la tige centrale de la sonde
coaxiale pour obtenir limpédance d'entrée propre au niveau de la jonction tige-antenne. Des
expressions analytiques sont généralement utilisées pour effectuer cette correction. Le domaine
de validité de chacune d'elles est toutefois limité a une bande de fréquence donnée et leur
application est en particulier douteuse pour des épaisseurs de substrats importantes, souvent
utilisées pour élargir la bande passante. Pour toutes les mesures que nous avons effectuées sur
les antennes microrubans (monocouches et bicouches) excitées par sonde coaxiale, nous avons
utilisé l'expression (eq. 2-12) donnée par Bailey [82].

3.1.3. Mesures de rayonnement

Les mesures de rayonnement sont plus délicates a effectuer. Avant toute chose, il est
nécessaire de connaitre les conditions de mesures, a savoir, les orientations de l'antenne et de la
source, la distance source-récepteur, la détermination des plans de référence (suivant la
polarisation). A ceci s'ajoute le bon isolement des appareils afin d'éviter qu'ils ne contribuent a

des champs parasites regus par l'antenne a tester qui joue le role de récepteur.

Ne disposant pas de chambre anéchoique pour effectuer convenablement les mesures
de diagramme de rayonnement, les résultats expérimentaux obtenus au Laboratoire de

Télécommunications (EN.P.) sont infructueux. C'est la raison pour laquelle nous allons
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confronter nos résultats théoriques aux mesures effectuées par A. ZERGUERRAS [105] en
chambre anéchoique a I'Université de Renne I (France).

3.2. Impédance d'entrée d'une antenne monocouche
Nous avons réalisé quatre antennes monocouches de forme circulaire dont deux sont
alimentées par microruban (Fig. 3.2a) et les deux autres par sonde coaxiale (Fig. 3.2b).

D00 OBNNONIDIDONIINN

t2d %edn H

RN AR AN AR RANN

g 1gd H
00 Y
(@) (b)

Fig. 3.2. Antenne microruban monocouche de forme circulaire.

Elément rayonnant de rayon R et d'épaisseur t.

Substrat diélectrique caractérisé par ses parameétres €, H et tgd.

Les conducteurs (antenne et plan de masse) sont caractérisés respectivement par leurs
conductivités o et o4 ainsi que par les rugosités de leurs surfaces A et Ad.

(a) Alimentation par ligne microruban de largeur W, de longueur | et d'impédance
caractéristique Zo.

(b) Alimentation par sonde coaxiale d'impédance caractéristique Zo. La tige centrale de
diamétre do est connectée au point A situé a une distance Xa du centre du disque.

3.2.1. Comparaison théorie-expérience

Nous présentons dans les figures 3.3 et 3.4 nos résultats théoriques et expérimentaux
concernant l'évolution de l'impédance d'entrée en fonction de la fréquence de deux antennes
microrubans circulaires alimentées par ligne microruban. Les deux structures rayonnantes sont
réalisées avec le méme substrat diélectrique. Nous avons modifié uniquement le rayon de
I'élément rayonnant afin de travailler dans deux bandes de fréquences distinctes. La fréquence
de résonance, notée f., correspond une impédance d'entrée purement réelle. La bande
passante B (en %) est déterminée pour un TOS < 2 a partir des relations 2-29 et 2-30,
procédure que nous adopterons pour toutes les antennes monocouches.
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Fig.3.3. Impédance d'entrée d'une antenne disque de rayon R =17.6 mm.
Substrat di€lectrique: €, =2.53; tgd =0.0012; H=1.524 mm.
Alimentation type Microruban: W =4.5 mm; 1 = 22 mm, Zo = 50 Q.
f. =2.91 GHz (théorique) et 2.99 GHz (mesures).
B = 1.55 % (théorique) et 1.50 % (mesures).
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Fig.3.4. Impédance d'entrée d'une antenne disque de rayon R =992 mm.
Substrat di€lectrique: €, =2.53; tgd =0.0012; H = 1.524 mm.
Alimentation type Microruban: W =4.5 mm; | = 22 mm, Zo = 50 Q.
f. = 4.94 GHz (théorique) et 5.06 GHz (mesures).
B = 3.05 % (théorique) et 3.00 % (mesures).



Pour les deux antennes considérées, les résultats théoriques obtenus concordent assez
bien avec les mesures. Les écarts ne dépassent guére 3 % aussi bien pour la fréquence de
résonance que pour la bande passante.

La figure 3.5 permet de confronter nos résultats théoriques aux mesures effectuées par
[105] dans le cas d'une antenne circulaire alimentée par une sonde coaxiale. La fréquence de
résonance, pour ce mode d'excitation, correspond au maximum de la partie réelle de
l'impédance d'entrée. Ces résultats théoriques, présentés pour les deux types de discrétisation
formulés au chapitre 2, sont corroborés a mieux de 1.3 % pour la fréquence de résonance et a
mieux de 3 % pour la bande passante.
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Fig.3.5. Impédance d'entrée d'une antenne disque de rayon R = 6.84 mm.
Substrat diélectrique: €, = 2.17; tgd = 0.0012; H=1.60 mm.
Alimentation par sonde coaxiale: Xa =2.75 mm, do= 1.3 mm, Zo = 50 Q.
f. = 7.80 GHz (théorique) et 7.70 GHz (mesures),
B = 6.40 % (théorique) et 6.60 % (mesures).

De plus, nous constatons que la discrétisation angulaire donne pratiquement les mémes
résultats que la discrétisation linéaire avec un nombre de découpages 15 fois plus faible, ce qui

permet de réduire sensiblement le temps de calcul.

Les figures 3.6 et 3.7 représentent nos résultats théoriques et expérimentaux
concernant l'évolution de l'impédance d'entrée en fonction de la fréquence de deux antennes
circulaires de mémes dimensions mais réalisées avec deux substrats différents. Les résultats
théoriques obtenus sont en trés bon accord avec les mesures. Les €carts ne dépassent pas 1 %
pour la fréquence de résonance et 8 % pour la bande passante. Le substrat diélectrique dont la
permittivité relative est plus faible donne une fréquence de résonance et une bande passante

plus élevées.
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Fig.3.6. Impédance d'entrée d'une antenne disque de rayon R = 5.0 mm.
Substrat di€lectrique: €; = 2.53; tgd = 0.00015; H = 1.524 mm.
Alimentation par sonde coaxiale: Xa = 3.8 mm, do= 0.65 mm, Zo = 50 Q.
f; = 9.85 GHz (théorique) et 9.81 GHz (mesures).
B = 5.8 % (théorique) et 5.0 % (mesures).
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Fig.3.7. Impédance d'entrée d'une antenne disque de rayon R =5.0 mm.
Substrat diélectrique: €. =2.33; tgd = 0.0012; H = 1.524 mm.
Alimentation par sonde coaxiale: Xa = 3.8 mm, do=0.65 mm, Zo = 50 Q.
f; = 10.70 GHz (théorique) et 10.88 GHz (mesures).
B = 8 % (théorique) et 6.72 % (mesures).
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3.2.2. Influence des divers paramétres.

Dans la gamme de fréquence allant de 3 a 10 GHz, les résultats théoriques obtenus sont
en bon accord avec les mesures. La méthode exposée au paragraphe 2.2 est donc validée dans
le cas d'une antenne monocouche de forme circulaire. Nous allons examiner maintenant
l'influence des divers parametres de la structure, a savoir les dimensions de I'élément rayonnant,
la permittivité relative, la position du point d'excitation et l'effet d'une couche d'air, sur
I'évolution de I'impédance d'entrée, la fréquence de résonance et la bande passante.

a) Influence du rayon R de I'élément rayonnant

Pour un substrat donné et une position du point d'excitation fixée, nous constatons
(Fig.3.8) que la fréquence de résonance et la bande passante diminuent lorsque le rayon de
I'élément rayonnant augmente. Il en est de méme pour les valeurs maximales des parties réelle
et imaginaire de l'impédance d'entrée. Ces résultats sont en parfait accord avec ceux obtenus
par le modéle de la cavité [8].

b) Influence de la permittivité relative €

Nos résultats théoriques (Fig. 3.9) montrent qu'une augmentation de la constante
diélectrique €, se traduit par une diminution de la fréquence de résonance et de la bande
passante. Par contre, elle entraine une augmentation des valeurs maximales des parties réelle et
imaginaire de 'impédance d'entrée. Ces résultats sont en tres bon accord avec ceux obtenus par
les modeles de la cavité [8] et de I'équation intégrale résolue dans le domaine spectral [146].
De plus, ils montrent que les substrats diélectriques susceptibles d'étre utilisés pour la
réalisation d'antennes microrubans sont ceux dont la permittivité relative est faible.

¢) Influence de la position du point d'excitation Xa

La fréquence de résonance et la bande passante (Fig. 3.10) sont pratiquement
indépendantes de la position du point d'excitation le long de l'antenne. Elles dépendent
essentiellement des dimensions de I'élément rayonnant et des paramétres caractérisant le
substrat diélectrique utilisé. Par contre, les parties réelle et imaginaire de l'impédance d'entrée
varient rapidement avec la position du point d'excitation. Au fur et 2 mesure que I'on déplace
ce point vers le centre du disque, I'impédance d'entrée a la résonance diminue. Il existe donc
une position optimale d'attaque permettant l'adaptation de I'antenne au circuit d'alimentation, ce
qui constitue un avantage appréciable de I'excitation par sonde coaxiale.

Lorsqu'on se dirige vers le centre de I'antenne disque, la largeur des lignes élémentaires,
issues de la discrétisation (§ Chap. 2, Fig. 2.18), augmente et I'impédance caractéristique
diminue, ce qui entraine une décroissance de l'impédance d'entrée (en parties réelle et
imaginaire). Ces résultats sont conformes a ceux obtenus par LONG et al [147] a l'aide du
modéle de la cavité.
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Fig. 3.8. Evolution de I'impédance d'entrée en fonction du rayon R de I'élément rayonnant.
Substrat diélectrique: €.=2.17; tgd =0.0012; H= 1.60 mm. Nj = 500.

Alimentation par sonde coaxiale: Xa = 5.14 mm, do= 0.65 mm, Zo = 50 Q.

R (mm) 5.52 6.10 6.85 8.00 9.13
f; (GHz) 9.64 8.73 7.74 6.62 5.80
Remax (@) | 336 255 207 165 134
B (%) 8.05 7.20 6.16 5.20 4.44
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Fig. 3.9. Influence de la permittivité relative €, sur l'impédance d'entrée.
Elément rayonnant: R = 6.84 mm. Substrat diélectrique: € et tgd variables , H=1.60 mm.
Alimentation par sonde coaxiale: Xa = 5.14 mm, do= 0.65 mm, Zo = 50 Q. N; = 500.

€y 2.17 2.55 4.30 6.00 9.00
f; (GHz) 7.74 7.19 5.60 4.76 3.91
Remax(€2) | 208 237 256 509 723
B (%) 6.12 4.95 3.94 1.76 1.15
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Fig. 3.10. Influence de la position du point d'excitation sur lI'impédance d'entrée d'une antenne

disque circulaire de rayon 6.84 mm.
Substrat diélectrique: €, =2.17; tgd = 0.0012; H = 1.60 mm. N; = 500.

Alimentation par sonde coaxiale: Xa variable, do= 1.3 mm, Zo = 50 Q.
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d) Influence d'une couche d'air

La méthode que nous proposons permet d'étendre I'analyse & une structure rayonnante
contenant une couche d'air (Fig. 1.9). La structure résultante est alors bicouche, avec la couche
supérieure constituée par le di€lectrique et la couche inférieure formée d'une cavité d'air
d'épaisseur H, et de permittivité relative égale a 1.

La continuit¢ de la composante normale du vecteur déplacement a linterface air-
diélectrique permet d'introduire une permittivité équivalente €,  qui se substitue a €,.La

structure bicouche est alors modélisée comme une structure monocouche d'épaisseur totale H,
et de permittivité relative €. données [63] par les expressions

H, =H+H, (-1)

Ere =€ Hy
re = & m (3-2)

La figure 3.11 montre que la fréquence de résonance et la bande passante augmentent
sensiblement avec I'épaisseur H, de la couche d'air. Nos résultats théoriques sont en bon

accord avec ceux obtenus par le modéle de la cavité [63] en ce qui concerne la fréquence de

résonance et la bande passante. La méthode de la cavité donnent des valeurs trop élevées de
I''mpédance d'entrée (en parties réelle et imaginaire). En effet, pour la valeur H, = 0, nos

résultats sont en meilleur accord (Fig. 3.5) avec les valeurs expérimentales.

-----

relative €,  du substrat diélectrique. C'est ce qui a entrainé l'augmentation de la fréquence de
résonance et de la bande passante conformément aux résultats illustrés par la figure 3.9. De
plus, nous constatons qu'au fur et a mesure que l'épaisseur H, augmente, € diminue en
passant de la valeur €, du diélectrique supérieur (pour Hy =0) a 1 ( pour H, = ). Il s'en suit
qu'avec une telle structure rayonnante, nous pouvons ajuster la fréquence de résonance en

réglant I'épaisseur de la couche d'air.
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Fig.3.11. Influence de I'épaisseur H, d'une couche d'air introduite entre le plan de masse et le

substrat diélectrique de I'antenne décrite a la figure 3 4.

Modéle H, =0mm H,=0.5mm H; =1 mm

Notre modéle f, =775 GHz f. =830 GHz f, =8.65 GHz
B=64% B=9.6% B=134%
Symbole; ~~-=——— | Symbole: Symbole: ————— ,

Cavité [62] f, = 7.80 GHz f, - 835 GHz f, = 8.53 GHz
B=54% B=86% B=11.7%
Symbole: O O O Symbole: @ @ @ | Symbole: OO
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3.3. Impédance d'entrée d'une structure rayonnante bicouche

Avant d'examiner l'influence des divers paramétres sur I'évolution de l'impédance
d'entrée d'une antenne associée a un directeur, nous devons d'abord confronter nos résultats
théoriques aux mesures afin de confirmer la validité de l'extension du modéle aux structures
bicouches. Les prototypes que nous considérons sont de forme circulaire, alimentés par une
ligne microruban (Fig. 3.12a) ou par une sonde coaxiale (Fig. 3.12b). La forme du plan de
masse dont les dimensions sont grandes devant celles des éléments rayonnants, peut étre
rectangulaire ou circulaire. Pour toutes ces structures bicouches, nous avons utilisé pour le
coefficient de couplage k,, les relations 2-19 et 2-21.

i Directeur
a A
gr, Antenne 125> H,

e, |X&  tga H,
1

(b)

Fig. 3.12. Antenne bicouche de forme circulaire.

; Antenne circulaire de rayon R, et d'épaisseur t,
Eléments rayonnants { . : ) I
Directeur circulaire de rayon R, et d'épaisseur t,
Substrats diélectriques €., €,. tgd,, tgd,, H, et H,.
Les conducteurs sont caractérisés par leurs conductivités 6, 65, G4 ainsi que par les
rugosités de leurs surfaces A, A,, A, respectivement pour l'antenne, le directeur et le plan
de masse.

(a) Alimentation par microruban W, I, Zo. (b) Alimentation par sonde coaxiale Xa, do, Zo.

3.3.1 Comparaison théorie-expérience

(a) Excitation par ligne microruban

La figure 3.13 illustre nos résultats théoriques (courbe en trait plein) et expérimentaux
concernant I'évolution de l'impédance d'entrée de l'antenne bicouche décrite a la figure 3.12a
dans une bande de fréquence allant de 7.8 4 10.95 GHz.

Les résultats théoriques, obtenus en utilisant une discrétisation linéaire (N = 500), sont

en bon accord avec les mesures obtenues a l'aide d'un analyseur vectoriel Wiltron 360.
y
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Fig. 3.13. Impédance d'entrée d'une antenne bicouche de forme circulaire.
R; =5.00 mm, Ry =4.95mm, H; = H, =1.524 mm, €,, =€,, =2.53,

tgd; =tgd, =0.00015.
Alimentation par ligne microruban W = 4.5 mm; 1 = 22 mm; Zo = 50 Q; k,, = 0.19.
Discrétisation linéaire N| = 500. Impédance de normalisation Znor = 230 Q.

000 Mesures = Théorie

La bande passante, déterminée conformément a la relation 2-28 pour un taux d'ondes
stationnaires inférieur ou égal a 2 (cercle en pointillés) est de l'ordre de 16.6 % alors qu'elle
était de 5.8 % sans directeur (Fig. 3.6). La présence du directeur a permis donc un
€largissement bénéfique trés appréciable de la bande passante. Le choix de la valeur 230 Q
pour l'impédance de normalisation permet de centrer au mieux les boucles de résonance au
centre de I'abaque de Smith.

b) Excitation par sonde coaxiale

Les figures 3.14 a 3.16 représentent l'évolution de I'impédance d'entrée d'une structure
rayonnante bicouche alimentée par une sonde coaxiale (Fig. 3.12b) pour trois valeurs
différentes du rayon R, du directeur.

R, =6.85 mm, R, variables (6.65 mm, 6.45 mm, 6.25 mm) et t, =t, =18 um.
€r =€y, =2.17, tgd, =1tgd, =0.0009, H, =H, =1.6 mm .
G;=0,=04 = 556MS/m, A,= A, = A, =0.5pum.
Alimentation par sonde coaxiale avec Xa =2.75 mm; do = 1.3 mm et Zo = 50 Q.
Plan de masse circulaire de rayon a = 60 mm, Znor = 30 Q.
Bande de fréquences [6.5 - 8.65] GHz.
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Fig. 3.16. R, = 6.25 mm. ooo Mesures [105],

Théorie avec N| = 500.

75




Le choix de la position du point d'excitation a 2.75 mm du centre de I'antenne permet
d'adapter sensiblement I'impédance d'entrée de la structure rayonnante au circuit d'alimentation.
La valeur 30 Q de limpédance de normalisation Znor favorise le déplacement des boucles de
couplage vers le centre de l'abaque de Smith.

Dans les trois configurations, nos résultats théoriques sont en bon accord avec les
valeurs expérimentales [105], particuliérement au niveau de la résonance et de la boucle de
couplage. Les caractéristiques essentielles de ces trois cas sont résumées dans le tableau
comparatif 3.1.

Tab. 3.1. Comparaison théorie-expérience.

II Théorie y Mesures
- Rz2(mm) | fi(GHz) | f2(GHz) | B (%) | Re)r () | fi (GHz) | f2 (GHz) | B (%) | (Re)r (Q)
6.65 6.78 8.08 17.52 39 6.62 8.05 19.50 42
6.45 7.00 8.25 16.40 51 6.83 823 18.50 41
6.25 53 40

Les fréquences f, et f, sont définies au paragraphe 2.4.1.

e)r est la partie réelle de I'impédance d'entrée a la premiére résonance.
p p p

Au fur et a mesure que le rayon du directeur décroit, la boucle de couplage devient de
plus en plus petite et glisse vers les réactances négatives. La décroissance des dimensions du
directeur entraine €galement une diminution de la bande passante. Pour R, = 6.25 mm, les
deux boucles de couplage (théorique et expérimentale) se situent en dehors du cercle défini
par un TOS < 2. Clest la raison pour laquelle nous n'avons pas relevé la bande passante pour
cette configuration.

La figure 3.17 permet d'examiner le cas d'une structure rayonnante bicouche, alimentée
par sonde coaxiale, pour laquelle les deux substrats ne différent que par leurs épaisseurs. Les
parameétres de cette structure sont les suivants:

R, =122mm, Ry =121 mm, t; =ty =9 pm.
€r, =€, =2.33, tgd, =tgd, =0.0012, H, =H, /2=1.524 mm.
Gq = 556 MS/m, A, =A,=A;=0.5 um.

Alimentation par sonde coaxiale avec Xa = 11.8 mm, do=0.65 mm et Zo = 50 Q

Plan de masse circulaire de rayon a = 12 cm. Znor =200 Q.
Bande de fréquences [3.9 - 4.6] GHz.

Les résultats expérimentaux, obtenus a l'aide d'un analyseur vectoriel Wiltron 360,
corroborent les résultats théoriques, particuliérement au niveau de la boucle de couplage.
Compte tenu de la position de cette boucle, trop ¢loignée du centre et de l'axe réel de 'abaque
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de Smith, la structure rayonnante ainsi obtenue est du type bifréquence, c'est a dire qu'elle
possede deux fréquences de résonance bien distinctes assez éloignées l'une de l'autre. C'est la
raison pour laquelle, les deux boucles de couplage (théorique et expérimentale) sont situées en
dehors du cercle TOS < 2.

Fig. 3.17. Impédance d'entrée dans la bande 3.9-4.6 GHz
000 Mesures — Théorie avec N = 500.

3.3.2. Influence des divers paramétres

a) Influence du rayon R2 du directeur

L'influence du rayon R, du conducteur supérieur (directeur) sur I'évolution de l'impédance
d'entrée d'une structure bicouche est illustrée par la figure 3.18. Les paramétres de la structure
considérée (Fig. 3.12b) sont les suivants:

R, =6.85mm, R, = vaniable, t; =t, =18 um.

€r) =€ =2.17, tgd, =1gd, =0.0009, H, =H, =1.6 mm .
G, =0,=04=556MS/m,A, =A,=A; =05 um.
Sonde coaxiale avec Xa=3.5mm, do= 1.3 mmet Zo= 50 Q.
Plan de masse circulaire de rayon a = 60 mm. N; = 500.

Znor = 50 Q; bande de fréquence [6.5 - 8.5] GHz.

Le choix de la position du point d'excitation a une distance de 3.5 mm du centre de
I'antenne nous permet de ramener les boucles de couplage aussi prés que possible du centre de
I'abaque a l'aide d'une impédance de normalisation standard égale a 50 Q.
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Comme nous l'avons d€ja constaté théoriquement et expérimentalement sur les
figures 3.14 a 3.16, il s'avere effectivement que la décroissance des dimensions du directeur
entraine une diminution de la bande passante et de la taille des boucles de couplage qui se
déplacent vers la partie des réactances négatives de I'abaque. Lorsque le rayon du directeur est
supérieur a celui de l'antenne, le point double de la boucle est situé dans la partie inductive.
Dans le cas contraire, ce point se trouve dans la partie capacitive. Il est donc possible de
trouver une dimension adéquate du rayon du directeur donnant une boucle de couplage la
mieux centrée possible avec un point double sur I'axe réel. Dans ce cas, la structure rayonnante
obtenue pourrait €tre modélisée a l'aide de circuits €lectriques équivalents [131]. Ces résultats
sont en parfait accord avec ceux obtenus par J. BENNEGUEOUCHE [146] a l'aide de la
méthode de I'équation intégrale résolue dans le domaine spectral.

Fig. 3.18. Influence du rayon R, du directeur sur l'impédance

d'entrée dans la bande 6.5-8.5 GHz.
0 R, =7.00 mm, A R; =6.84 mm, x R, =6.65 mm, + R, =6.45 mm.

b) Influence de la position du point d'excitation
La figure 3.19 illustre l'effet de la position du point d'excitation sur I'évolution de
impédance d'entrée de la structure bicouche précédente pour laquelle le rayon du directeur est

fixé égal a celui de I'antenne.
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Comme pour l'antenne monocouche, I'impédance d'entrée diminue (en parties réelle et
imaginaire) lorsque le point d'excitation se déplace vers le centre de l'antenne. Pour une
excitation au voisinage immeédiat du centre de la structure, la boucle de couplage se réduit
pratiquement a un point situé trés prés de I'axe réel.

Les dimensions des €léments rayonnants, dont les deux extrémités sont ouvertes, sont
de l'ordre de la demi-longueur d'onde. Par conséquent, limpédance ramenée vers le point
d'excitation, se déplagant vers le centre de l'antenne, devient de plus en plus faible.

Fig. 3.19. Influence de la positon du point d'excitation Xa

sur I'impédance d'entrée dans la bande 6.5-8.5 GHz.
0Xa=620mm, A Xa=4.5mm, O Xa=2.50 mm,
Xa = 0.65 mm.

x Xa=1.5 mm,

c) Influence de I'épaisseur du substrat supérieur
L'influence de I'épaisseur H, du substrat supérieur sur I'évolution de l'impédance

d'entrée d'une antenne bicouche est illustrée par la figure 3.20. La structure considérée est celle
étudiée précédemment (§ 3.3.2.b) pour laquelle on fait varier I'épaisseur H, tout en fixant la

position du point d'excitation a 3.5 mm permettant d'obtenir les boucles de couplage les mieux
centrées sur l'abaque a l'aide d'une impédance de normalisation de 50 Q.

Lorsque I'épaisseur H, augmente, la boucle de couplage diminue en se déplagant vers les
réactances positives ((H, >H,;). A partir d'une certaine valeur limite de H,, cette boucle
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disparait complétement et nous obtenons alors une courbe semblable a celle d'une antenne sans
directeur car l'effet du couplage devient insignifiant.

Par contre, lorsque le directeur s'approche de I'antenne (H, < H,), l'effet du couplage
devient trop fort. Les boucles de couplage deviennent trop grandes en se déplagant vers les
réactances négatives. Au dela d'une certaine valeur limite de H,, ces boucles sortent
complétement du cercle TOS < 2 et la structure rayonnante présente alors un caractére

bifréquence. L'effet large bande est obtenu pour un couplage moyen que I'on obtient lorsque
les épaisseurs H, et H, des deux substrats sont tres voisines.

Fig. 3.20. Influence de I'épaisseur H, du substrat supérieur

sur l'impédance d'entrée dans la bande 6.5-8.5 GHz.
0H2=2H1 XH2=H1 AH2=H1/{2
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3.4. Distribution des courants

3.4.1. Cas d'une structure monocouche

La figure 3.21 représente les variations des courants de conduction et de polarisation
(module et phase) le long d'une antenne de forme circulaire. Les paramétres de cette structure
rayonnante alimentée par une ligne microruban (Fig. 3.2a) sont les suivants:

Elément rayonnant de rayon R = 6.85 mm; t = 18 pm.

Substrat di€lectrique €, =2.17; tgd = 0.0009; H=1.6 mm.
Caractéristiques des conducteurs 6 =o4 =55.6 MS/m, A=A, =0.5 um.
Alimentation par ligne microruban W =4.8 mm, 1 = 13.2 mm, Zo = 50 Q.
Plan de masse circulaire de rayon a = 60 mm.
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Fig. 3.21. Distribution des courants (module et phase) de conduction et de polarisation le long
d'une antenne circulaire alimentée par microruban.

2R : s et
o fréquence de travail 7.1 GHz, discrétisation linéaire N; = 500.
0

Les modules des courants de polarisation Ipa(x) et de conduction transverse Icy(x) sont
faibles par rapport au module du courant de conduction axial Ica(x). C'est la raison pour

laquelle ils sont multipliés par un facteur 6 pour la commodité de lecture sur le méme graphe.

a) Courant de conduction axial

Le module du courant de conduction axial Ica(x) passe par un maximum au voisinage
du centre de l'antenne. Il est égal & un (01) ampére au niveau du point d'excitation (x = 0)
conformément a la condition d'excitation imposée (relation 2-33). A l'autre extrémité (x = r), il

présente un minimum dont la valeur (0.06 A) est pratiquement négligeable car nous avons
affaire a un circuit ouvert a ce niveau.
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La phase du courant axial, pratiquement constante loin du point d'excitation (x > r/2),
varie tres peu au voisinage de celui-ci dans la zone ou le module est faible. Elle passe de -1° en
x=0a-23°enx=r.

Ainsi, le courant de conduction axial présente une légére dissymétrie par rapport au
centre de I'élément rayonnant. Cette dissymétrie est due a la présence du point d'excitation a
l'entrée de l'antenne. Toutefois, la distribution de ce courant présente une similitude avec celle
du courant le long d'une antenne filaire demi-onde en régime d'ondes stationnaires a savoir

deux minimums aux extrémités et un maximum au milieu.

b) Courant de polarisation

La distribution du courant de polarisation Ipa(x) le long de l'antenne présente une
légére dissymétrie par rapport au milieu (x =r/2) de la structure. Son module est minimum
mais non nul (0.20 A enx =0 et 0.22 A en x = r) aux deux extrémités de I'élément rayonnant.
Ceci est di au fait que les largeurs W(1) et W(N,) des tranches élémentaires (Fig. 2.1) aux
deux extrémités de I'antenne ne sont pas nulles. Au voisinage du milieu de la structure
rayonnante (x =0.452r ), ce module est également minimum mais non nul (0.14 A) car si a ce
niveau la largeur de la tranche €élémentaire est grande, les tensions ondes incidente et réfléchie
sont minimales. Compte tenu de la définition du courant polarisation (relation 2-32) et du fait
que les maximums de la largeur W(n) et de la tension (Vi(n)+ V' (n)) sont respectivement
situés au milieu (x = r/2) et aux extrémités de I'antenne, le module de ce courant présente deux
maxima situés d'une part entre x = 0 et x = 1/2 et d'autre part, entre x = /2 et x =r. Ces deux
maxima ont pour valeurs 1.25 Aenx=0.157ret 1.54 Aenx=0.787r.

La phase de ce courant varie trés peu de part et d'autre du milieu de I'antenne. Positive
pour 0< x <1/2, elle devient négative pour 1/2<x <r en s'annulant en x = r/2, passant ainsi de
157° au point d'excitation a - 23 ° a l'extrémité ouverte de l'antenne. Autrement dit, aux deux
extrémités de cette antenne, les courants de polarisation sont pratiquement égaux mais en

opposition de phase.

c¢) Courant de conduction transverse

Le module du courant de conduction transverse Icy(x) est maximum (2.9 A) au niveau
du point d'excitation (x = 0) et pratiquement nul (0.02 A) au milieu de l'antenne (x = 1/2)
conformément & l'allure elliptique de la "ligne de courant centre de gravité" (Fig. 2.18).
Pratiquement nul (0.09 A) a l'extrémité ouverte (x =r) de l'antenne, il présente deux maxima,
situés au voisinage des foyers de I'ellipse, dont les valeurs sont de 2.06 A enx =0.14 r et de
142 Aenx=0.777r.

Constante et €gale a la phase du courant de conduction axial pour r/2< x <r, la phase
du courant de conduction transverse subit un brusque saut de phase de + 180° a la traversée du
milieu de l'antenne (x = 1/2), passant ainsi de -22° a 158° pour x > r/2. Ainsi, dans le demi-plan
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supérieur de l'antenne, les courants de conduction axial et transverse sont en phase pour x < r/2
et en opposition de phase pour x > r/2 conformément a I'évolution de la "ligne de force centre
de gravité" (Fig. 2.18). Par contre, les courants de polarisation et de conduction transverse
sont quasiment en opposition de phase le long de la structure rayonnante.

3.4.2. Cas d'une structure bicouche

A l'antenne précédente nous associons un élément parasite (directeur), ayant la méme
forme et le méme axe de symétrie, pour obtenir la structure bicouche illustrée par la figure
3.12a dont les paramétres sont les suivants:

Eléments rayonnants: R, =6.85 mm, R, =6.45 mm; t, =t, =18 mm.

Substrats diélectriques: €., =€, =2.17, tgd, =tgd, =0.0009, H, =H, =1.6 mm.
Caractéristiques des conducteurs:c, =0, =04, =556 MS/m, A, =A, =A, =0.5 um.
Alimentation par microruban W = 4.8 mm; | = 13.2 mm et Zo = 50 Q.

Plan de masse circulaire de rayon a = 60 mm.

La figure 3.22 représente les distributions (module et phase) des courants de
conduction et de polarisation le long de I'antenne et du directeur a une fréquence de 7.1 GHz.

Le long de l'antenne, nous obtenons pratiquement les mémes résultats que dans le cas
de la structure monocouche étudiée précédemment. Les amplitudes des courants sont toutefois
plus élevées a cause de I'effet du couplage.

Au niveau du directeur, élément non alimenté, les distributions des courants présentent
une bonne symétrie par rapport au milieu (x = r, /2) de la structure rayonnante.

a) Courant de conduction axial le long du directeur

Le module du courant de conduction axial Ica, (x) présente un maximum au milieu du
directeur (x = r, /2) et il est pratiquement nul aux deux extrémités ouvertes conformément aux
conditions aux limites (§ chap.2). Quant a sa phase, elle est pratiquement constante le long du
conducteur supérieur, allant de 97°enx=0a94°enx =r,.

Le diametre du directeur est de l'ordre de la demi-longueur d'onde, raison pour laquelle
la distribution du courant de conduction axial le long de cet élément est pratiquement identique
a celle du courant circulant sur une antenne filaire demi-onde en régime d'ondes stationnaires.
Le courant de conduction axial sur le directeur peut étre alors approximé par une distribution

de la forme

Ica, (x) = Im sin[k(2R, —x)] (3-3)

k=28

avec
Ao

et Im =Ica, (x =R;)
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Fig. 3. 22. Distribution des courants (module et phase) le long d'une antenne bicouche de

forme circulaire alimentée par ligne microruban.

(a) le long de I'antenne

(b) le long du directeur
Discrétisation linéaire Ny = 500.; fréquence de travail 7.1 GHz; r,
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b) Courant de polarisation sur le directeur

Le module du courant de polarisation Ipa,(x) le long du directeur présente une
symétrie parfaite par rapport au milieu de la structure rayonnante (x = r,/2) ou il est
pratiquement nul (0.01 A) avec deux maxima symétriques, de valeur 0.9 A, de part et d'autre
situésenx=0.187r, etenx =0.812 r,.

La phase de ce courant est pratiquement constante de part et d'autre du milieu de la
structure ou elle subit un saut de phase de +180°, passant ainsi de - 90° pour 0 <x <r,/2 a

+90° pour /2 <x<r,.

¢) Courant de conduction transverse sur le directeur
Le module du courant de conduction transverse Icy, (x) le long du directeur présente

une légére dissymétrie par rapport au milieu (x = r,/2 ) ou il est pratiquement nul (0.01 A). Il
posséde deux maxima symétriques, de valeur 1.1 A, par rapport a ce milieu. Ces deux maxima
sont situés au voisinage des foyers de l'ellipse "ligne de courant centre de gravité" (Fig. 2.19)
respectivement en x = 0.22 r, et en x = 0.77 r,. Ce module présente également deux minima
aux extrémités ouvertes dont les valeurs sont de 0.12 Aenx=0et de 0.07 Aenx=r,.

La phase de ce courant est pratiquement constante de part et d'autre du milieu du
directeur ou elle subit un brusque saut de phase de - 180° passant ainsi de 94° en x = 0.4975 r,
a -86°enx=0.5025 r,. Comme pour l'antenne, les courants de conduction axial et transverse
ont la méme phase pour x < r,/2 et sont en opposition de phase pour x > r,/2. Le courant de
polarisation est constamment en opposition de phase avec le courant de conduction transverse

le long du directeur.
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3.5 Diagrammes de rayonnement

3.5.1. Cas de la structure monocouche

La figure 3.23 illustre les diagrammes de rayonnement de I'antenne monocouche décrite
par la figure 3.2.a mais avec un plan de masse circulaire de rayon a. Les champs normalisés
sont tracés, dans les plans E et H, en composantes copolaire et contrapolaire et calculés avec
un plan de masse infini (eq. 2-59 a 2-62) et fini (eq. 2-206) afin de mettre en évidence la
diffraction par les bords.

Dans le plan E (Fig. 3.23a), la composante contrapolaire est strictement nulle (eq. 2-60)
car d'une part, le courant de polarisation n'intervient pas (eq. 2-56) et d'autre part, les courants
de conduction transverses, égaux et opposés par rapport a l'axe de symétrie Ox de la structure
rayonnante (Fig. 2-16), ont alors un effet nul.

La composante copolaire n'est pas nulle au voisinage du plan de masse (8 = + 90°) a
cause du courant de polarisation non nul a ce niveau (Fig. 3.21). Cette composante copolaire
n'est pas symétrique par rapport a la direction du rayonnement maximum (6 = 0°). Cela est di
a la dissymétrie du module et aux variations de phase le long de I'antenne des courants sources,
a savoir les courants de conduction axial et de polarisation (eq. 2-59). Au dela de 6 = + 90°, le
champ copolaire arriére manifeste un caractére oscillant di & la contribution du champ diffracté
par les bords du plan de masse. Ce champ diffracté a été déterminé a l'aide de la théorie
uniforme de la diffraction et du principe des courants équivalents (§ 2.8).

Dans le plan H, le champ copolaire arriére (|0 | > 90°) est pratiquement nul (inférieur a
- 40 dB) car le courant de polarisation non nul aux deux extrémités de l'antenne n'intervient pas
(eq. 2-61). Ce champ copolaire (Fig. 2.23b) n'est pas modifié par 'effet du plan de masse fini.
En effet, I'épaisseur H du substrat étant tres faible devant le rayon du plan de masse (Fig. 2.21),
le champ issu de la source arrive avec une incidence rasante et le coefficient de diffraction Dy
(annexe C) relatif & la polarisation horizontale est alors nul. Par conséquent le champ total
calculé (eq. 2-206) se réduit uniquement a sa composante déterminée avec un plan de masse
infini. C'est la raison pour laquelle le tracé de cette composante copolaire n'est effectué que
dans l'intervalle [-90°, 90°].

Contrairement a ce qui se passe dansle plan E, la composante contrapolaire dans le
plan H n'est pas nulle (Fig. 3.23c). Elle est due aux courants de polarisation et de conduction
transverse (eq. 2-62). Ce champ subit l'effet du plan de masse fini qui se traduit par des
oscillations au dela de © = =+ 90° dues a la contribution du champ diffracté par les bords. La
composante GO (plan de masse infini) du champ contrapolaire présente deux maxima de
l'ordre de - 22 dB situés en 8 = = 90°. Par contre, lorsque le plan de masse est considéré avec
ses dimensions réelles, le champ contrapolaire posséde deux maxima de l'ordre de - 20.7 dB au
voisinage de © = * 53° et présente des variations avec deux pics de - 30 dB en 0 =+ 14° et
deux creux de - 34 dB au niveau de 6 = £ 20°. Ce champ est quasiment nul en 6 = 0, direction

du rayonnement maximum des champs copolaires dans les plans E et H.
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Fig. 3.23. Diagramme de rayonnement d'une antenne

monocouche de forme circulaire.

Elément rayonnant de rayon R = 6.85 mm, t=18 pm.

Substrat diélectrique €, =2.17, tgd =0.0009, H=1.6 mm.
Caractéristiques des conducteurs 6 =c4 =556 MS/m, A=A, =0.5 um.

Alimentation par ligne microruban W =4.8 mm, 1 = 13.2 mm, Zo = 50 Q.

Plan de masse circulaire de

rayon a = 60 mm.

Discrétisation linéaire Nj = 500, fréquence de travail 7.1 GHz.
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La figure 3.24 illustre I'effet de la fréquence sur les diagrammes de rayonnement de la
structure rayonnante monocouche précédente. Elle représente les champs rayonnés calculés
pour trois fréquences différentes dans le cas d'un plan de masse infini.
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Fig. 3.24. Diagramme de rayonnement pour trois fréquences
distinctes de la bande passante (plan de masse infini).

Les composantes copolaires sont notées respectivement (1), (2) et (3) (trait plein pour
le plan E et trait discontinu dans le plan H) pour les fréquences 7.10, 7.75 et 8.00 GHz. Le
réseau de courbes (4) représente les champs contrapolaires dans le plan H pour ces mémes

fréquences.

Nous constatons que le niveau le plus élevé, des composantes copolaires dans les plans
E et H, est obtenu 4 7.75 GHz correspondant pratiquement a la fréquence résonance de
l'antenne considérée (§ Fig. 3.5). Par contre, l'effet de la fréquence est moins significatif pour
les champs contrapolaires. Le tableau 3.2, résumant sommairement l'effet de la fréquence sur
les champs rayonnés, montre que le rapport le plus élevé entre les niveaux maximums des
champs copolaires et contrapolaires notés respectivement Ecomax et Ecrosmax est également

obtenu a la fréquence a cette fréquence.

Tab. 3.2. Influence de la fréquence sur les niveaux des champs rayonnés

f(GHz) | Ecomax(dB) | Ecrosmax (dB) | Ecomax /Ecrosmax (dB)

7.10 -6.24 -28.20 21.96
7.75 0.00 -28.60 28.60
8.00 -2.53 -29.00 26.47
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3.5.2. Cas d'une structure bicouche

3.5.2.1. Comparaison théorie-expérience

Les figures 3.25 a 3.27 permettent de confronter nos résultats théoriques aux valeurs
expérimentales [105] concernant les champs rayonnés normalisés, aux fréquences 7.10, 7.75 et
8.0 GHz par la structure rayonnante bicouche décrite par la figure 3.12b et dont les paramétres

sont les suivants:

Eléments rayonnants: R, = 6.85 mm, R, =6.45mm, t, =t, =18 um.

Substrats di€lectriques: €, =€, =2.17, tgd, =tgd, =0.0009, H, =H, =1.6 mm
Caractéristiques des conducteurs: 6, =6, =64 =556 MS/m, A, =A, =A; =0.5 pm.
Alimentation par sonde coaxiale avec Xa=2.75 mm, do= 1.3 mm et Zo = 50 Q.

Plan de masse circulaire de rayon a = 60 mm. Discrétisation linéaire N| = 500.

Les résultats théoriques sont illustrés aussi bien pour un plan de masse supposé infini
(théorie GO) que pour un plan de masse fini (théorie UTD) afin de mettre en évidence la
contribution du champ diffracté par les bords. Les valeurs expérimentales [105] obtenues en
chambre anéchoique donnent un niveau maximum, de la composante contrapolaire dans le
plan E, inférieur a - 35 dB.

Comme dans le cas de la structure monocouche, le champ contrapolaire dans le plan E
est nul alors que le champ copolaire dans le plan H, calculé en tenant compte des dimensions
finies du plan de masse, se réduit a sa composante GO. Le fait de tenir compte de l'effet du
plan de masse fini sur les caractéristiques de rayonnement nous a permis d'obtenir des résultats
théoriques en meilleur accord avec les mesures que ceux obtenus uniquement a l'aide de la
théorie GO (plan de masse infini). Cela est valable aussi bien pour le champ copolaire dans le
plan E que pour le champ contrapolaire dans le plan H.

La nullité théorique de la composante contrapolaire dans le plan E est justifiée par le
fait que le modéle proposé est basé uniquement sur le mode dominant quasi-TEM. Pour

obtenir ce champ contrapolaire, il faut faire intervenir des modes d'ordre supérieur.

Dans le plan E, la composante copolaire présente des lobes secondaires qui ne sont pas
génants car ils ne se manifestent qu'au dela de |0 > 120 ° (rayonnement arriére) et leur niveau
maximum ne dépasse pas - 18 dB par rapport a celui du lobe principal.

Le niveau maximum de la composante contrapolaire dans le plan H augmente dans la
bande de fréquence considérée. Il est respectivement de -18, -13.5 et -13.2 dB pour les
fréquences de 7.10, 7.75, et 8.00 GHz.

Les valeurs expérimentales tout a fait conformes aux résultats théoriques prouvent a
I'évidence le bien fondé de la modélisation proposée. Néanmoins, il aurait été souhaitable de
disposer de plus de mesures pour étudier l'influence des divers paramétres sur les

caractéristiques de rayonnement.
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Fig. 3.25. Diagramme de rayonnement de Fig. 3.26. Diagramme de rayonnement de la

structure rayonnante bicouche a une
fréquence de 7.75 GHz.

la structure rayonnante bicouche a une
fréquence de 7.1 GHz.
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Fig. 3.27. Diagramme de rayonnement de la structure

rayonnante bicouche a une fréquence de 8.00 GHz.

3.5.2.2. Evolution de la directivité en fonction de la fréquence

La figure 3.28 représente l'effet de la fréquence sur la directivité de I'antenne bicouche
précédente. Les valeurs théoriques de cette directivité, exprimées en dB, peuvent €tre estimées
a partir des angles d'ouvertures a mi-puissance des diagrammes de rayonnement dans les plans
principaux a l'aide de l'expression approchée [148]
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(3-4)

D(dB) =10 logw( 25000 )

®E OI{

O et O sont respectivement les angles d'ouverture a mi-puissance exprimés en degrés dans

les plans E et H des composantes copolaires.
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Fig. 3.28. Directivité en fonction de la fréquence
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enn

de la structure rayonnante bicouche.

Nous constatons que la directivité de l'antenne bicouche considérée présente un
maximum au voisinage de 7.1 GHz qui correspond pratiquement a la premiére fréquence de
résonance de la structure rayonnante (§ Fig. 3.25). Elle subit une décroissance de part et
d'autre de cette fréquence qui peut s'expliquer d'une part, par l'augmentation des angles
d'ouverture 4 mi-puissance (-3 dB) ®; (Fig.3.25a a 3.27a).et ® (Fig. 3.25ba 3.27b) et
d'autre part, par 'élévation du niveau de la composante contrapolaire dans le plan H.

La bande passante, déterminée a partir d'une diminution de - 3 dB de la directivité par
rapport a son niveau maximum, est de 19 %. Ce résultat est en bon accord avec celui obtenu a
partir de I'évolution de l'impédance d'entrée en abaque de Smith, pour un TOS < 2, qui donne
une valeur de 18.5 % (§ Tab. 3.1).

3.5.2.3. Comparaison antenne monocouche-antenne bicouche

La figure 3.29 représente les diagrammes de l'antenne monocouche étudiée au
paragraphe 3.5.1 et ceux d'une antenne bicouche constituée de l'antenne précédente a laquelle
nous associons un directeur de rayon 6.45 mm monté sur le méme substrat diélectrique.

A la fréquence 7.1 GHz, le niveau des champs rayonnés est plus élevé dans le cas de

l'antenne sans directeur aussi bien en composantes copolaire que contrapolaire. Ce résultat est
conforme a celui obtenu par DAMIANO [149] a l'aide du modele de I'équation intégrale
résolue dans le domaine spectral par une méthode des moments.
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Fig. 3.29. Influence du directeur sur le niveau des

champs rayonnés a la fréquence 7.1 GHz.

Le déphasage entre les courants sources le long de l'antenne et du directeur est tel que
la contribution de ce dernier s'avere négative. L'avantage du directeur réside dans l'amélioration
de l'angle d'ouverture a -3dB ®; du champ copolaire dans le plan E. Cette amélioration traduit
par une augmentation de la directivité qui passe de 6 dB pour l'antenne monocouche a 7.8 dB
pour l'antenne bicouche. Cet avantage est toutefois contrebalancé par une légére €lévation du
niveau du champ contrapolaire dans le plan H de telle sorte que le rapport (Ecomax /Ecrosmax)
passe de 20.7 dB pour la structure monocouche a 18 dB pour la structure bicouche.
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3.5.2.4. Analyse du champ contrapolaire dans le plan H.

La figure 3.30 représente les contributions des courants de polarisation et de
conduction transverse a la formation du champ contrapolaire dans le plan H de la structure
bicouche précédente, étudiée au paragraphe 3.5.2.1 a la fréquence 7.1 GHz.

E/Emax (dB)
&
[—]

D PI L L) LR ] UL L | I LI UL L L TrT o171 'l_q
E Plan H C. Contrapolaire
L 1
10E Cont. totale ]
e Ipa, (x) et Ipa;(x) ]
t - Iey; (x) et Iey, (x) |
L ]
'_

YN A L VT W L] L0 T

&
S

-40°
-180 -120 -60

Fig. 3.30. Contribution des courants de polarisation
et de conduction transverse a la formation du champ

contrapolaire dans le plan H.

Nous constatons que ce champ est di essentiellement aux courants de polarisation
Ipa,(x) et Ipa,(x) lelong de I'antenne et du directeur. Au dessus de - 40 dB, la composante
contrapolaire dans le plan H, calculé uniquement a partir des courants de conduction
transverses Icy, (x) et Icy, (x) ne se manifeste que dans les intervalles [- 68°, 7°] et [7°, 68°].

Son niveau maximum ne dépasse guére - 30 dB et se situe au voisinage de 6 = £ 35°.

Le champ contrapolaire total, calculé a partir des courants de polarisation et de
conduction transverse (courbe en trait plein) a un niveau plus faible que celui calculé
uniquement a partir des courants de polarisation. Ceci est di au fait que les courants de
polarisation et de conduction transverse sont en opposition de phase le long de la structure
rayonnante (Fig. 3.22).

Ainsi grace a lintroduction de la composante transverse du courant de conduction,
nous avons pu obtenir des champs contrapolaires dans le plan H avec un niveau plus faible et
qui sont en meilleurs accord avec les résultats expérimentaux (Fig. 3.25¢ a 3.27c).
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3.6 Conclusion

Nous avons pu réaliser une dizaine de maquettes d'antennes microrubans, monocouches
et multicouches de forme circulaire, dans le but de justifier la validité du modéle proposé dans
ce travail.

En ce qui concerne les caractéristiques dépendant du champ proche (impédance
d'entrée, fréquence de résonance et bande passante), nous avons effectué plusieurs mesures,
particuliérement aux fréquences 3, 5 et 10 GHz, qui corroborent assez bien les résultats
théoriques. L'influence des divers paramétres, des structures considérées, sur ces
caractéristiques est mise en évidence et interprétée a l'aide de considérations physiques. En
associant a une antenne microruban de forme circulaire un élément parasite (directeur) de
méme forme, judicieusement proportionné et disposé, nous pouvons obtenir une structure
rayonnante bicouche large bande ou bifréquence. De méme, une couche d'air d'épaisseur
ajustable, entre le plan de masse et le substrat, permet de changer la fréquence de résonance et

la bande passante.

Par contre, faute de chambre anéchoique au Laboratoire Télécommunications, les
seules mesures précises de rayonnement dont nous disposons sont celles effectuées par
ZERGUERRAS [105] a l'université de Rennes I (France). Ces mesures sont en bon accord
avec les résultats théoriques obtenus en tenant compte de la contribution du champ diffracté
par les bords du plan de masse. L'effet de la fréquence sur la directivité et le niveau de la
composante contrapolaire dans le plan H est considéré.

Pour les structures étudiées les lobes secondaires ne sont pas génants du fait qu'ils ne se
manifestent qu'au dela de [0] > 120° (rayonnement arriére) et que leur niveau maximum ne
dépasse pas - 18 dB par rapport a celui du lobe principal. L'étude des lobes secondaires est
d'un grand intérét dans le cas des réseaux d'antennes.

Basé uniquement sur le mode dominant quasi-TEM, le modéle proposé donne un
champ contrapolaire nul dans le plan E alors que I'expérience fournit pour cette composante un

niveau maximum inférieur a - 35 dB par rapport a celui du champ copolaire.

Il aurait été souhaitable de disposer de plus de mesures de rayonnement, notamment en
champ contrapolaire, composante dont le comportement est encore mal connu, et de
déterminer alors sur quels parametres de la structure il faut agir pour contrdler par exemple

son niveau.
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4. Conclusion

La méthode des lignes de transmission avec pertes, initiée par Dubost [67] et a laquelle
nous espérons avoir apporté notre contribution, permet de déterminer les caractéristiques
radioélectriques (impédance d'entrée, fréquence de résonance, diagramme de rayonnement ...)
d'antennes microrubans monocouches et multicouches de forme arbitraire munies d'un axe de
symétrie. Son application 4 une géométrie circulaire nous a permis d'obtenir des résultats
satisfaisants.

Comme toutes ces caractéristiques radioélectriques dépendent directement des
paramétres de transmission (impédance caractéristique, permittivité effective et coefficient de
propagation) des lignes €élémentaires résultant de la discrétisation des éléments rayonnants,
nous avons choisi pour ces parametres les expressions les plus précises existant actuellement
(annexe A) qui tiennent compte des épaisseurs des conducteurs et de la rugosité de leur surface
ainsi que de l'effet de dispersion et des diverses pertes (électriques, diélectriques et par

rayonnement).

Pour justifier la validit¢ du modéle proposé, un certain nombre d'antennes
monocouches et multicouches, de forme circulaire, ont été réalisées sur divers substrats et
testées au laboratoire. Les deux types d'alimentation les plus couramment utilisées a savoir, la
ligne microruban et la sonde coaxiale ont été traités.

Pour améliorer cette méthode, nous avons introduit la notion de ligne de courant centre
de gravité de I'élément rayonnant qui nous a permis de déterminer la composante transverse du
courant de conduction. Ainsi, au champ rayonné calculé [105] & partir des courants de
conduction axial et de polarisation, nous ajoutons la contribution du courant de conduction
transverse tout en gardant au modéle son caractére unidimensionnel.

L'effet du plan de masse fini sur les caractéristiques de rayonnement a été étudié a l'aide
de la théorie uniforme de la diffraction. Dans le cas d'un plan de masse de forme curviligne
(circulaire dans notre cas), les champs diffractés obtenus présentent des singularités
(caustiques) dans la région axiale de la structure rayonnante. C'est la raison pour laquelle nous
avons fait usage du concept des courants équivalents qui permet d'éviter ces singularités et
donc de présenter une solution correcte du champ diffracté par les bords du plan de masse.

Ainsi, la contribution du courant de conduction transverse et la prise en compte de ce
champ diffracté nous ont permis d'obtenir une formulation générale et correcte du champ
lointain. Les résultats théoriques obtenus, aussi bien en composantes copolaire que
contrapolaire sont en meilleure concordance avec les mesures que lorsqu'on se contentait d'un
courant de conduction axial et de l'approximation de l'optique géométrique (plan de masse
infini).

Toutefois, le modele basé sur le mode dominant quasi-TEM donne une composante
contrapolaire nulle dans le plan E. Cette nullité théorique est cependant justifiée par les
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mesures qui fournissent pour cette composante un niveau maximum inférieur a - 35 dB. Il
serait intéressant d'étudier le comportement de la composante contrapolaire dans le plan H afin
de déterminer sur quel paramétre de la structure rayonnante (position du point d'excitation,
caractéristiques du substrat diélectrique) il faut agir pour contrdler son niveau qui présente un
grand intérét notamment dans le cas des réseaux. Le modéle proposé permet une telle analyse
mais nous ne disposons pas de mesures pour vérifier la validité des résultats théoriques.

L'influence des paramétres (nature du substrat, dimension des éléments rayonnants,
position du point d'excitation et lintroduction d'une couche d'air) sur les caractéristiques
radioélectriques dépendant du champ proche (impédance d'entrée, fréquence de résonance et
bande passante) a été mise en évidence et interprétée physiquement.

L'addition d'un directeur permet de modifier considérablement ces caractéristiques.
Bien dimensionné et positionné, cet élément supplémentaire permet, dans certains cas, un
élargissement conséquent de la bande passante. En faisant varier les dimensions de ce directeur
ou les paramétres (épaisseur et permittivité diélectrique) du substrat supérieur sur lequel il
repose, nous pouvons obtenir une structure rayonnante bicouche a deux fréquences de
résonance bien distinctes (antenne bifréquence). Les résultats théoriques obtenus dans ce sens
sont conformes aussi bien aux mesures qu'a ceux obtenus par la méthode de I'équation
intégrale résolue dans le domaine spectral par une méthode des moments [146,149)].

La méthode proposée permet également de traiter des antennes bicouches avec des
geéométries mixtes dans lesquelles les formes de I'antenne et du directeur sont différentes. Elle
peut également étre appliquée au cas ou ces éléments rayonnants sont légérement décalés. De
plus, elle peut étre généralisée a deux, voire méme a plusieurs directeurs, dans une structure
stratifiée. Le cas d'une antenne a deux directeurs est en cours d'analyse au niveau de notre
Laboratoire Télécommunication. Nous savons déja que si le deuxiéme directeur a peu d'impact
sur la bande passante, il permet d'améliorer sensiblement la directivité. Des investigations
expérimentales sur une antenne associée a deux directeurs en structure tricouche de forme
rectangulaire [150] et circulaire [151] ont montré que lorsque les trois éléments rayonnants
sont convenablement espacés a I'aide de couches d'air intermédiaires, il est possible d'obtenir un
gain au dessus de 10 dB avec des niveaux de champ contrapolaire et de lobes secondaires
acceptable (au dessous de - 20 dB).

La précision de la méthode proposée dépend essenticllement de celle donnant les
parametres de transmission des lignes élémentaires issues de la discrétisation des éléments
rayonnants. Or, les expressions (§ annexe A) donnant ces paramétres sont précises a mieux de
1 % pour des substrats dont I'épaisseur H est telle que H/Ao <0.13. Ainsi, pour les deux
substrats utilisés a savoir, le RT/Duroid 5870 et le verre Téflon TLX 060 dont I'épaisseur est
de 1524 mm, le modéle pourrait donner des résultats satisfaisants jusqu'a 25.6 GHz.

Toutefois, comme les mesures effectuées sur les divers prototypes réalisés sont limitées a la
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fréquence de 10 GHz, nous ne pouvons affirmer avec certitude la validité de la méthode au
dela de cette fréquence d'autant plus que l'effet des ondes de surface n'est pas pris en compte.

Le modele proposé utilise un formalisme mathématique peu complexe, mais précis,
basé essentiellement sur des expressions analytiques qui permettent d'évaluer aisément
Iinfluence des divers paramétres de la structure rayonnante sur les caractéristiques
radioélectriques. Les développements numériques ne sont introduits que pour évaluer certaines
fonctions spéciales intervenant dans le calcul du champ rayonné. Judicieusement ramené  un
domaine unidimensionnel, le modéle offre également l'avantage, par rapport a la méthode de
I'équation décrite au paragraphe 1.3.7, d'exiger un temps de calcul relativement court et permet
donc l'utilisation d'un moyen informatique modeste.

La méthode nécessite encore des améliorations notamment dans la prise en
considération de l'effet des ondes de surface. En effet, une partie de la puissance fournie a
l'antenne fonctionnant a I'émission est perdue et se retrouve véhiculée par ces ondes qui se
propagent le long du substrat diélectrique. Le rendement de I'antenne se trouve ainsi affecté par
cet effet qui fournirait un diagramme de rayonnement théorique plus proche encore de la
mesure, surtout en ce qui concerne le champ contrapolaire et les lobes secondaires. Le cas
d'une antenne pourvue d'un radome, couche diélectrique de protection relativement fine
disposée au dessus de I'élément rayonnant, peut étre envisagé et étudié car les caractéristiques
radioélectriques de la structure rayonnante ne sont pas trop affectées.

Pour les antennes microrubans alimentées par sonde coaxiale, une meilleure
modélisation de cette sonde est nécessaire a tous les modéles d'analyse. Les expressions
analytiques, de la contribution inductive de cette sonde, actuellement utilisées sont valables
chacune dans une bande de fréquence donnée. Leur application dans le cas de substrats épais,
employés pour l'élargissement de la bande passante, est particuliérement douteuse. Une
attention particuliére doit étre apportée également pour la modélisation du contact ohmique
entre I'dme centrale de la sonde coaxiale et I'élément rayonnant.

Pour la réalisation des structures bicouches, un soin particulier est nécessaire pour
eviter le décalage et le mauvais collage lors de la superposition des deux couches. Un léger
décalage fausserait les mesures du point de vue impédance d'entrée et causerait une dissymétrie
du diagramme de rayonnement. Un mauvais collage changerait la permittivité relative et donc

toutes les caractéristiques radioélectriques qui en découlent.
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Perspective de développement des antennes microrubans

La technologie des antennes microrubans commence a étre bien maitrisée aussi bien sur
le plan de la conception que des procédés de fabrication. Elle est prometteuse a condition de
valoriser au mieux ses atouts et d'améliorer ses aspects désavantageux.

Les réseaux phasés d'antennes microrubans voient leur champ d'application en pleine
extension. Les facteurs limitatifs tels que la largeur de bande, le gain et le rendement sont
actuellement pris en charge par les chercheurs intéressés par le développement de ce domaine.
Gréce a ces structures en réseaus, il est possible d'obtenir des diagrammes de rayonnement a
"la demande" ouvrant ainsi le champ a de nouvelles applications.

Par ailleurs, l'intégration d'éléments actifs et passifs aux réseaux phasés se poursuit
activement. Il est possible d'introduire dans ces réseaux des circuits d'émission et de réception
ainsi que des circuits de commutation, de polarisation et de déphasage. Une telle structure
rayonnante active présente alors un rayonnement adaptatif en fonction d'objectifs
radioélectriques (balayage électronique du rayonnement) ou de conditions d'environnement
(réduction de brouillage en réception).

La réduction dimensionnelle pour des applications a des fréquences de plus en plus
élevées (au dela de 20 GHz) constitue également une préoccupation majeure.

La fabrication des antennes microrubans reste cependant délicate en raison des
tolérances imposées particuliérement dans la gamme millimétrique. Méme avec des substrats
économiques et la dispomibilité de toute la panoplie des moyens de fabrication des circuits
imprimés, il n'est pas encore évident de tomber au dessous du coiit de réalisation des antennes
a réflecteur ou des cornets. Cependant, sur l'ensemble d'un systéme, il est possible d'obtenir
toute une série d'économies (fixation, raccordement aux fonctions actives...).

La réception des signaux TVDS (Télévision Directe par Satellite) exige des antennes a
gain €levé, une large bande et une haute pureté de polarisation. Ces spécifications techniques
sont bien remplies par les antennes a réflecteurs dont linconvénient majeur est leur
encombrement et leur poids élevé. Or, dans le systemes hyperfréquences, ce sont surtout les
antennes qui occupent le volume utile et qui définissent l'aspect extérieur de ces systémes. Les
antennes microrubans s'averent alors un choix tout indiqué a cause de leur faible encombre-
ment et elles pourraient jouer, dans le futur, un role dans le cadre de la TVDS. Des études
poussées ont €té menées dans divers laboratoires et certaines réalisations sont d'un bon niveau
de performance. Un réseau de 16x16 éléments rayonnants a été congu et réalisé [152] dans la
bande allant de 11.2 & 13.7 GHz (pour un TOS < 2 ) avec un gain de 30.5 dB, une pureté de
polarisation a mieux de 35 dB et un rapport avant-arriére de l'ordre de 38 dB. Mais peut-on a
partir de cela obtenir des antennes microrubans un "plus" dans la mise en oeuvre par rapport a
des antennes a réflecteurs, difficiles a concurrencer sous le seul rapport du cofit? Des études
sont encore a mener dans ce sens pour arriver a placer les antennes microrubans dans le

marché grand public.
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ANNEXE A

Cette annexe est consacrée aux expressions des paramétres de transmission (impédance
caractéristique, permittivité relative effective et coefficient de propagation) d'une ligne
microruban. Parmi les divers modéles répertoriés par Hoffmann [153] décrivant ces
parametres, nous choisirons les plus précis existant actuellement et qui tiennent compte de
I'épaisseur et de la rugosité de la surface des conducteurs ainsi que de l'effet de dispersion et
des diverses pertes (€lectriques, diélectriques et par rayonnement). Ce choix est dicté par le fait
que toutes les caractéristiques radioélectriques des antennes, étudiées dans le chapitre 2,
dépendent des expressions des paramétres de transmission des lignes microrubans élémentaires
issues de la discrétisation de la surface de 1'élément rayonnant.

Considérons une ligne microruban (Fig. A.la), supposée étre une ligne élémentaire
issue d'un découpage d'une antenne de forme arbitraire en sections élémentaires (§ chap.2).

W ; Eeff

AITITIMY

i | —>

A T

AN
(a) (b)

Fig. A.1. Modéle de calcul des paramétres de transmission d'une ligne microruban.
(a) ligne microruban. (b) milieu homogéne équivalent.

La ligne microruban est définie par ses dimensions et ses paramétres électriques et
diélectriques:
- €, H étant respectivement la permittivité effective et I'épaisseur du substrat diélectrique dont
les pertes sont caractérisées par le facteur tgd.
- W et t sont respectivement la largeur et I'épaisseur du conducteur supérieur caractérisé par sa

conductivité finie o5 et la rugosité de sa surface A.
- Le plan de masse est caractérisé par sa conductivité ¢ g et la rugosité de sa surface A g

A.l. Evaluation des paramétres de transmission

Le champ électromagnétique s'étend dans tout I'espace au lieu d'étre confiné dans le
dielectrique. Afin donc d'éviter le probléme, trés ardu, du calcul du champ dans un milieu
inhomogene, la ligne microruban précédente est modélisée comme un ruban conducteur dans
un milieu uniforme, de permittivité effective € ¢, bordé par le plan de masse (Fig. A.1b).
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Al.1. Approximation statique

Cette approximation suppose un mode TEM pur et fournit donc des valeurs de
permittivité effective et d'impédance caractéristique indépendantes de la fréquence. La
modélisation la plus couramment utilisée est celle de Hammerstad et Jensen [100]. Elle fournit
deux expressions décrivant limpédance caractéristique et la permittivité effective de la ligne
dans un milieu homogene sous la forme

SNy £ L L 2y
Zm(u)—znln[ = + 1+(u)j| (A-1)
07528
avec f(u)=6+(2n—6).exp{—(M) :| et u=W/H
u

La précision obtenue a l'aide de I'équation (A-1) est a mieux que 0.01% pouru <1 et 0.03%
pour u < 1000.

1 T
g, + -
€. (u,6,) =L +5f2 [1+~) (A-2)

2 u

2
|l +[§ui) 1 3
avec a(u) = 1+—4—9—ln + ln{1+[+u—) }

u? +0432 | 187 18.1

0.053
€, —0.9]

b(€,)=0.564
&) ( €, +3

La précision fournie par I'équation (A-2) est 2 mieux que 0.2% pour 1< €_< 128 et
0.01<u <100.

Pour tenir compte de I'épaisseur non nulle du conducteur supérieur, Hammerstad et
Jensen [100] ont utilis¢é une méthode décrite par Weeler [154] a laquelle ils ont apporté des
modifications pour améliorer la précision, particuliérement pour les lignes microrubans de

largeur étroite et des substrats de faible permittivité relative.

t' 4exp(1) )
Au; =—In| 1+ avect '=t/H (A-3
T [ t'.coth? /6.517u )
1 1
R, oA iy (A-4)
2 cosh /e, —1

En définissant les largeurs équivalentes normalisées (par rapport a I'épaisseur H) par

114



u) =u+Auy

ur =u+Au,

les équations statiques de l'impédance caractéristique et de la permittivité effective, tenant
compte de I'épaisseur non nulle t du conducteur supérieur deviennent

ZC(O)=M (A-S)
Ee(u;,2,)
Zo Y
ur(0)= €. (uy ;) [-Z(—;] A6)

A 1.2 Approximation dynamique

a) Permittivité effective.

Parmi les nombreuses formules approchées de la permittivité effective, tenant compte de la
dispersion, répertoriées par Atwater [155], celle de Kirschning et Jensen [102] offrant la
meilleure précision s'écrit

€ — Seﬁ'(o)

seﬂ'(f)zar'— l+P(f)

(A-7)

avec P=PP, {(0.1844 + P3Py )f, ]15763

0.525
(1+0.0157 £,)%°

P, = 0.27488 + [0. 6315+ Ju, ~0.065683 exp(-8.751 u, )

P,=0.33622[1-exp(-0.003442 € )]

P, = 0.0363 exp(- 4.6 u,) (1~exp[—(fn 138.7)497 ])
P, =1+2.751 (l—expl:—(ar /15.916)8])
f, =f.H, fen GHz et H en mm.

Pour 0.1<u <100, 1< €, <20 et 0 <H/A, <0.13, la précision des résultats obtenus a partir de

l'expression (A-7), comparés a ceux de l'analyse des modes hybrides (Jansen 1981) est & mieux
de 0.6 % jusqu'a 60 GHz.

b/ Impédance caractéristique

Comme pour la permittivité effective, de nombreux modéles, tenant compte de I'effet
de dispersion, donnent une formulation de I'impédance caractéristique d'une ligne microruban.
Parmi tous ces modéles, cités par Hoffman [153], celui de Jansen et Kirschning [101], basé sur
une série d'expressions fermées aisément programmables, offre la meilleure précision.
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R
Z.(f) = Z, (0) (%) i (A9)

14

avec R; =0.03891 Erl"‘ R, =0.267 u;" R; =4.766 exp(—3.228 utrJ.641)

R, =0.016+(0.0514 g, )*** R = (f, /28.843)12 Rg =22.20 ul*?

R7 =1206-0.3144 exp(-R;) [1-exp(-R;)]

Rg =1+1.275 (1 ~ exp[-0.004625 Ry €157 (£, /18.365)27% )

R -R -1)°
Rg — 5086 Rd 5 exp( 6) (gr 1)
0.3838+0.386 R4 1+1.2992 Rs 1+10(g, —1)°
6
R = 0.00044 £, *1% 10,0184 Ry = iat 19T) -
1+0.0962 (f, /19.47)
1

Ry = R;3 =0.9408 €. (£, )R8 — 0.9603

1+0.00245 u?
R4 = (0.9408 - Ry) €. (0)R¢ —0.9603 R;5 =0.707R (f, /12.3)1%%7
Ryg =1+0.0503 €2 Ry; [1-exp[~(u, 119°]|

Ry7 =R [1 ~1.1241 % exp(—0.026 £1156%6 _ Rls)]
16

Z;(0), €. (0) et €. (f,) étant respectivement définies par les relations (A-5) & (A-7).

A.4. Coefficient de propagation
Le coefficient de propagation d'une ligne microruban avec pertes s'écrit

Yy=a+jB (A-9)

Le terme d'atténuation o, tenant compte des diverses pertes (ohmiques, diélectrique et par
rayonnement), et le terme de phase B s'écrivent respectivement

a=0,+oy +0, (A-10)
B=KkoyEem (f) (A-11)

A.4.1. Pertes dans les conducteurs

Les pertes ohmiques dans les conducteurs sont essentiellement dues a la conductivité
finie de ces conducteurs. Cependant, I'épaisseur non nulle du conducteur supérieur et la
rugosité de la surface des dépdts métalliques peuvent accroitre sensiblement ces pertes. Divers
modeles [154] donnent une formulation décrivant les pertes ohmiques  I'aide d'expressions
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fermées. Le modéle le plus précis, dii & Pues (1983) et cité par Van de Capelle [156], donne
une valeur des pertes dans les conducteurs sous forme d'expressions aisément programmables

Qe =0g +0Lg (A-12)
avec ag=0a,R;F\F oy =ay Ry Fyy
2 1 Au
R,=ynfyu,/c R =J?cf /o E =1+ [ 1—= r
s Ko /Ty g Ho /Gy s o [ = (t/H))
2
Fpg =1+— Arctg{1.4(Rs As 03)2} Fpg =1+E A.rc:tg{l.‘i(Rg Ago, )2}
T T
32 - u?
1 = u, <1

4nHZ(0) 32+u?

JEes (0) {u , 0.667 u, }

[ 210 Wegr (0) u, +1.444

aan

- M, H
Wer (0= =0 Z.(0)

A.4.2. Pertes diélectriques

Elles sont dues a I'énergie dissipée dans le diélectrique qui est proportionnelle au
facteur de pertes tgd. L'expression la plus précise, du facteur o, tenant compte de la

dispersion s'écrit [156]

g =5 e (0 o Sy (A-13)

0 Eer (f) Eep(f)+1

A.4.3. Pertes par rayonnement

Dans une ligne microruban, utilisée comme moyen de transmission, il est souhaitable de
favoriser l'existence des modes guidés (§ chap.1) et d'éviter la présence d'ondes de surface et
de rayonnement. Dans le cas des antennes, clest le rayonnement qui nous intéresse le plus.
L'expression, du facteur de pertes par rayonnement o, donnée par Dubost [52] s'écrit

473 n, H?2

1
NS Zu0) R fea

(A-14)
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ANNEXE B

Calcul du champ rayonné

Les expressions du champ rayonné, données dans le paragraphe 2.6, ont été obtenues
en utilisant la théorie de l'optique géométrique (G.O). Cette théorie suppose que le plan de
masse de l'antenne est infini afin de pouvoir faire usage du principe des images et donc de tenir
compte aussi bien du champ direct que du champ réfléchi (Fig. B.1).

/\ z ICY(X) y A

Fig. B.1. Antenne et son image.

Le champ rayonné en un point d'observation M, supposé étre trés loin de la source,
produit par une densité de courant électrique J ne dépendant que de la variable x le long de
I'antenne, s'écrit [135]

L ' ~
EmM) = j%’%’-w(r)j[j(x)/\ ?]Afelko T Tix (B-1)
0

ou les paramétres k,,mn,,y(r) sont définis au paragraphe 2.6.
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T est la position du point d'excitation.
T = sinOcosd X + sinOsin d y+cosd 2 est le vecteur unitaire porté par la direction radiale T

indiquant la position du point d'observation.
X, etz sont les vecteurs unitaires relatifs aux coordonnées cartésiennes et portés respecti-

vement par les axes Ox, Oy et Oz.
Dans le cas de I'équation intégrale a une dimension (B-1), la densité de courant J est

équivalente a un courant et exprimée en Ampére.
B.1. Champ rayonné par les sources situées au point 1

B.1.1. Champ dii au courant de conduction
Le courant de conduction et sa position T au point 1, qui se déplace le long de la ligne
de courant centre de gravité d'équation y, (x), s'écrivent

Je1(x) = Iex(x) & +Iey(x) § =% Ica(x) % +Icy(x) § T=T =x&+ys(x)§+Hz

Ica(x), Icy(x) et yg (x) sont définis au chapitre 2.

Dans ces conditions les termes de I'intégrant de I'équation (B-1) deviennent

eJko rcl'r = e.](kx x+ky YG(X)+kZ H) (B-Z)

[Jcl (x)A f] AT= —{-;- Ica(x) cosp +Icy(x) s'md)}cose 6
: k (B-3)
H {E Ica(x) sind - Icy(x) cos¢} (0

ou k,, k, et k, sont définis au paragraphe 2.6. t, 6 et sont les vecteurs unitaires relatifs aux

coordonnées sphériques (r, 0, ¢).

Compte tenu des équations (B-1) a (B-3) les composantes, relatives aux coordonnées
sphériques, du champ rayonné dii a la source Jci1(x) s'écrivent

Bry =0 (B-4a)

L
Eg., =-] Koo y(r) cosd ekH [1 Ica(x) cos + Icy(x) sin¢]
cl 4n o L2

-4b
ej(kxx+kyYG(x))} )

dx

L
E¢°1 = ﬁ'ﬂ_u w(r) CJkZH .[ {[i Ica(x) sing - Icy(x) oos¢]
0

47 2 -4
ej(k,x+k,,yc(x))} b £
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B.1.2 Champ dii au courant de polarisation
Le courant de polarisation et sa position T en 1 sécrivent

jpl(x)=~2!- Ipa(x) z T= fl;l =xi+y0(x)§/+% z
ou Ipa(x) est défini est défini au chapitre 2.
Dans ces conditions les termes de I'intégrant de I'équation (B-1) deviennent
ke T _ o0 Xty yo(x)+k, H12) o)
[Tpl (x) A f]/\ £ = —; Ipa(x) sin® (B-6)

et, compte tenu de (B-1), (B-5) et (B-6), les expressions des composantes du champ rayonné
di a ce courant sont de la forme

Ep =0 (B-7a)
L ;
_ . keno . ook, H/2 1 J(kyx +kyyg (x))
Eepl = - y(r) sinb € 2 Ipa(x) € dx (B-7b)
Ed)pl =0 (B-?C)

B.2. Champ rayonné par les sources situées au point 2
B.2.1. Champ rayonné dii au courant de conduction
En 2 le courant de conduction et sa position T s'écrivent

< N ol . - g n A .
Je2(x) = Iex(x) X -Icy(x) § = > Ica(x) x-Icy(x) ¥ IT=T,=xX-ys(x)y+HZ

Un travail analogue a celui exposé en B.1.1 nous permet d'obtenir les composantes du champ
rayonné sous la forme

Er, =0 (B-8a)

L
.k j
Eg., =—j 4”—:" y(r) cosd e_lsz j {[% Ica(x) cosé - Icy(x) sin¢:|

-8b
ej(kxx_kyYG(x))} ix e

L
Eges = Koo (1) ek H I {B Ica(x) sing +Icy(x) cos¢}
0

47
, (B-8¢)
cj(kxx o kyYG (X))} a5
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B.2.2. Champ dii au courant de polarisation
Au point 2, I'expression du courant de polarisation T et sa position sont de la forme

. 1 s St 5 AbtH
Jpg(x)=—2~Ipa(x)z r=rp2=xx—yG(x)y+-2—z
Les composantes du champ rayonné dii a ce courant sont alors
Erpz = 0 (B—9a)
L
_ . komg ; jk. H/2 1 jkx-k,yq (%))
E9p2 = j = y(r) sinf €2 12 Ipa(x) € y dx (B-9b)
E¢p2 =0 (B-QC)

B.3. Champ rayonné par les sources situées en 1* image de 1

B.3.1. Champ rayonné dii au courant de conduction
Au point 1%, image de 1, le courant de conduction et sa position T s'écrivent

Jer* (x) = —Icx(x) X-Icy(x) § = *% Ica(x) k-Icy(x)§ T = i"‘;lm XX+yg(x) y-Hz

Compte tenu de (B-1), les expressions des composantes du champ rayonné di a ce courant
sont

Erc1*= 0 (B'loa)

L
kK ;
Ege,*=] 402" y(r) cosH € szHI {B Ica(x) cosp +Icy(x) sin¢]
0 (B-10b)
ej(k,x+k,yc(x))} i

L
Epei*=-J koo y(r) g k. H J- {[l ca(x) sing - Icy(x) 005'#]
4n o LE2

(B-10c)
ej(kxx +kyyg(x)) } o

B.3.2. Champ rayonné dii au courant de polarisation
Au point 17, I'expression du courant de polarisation et sa position T sont

e

e l 3 it ! - - -
Jpl*(x):EIpa(x)z l‘=l‘plt=xx+y6(x)y—32

Les composantes du champ rayonné dii & ce courant sont alors
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L
. kom 0 a-ik H/2 1 ik x+k,yg (x))
Egpis =1 4°n° y(r) sin6 € JIO {—2- Ipa(x) € e dx  (B.11b)

E gpye =0 (B-11c)

B.4. Champ rayonné par les sources situées en 2* image de 2

B.4.1. Champ rayonné dii au courant de conduction
Au point 2*, image de 2, le courant de conduction et sa position T s'écrivent

E3 *® A ~ 1 ~ ~ ' ~ -~ ~
Je2™ (x) = —Iex(x) X +Icy(x) § = = Ica(x) X +Icy(x)y, T= I,*=XxX-yg(x)y-Hz

Compte tenu de (B-1), les expressions des composantes du champ rayonné dii 4 ce courant

sont
Erczt: 0 (B-IZa)
L
Eg.,*=] % y(r) cosd g ik H J. {B Ica(x) cos - Icy(x) sin¢]
0 (B-12b)
A o),
k ' 5
Etbcz*: -j —:22 w(r) C-szH J. {[% Ica(x) sing +Icy(x) cos¢:|
0 (B-12¢)

ej(kxx ~ky¥o (X))} £

B.4.2. Champ rayonné dii au courant de polarisation
Au point 2*, I'expression du courant de polarisation et sa position T sont de la forme

T * 1 ~ _.‘___.' e -~ -~ H ~
Jp2 (x)=EIpa(x)z r—rpz*—xx—yg(x)y—?z

Les composantes du champ rayonné di a ce courant sont alors

Erng o 0 (B"13a)

_ L -

B = 6t w(r) sing €2 | 12 1pa(x) edKaX TkyYo D] 4 (B.13b)

Op2s = J
P2 41 0 2

Ejpze =0 (B-13c)




B.S. Champ total rayonné par I'antenne
Finalement, nous obtenons les expressions du champ total rayonné par I'antenne sous la
forme

Er =0
Eg =Egc1 +Egcy +Egc1*+Egcs *+Egp) +Egy, + Egp1*+Egp; *
E¢ = E¢Cl . E¢C2 ot E¢Cl ‘+E¢c2 *

En posant E; = 2—‘" y(r), ces expressions s'écrivent encore d'une maniére explicite
0
Er=0 (B-14a)
L
= . ik, x
Eg = E, cosd cospsin(k, H) | Ica(x) cogk, yq (x)] €/KxX dx
0
L .
+2j E, cos sing sin(k, H) J. Icy(x) sin[ky Yo (x)] ekxX gy (B-14b)
0

L :
+jE, sinb cc.s[kz 52{-) I Ipa(x) cogk, yg (x)] ekxX gy
0

L
E¢ =—E, sin¢ sin(k, H) J. Ica(x) cos[ky yG(x)] eJk* X dx
hois (B-14c)
+2j E, cosp sin(k, H) '[ Icy(x) sin[k, Yo (%)) eKeX gy
0

Nous retrouvons ainsi les relations (2-55) et (2-56) du chapitre 2.

Dans le cas dune antenne associée & un directeur, le champ rayonné est obtenu par une
procédure analogue a celle que nous venons d'exposer. Le volume de calcul devient double car
il faut tenir compte de I'antenne, du directeur ainsi que de leurs images respectives. A I'aide de
cette procédure nous aboutissons aux expressions (2-63) i (2-66) des composantes du champ

rayonné€ par la structure bicouche.




ANNEXE C
Calcul des coefficients de diffraction

Considérons la structure rayonnante de la figure 2.21 constituée d'une antenne
microruban dont le plan de masse est un disque circulaire de rayon a. L'antenne est assimilée &

un point source localisé au centre O du disque. Nous nous proposons de déterminer les
expressions, utilisées dans le paragraphe 2.8 du chapitre 2, des coefficients de diffraction Dgp

(relatifs a la polarisation horizontale et verticale) aux points P et Q.

Dans le cas d'une diffraction sur un plan (faces planes) dont le contour est rectiligne ou
curviligne, ces coefficients sont formulés par Kouyoumjian et Pathak [140] sous la forme

sin B,

Ds 1(0,0',B,) = E{f(koL,B‘) glkol(1+eosB™) gon(n—p7)

(ko L), HL (B s ()|

(C-1)

T 1 six20
avec f(koL,B):jC It gt , BE=(pt0g"), Sgn(X)={1 s”f 5 k, TR
JkoL(T+cosB) ; e

¢ et @' sont respectivement les angles des rayons incident et diffracté.
B, est l'angle que fait le rayon diffracté avec la tangente au contour du plan de masse au point
de diffraction.

Pour un front d'ondes sphériques incident, le parametre distance L, de I'équation C-1,
s'écrit [140] comme suit

5.8

- sinf, (C-2)

s' et s sont respectivement les distances du point source O et du point d'observation au point
de diffraction.

Dans le cas particulier de la structure rayonnante de la figure 2.21, nous avons

¢'=0 (incidence rasante)

T ; : : : :
Blo=B= > (les cones de diffraction sont des disques circulaires)
s'=a

et nous pouvons alors écrire

B* =B~ =B=0¢ (C-3)




De plus, lorsque le point d'observation est situé dans la zone de rayonnement (s >> s'),
I'expression du paramétre distance L se réduit a

L=a (C-4)

Dans ces conditions, I'équation (C-1) devient

X
Dy (9,0,m/2) =-2 JE €' Sgn(n - ) f(k,a, o) eJkoa(l+cosq)
"

(C-5)
D,(9,0,m/2)=0
<
C. 1. Coefficients de diffraction au point Q
Au point Q, I'angle de diffraction ¢ s'écrit
P =0, =90+6 0°<0 <180°
et nous pouvons donc écrire
1+cospq =1-5sinB
T
Sgn(n—-9q) = Sgﬂ(;- 6)
Appliquée au point Q, l'expression (C-5) devient
ji . e 2
D, (Q) =2 1}1 €4 Sgn(6-90) e | eIt gt
T 5 (C-6)
u
D,(Q)=0
avec u=k,a(l-sin0)

Nous retrouvons bien la relation (2-94) utilisée dans le paragraphe 2.8 du chapitre 2.

C. 2. Coefficients de diffraction au point P
Au point P, I'angle de diffraction ¢ s'écrit

g—e 0<0<m/2

%—B n/2<B0<n

(p:(ppz

et nous pouvons donc écrire
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1+cospp, =1+sin®

Sgn(-’25+e)=1 0<0<n/2

Sgn(n—‘pl’)= 31Ic
Sgn(-—2—+9)=—l n/2<0<nm
ou encore Sgn(r—-@p) =Sgn(n/2-0).

Dans ces conditions, les coefficients de diffraction au point P s'écrivent

D, (P)=2 JE ej3 Sgn(0 - 90) eIV F‘J‘z dt
T -J; (C'7) i
D,(P)=0

avec v=k_ a(l+sin0).
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