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Le développement des télécommunications spatiales, des radars
embarqués, de la télédiffusion par satellite, des stations mobiles
terrestres, a falt apparaltre la nécessité croissante de réaliser des
dispositifs microondes légers, peu encombrants et fiables (1-2). En
effet, les antennes constituent, de nos jours encore, le seul élément

avant échappé a la miniaturisation.

Les falsceaux hertziens, les communications par satellite et les
radars utilisent le plus souvent des antennes A réflecteur fonctionnant
dans la bande 1-30 Ghz. Celles-ci sont un modéle de performances
électriques, elles possedent de grandes qualités telles un bon
rendement, une grande pureté de polarisation, une utillsation possible
sur une large bande. Cependant, dans le cas ol ces antennes doivent se
déplacer (changement de direction de pointage,...), deux inconvénients
majeurs apparaissent : |‘encombrement et le poids. Le recours a des
systémes mécaniques leur fait perdre de la rapidité dans 1‘adaptation.
Aussi, la technologie microélectronique permettant, de nos Jjours, une
miniaturisation poussée, de nouvelles sources rayonnantes ont pu étre
étudiées et realisées : elles sont obtenues & partir de réseaux
d’antennes imprimées constituées de dépats métall iques sur des substrats

a treés faibles pertes.



De telles antennes imprimées présentent de nombreux avantages tels
leur faible poids, leur faible épaisseur, leur faible encombrement
(indispensable dans le cas d’antennes embarquées qui ne doivent pas
nuire a |‘aérodynamisme de !‘avion, du missile ou du satellite). A
ceux-ci s’ajoutent des critéres tels la possibllité d’imprimer plusieurs
milliers d’éléments sur des surfaces non planes et le faible colt en cas
de production en série. Un des principaux objectifs étant de pouvoir
obtenir un pointage dans une direction donnée dans un tres court
instant. la technologie microélectronique trouve ici son plein emploi.
En effet. elle offre la commande électronique de 17amplitude et de la
phase de chacune des sources du .réseau imprimé, & partir de laguelle, un
nouveau champ de possibilités est offert :

- le balayage électronigque permet le déplacement trés rapide de
la direction d’émission ou de réception

- 17autoadaptativité modifie automatiquement le diagramme de
rayonnement ou de réception compte-tenu de criteéres prédéterminés
(par exemple 1‘élimination & la réception de brouilleurs
indésirables)

- la possibilité de taches multiples réparties dans le temps (par
exemple, observations fines dans quelques directions priviligiées,

veille dans d’autres directions).

Les applications de telles antennes imprimées sont nombreuses dans le
domaine des teélécommunications et des radars, cependant d‘autres

utilisations existent et meritent d’etre citées :



- communications entre mobiles : un réseau imprimé peut conserver
sa direction de pointage bien que le véhicule, sur lequel il est
placé, est en mouvement. Par exemple, dans le «cas de
communications avion-satellite-Terre, le projet INMARSAT a vu la
reéalisation (par Ball Aerospace) d‘un réseau en bande L de 16
élements, de dimension totale 4icm x 82 cm, d’épaisseur 5,6 mm.
qui est une partie intégrante du fuselage de 1’avion.
L’alimentation est située a 1‘arriére, donc & |1’intérieur du
fuselage et ainsi les problémes liés & 1‘environnement ne

provogquent pas de dégradation des performances.

- alde & la cartographie : le premier radar embarqué & vocation
d’imagerie terrestre est le "Shuttle Imaging Radar (SIR-A)"
construit par Ball Aerospace. L’antenne est constituée de 896
éléments disposés a 1‘/intérieur d‘une structure multicouche de 7
niveaux. Elle fonctionne et permet de dresser la carte de la

surface terrestre.

- régulation du trafic routier : un réseau imprimé peut

surveiller les différents flux de circulation d‘un carrefour.

- capteurs électromagnétiques miniaturisés : les antennes
imprimées peuvent faire partie intégrante des cartes électroniques

car leur technologie s’y préte bien.

- applicateurs médicaux : des antennes imprimées sont utilisées
pour transmettre de |’énergie aux milieux biologiques (en vue du

traitement de tumeurs, par exemple).
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Les antennes imprimées ont un vaste champ d’applications. Elles
peuvent apparaitre comme tres opérationnelles. Cependant, des

inconvénients d’utilisation demeurent

une faible bande passante

un faible gain di aux pertes

une excitation possible d’ondes de surface

une pureté de polarisation difficile a obtenir

des puissances supportées plus faibles que les antennes

classiques.

Aussi, la recherche dans ce domaine est nécessaire afin de mieux
comprendre les phénoménes physiques et d’apporter des solutions aux

problémes posés tels l‘/élargissement de la bande passante.

Nous nous sommes donc orientés vers 1/étude d’antennes microrubans
multicouches alimentées par sonde coaxiale ou ligne microruban. Ces
structures peuvent associer deux éléments rayonnants superposés ou
décalés., de forme différente. L‘influence des modes supérieurs est
¢tudiée. L’effet du décalage de 1’un des é€éléments, sur |’impédance

d’entrée et le rayonnement, est mis en évidence.

La détermination des courants de surface et celle des
caractéristiques ¢électriques de 17antenne <constituent 1la partie
théorique du mémoire. Elles sont basées sur la résolution d‘une équation
intégrale de réaction, écrite dans le domaine spectral, & 1‘aide d‘une
méthode des moments (méthode de Galerkin). Les champs électriques aux

interfaces s’expriment en fonction des courants de surface, a 1‘7aide des



fonctions dvadiques de Green qui tiennent compte des caractéristiqgues

des substrats et des diverses conditions aux limites.

Les courants de surface sont décomposés en série de fonctions propres
de la géométrie des élements rayonnants. Ces fonctions ont une variation
proche des courants & déterminer et elles sont définies sur 1’ensemble
de la surface des conducteurs, ce qui permet une plus grande rapiditeé
a‘exécution des caiculs et le traitement de structures constituees

d’élements de forme différente.

Apres un exposé des méthodes de mesures de |/impédance d’entrée et du
rayonnement, nous présentons des résultats théoriques et expérimentaux
sur 1’¢lement rayonnant monocouche de forme rectangulaire, circulaire ou
triangulaire. Les structures bicouches & deux ¢léments rayonnants
superposes ou décalés, de géométrie identique ou différente associée,
font 1’objet d‘une attention particulieére, car eiles offrent un nombre

de degres de liberté plus important.

Une 1mportante bibliographie est réferencée lors de cette étude.

Des annexes concernent les formulations des champs électromagnétiques
et les fonctions de Green, les fonctions de base. les modes de surface

et l“intégration numérique.
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LES

ANTENNES MICRORUBANS

Le ravonnement des structures microrubans a été considéré comme utilisable
pour la réalisation d‘antennes par DESCHAMPS (3) dés 1953. LEWIN (4) publia, en
1960, des résultats concernant le rayonnement des discontinuités microrubans.
Mais ce n’est que depuis une quinzaine d‘années que des réalisations (MUNSON
(5)) et que de nombreux travaux expérimentaux et théoriques ont eu lieu et ont
fait 1‘objet de rapports ou ouvrages (BAHL (6), JAMES (7), DUBOST (8), le numéro

de Janvier de la revue IEEE-AP).

Quelques généralités sur les antennes microrubans, concernant leur structure,
leur ravonnement, leur alimentation, sont exposées. Nous décrivons, ensuite, les
différents modeles et les méthodes d‘analyse concernant les antennes
constituées d‘un élément ravonnant en structure monocouche. Nous indiguons les
principaux résultats expérimentaux et théoriques, a ce Jjour, sur les antennes
constituées de deux éléments rayonnants superposés ou décalés, au sein d‘une

structure bicouche.
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l1.1. GENERALITES

Une antenne microruban est formée d’une plaque de substrat
diélectrique dont 1‘une des faces métallisées constitue le plan de
masse. L7autre face métallisée, aprés avoir subi un procédé de
photolithographie, ne laisse apparaitre que quelques zones métalliques.
Ce sont les éléments rayonnants dont la forme peut etre a priori
guelcongue. La figure 1 présente deux types simples de structure
d‘antennes microrubans dont 1“élément rayonnant est de forme
rectangulaire. La premiére est alimentée par une sonde coaxiale et la

deuxiéme par une ligne microruban.

Une antenne microruban doit rayonner. Par conséquent, il conviendra
de bien choisir les composants : permittivité, épaisseur du substrat,
type d’alimentation, distance entre éléments rayonnants, fréguence de
travail,... Les dimensions des éléments rayonnants sont, en général, de
1“ordre de la demi-longueur d’onde dans le substrat (A/2). Celles de la
plaque diélectrique et du plan de masse doivent &tre assez grandes (une
dizaine de .X) pour atténuer les effets des ondes de surface qui
rayonnent sur les bords de la plague. Une association en réseau peut
comprendre plusieurs milliers d‘éléments disposés sur une meme couche

diélectrique ou sur plusieurs niveaux de substrat.

Les substrats

Les éléments microrubans, avec une haute densité d’intégration et une
relative facilité de fabrication, peuvent exister au sein d‘une

technologie comportant plusieurs couches diélectriques.



Figure 1 :
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Substrat
diélectrique

Plan de masse

ELEMENT RAYONNANT RECTANGULAIRE
ALIMENTE PAR UN COAXIAL

Substrat S Plan de masse

diélectrique

ELEMENT RAYONNANT RECTANGULAIRE
ALIMENTE PAR UNE LIGNE MICRORUBAN

Exemples de structures d’antenne microruban
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La conception de réseaux d‘antennes microrubans, ou chague fonction
électrique est traitée séparément A& 1‘aide de substrats bien
spécifiques, donne de bien meilleurs résultats. Aussi, 1“emploi de
1”AsGa, comme couche recevant les réseaux d‘alimentation, aurait
tendance & se généraliser, ce qui permettrait la future integration de

circuits monolithiques.

En ce qui concerne les substrats destinés & recevoir les éléments
rayonnants, il est aisé de retenir le Verre Téflon pour son faible cout,
le Duroid se traitant plus facilement, et également le polypropyleéne
pour un trés bon rapport qualité/prix. En outre, la technique de
réalisatlon de structures multicouches, utilise de plus en plus des
mousses. Ceci a pour effet d’éliminer des effets d’‘ondes de surface,
mais aussi d’accroitre le rayonnement du conducteur central d‘une sonde
coaxiale. Le tableau 1 donne -quelques caractéristiqgues de substrats.
Elles ont été obtenues a partir des documentations fournies par les
fabricants, les publications de BAHL et BHARTIA (6), JAMES D,
LAVERGHETTA (9>, GUPTA (10), DEMEURE (11).

NOM Permittivité Tg. Pertes Observations
en bande X en bande X

NIDA 1.12 0.0050 Structure nid d‘abeille
(mousse)
CUCLAD 217 2.17 0.0009 Bon substrat
POLYPROPYLENE 2.17 0.002 Bon rapport qualité/prix
DUROID 5880 2.20 0.0009 Bon, pas cher
RT/DUROID 5870 2.33 0.0012 Bon, stable, prix moyen
CUCLAD 250 2.45-2.55 0.0018 Trés bon, assez cher
PTFE Quartz 2.47 0.0006 Excellent, cher
TEFLON 2.47 0.0006 Trés bon, cher
REXOLITE 1422 2.53 0.00015 Bon, moins résistant
EPSILAM 6.00 0.0018 Bon, prix moyen
SAPHIR 9 0.0004 Excellent, trés cher

TABLEAU | : Caractéristiques de quelques substrats
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L’alimentation

L’alimentation constitue un élément important lors de la conception
d’une antenne microruban. En effet, par sa position, elle détermine les
modes qui seront excités et 17adaptation (& 50 ohms par exemple) et par
sa nature, elle peut engendrer des phénoménes indésirables tels le
rayonnement parasite d‘une ligne coaxiale ou microruban. Plusieurs types
d’alimentation existent, la figure 2 en donne les principaux. Outre les
deux plus fréquents (lignes coaxlale et microruban), une alimentation
par proximité a 1/avantage de ne pas induire de probléeme de jonction
ligne-élément, celle par ouverture permet de rejeter le circuit
d’alimentation de 17autre cdté de celle-ci, ce qui exclut toute nuisance
de la part du circuit d’alimentation. Cependant, ce dernier type
nécessite un positionnement précis de la fente et un ajustement précis

des divers éléments.

Alimentation par ligne coaxiale :

Le conducteur central de la sonde coaxiale est soudé a cet élément,
apreés passage & travers le plan de masse et traversée du substrat
diélectrique.

Des expressions analytiques de la contributlon réactive d’une sonde
coaxiale existent : CARVER (12), BAILEY (13>, SENGUPTA (14>, FONG (15).
Elles sont valables sous certaines conditions d‘utilisation (falble
épaisseur de substrat, positions ¢éloignées des bords du conducteur,
voisinage de la fréquence de résonance,...). Des études approfondies ont
eu lieu sur 17influence de la position et de la nature de la sonde sur
1“ impédance d’entrée (VENKATARAMAN (16)). D’autres recherches (CHI (17))
ont permis de donner les caractéristiques de rayonnement d‘une sonde

coaxiale seule, enfouie dans une structure bicouche. Des travaux treés
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Exemples d’al imentation d’antennes microrubans.
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récents (FENG (18)) ont démontré que le courant sur le conducteur
central de la sonde pouvalt €tre considéré comme uniforme (I= Ig) tant
que 1‘épaisseur H du substrat veérifie : H/’A < 0.3. Pour des valeurs de
H plus élevées, il conviendrait de rajouter un terme 11 . cos(Pi.z/I)
dans la description du courant de la sonde (z désigne la cote & laguelle
se trouve le conducteur alimenté) . Les expressions de la contribution
réactive sont surtout utilisées dans le cas d’un modéle ne prenant pas
en compte la présence de la sonde. Dans notre étude, nous tenons compte
de la présence de la sonde, mais nous supposons gque le courant
d’alimentation est constant sur tout son parcours. Il est modélisé par
un ruban cylindrique de courant, de diamétre égal a celui de la sonde.
Des auteurs tel MARTINSON (19> modélisent en meme temps 1‘élément
rayonnant et la sonde, ce qui permet d‘obtenir des résultats trés
proches des mesures. RICHARDS (20) étudi¢ 1’/influence de la position de
la sonde par rapport aux aretes de 1‘élément rayonnant et indique qu’il
vaut mieux ne pas alimenter trop prés des bords afin d’éviter trop de

perturbations dans le courant de surface du conducteur.

Parmi les expressions connues de la contribution inductive d’une

sonde coaxiale, les deux suivantes sont le plus souvent utilisées :

X = ‘/_’st tg ¢ 2Ty CARVER (1981, (12)
X, = 60 kg HLog ¢ 2/ ¢ kg dg VE ) BAILEY (1982, (13))
avec : H : épaisseur du substrat
N\ : longueur d‘’onde dans le substrat

ko : nombre d’onde dans le vide

: permittivité relative du substrat
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Al imentation par ligne mieroruban

L’influence de la ligne est directement liée & sa largeur W qui est
calculée pour qu‘il y ait adaptation & une impédance caractéristique de
50 ohms par exemple. De nombreuses formules existent pour le calcul
théorique de la largeur W d’une ligne (SCHNEIDER (21>, HAMMERSTAD (22))
connajssant le substrat diélectrique sur lequel elle est déposée et
1/ impédance caractéristique désirée. Une expression courante de W, dans
le cas ou la ligne est déposée sur un substrat diélectrique est donnée

par la formule de HAMMERSTAD :

- T
A= (0284001 /6 ) +Tzo\/2<£r+1>

8/ (eP-2¢eh) H : épaisseur du substrat
q: impédance du vide

>
I

si X <=2 s W..=X.H

siX> 2 : B= Wy /226>

én-1
26

=%{B -1 - Log (2B-1) + (Log(B-1) + 0.39 —0.61/£r)}

ou par la formule donnée par POZAR (1983) :

£‘L+( 63_—'

- -1/2
feq =gt —5—C 1+ 10 (W)

Vo+ 0412 %03 Wio2izH
feg -0.258 W+D0.93 Y
La modélisation d‘une telle source d’alimentation conduit, en utilisant

weq
le principe de Huyghens, & une ligne ou bande de courant électrigue
dirigée selon l7axe 0Z. HNous avons considére un ruban de courant
uniforme. oriente selon 17axe 0Z, dont la largeur est donnée par
| - expression de weq' Dans le cas d‘une ligne disposée & 1’interface de

deux sSubstrats diélectriques de nature différente (excepté le cas
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dielectrique-air), Il existe peu de formules simples donnant cette
largeur en fonction des paramétres de la structure (TOMAR (23-24),
KHALID (25>). Aussi, il faut modifier, de manliére souvent empirique, la
largeur équivalente du cas monocouche. Divers auteurs ont présenté des
résultats expérimentaux ou théoriques, a ce sujet, & 1‘aide :
- des fonctions de Green : FARRAR (26>, WEI (27>, DAS (28)
- des méthodes variationnelles : MEDINA (29-30), MARQUES (31-32),
BAHL (33-34)
- d’algorithmes itératifs permettant 1la prise en compte des
différentes couches diélectriques isotropes ou anisotropes : CHANG
(35
- des transformations conformes et & une analyse en quasi TEM : RAO
(36> qui peut ainsi tenir compte de diélectriques a permittivité

variable avec la position.

1.2. LES STRUCTURES MONOCQUCHES :

Elles ont été étudiées par de nombreux auteurs tant du point de vue
expérimental que théorique. La structure présente de nombreux points
d’inhomogénéité tels : limitations du plan de masse et du substrat
diélectrique, Interface diélectrique-air, alimentation par sonde
coaxiale ou ligne microruban (problémes de jonction), forme des éléments
rayonnants, etc... Aussi, les premiers modéles permettant le calcul de
telles structures étaient simplifiés, et demeuraient valables sous
certaines conditions : épaisseur limitée du substrat, forme
rectangulaire voire circulaire de |’élément rayonnant, etc... Nous

donnons guelgues exemples de méthodes appliquées & de tels modéles.
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Les 11 ! R .

L’antenne microruban est modélisée par deux fentes rayonnantes ‘dans
le demi-espace supérieur au plan de masse, qui sont situées aux deux
extrémités d’une ligne de transmission de longueur A\/2 : MUNSON (5>,
DERNERYD ¢(37), DUBOST (8) qui applique le concept des lignes 4 pertes,

LIER (38-39), SENGUPTA (40>, MARTIN (41-42), PUES (43).

Les ouvertures :

La méthode tient compte des réflexions aux extrémités de la ligne de
longueur L et de largeur W, elle permet une estimation des pertes dues a
la présence des ondes de surface dans le substrat diélectrique. La
position de 1‘alimentation est lincluse dans le calcul, d‘ou une

meilleure connaissance du mode excité : JAMES (44), HAMMER (45).

Les cavites :

L’antenne est considérée comme une cavité résonnante ou le conducteur
métallique supérieur et le plan de masse sont complétés par des murs
magnétiques verticaux. Les longueurs et largeurs effectives sont
calculées pour tenir compte des effets de bord des champs. Une
conductance de rayonnement est définie pour chague mode. Une méthode de
perturbation permet de prendre en compte les pertes dans le diélectrique
et le conducteur (LONG (46), DERNERYD (47-48), BAHL (6>, ABBOUD
(49-50)). Il est possible de rendre plus précis les résultats en
considérant 1le champ interne sous la plaque métallique comme la
superposition de tous les champs créés par les différents modes
existants. Ce champ est calculé pour un grand nombre de géométries a
variables séparables. L‘alimentation est modélisée par un ruban de
courant unlforme. L‘ensemble des pertes est regroupé dans une tangente

de pertes effective. Cette méthode permet de connaitre 1/ impédance



d’entrée et le rayonnement d’une structure au voisinage de la résonance
. LO (51-52), CARVER (12), RICHARDS (53>, PENARD (54>, KUESTER (55),
KATULSKI (56). GANG (57) propose une méthode de collocation, au sens des
moindres carrés, appliquée a la technique des résidus pondérés (la prise

en compte de formes diverses est alors rendue possible).

D‘autres méthodes plus rigoureuses ont été appliquées aux cas des

antennes microrubans .

La seamentation des surfaces :

Les géométries des conducteurs sont décomposées en éléments simples
reliés entre eux par des connexions idéales. Souvent, les fonctions de
Green viennent en complément de cette technique : NEWMAN (58), GUPTA

(59), KUMAR (60>, PALANISAMY (61).

Analyse dynamique, modes TE + TH :

Elle permet de connaitre la fréguence de résonance et le coefficient
de qualité. Dans le cas de substrat limité, elle permet l’aJoﬁt de la
contribution propre due & 1‘onde surface interrompue au niveau de la
discontinuité. L‘alimentation n’est pas incluse initialement : ITOH

(62>, BHATTACHARYYA (63).

Les méthodes spectrales :

Elles sont le support d’études des llgnes microrubans depuils une
quinzaine d’années. De nombreux auteurs tels ITOH en 1974 (64), JANSEN
en 1979 (65) ont contribué & leur développement et ont réalisé 1/étude

de structures imprimées.
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Les fonctions de Green :

La fonction dyadique de Green décrit la structure a étudier et elle
permet d’établir une relation entre le champ électromagnétique et les
courants de surface des conducteurs. Le champ créé¢ par une source
arbitraire de courant donne lieu & une équation intégrale. Cette
derniére est résolue par une méthode des moments. Une expression
gtationnaire de 1/impédance d’entrée est alors obtenue. De nombreux
auteurs les ont utilisées : AGRAWAL (66), UZUNOGLU (67>, NEWMAN (68),
RANA (69>, DESHPANDE (13,70), POZAR (71-73), MOSIG (74-77), DAMIANOC

(78-80), HANSEN (81), YANG (82).

Les méthodes ltératives :

Elles permettent de développer un processus de calcul (méthode du
agradient, par exemple) dés la connaissance des équations integrales
régissant les phénoménes a étudier. Elles se combinent aux méthodes
précédentes pour en accélérer la mise en oeuvre : SARKAR (83-84),

CATEDRA (85), MURTHY (86) .

€ h s t :

Ces méthodes mixtes (REINEX (87), HERAULT (88)) associent :

la méthode des différences finies appliquée au calcul des champs
diffractés par la structure. Ceci permet de connaitre les courants
transitoires lInduits & la surface de 1‘antenne, en tenant compte des
effets des ondes de surface.
. une méthode fréquentielle basée sur 1la technique des milieux
stratifiés. La transformée de Fourier des courants transitoires et les
expressions asymptotiques des champs rayonnés conduisent aux

caractéristiques fréquentielles de 17antenne.
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Ce n‘’est donc que récemment, que des méthodes plus sophistiquées
sont apparues, permettant une meilleure description des structures (ITOH
(89)). Une des plus rigoureuses est celle basée sur 17équation intégrale
de réactlon (RUMSEY (90)). Cette équation est résolue a 1’aide d’une
méthode des moments (HARRINGTON (91), MOORE (92)). L’antenne est alors
décrite par les fonctions de Green. En effet, ces derniéres permettent
de tenir compte des caractéristiques physiques et géométriques des
substrats diélectriques et des propriétés des conducteurs. En outre,

elles contiennent les équations caractéristiques des ondes de surface.

Quelques méthodes d‘’analyse, seulement, permettent la prise en compte
d’éléments rayonnants de géométrie gquelconque (CARVER (93), GUPTA (59),
SUZUKI (94>, DUBOST (95>, BHATTACHARYYA (96), GANG (57>, MARTINSON (19),

MOSIG (77>, PICHON (97)).

Comparaigon de quelques formes d’élément ravonnant

Le tableau 2 donne une comparaison entre diverses formes d’éléments
rayonnants du point de vue de leur occupation spatiale. Pour une
fréquence donnée, ce sont les triangles, particuliérement le triangie
rectangle isoceéle, qui occupent le moins de place en surface, alors que
c’est le disque qui donne la plus faible dimension maximale. Ceci reste
valable en présence d‘un substrat diélectrique autre que l‘air. La
représentation graphique des trois structures, & 17échelle permet de
mieux voir le rapport entre les surfaces des diverses géométries. En
outre, il convient de considérer les symétries : le disque offre une
symétrie de révolution, alors que le triangle rectangle isocéle n’offre
qu’un seul plan. Le triangle équilatéral donne le meilleur compromis

entre surface minimale et présence de symétrie.
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Nous donnons ci-apreés un tableau comparatif de différentes formes

d’éléments rayonnants.

FORME COTE ou DIMENSION  DIMENSION  SURFACE SURFACE  SYMETRIES
RAYON MINIMALE MAXIMALE NORMALISEE
Aq M /g /M
CARRE 0.500 0.500 0.707 0.250 2.000 4 plans
1 axe
DISQUE 0.293 0.586 0.586 0.269 2.152 tout plan
diamétral
1 axe
TRIANGLE
EQUILATERAL 0.667 0.578 0.667 0.193 1.544 3 plans
TRIANGLE
ISOCELE 0.500 0.354 0.707 0.125 1.000 { plan

TRIANGLE
BQUILATERAL

7 AN
/// \\\ ___—— DISQUE
" TRIANGLE
— &e‘/ ISOCELE
—

\ 7 CARRE
\u

TABLFAU 2 : Comparaison de différentes formes d’éléments rayonnants
La fréquence de résonance est la méme pour chacune des
structures
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1.3. LES STRUCTU U U

OLTMAN (98), ainsi que HALL (99), ont été les précurseurs des
techniques multicouches afin d‘alimenter des structures microrubans. Le
plus souvent, c’est |‘expérience qui a permis a de nombreux chercheurs
de définir les régles d’utilisation de ces structures et d’en connaitre
leur comportement. Une étude des principaux travaux publiés sur les
antennes microrubans en structure multicouche, a conduit & distinguer

les travaux expérimentaux et théoriques (DAMIANO (100)).

Etudes expérimentales

- ¢léments superposés de forme rectangulaire : HALL (99), COCK (101>,

LEE (102>. Avec un décalage des éléments rayonnants : CAMBIAGGIO (103),
DAMIANO (104). Avec introduction de géométrie différente pour les deux
éléments rayonnants, carrée-disque : DAMIANO (105).

. éléments superposés de forme circulaire LONG (106>, SABBAN

(107-108>, DAHELE (109-110), HOLZHEIMER (111) qui obtient des bandes
passantes de 5 a 22%, en bande S, pour un R.0.S. inférieur & 1.5, a 50
ohms. Ils introduisent le plus souvent une couche d’air entre les
substrats (figure 3).

. lément e f i i i BHATNAGAR (112) qui
donne des bandes de 17% & R.0.S. inférieur a 2, a 50 ohms. Avec un
décalage des ¢léments rayonnants et 1/introduction d‘une couche d’air
entre les deux substrats, BHATNAGAR (113) augmente encore la bande

passante (figure 4).

La recherche d’antennes fonctionnant en double bande (bande passante
de quelques % autour de deux freéquences proches) a donné lieu & divers

travaux tels ceux de LONG (106>. DAVIDSON (114>, RICHARDS (115-116),
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Figure 3 : Antenne bibande avec introduction de deux
couches d’air.

A — mousse
“ plan de masse
——sonde
Figure 4 : Antenne constituée de deux éléments rayonnants

de forme triangulaire. Une couche de mousse

permet d’ajuster la bande passante.

plan de masse

sonde

Figure 5 : Antenne dont l"élément supérieur est alimenté

pour permettre un fonctionnement bibande.
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SABBAN (107-108). Leurs structures utilisent des disques empilés.
L’alimentation de type coaxial est connectée au conducteur supérieur,

comme le montre la figure 5.

Etudes théoriqueg

Peu de résultats théoriques sur des antennes multicouches a éléments
rayonnants superposés :
- ARAKI (117) met en oeuvre une méthode spectrale. La structure (deux
disques empilés) est décrite par les fonctions de Green obtenues en
termes de circuits équivalents de lignes de transmission.
- DUBOST (118-119) considére une antenne composée de deux éléments dont
1“un. enfoui, est alimenté par ligne microruban, l‘autre a 1‘interface
air-dié¢lectrique, servant d’élément parasite. A 1’aide d’un modéle
simplifié¢ basé sur les lignes de transmission & pertes, 1l est possible
de calculer les caractéristiques d’une telle structure. Des bandes
passantes de 14 & 15% sont obtenues en jouant sur le décalage des 2
éléments.
Ces travaux ne concernent que des éléments de meme forme. La recherche
de modeles équivalents simples a wutlliser, ou de formulations
analytiques des fréquences de résonance de la structure n’est pas aisée
& obtenir (101). En effet, les effets capaclitifs induits par les

différents conducteurs empilés sont assez difficiles a maitriser.

L/ introduction d’un décalage ajoute d’autres degrés de liberté a la
modélisation et par conséquent rend 1‘approximation par circuits
équivalents plus complexe. Nos travaux (103-105) permettent d’apporter
plus d’informations quant a la connaissance de |’influence des

différents paramétres physiques et géométriques mis en jeu.



DETERMINATION THEORIOQUE

DES

COURANTS DE SURFACE

Le modele suppose illimités le plan de masse, les substrats diélectrigues dans
les odeux directions transverses OX et OY. Les conducteurs sont Supposés

infiniment fins.

La méthode de calcul permet de connaitre les courants de surface sur les
elements ravonnants superposés aui peuvent etre décalés. La forme des éléments
peut gtre rectangulaire. circulaire ou triangulaire. La méthode est basée sur le
calcul des champs transverses. a chaaue interface. & partir des éaquations
aenerales et de celles des conditions aux limites. L‘utilisation de l‘éaquation
integrale ge reéaction. permet de tenir compte de l‘alimentation de l'antenne. Sa
resolution. dans le domaine seectral. par une methode des moments. conduit a la
coannalssance des courants a la surface. indispensables & la caractérisation de
I’antenne. Le choix des fonctions de base, dont les variations sont proches de
celles des courants de surface & déterminer. constitue l‘originalité de cette
méthode. De meme, l’intégration numeérioue des éléments matriciels. rendue
complexe par la présence de fonctions oscillantes, est un point important

développé dans l‘expose.
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II.1. LE PROBLEME

L object1f est de aéterminer les courants de surface sur les eléments
ravonnants. Par exempie. la figure 6 presente une antenne monocouche
constituee ga‘un element rayonnant de surface S. L-alimentation, de
voiume VA' est reéalisee par une sonde coaxiale delivrant un courant 3;.

_’ Gy ¥
Le courant de surface J est 1 inconnue a déterminer.

Les formes étudiées peuvent etre : le carré, le rectangle. le disaque

ou le trianale éaquilateral.

La figure 7 donne divers types de structures d‘antennes associant des

¢elements ravonnants de forme identique ou differente.

o~ .3

<
S

=
i JA Y

Vd
L,/ diélecetrique

plan de masse

Figure 6 : Antenne microruban avec mention de la
surface S de |’élément rayonnant et du

vo lume VA de |’alimentation.
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77 S
S/

N\N

LS
e
y /
s /
7/
L // 1 /
/ /
STRUCTURE A DEUX ELEMENTS STRUCTURE A DEUX ELEMENTS DE
RECTANGULAIRES SUPERPOSES GEOMETRIE DIFFERENTE SUPERPOSES

L/

Ve
/ /7

STRUCTURE A DEUX ELEMENTS STRUCTURE A DEUX ELEMENTS
‘RECTANGULAIRES DECALES TRIANGULAIRES DECALES
Figure 7 : Exemples d’antennes microrubans multicouches

a éléments rayonnants de forme différente.
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11.2. LE DOMAINE SPECTRAL

Le cholx du domaine spectral est lie & la deémarche qul nous a
condult. 11 y a quelaues annees. a la détermination d'une méthode de
calcul au! tiendrait compte des effets des ondes de surface. des
permittivites complexes des substrats diélectriques. des possibilités
d’extension (plusieurs conducteurs, reseaux, structures multicouches,

forme des éléments...).

Lors ad’une étude prospective (120). nous avions retenu la méthode
presentée par BAILEY et DESHPANDE (13,70) analogue & celle de ASHKENAZY
(121). Ces méthodes considérent l‘équation intégrale de réaction, écrite
oans le aomaine spectral. résclue a l7aide d’une méthode des moments.
Elles utilisent les fonctions de Green pour décrire les discontinuités

selon 1'axe Oc.

La definition des transformées de Fourier directe et inverse.

utillsees dans Ies calculs. est donnee par :

2 (T

(1) Fed By = O FCx.y) elko Cdx +3y) dx dy, notée F
o )
—od) =60

+o0 400
(2 F(x.y) J IFH.(H giko Cdx + Py) gy df
'—ol [, e ]

ou AO est la longueur d’onde dans 1‘air.
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11.3. LES EQUATIONS GENERALES

Tout probléme d‘électromagnétisme fait appel aux équations de
Maxwell. Ce sont les équations générales de base de notre probléme.
Elles permettent de décrire le champ dans un milieu homogene (&, /L).
W designe la pulsation. Dans le cas d‘un milieu dépourvu de charges et

de courants, nous avons :

rot E= - w/xﬁ div E =0
(3)
— -3 4
rot H = JWE E div H=20

- —
Les composantes de E sont Ex. E E,. Celles de H sont Hy. Hy. H

ve y+ Hy. Apres

passage dans le domaine spectral. il nous est possible d‘obtenir les

composantes E, et H, en fonction des composantes transverses Ey, E H

yeoUX

et Hy. A et {3 désignent les variables spectrales associées & x et y.

(4 E; = (kg/WE) . C MAH -d HY

(5> Hy = (kg/ WH) . (- B E, + d Ep

De méme. les dérivées de Ez et Hz. soient ﬁz et Hz. sont aisées a

connailtre :
(%) EZ =} ko ( ¢ EX + P Ey)
(7 Bz = dkg Cd Hy + BHD

Le facteur eJWt egt omis dans toutes les expressions des champs et

courants.



11.4. LES EQUATIONS DES CONDITIONS AUX LIMITES

Nous presentons les divers cas de conditions aux limites. appliqués
- —>
aux champs transverses Et et Ht' Pour chacun des cas. nous ecrivons les

equatlons definissant la condition aux limites.

au niveau gu plan de masse :

Nous considerons |’ impedance de surface Zs du pian de masse.

4
A - N
+ — +
Et(0 ) = ZS S Ht(o )
éa/}L’ nmf
ZS = a (1 + i)
U' g
od f = w / 21
o* X
3 o est la conductivité du métal
0 VIR iy
plan de masse 5
FIGURE 8a

U niveau g-une ppe de courant

—
Nous consigerons un courant de surface Jn sur un élément ravonnant

aisposé & | i1nterface ge deux milleux dielectriaques.

A
milieu (n+1) Elz,") = 1T ()
-~/ ~ ~
+ — + _ - - -
%n 5__: % Ht(z ) = | Ht(zn } = SJn

N2

¥n =

Llieu (n)
milieu (n @5

FIGURE 8b
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a |l interieur d'un méme substrat dielectriaue

e e e

—
Solt Jn le courant a la surface d’un éiément rayonnant dispose & la
cote z,. Les relations (10) permettent le calcul du champ en un point M,

localise & la cote 2y. dans un méme milieu diélectrigue.

n

ANZ
~
- g + 3 +
milieu (n+1) Eelzy) = oy {' el ) e U R ]
™M =M ?u)=c b §<*> I W(z %)
t N Hn{n+1 n+l “t'%n i tzn}
2t é;z . Cy, = COS ( Kn ) (zM—zn)) (10>
n \
FIGURE 8¢

!

N

condition de ravonnement

C’est une condition indispensable pour le comportement du champ &

“infini.

Z

M =

—_—e— = = = —— g

) (z

air

N

A 4

milieu N

FIGURE 8d

(1
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- 4
Il est donc possible de déterminer Ht (0%) en fonction des courants

— ) — —ty
Jl et d’en déduire les champs transverses Et et Ht'

Les matrices | ) lJ“*. i R 3 55 et les différents coefficients
Kns1s 3ps+y- bpe) SOnt céerits dans [’annexe 1| (formules (15) et (16)).

La figure 9 présente une vue en coupe d’une structure multicouche &

étudier.

Les relations liant les champs électriques et les courants de

4 -
surface Jl et Jz, dans le domaine spectral, s’écrivent :

A [ e A
' d Cand —rp
(12> E = Gl . Jl + 62 J2
___——ﬂ
I
| M2
e
H
v X
Il 0 plan de masse <
do

Figure 9 : Vue en coupe d’une structure bicouche
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ol Gl' 62 sont des matrices 3x3 dont les éléments sont détaillés en
annexe 1. formule 10. Ce sont les fonctions de Green. décrivant la

structure selon 1‘axe 0Z, car les dimensions selon OX et O0OY sont

supposées infinies.

Afin de mieux comprendre ces relations, il faut se rappeler que nous
avons plus particuliérement besoin de connaitre les champs aux deux

interfaces 1 et 2. c’est-a-dire au niveau des 2 conducteurs.

La relation (12) peut s’écrire sous la forme :

o’

- —p
¢! cl2 Jq r Eg interface 1|
-
(13 E = . =
-—p -t
G2l @22 Jp B2 | intertace 2

G représente le champ électrique E’localisé sur le conducteur gq,

créé par le courant électrique unitaire pris sur le conducteur p :

|' 3
9y ® g P

(14) G¥ =

Tyx <Yy




I1.6. LE CONCEPT DE LA REACTION

RUMSEY (90) fut 1‘un des premiers & introduire ce concept, dans le

domaine de 1/électromagnétisme.

> -
Considérons un volume V dans lequel un courant J® crée un champ E®
~ o ~2 =
et de meme pour un courant Jb créant un champ Eb , 11 est alors

possible d’‘écrire que :

(15) /'Ea.'ﬁb. & = ['Eb Ja. av
\Y v

Soit :
- . . —)A
- JA- le courant d’alimentation. créant E .
- 3;. un courant quelconque, localisé sur la surface S du conducteur,
-9
creant ET,
- -
- J. le courant de surface. sur ce conducteur. creant E

Il est alors possible d’ écrire dans le cas de conducteurs parfaits :

(16a) E. 5. v = ) BM Jp. dS
L, e da A T

(16b) / El.7.d =) E.Jp. oS
5 s

La conservation du champ électrique tangentiel sur la surface S permet

d’écrire :
— —*A ->

d’ou l‘équation intégrale de réaction, pour un seul conducteur :

(18) J-ET. J.as = —[_ET. Iy, Qv
S \'



- 39 —

Cette réaction se tradult. dans le cas de deux conducteurs parfalts,
et d’une alimentation (figure 9), par 1‘/équation suivante :

(19 f—ﬁT.E"l'.ds 2 /_%T.Tz. ds +/’%T.3;. @ = 0

! 52 Vi

—-—p
- J1. 3; sont les densités de courant sur les conducteurs 1 et 2, de

surface respective 81 et 82 .

- 3; est la densité de courant d‘alimentation, contenu dans le volume

Vy.

Apres passage dans le domaine spectral. [‘éguation intégrale de

reaction est donnee par :

200 A

o N

}f?ﬁd V3% 3;<-o(.-ﬁ.~) dof dfs

[+

~/ ~ i
+ 2]{ ET(O(,(%).-:]E(-O(.-P) dofd(3

f[ {f%T(O(.(%).dz} .,J;:z(—a(.-[&) daldﬁ

-
Le courant d’alimentation est tel que JA n‘a pas de composantes

[0

+‘k°

n
o

selon les axes Ox et Oy. Les courants de surface 3; et 3; n‘ont pas de
composantes selon 1‘axe 0z. Une remargque s’impose : les courants de
surface 3; et 35. a déterminer, sont les sommes respectives des courants
existant au-dessus et au-dessous des surfaces conductrices des deux

élements rayonnants (NEWMAN et SCHROTE (122)).



II1.7. LA METHODE DES MOMENTS

L‘'équation intégrale étant obtenue, il s’agit de la résoudre en la

transformant en un systéme matriciel susceptible d’étre reésolu

numer iquement.

La methode des moments est assez anclenne. mais elle est
particul lerement blen  adaptéee  aux probiemes d‘électromagnétisme
(HARRINGTON (91). MOORE (92)). puis étendue & la prise en compte de
structures conformées par GLISSON et WILTON (123). RAQO (124). Elle
consiste a décrire les grandeurs inconnues & 1‘aide d‘une base de
fonctions connues et a traduire les conditions du systeme par un

ensemble de fonctions de test.

— —
Les courants Jl et J2 sont décomposés sur une base de fonctions

orthogonales an et 3;; telles que :

N( Nz
21 J| = Z lip 2By > =Z Ton - Jap
n=\ Nat

Les coefficients 1, et I,, sont les inconnues & déterminer. Le choix de
ces fonctions de pase et celui des fonctions de test est trés important.
Il assure l!a convergence et la stabilité de la méthode. Nous avons
cholsi de prendre les fonctions de test identiques aux fonctions de base
(méthode de Galerkin). Un systeme d’équations a N, + N, inconnues est

ainsi obtenu:

22) 2 . 1 = v

Un élement de la matrice Z représente la réaction d‘un courant de test
avec un courant de base. De meme. un élément de la matrice V représente

la reaction d‘un courant de test avec le courant d’alimentation.
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Le courant d‘alimentation est supposé uniformeéement répartl sur un
cylindre de diamétre dy. Ainsi, il modélisé par un courant orienté selon

0Z dont l’/expression est :

(23) Jaz = 1/ (T. dy) ou dy représente le diamétre de 1/ame

centrale de la sonde coaxiale.

Z est une matrice dont les éléments se mettent sous la forme :

(24 Z

Les sous-matrices 2P9 sont définies pour des fonctions de base
appartenant au conducteur g et des fonctions tests appartenant au

conducteur p, d‘ou la représentation suivante :

f. base f. base
conduc.! conduc.?2
f. test
conduc.1 z11 212
f. test
(25) conduc.2 221 222
|

avec 2ZP9 1ié & G par la relation :

~

24 2
26> ET = ¢® , 3T

D'ou |’expression d’un éiément de ZP9:

A0 L
~ n/
D _ 2 -0 e
@20z P = - A2, (qu . me) + Jgn” - d4 dp
) ‘=80

R
R

. - —y
La notation Jgqn~ indique la formulation Jgnt- o . —f;).
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L annexe 2 (§2) donne d’intéressantes indications sur la reéduction du
nombre d’éléments de 2, & calculer. En effet. l7utilisation de nombreux
modes dans la décomposition des courants. nécessitent un temps de calcul

parfois tres important.
I est la matrice des coefficients a déterminer. Les Ny premiers sont
relatifs aux fonctions de base définies sur le conducteur 1 et les Nz

autres sont relatives aux fonctions définies sur le conducteur 2.

V est la matrice d’éléments Vmp de la forme :

+eD 400 =
%
(280 VP = A2 [ (6% . me) . Tpg” - da ap
—aD ‘oo

L’alimentation est connectée au conducteur g. de notre choix.

Dans le cas du calcul des propriétés d’une antenne pour plusieurs
localisations de 1‘alimentation, il suffira de ne recalculer seulement
les eéléments de la matrice V qui sont les seuls a dépendre des
caractéristiques de 1‘alimentation. Si 1/étude portait sur Np

alimentations, la matrice V aurait NA colonnes.



11.8. LES FONCTIONS DE BASE ET DE TEST

Le choix des fonctions de base et de test est un critére important
pour la stabilité et la convergence de la méthode des moments. Les
fonctions de test sont prises identiques aux fonctions de base, c’est la
méthode de Galerkin. Leur nombre et leur forme jouent un role primordial
dans cette technique de calcul (SARKAR (83)). Par exemple, si les
fonctions de base étaient identiques & des fonctions "portes", elles
nécessiteraient un découpage des surfaces en un grand nombre de petites
cellules, sur lesquelles le courant doit etre déterminé. L/utilisation
d’impulsions de Dirac comme fonctions de test aménerait alors une grande

simplification dans le calcul des intéarales.

Cependant, nous avons choisi des fonctions de base définies sur les
surfaces entiéres des éléments rayonnants. Leurs variations sont proches
de celles des courants & déterminer. Ce choix est dicté par les raisons
sujvantes :

- nos équations étant a résoudre dans le domaine spectral, 11 est plus
intéressant d‘avoir des fonctions de courant s’étendant sur toute la
surface des conducteurs, car le spectre de leurs transformées de Fourier
se trouve ainsi plus étroit. Ceci assure une convergence plus rapide
(NEWMAN et FORRAI (125)).

- l’origine des coordonnées, soit (0,0) est prise au centre des
surfaces., ce qui permet d’‘éliminer une partie des exponentielles de
déplacement, qui se traduiraient par des termes oscillants dans les
intégrales a évaluer.

- —

- Jy et J, sont décomposés, respectivement, sur une base de fonctions
propres de la géométrie des conducteurs 1 et 2. avec une orientation
selon OX ou OY. Alnsi, 1] est possible de connaitre la contribution de

chacun des modes considérés et d’en donner une explication physique.



Les courants de surface sont décomposes en serie ae fonctions propres
de la geometirie des éléments rayonnants. Ceci nous permet de traiter des
surfaces de forme diverse telle : le rectangle, le disque, le triangle.
Nous presentons pour chaque forme, les fonctions de base utilisées ainsi

que leur representation graphique . Le détail complet des calculs de ces

fonctions de base, ceux de leurs transformées spectrales, sont donnés en

annexe 2.

Cas de surface rectangulaire :

Nous avons considéré tous les modes possibles définis de la maniére

suivante :

- selon la direction O0X, (¢1,0) désigne le mode fondamental avec une
dépendance constante dans la direction 0Y. (1,2) désigne alors le mode
ayant la meme variation que (1,0) dans OX, avec une dépendance

sinusoidale (une période compléte) selon OY (dépendance paire en ¥).

- gelon la direction 0Y, (1,0) désigne le mode fondamental avec une

dépendance constante selon 0X.

Les effets des différents modes sont mis en évidence dans le cas de

diverses structures (chapitre V).

La figure 10a présente les variatlons de quelques modes : (10), (200,

(21) selon 0X, et (30) selon OY, par exemple.

Le courant de surface a4 déterminer est décomposé en série de fonctions
de base orientées selon O0X ou OY. Les expressions d’une fonction
relative & un mode (p,q) sont données dans les relations (29a) et (29b).

Le centre de gravité est 1‘origine du repere X0Y.
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FONCTION DE BASE : RECTANGLE

W ::\\‘\\ = .'_;.‘-,-,a;"‘\'\ SN \\\“
R \':'*“\:\‘\\\\\\\\\\\\\\\ = 'a.%"""“\\\\\\\\\\\\\\ \\\\\
7NN
g
MR

.....

mode 20 0s

4l
. ﬂn;}}m.
(@ Y iin, [1]] opgqgtinny
“‘_\_\\\\ vy, ”” "’” /]
\‘\i{}m\\%“ A "””l ”’””Il“
e it
o gy Thase: 4
L S
< \\\\\\\““:&"3‘;’!{ < \“‘?“&“‘“\“‘“‘r‘!!i{‘]\lll{liggl <
3 \\ “"y’?f':{gﬂf ; | u“\“““_‘l““'
e Y
\ :;.;.}’r = —“h,

)

mode 21 mode 30 0s

Figure 10a : Représentation graphique de fonctions de base

Cas d’une forme rectangulaire
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Direction OX :

(29a)
PO W qn W
f (x,y) = sin ( ( x +—=2)) . cos (—( y +-2))
X W 2 W 2
X
p=1,2,...
q=20,1,...
Direction QY :
(29b)
qn wx i P wy
f (x,y) =cos (—( x +-2)) . sin (—( y + 1))
y W_ 2 v,

Cas de surface en forme de disque :

Nous n“avons considéré que les deux premiers modes : TM11 et TM21. La
fiqure 10b presente les variations des composantes selon r et 8. pour
les deux modes retenus. Leurs expressions sont données ci-aprés. en

coordonnees polaires. avec le centre du disque comme origihe du repere :

Mode TMii J’l(x11)==0
x R x
f(re) =-C (1) 4 (r-tl) cos (o)
r e 1
R R
(30a»
_ 11 :
f (r,0) = c ( ) J,(r ) sin (o)
;] e 1
r R
2
C. = / J (x 4) n=1, 2
e 2 n ﬂl ’ ’ ’
n ( X1~ 1)
MO@EIMZI AVI(X21)= 0
X , X
F (P,e) S C ( 21 ) Jz( r 21 ) cosS (29)
r e R R
(30b)
Fre) = € (L) 1.(r—2L) sin (20)
e ' e 2

r R
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FONCTION DE BASE : DISQUE

y
7 /
¢/ il /
X

{f//

I
%%

> ',”

AD

-I".f//

L/

Ry

K \' IS
5 ) \
SN
':‘::‘;fv:o:o:*&'ﬁilll'o“\%-' f
'-.\‘o‘o,l';!fﬂ[l (N

i

o

o

mode TMZI

Représentation graphique de fonctions de base

Figure 10b :
Cas d’une forme circulaire




Cas de surface en forme de triangle équilatéral :

Trés peu d’études théoriques sont disponibles pour des antennes dont
les éléments rayonnants sont de forme triangulaire. Nous avons donc
développé des fonctions de base permettant 1la détermination des

caractéristiques électriques de telles antennes.

Nous avons retenu les deux premiers modes TM;; et TMy;. La figure 10c
présente les varlations des composantes selon OX et OY relatives a ces
deux modes. L‘origine du repére est choisie au milieu d’une médiatrice,
pour des raisons de symétrie dans le calcul des transformées spectrales

(voir annexe 2, §1.3). Leurs expressions sont :

Moge TM,q (pair) :

(3la) £ (X,Y) = _ 4]1 cos ( 211)’ ) E05 ( 21Ix )
X aV3 3a ay3
f (x,y) = - 41 sin ( Ay ) - sin ( 21y ) sin ( Sl )
y 3a 3a 3a a\/§'
Mode TM;; (pair) :
(31b)
fx(x,y) - A4 sin ( Alx ) - cos ( 21 ) cos ( 20y )
ay/3 aV§- a a
f(xy) = AT e @ 2y &30 (22X)
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FONCTION DE BASE : TRIANGLE

Figure 10c : Représentation graphique de fonctions de base

Cas d’une forme triangulaire équilatérale



11.9. LES MODES DE SURFACE

La présence de plusieurs Interfaces diélectrique-diélectrique et
air-diélectrique permet la génération d‘ondes de surface. Elles se
propagent dans le plan de 1/interface, dans une direction longitudinale.
Elles ont un role prépondérant & Jjouer lorsque plusieurs éléments
rayonnants sont couplés par proximité. La détermination de leur nombre
d’ondes est délicate, mals nécessaire, car les fonctions de Green
contiennent implicitement dans leur dénominateur les équations donnant
ces nombres d‘ondes (voir annexe 3, formules (1) et (2)). Deux types
d’ondes peuvent se propager, suivant la permittivité et les épaisseurs
des substrats : les modes TE et les modes TM. Leurs fréquences de

coupure (6) peuvent etre calculées a partir des formules suivantes :

(32a) Fg= —(2N-De modes TEy ¢ = 3. 108 m/s
4L HVE-

(32b) F¢ = Ne modes TMy
@ H Vén-1

ou : H représente |’épaisseur du substrat
&, est la permittivité relative

N est un entier représentant le numéro des modes TE ou THM.

Il existe toujours un mode de surface quelque soit la fréquence de
travail, en effet c’est le mode TMo dont la fréquence de coupure est
nulle. Tant que les épaisseurs des substrats diélectriques restent
faibles (inférieures a environ A/10) seul le mode TMy peut se propager.
Cependant, pour des épaisseurs supérieures, d‘autres modes peuvent

apparaitre, d’abord le mode TE;, puis TMy, etc...
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La determination de ceg modes est tres importante. car elle permet de
savolr pour quelie valeur de /) les dénominateurs des fonctions de
Green ri1squent de s’annuler et de rendre ainsi singuliéres ces
fonctions. Ces dénominateurs comportent deux facteurs : |’un permet
d’obtenir les modes TM. 1‘autre les modes TE (annexe 1, formule (16)).
Apres simplification des expressions, nous obtenons les équations

suivantes :

: 2
(33> Jupo [_ 2 (1_ Enz V1! ttz)

DTM([D) = 1
£r1 £r-2_/02

e o2 \
, B Vs ot &’ ]
€r1 ér2

ko

(33b)
i 2
Dre(p) = —J“’@_[ . “er L7y 71 ( ty ty )}
ko sz-l £r1 _,92 Er-l -/02 £r2 _/02
ou t; =ta (kg Hy V&, -P2%
ty = ta kg Hy Y£p2 -fz )
1L f yMax €y €p0) f = kK

Si les substrats sont sans pertes (permittivité réelle). les zeéros
sont situés sur 1’axe réel /o Mais si les substrats sont & pertes (tgh
non nulle) ces zeros sont trés légerement au-dessous de |‘axe reéel /o et

possédent donc une partie imaginaire négative tres petite. Cependant,

leur partie réelle est toujours située entre /o=1 et f = V ér max *
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L’annexe 3 présente une étude de ces zéros et nous en donnons des
approximations analytiques servant comme point de départ aux algorithmes
de recherche de zéros de fonctions complexes (annexe 3, formules (4) et

(5)).

11.10. L’INTEGRATION NUMERIQUE

L’objectif d’une approximation numérique est de calculer une guantiteé
avec une précision donnée dans un temps aussi court que possible.
L’efficacité d’un algorithme d‘/analyse numérique dépend de :

- la représentation en virgule flottante des nombres. Ces derniers ont
un exposant et une mantisse dont le nombre de chiffres binalres décident
de la précision maximale permise lors des opérations arithmétiques.

- 1’erreur finale cumulée de plusieurs opérations élémentaires.

En physique (JAMES, (126)) les fonctions a Iintégrer présentent
généralement des perturbations (oscillations, singularités) dans un
petit nombre de régions pour lesquelles le plus grand soin est a

apporter.

Un calcul rigoureux des quantités Z. . et V, est donc nécessaire car
i1 permettra de connaitre avec précision les courants de surface sur les
deux éléments rayonnants, et donc les caractéristiques électriques de
l’antenne. Aussi, il convient de bien étudier le comportement des
diverses quantités & intégrer avant de choisir une méthode d’intégration

numérique (DAMIANO, (80)).

Le changement de variables défini dans la relation (34) est utilisé
afin de n’avoir plus qu‘un seul intervalle d‘intégration Infini a

calculer.
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Par exemple, dans le cas d‘un-élément de Z traduisant la réaction d‘un
courant de test (orienté selon 0OX) sur le conducteur 2 avec un courant

de base (orienté selon 0X) sur le conducteur 1. nous avons :
(34) c(=/0cos<¢> /5=/031n<¢>

T <0 ~ ~
(35) 2,2l = -4 \2 //gxxm(/o,f) FoxCP B2« Byt pugeT
o ‘0
. cos (kOf cos(ff) Ax ) . kozf d/’ df‘

Dans cet exemple, le centre du conducteur supérieur 2 est décalé d’une

distance Ax par rapport & l1“origine des coordonnées confondue avec le
~/ ~/

centre du conducteur inférieur 1. F2X(/’,¢) et Fix(/o,yﬂ) sont les

transformées de Fourier des courants de test et de base mis en présence.

Dans le cas d’une antenne monocouche dont 1‘élément rayonnant est de
forme rectanaulaire. la figure 11a montre les variations des parties
imaginaires des intégrants de zxx“ et Vx1 en fonction de ID et ¢
autour de la zone du pole. L‘effet de ce dernier est bien mis en
évidence donnant de trés grandes valeurs a l/intégrant de 1‘ordre de 108
au lieu de valeurs de l‘ordre de 1 a 10.

La figure 1ib montre les variations des parties imaginaires des
intégrants de Zxx11 et Vxl, pour f variant entre 14 et 38. Les
oscillations sont tres fortes selon la direction P Ceci est un point

déterminant pour le choix de la méthode d’intégration.

Les intégrales a calculer peuvent s’écrire sous la forme :

(36) 1=J%f?c/o,f) dp df ou FCp.$) = NCp,f) / Dpy(p)

(<]
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DTM s’annule pour une valeur comptexe telle que ‘f = /g - ng.

avec 1< fo <\ . Yp> 0 et Yt

Les intervalles d’/intégration sont décomposés de la maniére suivante

Wa 4 2 VE;::
37 1 = ij(f.Ff) d[od}é + [ / F(/O,)ﬁ) d/)d;ﬁ
° (a) o 4 (b)

o

T2 oo
+ F(/’,y‘) d/o dfé
o ”fa“‘x (c)

a (a) :

Elle contribue a 17évaluation de la résistance de rayonnement et
constitue une partie notable de 1la partie réelle de 1/impédance
d’entree. Une méthode classique d‘intégration donne des résultats

satisfaisants.

Integrale (b) :

Cet intervalle est nécessaire a cause de la présence d‘au moins un
pole du au mode TM des ondes de surface (au moins un pole existe
toujours, c’est celuil des modes TM de fréquence de coupure nulie). Un
développement analvtique de 1‘intégrant autour du pdle est nécessaire,
dans une zone définie par (1, 2/0p -1) pour de petites valeurs de H1 et
Hy, (de l’ordre de )\ /20). C’est le contour d’intégration classique C
donné par la fiagure 12. Au-dela, il faut réduire encore plus cet

intervalle.
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wla Qﬁ,—‘l 2 d&nan
(38) F(f.sJ) ap a¢ + F(/J.yb ag o‘;{

(2] - ( f/)
> A (b") Jfrl b

Apres le calcul analvtique de |’intéarale selon la direction /o (POZAR

(71)). 1’intéagrale (b’) peut s&’écrire :

12 f=! T2

y y itale-2¢p -y ;
(39 FCp.¢) dp dg = — | NCfp-Yyp. ) df
f f {‘(3‘ Cfe '1’2}D’TM‘ fe-i¥e’/o f

c 4

Son calcul peut s’effectuer a l’aide d’une méthode de quadrature
adaptative (type de celle de Gauss-3 points ou celle de Romberg

modifiée).

L' intearale (b’‘) peut etre calculée par une méthode de Gauss, par

exemele.

Cependant. le calcul de (b) peut s’effectuer d‘autres manieres. En
effet. il est possible d'utiliser une méthode d‘extraction de la
stngularite (KATEHI (127), JACKSON (128-129)) qui permet de réécrire (b)

sous la forme :

¢ e
<4o>f J[F(f.?g) - R/Cp-p] dp + RLog(\!a'-PP ) L.dg

fe -

Ceci est tres efficace si la position du pole est connue trés

exactement. Le résidu est alors calculé avec la relation :

(41) R =/1_:;:' (/—ﬁ )F(f.;é).

ainst. l’intégrale restante est alors aisément calculable.



NEWMAN (125) propose une autre technique d‘intégration autour des
poles. Il utilise un domaine d’inteégration (figure 12. contour C,) dans
lequel 1la zone des poles est évitée. Un autre domaine de meme type
(figure 12, contour Cg) est proposé par ASSAILLY (130). Le nouveau
contour doit passer assez haut. a une distance d‘environ 0.1 kg. de
1'axe 0X. Dans les 2 cas. |“integration resultante est plus facile a
effectuer. mals ne dispense pas de calculer les pSles des ondes de

surface pour obtenir leurs puissances. par exemplie.

N

—

—Im(k/ko)

¢/ c .
/o a1, )| Relic/iy)

-— Y
Ca

K P
1. ©pdles %E
mazx

Figure 12 : Contours d’intégration

C1 : contour classique
C2 : contour NEWMAN
C3 : contour ASSAILLY
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Inteagrale (¢) :

Pour ce type d’intégration, 11 est necessaire de connaitre le
comportement asymptotique des intégrants, et plus particuliérement celui

des fonctions de Green telles par exemple gxx“‘f*?‘)’ notée Oyx :

422 g, PSP p @)

Ay (/02 cosz}{ —<‘:'[.e)//> ou
M (A2 B/ \XTT BT

ou A1 et Az sont des coefficients complexes.

ASYMP
(42b) gy, Cof 43

Le calcul des expressions asymptotiques conduit & la séparation des
variables o et p . Ainsi, nous avons besoin des fonctions de Fresnel

aénéral isées telles :
0
(43) C(x. s) ==// tS"! cos t dt (de type cosinus)
X

Apres transformations triogonométrigues. nous obtenons une combinaison

de fonctions C(x.s) d‘ou :

(44> R(o(.(’a)

=|F, (e _.(B )‘2 cos(kg & (xp-xg)) cos(ko(’:(yr-ys))

n

(45> ﬁ oyxCol ((2)  RCA, () dd dfb
[/ gxx(o( e - gxxASYMPu/,fJ)} R ,(3) ded o
[[ o PSMPCel 35 R, () dat g

Les intégrales obtenues peuvent s’évaluer numériguement pour la
premiére, sans difficulté, et analytiquement pour la seconde. Le pagssage
en coordonnées polaires (f,fi) permet le calcul des intégrales plus

aisément.



II.11. RESOLUTION DES SYSTEMES MATRICIELS

Le calcul des éléments de 2 et V peut etre restreint a un nombre
minimum d‘éléments (voir 82 de 1‘’annexe 2). En effet., d‘une part la
matrice Z est symétrique et d’autre part, des intégrales mettant en jeu
certains modes de base et de test sont nulles & cause des parités des
fonctions en présence. Des éléments de V peuvent etre nuls également
par exemple, lors d‘une alimentation selon 17axe 0X, les intégrales
mettant en jeu un décalage du & une allmentation, selon 0Y, sont nulles.
Ainsi. le nombre d’évaluations des éléments matriciels s’en trouve tres
réduit, et ne varie plus comme le carré du nombre total N de modes

retenus.

Une fois les éléments des matrices 2 et V calculés, il suffit de
résoudre le systéme donné par la relation (22) pour obtenir les
coefficients des fonctions de base et connaitre ainsi les courants de

- -
surface J1 et Jo.

La résolution d’un tel systéme d‘équations reste relativement simple
tant que le nombre de modes utilisés n’‘est pas é¢levé, de l‘ordre d’une
vingtaine. Cependant, il faut veiller & ce que 1’inversion de la matrice

Z ne soit pas perturbée par un trop grand nombre d‘éléments nuls.
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IIT.

DETERMINATION THEORIQUE

DES CARACTERISTIQUES

ELECTRIQUES DE L-ANTENNE

Au chapitre précédent, nous avons déterminé les courants de surface sur les
elements ravonnants de l'antenne -microruban multicouche. Nous pouvons donc
déterminer. maintenant, les caractéristiques électriques : impédance d‘entrée et
rayonnement. Nous présentons ensuite, le programme de calcul "STACK" qui a été
réalisé & partir des relations définies au chapitre précédent et celles de ce

chapitre.
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III.1. L/IMPEDANCE D’ENTREE

111.1.1. Définition

Dans le cas d‘un courant source d‘intensité Iy (A). |1 - impédance

d-entrée Ze de 1‘antenne s’écrit :
- _ 2 —y -
(46) zo= -1/ 1g%) | E. o
Va

-2 -2
Les courants de surface J1 et Jp étant décomposés sur une base de
—~ —_—
fonctions Jy, et Jon respectivement., il est possible d’écrire cette

relation sous la forme :

2 Nl o - Hz A o
U 2y = - 1/ gD [Iln .JEH.JA.dV +[12n.En.JAdV
Ny Na
48 Zo = - U/ Igh { I, - Yyn  * E o, - VZH}
LT L5

N

C’est cette derniére expression que nous avons retenue pour le
calcul de toutes les valeurs d’impédance d’entrée données dans les
chapitres V et VI. Une remargque s’/ impose au sujet de la détebmination de
la fréquence de résonance. En effet, pour une antenne alimentee par
ligne microruban, la fréquence de résonance correspond & une impédance
d’entrée purement réelle. Mais dans le cas d‘une alimentation par sonde
coaxiale, ce n’est plus le cas, & cause de la contribution de cette
sonde sous forme d’élément inductif. Aussi, nous avons choisi de définir
la fréquence de résonance, Ccomme étant celle pour laquelle la partie

réelle de 1‘impédance d’entrée est maximale.
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III.1.2. Notion de bande pagsante

La définition d’une bande passante n‘est pas générale. En effet, il
est possible de considérer plusieurs définitions pour cette bande de
fréquence :

- celle pour laquelle le niveau du gain est 3 db au-dessous de son
max imum.

- celle pour laquelie la résistance d’entrée vaut 0,707 fois sa valeur
maximale.

- celle définie directement & partir de la représentation en abague de

Smith.

C’est cette derniére définition qui a été retenue. Il faut alors
congidérer le module |r"l du coefficient de réfiexion et le rapport
d‘ondes stationnalres (R.0.S.). Pour un R.0.S. inférieur & 2, par
exemple, on repére les deux fréquences extrémes f; et f, dans un cercle

de rayonlf‘|= 0,33. La bande passante s’écrit :
(49) B = 200 . (fp - £4) 7/ (fo + fq) (en %).

Les boucles de couplage devralent se situer trés prés du centre de
1“abaque afin d’assurer une assez bonne adaptation. Une boucle idéale
gserait centrée sur l’axe réel de 1’abaque de Smith et ainsi 1] serait
possible de déterminer le facteur de qualité de 17antenne en utlilisant

des circuits électriques équivalents (KAJFEZ (131)).

La recherche d‘une bande passante importante pour un R.0.S. donné, ne
doit pas faire oublier qu‘une antenne doit avant tout rayonner : c’est

son role. Aussi, |1 est nécessaire de calculer son rayonnement et de



verifier si sa polarisation n‘est pas dégradée. Une antenne avec une
bande de 12% pour un R.0.S.< 1.5 est excellente du point de vue de son
impedance d‘entrée, mais pourrait etre rejetée si elle ne rayonnait
presque pas. Une bonne bande passante n‘est pas un gage d‘un bon

ravonnement.

Elle caractérise une onde électromagnétique rayonnée. Elle est
définie par le mouvement de 1‘extrémité du vecteur champ électrique, en
un point fixe de |‘espace. La figure ainsi tracee, est une ellipse. Si
elle se réduit & une droite. la polarisation est linéaire. Si c‘est un
cercle, le sens suivant lequel la figure est décrite détermine une
polarisation circulaire droite (sens des aiguilles d’une montre) ou
gauche (sens inverse des aiguilles d‘une montre), en observant le long
de la direction de propagation et en vovant fuir l’‘onde (normes IEEE

(132>,

Une polarisation circulaire est tres recherchée. Les moyens d’y
parvenir sont nombreux (SHARMA (133>, LO (134))., Ils mettent en jeu par
exemple, une légére variation des dimensions de |“¢lément rayonnant ou
deux alimentations, spatialement orthogonales et séparées. excitées avec

une différence de phase de 90°.
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111.2.2. Détermination des champs électromaanétiaques

Les champs rayonnés a grande distance ou champs lointains sont
indispensables a la caractérisation d‘une antenne. La méthode utilisee
est celle des ouvertures (HAMMER (45)). Elle permet le calcul des champs
lointains a partir de ceux connus sur une surface plane. Dans le cas
d’antennes microrubans multicouches, 11 convient de considérer les
champs & la derniére interface, soit 1/interface diélectrique-air.

Les calculs exposés précédemment nous permettent de connaitre les
champs tangentiels fi et 'ﬁz 4 n’importe quelle interface, dans le
domaine spectral (ROUDOT (135)). Les conventions de notations adoptées

sont celles des coordonnées sphériques. Nous avons donc :

hon

- 02'\'\':)6 [ ~/ .
(50> Ep = ==j==== ( Ey(o . ) cos( @) + Ety(o{,[‘l) sinC @) )
= ngéﬂ%“ nd o
(51) £ = i cos ¢ -Eey<d ) sinCg) + Ey(el .2 cos(g) )

-~ ~
Etx et Ety sont les composantes tangentielles & la derniere interface :
interface diélectrique-air. Le champ tangentiel, dans le domaine

spectral, s’écrit :

r
[ 2 21 22 22
. Iex“" Oxy Ix""  xy
P e
(52) E.(CH+ Hod*) = A I
21 21 22 22
Gyx™"  Gyy | yx Gy J

Dans ces expressions. on ne tient pas compte du rayonnement possible des
ondes de surface. d‘ou une source d’erreur au voisinage de 90° pour
1"anale de balayage. ROUDOT (136) a étudié les effets de telles ondes

lorsque les substrats étaient de dimensions finies.
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I11.2.3. Notion de puissances

Plusieurs puigsances peuvent etre calculées :

puissance délivrée a 1‘antenne

puilssance rayonneée

puissance rayonnee par les ondes de surface

puissance totale

La puissance délivrée & 1’antenne est celle vue de |’entrée. Elle est

donnée par :

- 2
(53) Py = (1/2) . Re ( Zg) . I

La puissance rayonnée est due a 1‘onde d’espace et peut se calculer

comme Suit
= * ray
(54) Pray = (1/2) Re {z:: Y Tm* Zme™ Ing
W n
ou zmnray est calcule lors de l’intégration numérique, pour /o

variant de 0 & 1 (sphére de rayon inférieur & 1. en c¢oordonnées

spectrales normal 1sées).

La pulssance rayonnée par les ondes de surface peut se calculer & partir
des résidus des poles (zéros des dénominateurs des fonctions de Green).

Il est possible d’écrire :

- r surf
(65) Zp, = Zont2Y o+ ZpySYT

L’expression de cette puissance peut se mettre sous la forme (KOMINAMI

(137))

= *
(56) Pg,r¢ = (1/2) Re {EZ:EZ: Bt 2 SUGE Imn}
W W

Nous considerons la puissance totale comme la somme des puissances

ravonnees Pray et Psurf'
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Le champ a grande distance avant une structure d‘onde plane, le champ
magnetique H est reli¢ au champ électrique par la relation suivante :

-—p
TAE

—
(57) H = (1/1\) ~

ou q est 1’/impédance du vide et ?? désigne le vecteur unitaire

radial. La composante radiale du vecteur de Poynting, Sr s‘écrit donc :

—rp 2 e
(58a) Sp (1 / 2 V‘)(EI\H).I‘

~/

2
Ety

2
(580> S, = (1/2) (A {(1 -p?
n

~/
Etxlz + - d?)

~r % N
111.2.4. Calcul de 1‘efficacité de ravonnement

Peu d’auteurs calculent 1‘efficacité de rayonnement d’une antenne

microruban. Plusieurs définitions existent :

- la plus usitée est celle qui fait intervenir les puissances rayonnées

par 1‘onde d’espace et les ondes de surface (POZAR (73)., KOMINAMI (137))

590 M r = Pray/ ( Pray + Pgyg )

- 11 en existe une autre, basée sur les pertes (POZAR (73)). On calcule
la résistance de rayonnement d‘une antenne pour des substrats sans

pertes, soit Rr et pour des substrats avec pertes, soit Rp calculée avec

la relation :

(60) R

I}

p Re (Ze) - R

61> M = R/ (R +Ry)



Pour des substrats fins. l‘efficacité est proche de 100%, alors que
lorsque 1‘/¢épaiseur auamente, l1‘efficacité diminue jusqu’au voisinage de
1“épaisseur critique donnant le deuxieme mode de surface, puis elle

recroit et ainsi de suite.

Le calcul de 1‘efficacité de rayonnement a partir de ces formules
doit se faire pour des antennes adaptées & la résonance. Si ce n‘est pas
le cas, le résultat n‘est pas celul attendu. Aussi, il conviendrait de
définir une nouvelle formulation valable dans tous les cas, c’est a dire

pour des antennes désadaptées. Mals ceci ne semble pas aisé a réaliser.

Le calcul de l’efficacité totale d‘une antenne implique la
connaissance des efficacités dues aux pertes dans le diélectrique, q d:
dans les conducteurs qc’ et dans les connecteurs qcn' Cette derniére
valeur est estimée & 0.2 db en aénéral. Les deux premiéres peuvent etre

calculées théoriquement et meme mesurées (POZAR (138)).

I1T1.3. LE PROGRAMME DE CAICUI. "STACK"

1II.3.1. Présentation

L’objJectif de ce programme de calcul est de donner les
caracteéristiques d‘une antenne microruban multidiélectrique multiforme,
principalement 1’/impédance d‘entrée et le rayonnement.

La structure comprend 2 substrats diélectriques et 17air et 2
éléments rayonnants et le plan de masse. Les éléments rayonnants sont de
forme soit rectangulaire, soit triangulaire, soit circulaire. Ils
peuvent etre alimentés par une ou plusieurs alimentations de type
coaxial ou microruban. Le conducteur 2 (supérieur) peut etre décalé par

rapport au conducteur 1 (inférieur).
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Le programme permet la prise en compte dem éléments suivants :

les caractéristiques des substrats (permitivité complexe, épaisseur)

- les caractéristiques des conducteurs (dimensions)

9 décalages possibles du conducteur 2

9 positions d‘alimentation. Les alimentations peuvent ®tre simultanées

(dans ce cas, seules les 2 premiéres seront regroupées) ou non. Leur
type peut etre coaxial ou microruban.

- 25 modes de courant de base. au total, sur les 2 conducteurs.

une bande de fréguence imposée.

Le programme génére :

17 impédance d’entrée (parties réelle, imaginaire et module)

le coefficient de réflexion (module et phase)

les coefficients complexes des fonctions de base ‘courants’ (parties
réelile et imaginaire, module et phase)

- les champs Eg et E¢ (module en db, phase en °) pour divers plans ¢
au choix, ainsi que le vecteur de Poynting correspondant.

- les fichiers de traceés des lieux d’impédance et des diagrammes de
rayonnement des champs.

- representation graphique des fonctions de base et des courants de

surface.

Le programme est écrit en Fortran 77, en double précision. Il est
implanté sur un ordinateur MICROVAX 1II, situé dans les locaux du
Laboratoire, et également sur un VAX 8530, situé dans les locaux du
C.I.C.N.T. (Centre Interuniversitaire de Calcul de Nice et de Toulon).
Une version réduite aux formes rectangulaires est disponible sur H.P.
9850, au C.N.E.T. (La Turbie)> et sur I.B.M. 3090/400E au C.N.U.S.C.

(Centre National Universitaire Sud de Calcul, Montpellier).
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I111.3.2. T e calcul d”

Nous donnons, & tltre d‘exemple, une estimation du temps de calcul
d‘un élément matriciel de Z et V, ainsi gque celle des caractéristiques
eléectriques de différentes structures, dans le cas d‘un ordinateur VAX

8530.

Temps de calcul d’un élément de la matrice 2 :

réaction carré-carré : 14 s
réaction disque-disque : 18 s
réaction triangle-triangle : 80 s
réaction carré-disque : 26 s

Temps de calcul d’un élément de la matrice V :

reéaction carré-alim : 10 s
réaction disque-alim : 12 s
réaction triangle-alim : 60 s
Temps de calcul d’une structure pour une frégquence donnée :

Forme rectangulalr
2 modes (1 en X, 1 en YY) : 48 s

3modes (2 en X, len¥Y) : 1 mn 26 s

2 Formes rectangulaires

3 modes (2 en X, 1 en YD

décalage nul H 4 mn
décalage x =0 6 mn
decalage y=0 4 mn
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2 Formes disque

1 mode (1 mode sur chaque élément) 3mn 45 s
2 Formes djisaue-carree
carré : 1 mode (en X), disque : 1 mode : 5mn 20 s

carré : 3 modes (2 en X, 1 en Y), disque : 1 mode : 2 mn 30 s

1| Forme triangle équjlatéral

1 mode : 7 mn

triangl i C
1 mode sur chaque élément : 20 mn

(avec décalage)

Les temps de calcul sont relatifs & un VAX 8530. Il faut multiplier ces
temps par 5 pour un MICROVAX II, par 2 & 3 pour un HP9850 et les diviser
par 20 pour un IBM 3090/400 E. Le temps de tracé n’est pas inclus, car
11 dépend fortement du type logiciel utilisé et du support d’impression.
Les tracés sont réalisés a l’aide du logiciel DISSPLA (en langage
Fortran pour les ordres de tracés, sur VAX 8530) et une imprimante laser

(langage Postscript).
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IvV.

MESURES DE

L " IMPEDANCE D" ENTREE

ET DU RAYONNEMENT

Toute formulation mathématique d‘un phénoméne physique s‘accompagne d‘une
modélisation presque toujours délicate. En effet. il faut convenablement choisir
les hypotheses et les approximations de départ et la maniere de résoudre les
equations décrivant le processus. L‘intéret de 1‘approche numérigue n‘est pas de
remplacer l'expérience, cela serait dangereux. La simulation numérique a besoin
de l'experience de laboratoire pour confirmer ou infirmer les résultats théoriques
et permettre ainsi de valider la qualité des hypothéses de travail et la méthode.
L‘interét de telles simulations est d‘ouvrir de nouveaux champs

d’'experimentation.

C’est ainsi aue dans ce chapitre, nous exposons la description des moyens
d'expérience, des maquettes testées et des méthodes de mesure des

caractéristigues électriques des antennes.

Les mesures ont été réalisées au Centre d’‘Etudes des Antennes au Centre

National d’Etudes des Télécommunications de La Turbie.
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IV.1 LES MATERIFLS

Un banc de mesures comportant un générateur de frequence controlée
par tension (couplage avec 1‘oscillateur a balayage), un analyseur de
réseaux, un réflectometre, et une table tragante, a été largement
utilisé. L‘impédance d‘entrée a pu ainsi etre mesurée pour diverses
maquettes de test. Ce matériel nous a permis d’appréhender au mieux tous
les problémes 1iés aux mesures, a veiller au fonctionnement optimal de
chacun des éléments de la chaine de test (figure 13).

Un nouvel analyseur de réseaux et son calculateur assoclé (matériel
HP8S10A) nous a permis de tester des antennes sur une large bande de
fréquence (de 2 & 18 Ghz), afin de déterminer les modes supérieurs de

structures particulijéres.

Pour la mesure du rayonnement, nous avons utilisé une chambre
anéchoide. La figure 14 présente le matériel : les positionneurs, la
source. le banc automatique de mesures avec le calculateur, les
absorbants. La figure 15 présente les conventions des axes
d’orientation. Les antennes étaient montées sur un positionneur de type
site/azimut. situées & 3,50 m de la source. Elles ont été testées en

réception.

1V.2. LES SUBSTRATS

Les substrats utilisés sont :
- le RT/Duroid 5870 de permittivité 2,33 et de tangente de pertes 0,0012
4 10 Ghz. C’est un polytétrafluoroéthyléne associé a des fibres de
verre. C’est un matériau assez cher, mais qui nous permet d’obtenir de
bons resultats de mesures, sans erreur importante sur ses

caractéristiques.
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igure 13a : Vue d’ensemble du banc de mesures

de |’ impédance d’entrée
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Figure 13b : Schéma simplifiée des appareils de mesure

de |’ impédance d’entrée.

Générateur de fréquence contrdlée

SWEEP OSCILLATOR + MICROWAVE COUNTER

Analyseur de réseaux : NETWORK ANALYSER
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Vue de face du positionneuwr

Vue de face de la source

Figure 14 :

. Présentation du banc de mesures pour
Banec automatique de mesures

le rayonnement
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- le FR4 qul est un matériau ltargement utilis¢ pour la réalisation de
circuits imprimés. Il est trés peu cher et permet la reéalisation de
nombreuses maquettes. Sa permittivité est 4,53 environ, mais sa tangente
de pertes est de l‘ordre de 0,025. Cette forte valeur ne permet pas
d’obtenir des rayonnements significatifs. Cependant, i1 fournit de treés

acceptables indications qualitatives des phénoménes physiqgues.

Les épaisseurs sont celles disponibles par les fournisseurs.
Géneéralement, des ¢épaisseurs de 0.78, 1.59, 2.37 et 3.18 mm sont

utilisées,

1v.3. LES MAQUETTES

Les techniques de découpe de masques, a 17aide d‘un programme
automatique de tracé, sont utilisées. Elles permettent de réaliser
proprement la découpe des diverses formes d‘é¢léments rayonnants, mais
aussl d’assurer leur centrage (ou décalage) sur les plaques de substrat.

Chaque antenne est constituée d’au moins un élément rayonnant, déposé
sur une plague dont les dimensions sont de l‘ordre de 7 >\ X 7 )\ (par
exemple, une plague de 15x 15 cm, pour un élément résonant dans la bande
8-12 Ghz)., Le plan de masse de meme dimension que les plaques
diélectriques, doit etre largement étendu dans le cas de mesures de
ravonnement. Il est donc collé sur un disque en aluminium de 30 cm de
ravon environ, a l’aide d‘une soudure a4 |‘argent et fixé par des vis en
teflion.

Une excitation par ligne microruban ou par ligne coaxiale, a
necessité des connecteurs de type RIM. Une alimentation par 1igne
microruban présente moins d’inconvénjents car elle est partie intégrante

du masque qui a servi & la fabrication des autres composants. Mais, dans



- 79 -

le cas d’une alimentation par ligne coaxiale, il faut prendre certaines
précautions :

- 17ame centrale traverse le plan de masse et le substrat, puis vient se
souder 4 1‘un des éléments rayonnants. Pour éviter tout court-circuit
entre cette tige et le plan de masse, le cuivre de ce dernier est enlevé
autour de la tige sur une surface circulaire de diameétre égal & celui de
la gaine électrique du connecteur. Enfin, 1’embase est soudée au plan de
masse.

- les antennes multicouches nécessitent une opération supplémentaire. En
effet, 11 est toujours trés difficile, lors de la soudure du connecteur
coaxial & 1/élément conducteur inférieur, d’obtenir une surface plane au
niveau de la jonction. Aussi, il est nécessaire d’effectuer un treés
léger creux dans la plaque supérieure qui doit .venir se coller sur
1“inférieure, au niveau de la jonction. Ainsi, lors du collage, il ¥y
aura une adhérence quasi-parfaite entre les deux substrats sans présence

de poches d’air.

Sachant que les mesures traduisent explicitement les caractéristiques

des maquettes, il s’agit de prendre des précautions & deux niveaux.

- au niveau des maquettes ¢

. un bon alignement des composants,

. des repéres efficaces lors de la mesure d’antennes a éléments
superposés décalés,

. de bonnes transitions alimentation coaxiale-conducteur alimenté,

. planéité des surfaces conductrices,

. plan de masse et substrat diélectrique de bonnes dimensions



- ay piveau des apparejls :
prendre soin de verifier que chaque élément de la chaine fonctionne
convenablement dans la bande de frequence désiree,

effectuer tous les calibrages nécessaires (choisir un bon court-

circuit de réference)

Les mesures de 1’impeédance d’entrée d‘une antenne alimentée par ligne
microruban sont données au niveau de la Jjonction 1igne-conducteur
alimenté. Dans le cas d‘une alimentation coaxiale, les mesures sont
effectuées avec comme plan de réference, celui du plan de masse de

l1“antenne.

Un étalonnage précis doit Etre effectué¢ pour ces types de mesure,
particuliérement Si nous utilisions 1/analyseur vectoriel. La
connaissance de 1/impédance d‘entrée sous forme de parties réelle et
imaginaire est primordiale par rapport & la seule connaissance du module

du coefficient de réflexion.

vV.5. MESU U

Avant toute chose, il est nécessaire de connaitre les conditions de
mesures. & savoir les orientations de l’antenne et de la source, la
distance source-récepteur, la détermination des plans de référence
(suivant la polarisation). Un changement de la fréquence de travail
nécessite une nouvelle initialisation des différents paramétres en jeu.
A ceci s’ajoute, le bon isolement des appareils afin de veiller a ce
qu’ils ne contribuent pas & des champs parasites regus par |‘’antenne a
tester qui Jjoue le role de récepteur. Les valeurs des champs mesurés
sont des valeurs relatives. Il serait intéressant de connaitre les
valeurs absolues des champs pour permettre une meilleure comparaison

entre les champs calculés et mesureés.
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La flgure 16 montre les différentes orientations de 1’antenne et de
la source pour assurer convenablement les mesures des composantes

copolaires et contrapolaires en plans E et H.

L’initialisation de la source et de 1‘antenne est primordiale. Aussi,
nous repérons deux minima consécutifs de diagramme de EE en plan H, en
polarisation croisée (fiqure 17). Aprés détermination du maximum Cici.
156.37°), il convient, ici, d’effectuer un décalage de 100° pour plus de

clarté dans la lecture (d‘ou une valeur de -84.63°).

Une autre condition importante & vérifier est le fait que les trois
axes A, B et C doivent etre concourants : si ce n’était pas le cas, une
variation de phase serait préjudiciable aux mesures. La figure 18
présente deux types de diagramme de phase, pour deux alignements de
positionneurs : la différence y est trés nette. Une phase voisine de 0°

est convenable. ici dans une plage de -60° & +60°.

Lors des mesures de rayonnement, des traces de controle des champs
sont utiles pour vérifier que les mesures effectuées ne sont pas
erronées. Il ne faut pas non plus hésiter & reproduire une série de

mesures sSi l‘on a un doute sur un paramétre, par exemple le réglage de

la phase.
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p— - — —
Le plan E est défini par 0z et E, de méme le plan H est dé&fini par 0z et H .

Direction de la Direction du Phénoménes observés par rotationde R
source S récepteur R autour. de 1'axe 6; (ou axe A, balayage

dans le plan azimutal)

se]onyE; selon 5; Mesure de E, dans le plan H
¥ ou de la composante copolaire
2 . ¥ x dans le plan H.
selon (Ty’ selon 0_;* Mesure de E, dans le plan E
x
4 %'S! ou de la composante contrapolaire
z , ¥ dans le plan E.
selon 0x selon 5; Mesure de E, dans le plan H
y ¥ ou de la composante contrapolaire
2 X ¥ = dans le plan H.
— —> %
selon Ox selon Ox Mesure de E, dans le plan E
Y 5'5 ‘;' ou de la composante copolaire
2 % dans le plan E.
X
)

Tout se passe comme si le
repére Oxyz tournait de 90°
ry autou:'de 1'axe 02 (axe c,
d'ol Oy gardé comme direc-
tion de polarisation.

Figure 16 : Conventions de mesures des composantes

copolaires et contrapolaires
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Figure 17 : Calcul des minima en polarisation croisée

(amplitude en db)
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Figure 18 : Tracés de la phase du champ pour 2 positions

du positionneur.



RESULTATS SUR UN

ELEMENT RAYONNANT

MONOCOUCHE

Dans ce chapitre, diverses structures d‘antennes sont étudiées. Elles sont
constituées d‘un seul élément rayonnant de forme soit rectangulaire, solt
circulaire, soit triangulaire. L’influence de la géométrie, sur les caractéristiques
glectriques de l'antenne, est mise en évidence. Dans le cas de formes
rectangulaires plus particuliérement, l‘action des modes supérieurs est décrite.

La plupart des résultats théoriques présentés sont comparés a des mesures.



- 85 -

V.1.1. Impédance d’entrée

La figure 19 présente une structure d‘antenne dont 1/élément
rayonnant est de forme rectangulaire. Le dessin de quelques modes (vue
en coupe) y est reporté. Le point A est le point d’alimentation, ses

coordonnées sont XA et YA'

L’influence de 1‘’épalsseur du substrat sur la fréquence de résonance
est bien mise en évidence sur la figure 20. Cette décroissance est plus
forte lorsque 1’élément rayonnant est recouvert d‘une couche
protectrice. Nous avons effectué une comparaison de nos résultats
théoriques avec ceux donnés par MOSIG et ASSAILLY (130) : ils sont trés
proches les uns des autres. Nos calculs ont été effectués avec un seul

mode dans la décomposition du courant : le mode (10) selon OX.

Une étude intéressante a été effectuée sur une antenne alimentée sur
une médiatrice, en un point proche du bord. La bande de fréquence est
2-9 Ghz. Dans cette large bande, plusieurs modes ont été détectés
expérimentalement : (10), C11), (20>, (21), (12>, (30) selon 0X, et
(11>, (12>, (20>, (21) selon 0Y, figure 21. La théorie a trés bien
approché les mesures. Les différences qui subsistent proviennent du
substrat utilisé, le FR4, dont la permittivité n‘est pas trés bien

connue (environ 4.53).



MODES D_EL)COURAHT
SELON 0Y

MODES DE,_ COURART
- T SELON 0X

Er, tgg !
plan de masse ‘g
dO
Figure 19 : Structure d’une antenne microruban monocouche.
L’élément rayonnant est de forme rectangulaire.
F
Ghz A  F €S
a MOSIG

1.6 _L + ASSAILLY [130]

e nos résultats

oo
o4O
s 40
+e0

1.5 - N '

8
| D .,
L | 1 1 N
1.4 1 1 | i i i | i 7
0 1 2 3 4 5 6 7 8 mm
Figure 20 : Influence de |’épaisseur du substrat
a) sans couverture b) avec couverture
diélectrique diélectrique
(Hcouvzﬂ’ é}couv;: é;)
élémant rayonnant : W:= § em, N =4 cm

substrat didlectrique : & = 2.56, ¢g& = 0.001
alimentation (type coaxial) : d0= 0.65 mm, I‘= -2.8 cm, Za= S50 ohma
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R € MODES

Figure 21 : Prise en compte des modes supérieurs

d’une structure.

élément rayonnant : V.= 2.351 em, W = 1.720 em
substrat diélectrique : £P= 4.53, tg8=0.025 g= 0.155 enm
alimentation (type coazial) : d0= 0.65m , x‘= -1.068 cm, zo= 50 ohms

Des études sur 1|‘importance relative des modes de base, de leur
nombre, dans la décomposition du courant de surface, ont été faites.
Parmi celles-ci, nous avons retenu deux structures alimentées par une
sonde coaxiale, avec trois positions d‘alimentations. Elles ont été

réalisées sur le meme type de substrat (Duroid RT-5870, permittivité

2.33, épaisseur 0.157 cm) :

ntenne : forme carrée (0.8 cm x 0.8 cm)

alimentations : -

A : au bord, sur une diagonale

B : au quart d‘une médiatrice

C : au bord, sur une médiatrice
bande de fréquence : 9.5 - 11.5 Ghz
modes utilisés théoriquement :

a) 10 selon 0X, 10 selon OY

b> 10, 11, 20 selon OX, 10, 11, 20 selon OY



Antenne 2 : forme rectangulaire ¢(1.24 cm x 0.93 cm)
" alimentations :

A : prés du centre, trés proche d’une dlagonale
B : au quart de la plus grande médiatrice
C : au bord, sur la plus grande médiatrice

bande de fréquence : 7. - 10.5 Ghz

modes utilisés théorigquement :
a) 10 selon 0X, 10 selon OY
b) 10, 11, 20, 21 selon 0X, 10, 11, 12 selon OY

En ce qui concerne 1‘impédance d’entrée, nous donnons, figure 22a,
les variations théoriques et expérimentales pour 1“antenne 1, position B
de 1’alimentation. Nous observons un meilleur accord entre théorie et
mesures avec 1‘emploi de 1‘ensemble b) des modes de base. La figure 22b
présente le cas de 1’antenne 2, position A de l’alimentation. Nous vy
avons reporté les parties réeiles théoriques et expérimentales, ainsi
que les parties imaginaires théoriques. L’ensemble b) donnerait un

meilleur accord théorie-mesures.

Le fait de mettre plusieurs fonctions de base pour la décomposition
théorique du courant de surface donne des valeurs plus importantes de la
partie imaginaire de 1’impédance d’entrée :

Dans le cas d‘une alimentation sur une médiatrice, 1“introduction du
mode de base supplémentaire, 11, n’affecte pas 1/ impédance d’entrée.
Celle du mode 20 augmente la partie imaginaire, sans changer la valeur
de la partie réelle, moins fortement pour une position proche du bord.

Dans le cas d‘une alimentation sur une diagonale, 1”introduction du
mode de base, 11, augmente la partie imaginaire, moins fortement pour
une position proche du bord. Celle du mode 20, n’affecte la partie

imaginaire que dans le cas d’une position proche du bord.



e

e=—— EXPERIENCE

THEORIE

1 mode en X 10
1 mode en Y : 10

2 modes en X : 10 20
1 mode en Y : 20

Bande de fréquence : 9.5-11.5 Ghz

Figure 22a : Influence des modes de base

élément rayonnant : V== 0.8 em, W = 0.8 em
substrat diélectrique : £r= 2.33, tgs-= 0.001, B=0.157 em
alimentation (type coazial) : d0=0.65 mm, X‘= -0.2 em, za= 50 ohma

a) Modes en X 10
N /"-‘\ en Y 10
b) Modes en X 10 11 20 21
en Y 10 11 12
-~ 7\
1, =
EXP.
0.5 4
Re.a.b
0 t
8.
_0_5 -
Figure 22b : Influence des modes de base sur

| “impédance d’entrée.
Représentation des parties réelles et

imaginaires normalisées / 50 ohms.



- 90 -

Il est interessant de dégager quelques remarques sur I‘importance

relati1ve ges différents modes de base mis en jeu.

Nous présentons dans les figures 23a & 23c, les variations des
modules des coefficients des fonctions de base pour une large bande de
fréequence (7.1 - 12.7 Ghz), pour des localisations différentes de
1“alimentation de type coaxiale. La structure est celle de 1’antenne 2;

les divers points d“excitation sont donnés ci-dessous :

T x
[ A ( -0.12, -0.135 ) E ( -0.30, -0.35
: B( -0.30, 0.0 ) P ( -0.60, —-0.25
I c ( -0.60, 0.0 ) G ( -0.60, -0.15
. " l D ( -0.60, -0.45 ) H ( -0.60, -0.0S
x
‘:'H—'—°—’-_u'_""_"'_" i (dimensions en cm)
A
o G I
wF l
°F |
oD I

La décomposition théorique du courant de surface est effectuéee a
1“aide de S modes de base : 10, 11, 12, 20 et 21, selon OX et selon OY,

donc 10 modes au total. L‘’examen des figures 23a & 23c et nos résultats

antérieurs aménent les commentaires suivants :

Nous observons qu‘au voisinage de la fréquence de reésonance

fondamentale, soit le mode 10 de la cavité égquivalente :

- dans le cas d’une _alimentation sur une médiatrice :

Seuls les modes selon Gx, présentant une variation paire en y, ont un
role & Jouer (modes 10, 12, 20, ...), de meme les modes selon OY
présentant une variation Ilmpaire en y ¢20,...). Ceci explique que seuls
les modes 10, 20 selon OX et 20 selon OY jouent un role. Les
coefficients des autres modes de base étant nuls.

Une position proche du bord favorise tous les modes, le champ étant
maximal au bord. Une position au quart de la méaiatrice donne une

pondération faible du mode (20) selon OX.

L ™
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Figure 23a : Variations des coefficients des fonctions de base

Bande 7.1 - 7.6 Ghz
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Variations des coefficients des fonctions de base

Bande 9. - 9.7 Ghz
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Figure 23c : Variations des coefficients des fonctions de base

Bande 11.9 - 12.7 Ghz
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- gang le cas d’une alimentation sur une diagonale :

Ici. les modes selon 0X et OY doivent @tre pris identiques. Les
coefficients de pondérations sont les memes pour les deux directions.

Une position proche des bords excite tous les modes mais plus
fortement les modes (11) selon OX et OY, plus faiblement les modes (10’
et (20). Ainsi, la décomposition théorique du courant de surface doit
faire appel aux modes de base (10), (11) dans les deux directions.

Une position proche du centre donne des coefficients de pondération

plus forts pour les modes (20) et (10), plus faibles pour les modes

(11,

Au voisinage du mode 11 de la cavité équivalente, le coefficient le
plus important est celui du mode de base 11. Seul le cas d‘une

alimentation proche du bord et sur une médiatrice, donnent des

coefficients comparables.

En résumé, les modes de base a considérer :

- dans le cas d’une alimentation sur une médiatrice : les modes 10, 20
selon 0X et 20 selon OY, en premiére approximation. Si nous désirions
davantage de précision 11 serait nécessalre d’augmenter le nombre de

modes, par exemple en ajoutant des modes tels 12 selon OX.

- dans le cas d‘une alimentation sur une diagonale : les modes 10.et 11

selon 0X et OY en premiére approximation.
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Un phénomene intéressant a été constaté lors de 1’étude de
1“influence de 1‘épaisseur du substrat sur 1‘impédance d’entrée d‘une
antenne microruban (DAMIANO, (79)) : la présence d’un point fixe par
lequel passent les courbes d’impédance d‘entrée lorsque seule
1“¢épalsseur varie. L’existence de ce point, du essentiellement a Ila
partie reéactive de 1/impédance d’entrée d‘une antenne alimentée par
sonde coaxiale, a été démontré théoriquement. Nous avons développé un
modéle analytique basé sur la théorie de la cavité et le théoreme de
Foster pour modéliser au mieux le lieu de |’impédance d’entrée d‘une
antenne dont 1’élément rayonnant est de forme rectangulaire (ABBOUD
(49-50)). D’apreés ce théoréme, il est possible de donner un circuit
équivalent de 1’élément rayonnant : un circuit paralléle (R-L-C) et une
inductance XL représentant la contribution de la sonde coaxiale et celle

des modes supérieurs, au voisinage de la premiére résonance.

La détermination théorique des fréquences de résonance A& partir de
modeles de la cavité tiennent compte des effets de bord sur les champs,
donc de la permittivité dynamique et des dimensions effectives de
1”7élément rayonnant. La caractérisation théorique du point fixe
(détermination du lieu d’impédance équivalent) nécessite la connalssance

de 1’impédance d‘entrée de 1‘/antenne pour deux épaisseurs différentes.

La figure 24 présente les lieux d’impédance d’entrée expérimentaux
et calculés, pour diverses épaisseurs du substrat. Les mesures sont
comparées avec les résultats théoriques obtenus & partir de notre
méthode rigoureuse (équation intégrale, fonctions dyadiques de
Green,...) et ceux obtenus & partir du modéle analytique. L‘accord entre

la théorle et 1’expérience est tres satisfaisant.
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H = 0.156 cm

l L | ———==H = 0.230 cm

_1' ----- H = 0.300 cm
W

o]

€= 4.53, tgs = 0.025

L=1.74 cm, W= 2.31 cm
X0=Q.51cm, do= 0.0065cm
Z0= 504Q

bande de fréquence

3.6 - 4.00 GHz EXPERIENCES

METHODE DE L’EQUATION MODELE ANALYTIQUE [5@
INTEGRALE
[79]
Figure 24 : Lieux d’impédance d’entrée mesurés et calculés

Mise en évidence de |’existence d’un point fixe
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L’existence de ce point et par conséquent le modéle qui permet de le
calculer trés rapidement sur simple microordinateur, peuvent etre une
bonne approche pour adapter une antenne, ou du moins approcher
1“adaptation. La rapidité d’/exécution du modéle permet son application &

la C.A.0. (Conception Assistée par Ordinateur) des antennes microrubans.

Au sujet de la bande passante, elle demeure faible, quelques pour
cents, tout au plus. L‘utilisation de substrats plus épais permet
d‘obtenir des bandes plus larges, mais présente des lnconvénients :

- l’excitation des ondes de surface se trouve ainsi renforcée

- les pertes par rayonnement d‘un circuit microruban d‘alimentation
coplanaire peuvent etre importqnts. De meme une sonde coaxiale peut
rayonner et non pas seulement 1‘élément rayonnant lul-meme.

- l7utilisation de mousse ou de couche d’air intermédiaire permet de
réduire les effets des ondes de surface. Cependant, elle favorise le
rayonnement parasite d’une sonde coaxiale dont le conducteur central

vertical se comporte comme un monopole.

Une étude sur la bande passante de différentes structures a été
publiée par HENDERSON (137). Les formes carrées et circulaires offrent
des bandes inférieures a 10% pour un volume Ilmportant 5 fols plus grand
que des structures comprenant des éléments parasites coplanaires ou

superposés, voire décalés..
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V.1.2. Ravonnement

Soit une antenne de forme rectangulaire (20 mm x 27 mm), alimentée
par sonde coaxiale, a 5 mm du bord sur 1“axe 0Y, réalisée avec du

substrat FRA4.

La figure 25a présente les variations de la composante copolaire en
plan E, au voisinage de la fréquence de résonance, pour plusieurs
¢épaisseurs de substrat. Afin d‘obtenir des courbes représentatives, nous
avons vérifié que le rapport EZ2/R restait a peu prés constant (E est la
valeur maximale de la composante copolaire, et R est la valeur de la
résistance d’entrée & la résonance). Un décibel sépare le cas d‘une
épaisseur de 1.55 mm de celui relatif & 6.2 mm. Des études récentes sur
le comportement des composantes copolaires et contrapolaires ont été

publiées (HUYNH (140)).

La figure 25b présente une comparaison entre des diagrammes réal isés
avec deux ensembles théoriques de fonctions de base :
- (10>, (20> selon OY
- (20) selon OX et (10>, €20) selon OY
Le diagramme en plan E ne change pas. Seuls les diagrammes en plan H
subissent une variation. Les composantes copolaires sont trés voisines,
mais la composante contrapolaire est générée par le mode théorique (20)

gelon 0X.

La figure 26 présente 1’/influence des modes de base de la
décomposition du courant de surface, sur l‘évolution des composantes

copolaires et contrapolaires.
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COMPOSANTES COPOLAIRES

i

L ) PLAN E

-15 L | I | |
% 70° 50 300 100 10° 300 50° 700 90°

Figure 25a : Evolution de la composante copolaire en plan E

dans le cas de plusieurs épaisseurs de substrat

plan E

composantes
copolaires

plan H
(10), (20) selon OY
i | ' | (20) selon oX
i (10), (20) selom 0OY
| [ /'J’—"L | ! I I I _;_z '
| ' I \\j\ I [ y/"1. ~ plan H
SN R N
;o ) | /
I ! | S composante
| | V’ | | l ] contrapolaire

-60 L ! |
90" 70 S0° 30 100 10° 30° sS0° 70° 90°

Figure 25b : Variations des composantes du champ

pour deux ensembles théoriques de modes



L/ Conventions des plans E et H
X

Cas d’une alimentation sur une médiatrice

composantes

copolaires

composante
contrapolaire

en plan H

Figure 26 : Influence des modes sur |’évolution des composantes

copolaires et contrapolaires.
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L’ Introduction de modes de base sSupplementalres (par rapport aux
modes de base 10 selon 0X et 0Y) ne changent pratiquement pas les
niveaux des composantes copolaires. Cependant ils affectent nettement

les composantes contrapolaires.

Dans le cas d‘une alimentation sur une diagonale :

Pas de composantes contrapolaires en plan E

Les composantes contrapolaires en plan H sont générées théorigquement
avec au moins les modes 11 selon OX et OY. Leur niveau diminue de prés

de 4 db avec l“introduction d‘autres modes de base tels 20, 12.

Dans le cas d’une alimentation sur une médiatrice :
Pas de composantes contrapolaires en plan E
Les composantes contrapolaires en plan H sont générées théoriquement

avec le mode 20 selon 0X.

Les calculs de l‘efficacité de rayonnement dont la formulation est
donnée au chapitre III (formule 59), ne permettent pas d’obtenir des
valeurs correctes. En effet, les relations donneraient des résultats
satisfaisants si |7antenne était adaptée & la fréquence de résonance.
Pour obtenir, néanmoins, des résultats acceptables, il faudrait ajouter
un facteur dépendant du coefficlent de réflexion (ou du R.0.S5.) et de

I“écart entre la fréquence de travail et celle de la résonance.

Une représentation graphique des modules des champs
électromagnétiques (78) a la surface d‘un élément rayonnant, de forme
carrée, est donnée dans la figure 27. L’alimentation, de type coaxial,
est située au quart d’une diagonale. La dualité entre les composantes Ex
et Hy, celle entre Ey et H, est clairement observée.

Les composantes Ez et Hz sont plus difficilement représentables a

cause de la discrétisation du domaine spectral.
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Représentation des modules des composantes
du champ électromagnétique, a la surface
de |’élément rayonnant. Les modules sont
normal isés par rapport & leur maximum res-

PFL. o Wo=W. - _ v - _
pectif. X WY‘ Smmva‘ YA 2mm, H= 1.57mm
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V.2. ELEMENT DE FORME CIRCULAIRE
V.2.1, Impédance d’entrée

La figure 28 présente une vue en coupe d’une antenne microruban dont
1“é1ément rayonnant est en forme de disque. L‘alimentation est de type

coaxial.

Les figures 29a et 29b montrent les variations des parties réelles
et imaginaires de 1‘impédance d‘entrée pour deux types d’antenne. Dans
le premier cas, le décalage observé entre les mesures et la théorie
provient du fait que les auteurs (CHEW (141)) ont wutilisé une
permittivité égale a 2.58 pour faire coincider leur fréquence de
résonance calculée avec celle des mesures. Cette permittivité ne
correspondant pas exactement é celle des substrats considérés. Nous
avons cependant gardé cette valeur. Seul le mode TM11 est utilisé dans
nos résultats théoriques. Dans le deuxiéme cas, 1‘accord théorie-mesures

est trés satisfaisant.

Figure 28 : Structure d’une antenne dont |’élément
rayonnant est de forme circulaire
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AN R°(ze/zo)
8 = A —— E x Pl
Im(Z /Zo)
e
Semam | H
6 1
s + Résultats expérimentaux
de CHEW, KONG, 1981 [141]
2 . =
F Figure 293
| ->
Ghz
2.6 Impédance d’entrée
-2 4
-4 4 dlément rayonnant : R =1.88cm
substrat didlectrique : 45]_: 2.58 , tg{: 0.001 , F0.16 om
alimentation (type coaxial) : d,=0.2mm, X,= 1.41 gm, 2,= 50 ohms
Re(Ze/Z0)
I\Im(le/lo)

EXP

—_—— T H,

Résultats expérimentaux

de DAHELE, LEE, 1983 [142]

i / | \ Figure 29b
. / 1 F\ Impédance d’entrée
0.8 1 0.85 &nz
1 |
" /
Im /In élément rayonnant : R =6.8¢em
2 ] ‘\// substrat didlectrique : £r= 2.32, tgS=0.0012, §=0.318 cm

alimentation (type coaxial) : da=1-27nm, XA= 6.5 cm, 20= 50 ohms
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— F X P
=== TH,

Réaultats expérimentaux

de LO, HARISSON, RICHARDS, 1979 [[43]

Figure 30a : Impédance d’entrée

dlément rayonnant : R =6.7 em
substrat didlectrique : & =2.62, tg S -0.00135, #=0.15ca

alimentation (type coazial)

= = = hme
dy=1.27 mm,X,= 5.03 cm, Z,= 50 ohm

— EXP
“=== TH,

Résultats expérimentaux

de SCHUMAN, PFLUG, LYON,

1987 [ 144]

Figure 30b :

\\\\\R‘H dlément rayonnant : R =4.19 em

substrat didlectrique : £ =2.5 , tg5=0.002, 8= 0.3175 cm
alimentation (type coazial)

Impédance d’entrée

d0=0.32mm, X‘=1.143 em, 20= 50 ohms
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La figure 30a montre les variations de 1’impédance d’entrée pour une
antenne également alimentée par sonde coaxiale. L7accord
théorie-expérience est satisfaisant. Seul le mode TMy; est utilise dans
les calculs. Un exemple ou la prise en compte d‘un ou plusieurs modes
supérieurs seralt nécessaire est celui donné dans la figure 30b. Les
parties réelles calculées et mesurées sont en bon accord alors que les
parties imaginaires calculées sont inférieures a celles des mesures.
Dans cet exemple, !‘alimentation n’est pas localisée proche d’un bord,
mais au contraire, elle est située assez prés du centre et donc gerait
susceptible d’engendrer d’autres modes que celui désire, c’est a dire le

mode fondamental.
La figure 31 présente une structure alimentée par l1igne microruban.

Les figures 32a et 32b donnent les variations de 1‘impédance d’entrée
pour deux types d‘antennes. Les mesures et la théorie sont
particuliérement en bon accord dans le cas de fréquences é¢lévées. Ceci

peut provenir de la modélisation de la ligne microruban.

v.2.2. Ravonnement

La figure 33 montre les variatlons théoriques des composantes du
champ, & la résonance (6.1 Ghz) pour la structure donnée figure 32b. Le
rayonnement du mode fondamental TMy, est de meme type gque celui du mode
fondamental (10) d‘une structure & élément de forme rectangulaire, dans

les plans E et H.

KISHK (145) étudia le rayonnement de divers modes TM lorsque le mode
TM11 était dominant, dans le cas d’une plague diélectrique limitée.
Ainsi le mode TMy;y est le seul mode A& présenter un maximum de

rayonnement dans 1‘axe ® = 0*, les autres modes donnant un zéro dans



£ ; tgs T H
o & X
pr— e s
0

L :ligne microruban

de largeur W.

Figure 31 : Structure d’une antenne alimentée par une

ligne microruban. Forme circulaire

ﬁEXPJ

meaman T,

Résultats expérimentaux

de MARTINSON, KUESTER,.1988

[19]

Figure 32a : Impédance d’entrée

\ dlément rayonnant : g =6.75 cm

substrat didlectriquae :

£.=2.62 , tgd= 0.001 , g=1.50 em

alimentation (type microruban) : W = 0.445¢m, X,56.75 em, 2,= 50 ohms

a
L =3 om
///’////#’M — EXP

e T H .

Figure 32b : Impédance d’entrée
dldmant rayonnant : R = 0.835 em
subatrat didlactrique : £.72.47 , tg$=0.0006 , #=0.077 cm
alimencation (type microruban) : ¥ = 0.2 em, XA=0.585 em, z0= 50 ohms

L = 3.05 cnm
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l’axe et leurs maxima situés au-dessous de -20 db. Si la structure
donnait le mode TM21 dominant, les autres modes auraient leur maxima

situés & -20 db, pour une alimentation proche du bord.

VAUGHAN (146) s’intéressa & la possibilité de faire fonctionner une
antenne, au mode 3 (mode TM31) en utilisant un court-circuit localisé au
centre du disque et dont le diamétre est adapté pour que la fréquence du
mode TMy; soit éloignée des fréquences de travall. Ceci résulte du fait
le champ est important au voisinage du centre pour le mode TM01 alors

qu‘il ne 1“est pas pour les autres modes.

COMPOSANTES COPOLAIRES 6.1 Ghz

gQ* 70° S50° 30° 10 10° 30° S0 70° 90°

Figure 33 : Diagrammes de rayonnement

(Structure de la figure 32b)
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V.3. ELEMENT DE FORME TRIANGULAIRE

’
. e

Peu de travaux expérimentaux et théoriques existent sur des antennes
microrubans dont 1/élément rayonnant est de forme triangulalre. Nous
proposons donc quelques résultats théoriques obtenus a partir de notre

méthode et nous les avons comparés a diverses expériences.

La flgure 34 présente la structure d‘une antenne dont 1‘élément
rayonnant est en forme de triangle équilatéral. L’alimentation est de

type coaxial.

Les figures 35a et 35b montrent les variations de |’impédance
d’entrée pour deux structures différentes.
Dans le premier cas, les mesures (147) et la théorie donnent des
résultats tres proches, car 1’alimentation a été localisée au mieux pour

assurer une bonne génération du mode fondamental TMiO'

A
é}, tg& .I H
d
0 ‘r\(
_ X

Fiqure 34 : I

Structure d’une antenne

Elément rayonnant en forme de triangle équilatéral
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Dans le second cas, il seralt nécessaire d‘ajouter la contribution de
modes supérieurs (le mode TM11, par exemple). En considérant que la
structure et la position de 1’alimentation données figure 3ba, génére un
mode TM10 pratiquement pur, nous constatons que le lieu d’alimentation
de la structure (figure 35b) n’est pas située proportionnellement a une
meme distance de 1’arete, ce qui pourrait expliquer la différence

théorie-mesures.

La figure 36 permet d’apprécier 1‘/influence de la position de
1“alimentation coaxiale sur le comportement de la résistance d’entrée a
la résonance. Nous observons qu‘un fort pic existe (1000 ohms) a une
distance 1,4 Lg du centre de gravité, du coté d’un sommet, alors qu‘un
autre pic plus faible (250 ohms) existe a une distance 0,7 Lg du centre
de gravité, du coté de 1’arete. Ces distances demeurent trés
sensiblement les memes lorsque la permittivité du substrat ou son

épaisseur varient.

La figure 37 présente une structure allmentée par 1igne microruban.

La figure 38 montre les variations de 1/impédance d’entrée d’une
telle antenne . Si les fréquences de résonance, théorique et mesurée,
sont trés proches, la théorie donne des valeurs de 1‘impédance d’entrée
plus faibles. Cependant, dans cet exemple, 1’alimentation de type
microruban est décentrée et sa localisation ne nous garantit pas que
seul le mode TMi, est dominant. Il convient d’ajouter que les fréquences
considérées sont basses et que la modélisation de 17alimentation donne

de meilleurs résultats au voisinage de 4-6 Ghz.
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// \ — . exe [147]

/ 3.25 Ghz mode TMlc
! Figure 35a : |Impédance d’entrée
élément rayonnant : a = 3.7 em

3.35

substrat didiectrique : €, =255, tg$ =0.0018 , F =0.16 em

alimentation (type coaxial) : do= Q065 cm, I,=-0.254cm, 2,= 50 ohms

—:Exp. [97]

~—~—— THEORIE

mode TM":I
Figure 35b : Impédance d’entrée
élément royonnmant : a = 4 cm

substrat diiiectrique : €, =2.33, 48 = 0.001 , F =0.157 e=

alimentation (itype coaxrial) : d0= 0.065 cm, IA=1.258 em, Z,= 50 ohms

Re(Z_/Z,)

|

.
£, = 2.55, tg§=0.001
a= 2,75cs, W= 0.2575 om

Fe 4.225 Gha
Figure 36
Variations de la résistance
d’entrée a la résonance pour
Xp/Lg diverses localisations de la

sonde coaxiale.
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Figure 37

Cas d’une alimentation par ligne microruban

—— :exP. [19]

/ 0.78 Ghz

—— — THEORIE

mode T"w
Figure 38 : Impédance d’entrée
élément rayonnant : a =15.36 cm,

substrat diélactrique : ér =2.62, th = 0.001 , # = 0.159¢x

alimentation (type microruban) : F=0.445 em, X,3.825 em, 2,= 50 ohms

XA:6.551 em L[ = 3 cm

i | ’/ I | I I Nl : plan E
-10 |- - __L—'J'—"-_l"—l———i— i comp9$antes
I //l | l | | ' | B 1 polaires
i | | ! | I ! ll\ i plan H
-20 __:L_:J___',__I__.l__l__:]:____-___.
[ - *““~T\ L”’| R 1 plan H
I | ! \ l ‘ | ' ] composante
230 S I L l\i_ _f.//_ T = l_ — ~ —- contrapolaire
S N N

Figure 39 : Diagrammes de rayonnement
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V.3.2. Ravonnement

Les diagrammes de rayonnement théoriques, au voisinage du mode
fondamental, sont donnés sur la figure 39. Ils concernent la structure
définie dans la figure 35a. La frégquence est 3.3 Ghz. Les composantes
copolaires en plans E et H sont de meme type que celles de structures
rectangulailres ou circulaires. Mais la composante contrapolaire en plan
H, donne un diagramme de type de celui des modes (20) présentant un zéro
de rayonnement dans l‘axe, son nlveau maximal est au-dessous de -20 db.

Ceci a été observé expérimentalement (147).

V.4. Etude comparative de formes

L/ impédance d’entrée et le rayonnement de trois structures a élément
rayonnant respectivement de forme carrée, circulaire et triangulaire,
sont présentées sur les figures 40a et 40b. La fréguence de résonance

est 4.225 Ghz et les caractéristiques des antennes sont données dans le

tableau 1.
Structure Mode Dimensions Alimentation
coté ou rayon
CARRE TM10 2.06 cm au bord
DISQUE TMII 1.175 cm au bord
TRIANGLE EQUILATERAL TMIO 2.75 cm pres d‘un sommet

TABLEAU I : Caractéristiques des antennes comparées
Substrat : &, = 2.55, tg&=0.001, H=0.2575 cm
Alimentation : type coaxial, dO = 0.65 mm, Zo = 50 ohms

(sur une médiatrice pour le carré et le triangle)
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Figure 40a Impédance d’entrée pour 3 structures résonant

3 la meme fréauence (mode fondamental)

plan E
. composantes
/ﬂ | h\ copolaires
| | [ | | [ | | plan H
gl i Bty B ey Rty
I A B N P L BRER
i \ | . I 1 composante
8 \ | ] .
-30 __l__'__l__\;_ _T-/’_T_l__ _ 1 contrapolaire
| | | { | 1 (cas du triangle
| | for )] auiletéral)
| V! .
o oo oIl shio — | -2
[ | vy
' L | f | | |
-90* -70° -50° -30° -10° 10© 30° 50 70" 907
Figure 40b : Diagrammes de ravonnement pour les 3 structures

résonant & |la meme fréguence (mode fondamental)
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Les lieux d’impédance d‘entrée, dans la bande de fréquence
4.05-4.35 Ghz, sont situés dans des zones treés proches (figure 40a). 11
est évident que la position de 1‘/alimentation coaxiaie dans le cas d‘un
élément en forme de triangle joue un role prépondérant & 1‘obtention
d’une résistance d’entrée comparable & celles obtenues pour les autres

structures.

Les diagrammes de rayonnement en plans E et H (figure 40b) donnent
des variations pratiquement identiques (quelques dixiéemes de db les
séparent !). Seul le triangle posséde une composante contrapolaire, en

plan H, dont le maximum est situé a moins de 20 db.

Ainsi, donc, si nous restions dans les plans principaux de
rayonnement, il serait possible de changer la forme d‘un ou plusieurs
éléments d’un réseau, voire un sous-réseau entier, sans altérer de
maniére notoire le comportement global du systéme. Un grand soin de
réalisation est nécessaire, particullérement dans 1/emploi d“un triangle

équijlatéral.
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RESULTATS SUR

DEUX ELEMENTS RAYONNANTS

SUPERPOSES O0OU DECALES

Nous présentons dans ce chapitre des résultats théoriques et expérimentaux
concernant l‘impédance d‘entrée et le rayonnement de structures bicouches.
Celles-ci sont constituées d’éléments rayonnants de forme identique telle que
rectangle-rectangle, disque-disque, triangle-triangle ou différente telle
carrée-disque. Dans la plupart des cas, nous étudions, en outre, l'effet du
décalage d‘un des éléments sur le fonctionnement de 1‘antenne. Des comparaisons

théorie-egpérience sont effectuées.
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Vi.l1. STRUCTURE RECTANGLE-RECTANGLE SANS DECALAGE

La figures 41 présente le comportement d‘une antenne testée par
Alcatel-Espace. La structure met bien en évidence la nécessité de tenir
compte des modes supérieurs dans le calcul. La courbe théorique 2 est
trés proche des mesures. Elle a nécessité 1/utilisation de 6 modes sur

chacun des éléments rayonnants.

Les figures 42a et 42b concernent deux antennes alimentées par ligne
microruban. La premiére structure offre un bon accord théorie-mesures.
La deuxiéme laisse bien apparaitre la premiére des deux résonances.
Cette différence s’explique par le falt que la largeur calculée de la
ligne microruban n‘est pas connue assez précisément, compte-tenu de la
couverture diélectrique. Pour exciter la seconde résonance, il suffit
d’augmenter légérement sa largeur théorique, avec toutefois, Ile
compromis de ne pas trop affaiblir la premiére. Une meilleure définition
de cette largeur serait & developper. Les modes de base sont (10), (20)

selon OX et (20) selon 0OY.

Une étude de 1‘influence de divers substrats diélectriques a conduit
a la structure donnée par COCK (101), figure 43. Le substrat de base est
d’assez forte permittivité : 6. Le substrat supérieur a une permittiviteé
de 2,2. La bande de fréquence est 8-12 Ghz environ. La figure 44a met en
évidence 1’effet d’une variation des dimensions de 1‘élément rayonnant
supérieur. La figure 44b montre les variations des fréquences de

résonance inférieure et supérieure en fonction de la dimension du



Substrat 1 .= 2.54, tg &= 0.0018, Hy= 3.1 mm
Substrat 2 : g = 1.12, tg&= 0.0050, Hy= 1C.4 mm

Al imentation : XA= -19.85 mm, d0= 0.65 mm, ZO= 50 ohms
Bande de fréquence : 2. - 2.3 Ghz

Figure 41 :

/
/ 2

s
LS
b

Lo
\} Fl

L

Impédance d’entrée d’une antenne bicouche (Alcatel)

Les deux éléments rayonnants sont de forme rectangulaire
(1) sur chaque élément : mode 10 (X)
(2) sur chaque élément : 6 modes 10 a 50 {(X) 20 (Y)



£r = 2.55

tg§ = 0.002

x H1 = 1.6 mm

v .
H2 = 0.8 mm
¥ = 0.6 sm
SCHEMA DE LA STRUCTURE Z, = 100 ohms
IFI 11[ 11 1121 | = | |13| | N ]14}FGHZ _
o e EXP [119]
i . mw e [H.
» R.0.S
U VR, S — ———¢2
Sscemes = = =i 15
| \
[ Figure 42a :
204 __ N
Evolution du coefficient

de réflexion

9.2 x 9.2 mm

9.9 x 9.9 2

EHZ
i’ Exp [118]
- eon e TH_
R.0.S.
I, = 0.762 mm
— = e EE(2
H2 = 1.520 mm
— ____._<1.5 L = 80 mm
¥ = 0.95 mm
ZO = 75 ohms
—————— 1.2
Figqure 42b
Evolution du coefficient
de réflexion
v




Substrat 1 : &£ = 6. , tg$ = 0.0170, Hy,= 0.635 mm

Substrat 2 : g_= 2.2, tg6=0.0009, H,= 2.083 mm

Al imentation : XA= -2.44 mm, d°= 0.65 mm, Z°= 50 ohms

Figure 43 : Structure de |’antenne

Figqure 44a : Influence d’une variation

de W

2

—— Mesures COCK [101]

N —-==  Modéle analytique COCK [101]
13. -
+ N fréquence supérieure @ Nos Résultats théoriques
12. 4+ N '
SN
4 o
11. 4
10.
9. 1 Figure 44b
8 | W Evolution de la fréquence
- - 2
l ! ! | | | 5 z
) | | i | | i ? em de résonance.
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conducteur supérieur. Les calculs laissent apparaitre un bon accord avec
les mesures, pour la fréquence haute. Au contraire, un écart est
constaté avec la fréquence basse. Cependant, COCK ne précise pas comment

il détermine les fréquences de résonance.

La figure 45 montre sur le meme abaque les variations de 1‘impédance
d’entrée pour 3 configurations d‘antennes :
- antenne monocouche : hy = 0
- antenne bicouche H h2 # 0, élément rayonnant inférieur seul
- antenne bicouche, avec les deux éléments rayonnants
La présence d‘une couverture diminue de 3% la fréquence de résonance

d‘une antenne simple.

La figure 46 montre 1’influence des pertes dans le substrat. De
fortes pertes resserrent la boucle de maniére tres explicite. 11
convient donc de bien connaitre les caractéristiques des substrats en

présence.

L’effet d’une variation de position de 17alimentation est donné sur
la figure 47. 1] existe une position pour laquelle la résistance
d’entrée a la résonance passe par un maximum. Cecl nous permet de
ramener la boucle dans un R.0.S. plus acceptable. La bande de fréquence

est aussi de 9.7 - 12.7 Ghz.

La figure 48 montre les variations des parties réelle et imaginaire
des coefficients des fonctions de base utilisées dans la décomposition
des courants de surface, pour une dimension de 1‘élément supérieur de
0,696 cm. Les modes (10) selon OX et (20) selon OY sont les plus

prépondérants, dans la gamme de fréquence : 9 - 13 Ghz, sur chacun des

deux éléments rayonnants.



Simple

résonateur

.

BANDE DE FREQUENCE :
9.7 - 12.7 Ghz

BANDE DE FREQUENCE :
9.7 - 12.7 Ghz

I

7-‘. 0 W2= 6.96 mm

a tgb=0.0170
tg§,= 0.0009

b tgf;= 0.01
tg§= 0.01
c thI= 0.05

tggz= 0.05

Cas ol W2= 7.7 mm

Figure 46 : Influence de la

tangente de pertes.

sesew X = -2.70 om
— XA= -2.44 mm
== XA= -1.47 wmm

Figure 47 : Influence de la

position de |’alimentation.

Figure 45 : Impédance d’entrée

de divers résonateurs



CONDUCTEUR 1

CONDUCTEUR 2

- 123 -
b mode (10) selon 0X mode (10)
1 Re
0.25
0 o =———x [ 0 e ﬁF>
-fllm -
-1 -0.25
0.1 4 mode (20) 0.1 mode (20)
0.054 “ S\ ___-mmT 0.05
- F F
0 ‘—1;:::::;;--:::---ﬂ—) 0 e
_0-05 - _0.05
0.1 J
| mode (30) .1 % mode (30)
0.05 0.05 -
x F —— F
0 N 0 s A
= B
-0.05 4 -0.05
4
0.1 A 0.1
i mode (40) mode (40)
0.05 4 0.05 )
i e em e > - - F F
0 = N 0 -
v_ 5 preg— — —
-0.05 4 -0.05
0.1 0.1
0.05 ] mode (50) 0.05 mode (50)
. , 4 F
0 .__f;;;:::==gg====;===LT;. 0 _;==!q:;2;;;;5555555;1ﬁ>
-0.05] 7 ~0.05 |
mode (20) selon 0Y 0.5 mode (20)
i, d G 3 —
] !'- . —— F 0 I‘ B -s“\. F
0 - J" ' ' i "--/ l ‘\_:J ]
—1 = \\-' _0-25
F F
! L} v T T > L L] ¥ L] L] ’
9 10 11 12 13 Ghz 9 10 11 12 13 Ghz

Figure 48 :

coefficients des fonctions de base (modes 10 &

Variations des parties réelle et imaginaire des

N

50 selon 0X, et 20 selon 0Y) sur chaque conduc-

teur. Bande de fréquence

9 - 13 Ghz.



- 124 -

De i‘interprétation des résultats de ce chapitre, quelques remarques

peuvent @tre dégagées :

- dans le cas ou les substrats sont de meme nature et de méme épaisseur,
la plus grande des résistances d‘entrée A la résonance est associée a

1“élément inférieur qui rayonne le plus car il est directement alimenté.

- il existe une zone dans laquelle les dimensions des deux éléments
donnent des fréquences voisines, ce qui permet d‘obtenir des boucles de
couplage trés facilement. Le plus difficile est de calculer au mieux les
dimensions de 1‘élément supérieur. COCK (101) donne une expression
analytique de cette fréquence de résonance supérieure, en utilisant une
permittivité relative en remplacement des deux permittivités existantes.
Nous avons aussi calculé une permittivité équivalente & partir de
considérations sur l‘excitation des modes de surface, en particulier le
mode TMy; (annexe 3, formule 6), cependant les calculs donnent un
décalage en fréqﬁénce. Des considérations sur des circuits équivalents
couplés seraient nécessaires. De meme, la théorie des circuits
triplaques (HOWE (148)) pourrait aider a la modélisation de telles

structures.

- dans le cas de deux substrats différents, une augmentation de la
permittivité du substrat supérieur se traduit par un décalage de la
boucle de couplage vers les fréquences plus basses. Sur 1‘abaque de
Smith, 1/impédance d‘entrée évolue alors : le cercle associé a la

fréquence haute grossit alors que celui associé a la fréquence basse se

réduit.

- les boucles sont d’autant mieux centrées que 1‘antenne constituée du

seul conducteur inférieur sans couverture donnera une reésistance

d’entrée forte a la reésonance.
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- !“influence des paramétres géamétrigues de la atructure est trés forte

dans le cas de fréquences élévées (bande X).

- 1‘influence des paramétres physiques est importante et c’est la raison
pour laquelle il faudrait connaltre avec précision les caractéristiques

des substrats.

L’Influence expérimentale de la rotation de 1/élément supérieur sur
le coefficient de réflexion a été étudiée. Les mesures sont données sur
la figure 49.

Si les premiers modes sont toujours existants, la rotation provoque
l1“apparition de modes particuliers. Deux pics autour de 3,2 Ghz sont
observés, ils correspondent aux modes (10) et (01) des deux éléments
rayonnants. Le premier pic est déterminé par le conducteur supérieur. Le
mode (11) est bien le troisiéme pic. A partir d’un angle de rotation de
30°, il apparait un pic autour de 8.4 Ghz. Il pourrait s’agir du mode
(12). Cependant, pour des fréquences supérieures, entre 10 et 12 Ghz, de
nombreux modes sont présents, ce qul explique des largeurs de pic

beaucoup plus importantes.

Ceci nous améne une remarque, A& savoir que les résultats
expérimentaux devraient se mettre plutot sous la forme de tracés des
parties réelles et imaginaires de |‘/lmpédance d’entrée et non pas
seulement ceux du module du coefficient de réflexion, dans le cas

d’études particul iéres de comportement, comme c’est le cas ici.
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Vi.2. STRUCTURE RECTANGLE-RECTANGLE AVEC DECALAGE

VI.2.1. Présentation

Peu de résultats théoriques ou expérimentaux sont disponibles sur
1”influence d’un décalage des éléments rayonnants sur le comportement de
1“antenne (DUBOST (118-119), CAMBIAGGIO (103), DAMIANO (104)). Aussi,
nous nous sommes intéressés & ce type d’influence sur la bande passante
et le rayonnement d‘antennes microrubans. Des séries de mesures ont été
effectuées et des comparaisons avec les résultats théoriques ont été

faites.

Des séries de mesures ont été effectuées avec le montage expérimental

suivant (figure 50) :

-

- 1/élément rayonnant inférieur, de dimensions 20mm x 27 mm est gravé
sur la face supérieure d’une plaque diélectrique de type FR4 (&= 4.53,
tg.§= 0.025) dont la face inférieure est métallisée. Il est centré sur
cette plaque de dimensions 15cm x 15cm, d‘épaisseur 1.55 mm.
L’alimentation est de type coaxial (diamétre de la sonde : 1.27 mm) et

située a 5 mm du bord sur la médiatrice paralléle au grand coté.

- 1’élément rayonnant supérieur, de dimensions 20mm x 28mm est gravé
sur une plaque diélectrique de meme nature que la précédente, dont la
face inférieure n‘est pas métallisée. L’élément y est aussi centré.

L’ensemble des deux plaques diélectriques peut coulisser grﬁce a un
systéme de glissiéres non conductrices. Un dispositif de serrage permet

de maintenir un contact ferme entre les deux plaques. La mesure du
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déplacement relatif des éléments rayonnants selon la direction OX ou 0OY
ge fait en mesurant la distance séparant le bord des deux plaques
diélectriques. Les valeurs de Ax et Ay donnent la distance des centres
des deux éléments rayonnants.

Les mesures d’impédance d‘entrée ont été faites pour :
- Ax =0, -30mm < Ay < 30mm
- Omm < Ax < 20mm, Ay =0

Les mesures de rayonnement ont été faltes pour quelques fréquences,
dans le cas de déplacement Ax ou Ay les plus caractéristiques.

Nous présentons les résultats expérimentaux et théoriques pour chacun
des deux types de décalage, ce qui permettra d’effectuer plus alsément

les comparaisons.

La fiogure 50 présente la structure bicouche qui a fait 1‘objet de
mesures. Plusieurs tailles de 1/élément rayonnant supérieur ont été
testées. Parmi celles-ci, nous avons retenu une géométrie (type 2B de la

figure 50), pour l’ensemble des travaux présentés ci-apres.

La figure 51 montre 1‘évolution expérimentale de 1‘impédance
d’entrée pour des valeurs de Ay pour lesquelles nous avons obtenu une
assez bonne bande passante : Ay= -28.5mm (9,5% pour un R.0.S. < 2) et
Ay=-28.85mm (6.5% pour un R.0.S. < 1.5). L‘augmentation de la bande
passante, pour des décalages importants, résulte du fait que les

éléments rayonnants arrivent en fin de recouvrement.
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Les figures 52a et 52b donnent 1‘évolution expérimentale de
1/ impédance d’entrée pour un ensemble de décalages Ay négatifs et
positifs. La variation de la boucle de couplage et son élargissement
sont bien mis en évidence. Le cas d‘un décalage nul ne permettait pas

1“adaptation, et un décalage en fin de recouvrement a permis d‘adapater

l1“antenne.

Les figures 53a et 53b présentent les évolutions expérimentale et
théorique de la résistance d’entrée aux deux résonances et celles des
fréquences de résonance. Les calculs théoriques ont utilisé les modes
(20) selon OX et (10) et (20) selon 0Y, pour les courants de base sur
les deux éléments rayonnants. Nous constatons que certaines valeurs de
Ay écartent les résonances. Le graphe des fréquences de résonance a des
valeurs symétriques par rapport aux‘décalages Ay, alors que la position
d“alimentation rend dissymétrique le graphe de la résistance d’entrée a

la réscnance.

b> Ravonnement :

La figure 54a présente les varlations expérimentales des composantes
copolaires en plans E et H, dans le cas ou 1‘antenne ne serait
coratituée que du seul élément rayonnant inférievr, & la fréquence 2.550
Ghz. La figure 54b montre les variations expérimentales des composantes
copolaires en plans E et H, dans le cas ou les deux éléments rayonnants
sont superposés sans décalage, & la fréquence 2.472 Ghz. Une bonne

symétrie de ces diagrammes est observée.
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Figure 52a : Impédance d’entrée pour divers décalages négatifs
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Figure 52b : Impédance d’entrée pour divers décalages positifs
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La figure 55 donne les variations expérimentales des composantes
copolaires et contrapolaires pour un décalage Ay= -28.85mm, a quelques
fréquences. Le diagramme en plan H est assez symétrique pour la
composante copolaire, alors qu‘en plan E, cette composante présente une

dissymétrie avec un maximum autour de 40°.

La figure 56 montre les variations expérimentales des composantes
copolaires et contrapolaires pour un décalage Ay= 28.75mm, & diverses
fréquences. Nous avons considéré, dans ce cas, une plus large bande de
fréquence. De ce fait, nous observons que la composante copolaire en
plan E, aprés avoir présenté une dissymétrie, avec un maximum autour de
-30°, a un diagramme se creusant autour de 10°, a partir de 2.550 Ghz.
Le diagramme de la composante copolaire, en plan H, demeure symétrique.
Les fréquences 2,436 Ghz et 2,610 Ghz sont les deux fréquences limites

de la boucle de couplage.

Les dissymétries observées en plan E, pour la composante copolaire
peuvent avoir différentes raisons :
-d‘une part : la dissymétrie de la structure, due au décalage des
éléments,
-d’autre part : le fait que les plaques diélectriques de dimension finie
sont elles aussi décalées 1‘une par rapport a Il‘autre, ce qui
impliquerait que les ondes de surface rayonnent une partie de leur
énergie lorsqu’elles rencontrent une discontinuité et ce rayonnement
devrait alors s‘ajouter & celui émis par 1‘onde d‘espace (ROUDOT
(135-136>, HUANG (149>, LIER (150), KRIER (151)).

Du point de vue théorique, nous allons essayer de trouver une

explication a ces phénoménes observés.
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La figure 57 montre les variations théoriques des composantes
copolaires et contrapolaires en plans E et H, pour une structure sans
aucun décalage, pour une fréguence de 2.550 Ghz. Nous avons choisi deux
ensembles de fonctions de base utilisés pour la décomposition des

courants de surface, sur lies deux conducteurs :

- 1 t modes (20> selon OX / (10>, (20) selon OY

- 2 : modes (20) (40) seion 0X / (10> (20> (30) (40) (50> selon OY

Une différence de -4 db entre les valeurs des composantes copolaires en
plan E, est observée, de meme qu’en plan H. Compte-tenu du fait que le
temps et le cout de calcul auomentent rapidement avec 1‘introduction de
nombreux modes, seuls les modes de |‘ensemble 1 sont utilisés.

Les dissymétries expérimentales étant obtenues pour quelques
fréquences seulement, nous avons caiculé pour divers décalages, les
variations théoriques des composantes copolaires en plan E, dans une
large gamme de fréquences. Nous présentons ces résultats dans les

figures 58 a 62 .

La figure 58 montre tres nettement, ces phénoménes de dissymétrie,
pour un décalage Ay= -28.85mm. Ils présentent un creux de rayonnement
tres net dans la zone de la petite boucle de couplage (2.4-2.5 Ghz),
pour des valeurs de 17angle de balayage autour de 20°. Des phénoménes de
meme nature sont mis en évidence sur la figure 62, dans le cas d‘un
décalage Ay= 28.85mm, mais situés du coté opposé, en raison d’un

décalage positif, lci.
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Les figures 59 et 61 présentent les variations de la composante
copolaire en plan E, pour deux décalages Ay= -1imm et Ay= 1imm
respectivement. Ici, les variations sont moins brutales bien que les
phénoménes de dissymétrie et de creux existent, mais n‘apparaissent

qu‘autour de la deuxiéme résonance..

La figure 60 présente le cas d‘un décalage nul. Les diagrammes sont

bien symétriques.

Cependant, 11 est indispensable de signaler que le sens de balayage
expérimental, lors des mesures de rayonnement, était en sens inverse de
celui de 1la théorie. C’est_ pourquoi les résultats expérimentaux

n‘offrent pas les dissymétries du méme coté que la théorie.

Pour chacun des décalages étudiés (figures 58 a 62), la normalisation
a été effectuée par rapport au maximum des valeurs maximales des

composantes copolaires.

La figure 63 présente les variations du module du champ
électromagnétique lointain pour diverses valeurs du décalage Ay. Le
décalage est nettement observable dans la direction du meme coté que Je
deplacement de 1‘élément supérieur. Le diagramme est déformé du meme
cGté ou le décalage a eu lieu.

L’apparition d‘une forte déformation d‘un coté résulte du fait que

nous sommes situés, en fréquence, a la fin de la boucle de couplage.
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dans le cas d’un décalage nul (Ay =

\
2.4 Ghz X 2.

Décalage Ay= -28.85 mm

| "antenne

0) F= 2.5 Ghz

5 Ghz
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La floure 64 donne 1‘évolution expérimentale de 1/impédance d’entrée
pour diverses valeurs de Ax. Un décalage Ax = 20mm donne une bande
passante de l‘ordre de 10% (R.0.S5. < 2). De meme gque pour les
déplacements selon OY, c’est en fin de recouvrement gque les éléments

rayonnants permettent d‘obtenir les meilleures bandes passantes.

b> Ravonnement :

La figure 65 montre les variations expérimentales des composantes
copolaires et contrapolaires en plans E et H, pour Ax= 20mm, & diverses
fréquences. Des dissymétries concernant la composante copolaire, en plan
H, sont bien mises en évidence. Un creux de rayonnement est constaté

autour de la seconde résonance, en fin de la boucie de couplage.

Du point de vue théorique, une étude préalable de 1/influence de la
décomposition des courants de surface sur une base de modes a été
effectuée.

Elle est résumée dans la figure 66 qui présente 1‘/évolution des
diverses composantes des champs. Nous observons que c’est 1/introduction
de modes transverses (10) et (20) selon OX qui changent le niveau des
composantes croisées. Le mode (10) concerne plus particuliérement la
composante contrapolaire en plan E. Le mode (20) agit plus directement
sur la composante contrapolaire en plan H. Ceci montre bien 1/influence
des modes, plus particuliérement, sur 1’évolution des composantes

croisees.



Figure 64 : Infl
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Les calculs ont été effectués avec les modes (10) (20> selon OX et

(10) (20> (30) selon 0Y pour chacun des conducteurs.

La figure 67 présente les variations de la composante copolaire, en
plan H, pour Ax= 20mm, & diverses fréquences. Les dissymétries
observées apparaissent dans les memes zones que celles constatées
expérimentalement. L‘alimentation de 1‘antenne est toujours située sur
1“axe OY, le mode dominant étant (01), les modes transverses (10) et
(20) agissent sur le niveau et les variations des composantes

contrapolaires.

Vi.2.4. Commentaires

L’ influence d’un décalage de conducteurs dans une antenne microruban
a4 éléments rayonnants superposés est tres significative a la fois sur
1“ impédance d’entrée et le rayonnement. Un décalage d’élément selon la
directlon du courant (ici, selon OY) donne une dissymétrie de 1la

composante copolaire en plan E, alors qu’un décalage selon la direction

transverse donne une dissymétrie en plan H; du coté du décalage.

Le décalage est bien responsable de la dissymétrie de rayonnement.
Pour de forts décalages, des creux de rayonnement apparaissent en fin de
boucle de couplage, alors que pour de faibles déplacements, ils ont lieu
autour de la seconde résonance, au-deld de la boucle. La théorie permet
de bien représenter les phénoménes physiques, du moins au premier ordre,
car le décalage d’éléments rayonnants, disposés sur des plaques
di¢lectriques de dimensions 1imitées, engendre des phénoménes non pris
en compte dans la théorie, tels la diffraction des ondes de surface sur

les bords des plagues diélectriques.
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Du point de vue de la directivité, les décalages importants (plus
grands que la moitié de la dimension maximale des éléments) permettent
d‘obtenir une largeur de faisceau (& -3db) plus petite que pour un

décalage nul : de 105° & 85°, par exemple.

Une étude des phénoménes engendrés par un décalage de conducteurs,
est intéressante pour déterminer les tolérances d‘alignement d’éléments
rayonnants empilés et donc d’apprécier les décalages admissibles & la
fabrication. Cependant, les calculs théoriques permettant d‘obtenir de
bonnes appréciations sur 1‘évolution des composantes contrapolaires
nécessitent plus de modes de courants sur chacun des éléments

rayonnants.

V1.3. STRUCTURE DISQUE-DISQUE
Vi.3.1. Impédance d’entrée

Peu de résultats théoriques sont disponibles pour des structures
constituées de deux élément rayonnants en forme de disque. Nous avons
introduit les fonctions de base nécessaires dans la décomposition du
courant de surface, sur ces deux éléments et nous en présentons quelques

resultats et comparaisons avec |‘expérience.

La figure 68 présente la structure d‘une antenne bicouche dont les
deux éléments rayonnants sont en forme de disque. Le substrat utilisé

dans les mesures est du RT-Duroid 5870.

L’influence théorique du rayon du conducteur inférieur R1 montre
(figure 69) qu’il est possible de rapprocher les résonances et ainsi
d’obtenir des boucles mieux centrées. C’est une valeur de Rz voisine de

celle de R1 qui donne la boucle la mieux centrée.
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Figure 68 Structure d’une antenne bicouche
Résultats théoriques :
/ 1 mode TM,,
/ R1= 1.17 em
e T = R1= 1.214 cm
—— Rl= 1.235 cm
‘ &
a‘-.-"
-,
' | Figure 69 : Influence du rayon R

1

éléments rayonnants : R, variable, Ra:l.zlcm

substrat didlectrique : 51_1:'2.33 » th-1=0.0012, 51=0.318 em
E p552-33, th'z:o.oom, B,=0.159 cm

alimentation (type coazial) : d0=065 mm , x4=1.10 em, 2, 50 ohms

La bande de fréquence est 3.9 - 4.6 Ghz
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L’effet d’un déplacement de 1‘alimentation de type coaxial est donné
dans la figure 70. Nous n‘avons utilisé que le premier mode TMil dans

les calculis présentés.

La figure 71a présente les résultats théoriques et expér imentaux
dans la bande 3.9 - 4.5 Ghz. Les différences avec les mesures peuvent
provenir du fait que 1“on n’a seulement tenu compte du premier mode TMy4
sur les deux éléments rayonnants (105). Cette méme structure dans
laquelle les épaisseurs de substrat seraient prises identiques a 3.18
mm, donnerait 15% de bande passante théorique pour un R.0.S. < 1,75

(bande 3.75 - 4.34 Ghz), figure 7ib.

La figure 72 montre les variations calculées du courant de surface
sur les deux éléments rayonnants, aux deux fréquences de résonance.
Cependant, ce ne sont pas les courants réels, mais seulement les parties

réelles des courants reconstruits a partir des coefficients des modes de

base.

V1.3.2. Ravonnement

La figure 73 montre I1‘effet d’une variation théorique de
1“épaisseur H2 du substrat supérieur sur les composantes copolaires en
plans E et H. Le cas Hz = 0 mm correspond au cas d‘une antenne
monocouche constituée du seul élément rayonnant de rayon Ry déposé sur
le meme substrat. La structure bicouche diminue la valeur maximale du
champ et donne un maximum de la largeur de rayonnement & -3 db, pour Hz

= 1.59 mm, intermédiaire entre les cas Hz = 0 et Hz = 3.18 mm.
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Résultats théorigues

1 mode TM11
—_—— XA= 0.9 cm
et XA= 1.1 em
XA= 1.2 cm

Figure 70 : Influence de la position

d’alimentation

éléments rayonnants : B =1.235 em, Ry=1.21cm
substrat diélectrique : £,.152.33, tg 8—1=0.0012 » §,50.318 em
E 577 2.3, tg S'2=o.0012 , H,0.159 cm

alimentation (type coaxzial) : da=0.65mm, XA variable, Za= 50 ohms

La bande de fréquence est : 3.9 - 4.5 Ghz

==wmas Résultats théoriques :

1 mode TMl 1

"

Figure 71a: : Impédance d’entrée

éléments rayonnants : R;=1.22¢m, R,=1.21 cm
substrat didlectrique : £.72.33, tg S-l=0.0012 » B;=0.318em
£ ,p52.33 , tg 8'2=o.ooxz » By=0.159 cm

alimentattion (type coazial) : d0=0.65mm, x‘ = 1.18 ¢m,, zo: 50 ohms

La bande de fréquence est : 3.9 - 4.5 Ghz

Figure 71b

Structure de la figure 71 ou H2

est choisi égal a Hl'

Impédance d’entrée théorique donnant
\\\ 15% de bande a R.0.S.<¢ 1.7
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CONDUCTEUR 1

CONDUCTEUR 2

Figure 72 : Parties réelles des composantes du courant de
—_— e —

surface, selon 0X, sur les deux conducteurs
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composantes
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Figure 73 : Diagrammes de rayonnement

Influence de H2

Nous avons étudié¢ 1/influence du plan de masse sur le comportement
de 1‘antenne dont la structure est donnée dans la figure 7ia.
Les éléments rayonnants ont pour dimensions 1.22 cm et 1.21 cm.

Les plaques diélectriques ont un rayon de 6 cm.

Nous avons considéré trois montages expérimentaux (figure 74) @

a) montage avec un grand plan de masse en forme de disque de 25 cm de

rayon, sur lequelilest déposé.

b) montage avec ce méme plan de masse recouvert d’un disque d’ absorbant
de 3 cm d’épaisseur. Le plan de masse est laissé visible dans une

fen'étre en forme d’anneau de 1 cm de large.

c) montage utilisant un cylindre de plexiglas d’environ 18 cm de
hauteur, sur lequel est fixé 1‘antenne. nous 1/avons appelé montage en

avant. Le disque d’absorbant est utilisé pour masquer 1/appareillage

arriere du positionneur.
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Montage avec un grand plan de masse

ELEMENT RAYONNANT SUPERIEUR

(Relt= 0.25))

COUCHE DIELECTRIQUE SUPERIEURE
METAL (Rm= s5\)

Montage avec un grand plan de masse

recouvert d’une plaque d’absorbant

~——FACE SUPERIEURE DE L 'ANTENNE

METAL LIBRE (ANNEAU de 0.2))

ANNEAU D'ABSORBANT RECOUVRANT LE METAL
(EPALISSEUR : 3 cm)

Montage en avant

FACE SUPERIEURE DE L'ANTENNE MONTEE
SUR UN CYLINDRE DE PLEXIGLAS

ANNEAU D'ABSORBANT CACHANT
LE MONTAGE ARRIERE DU POSITIONNEUR

Figure 74 : Présentation des différentes montages expérimentaux
Vue de face de |’antenne placée sur le positionneur

(2= 4.9 cm, & 4 Ghz). Représentation a l'échelle.
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Plusieurs expériences ont été menées. Nous donnons, figure 75,
1“évolutions des composantes copolaire et contrapolaire en plan E, pour
le montage (a) et le montage (c) et celle des composantes copolaire et
contrapolaire en plan H, pour le montage (c). L‘action du grand plan de
masse se traduit dans la figure 75a, par des oscillations sur la
composante copolaire. Ces derniéres ne figurent plus dans la figure 75b
qui est le cas du montage en avant; mais elles pourraient avoir une

oscillations de plus grande période d‘ou le fait que nous ne les

observions pas.

La figure 76 montre les variations des composantes du champ, & une
fréquence de 4.5 Ghz, dans les plans E et H. Les memes oscillations
existent dans le plan E, pour la composante copolaire. En plan H, la
présence d’un creux dans l’axe pour la composante copolaire peut
s’expliquer paar le fait que nous sommes a une fréquence plus éiévée, ce

qui entraine un début d’affaiblissement dans 1‘axe.

La comparaison la plus intéressante est celle présentée dans la
figure 77. En effet, nous y avons reporté les composantes copolaires en
plans E et H, pour les trois types de montage, a la fréquence de 4 Ghz.
La composante en plan H n’est pratiquement pas affectée, alors que celle
en plan E présente de fortes oscillations (cas (a)), largement atténuées
par la présence du disque d’absorbant (cas (b)) comme dans le cas (c).

Un grand plan de masse tend a élargir le diagramme en plan E (HUANG
(149)). D’autre part, la rupture du support diélectrique engendre la
participation des ondes de surface au voisinage de 1’horizon, ce qui
implique que les diagrammes présentent des valeurs assez élevées au

voisinage de 90° pour |‘’angle de balayage.
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V1.3.3. Influence d’un décalage des éléments

La figure 78 présente les deux types de décalage étudiés. Les

caracteristiques des strcutures sont celles de la figure 71a.

Les figures 79a et 79b donnent les variations théoriques de
1/ impédance d’entrée pour des décalages selon 0X et OY. L’/influence est
beaucoup plus nette pour des déplacements seion 0X, que selon 0Y. En
effet, les premiers ont lieu dans le plan E, plan du courant principal,

les seconds dans le plan H.

Les figures 80 & 82 montrent les variations théoriques de la
composante copolaire en plan E, pour diverses valeurs du décalage selon
0X. Les dissymétries sont plus fortes pour des déplacements importants.
Les dissymétries observées sont de meme type que celles rencontrées lors
de 1 /étude de structures rectangle-rectangle. L’angle auquel
apparaissent les creux de rayonnement, pour la composante copolaire

(plan E), a tendance a passer par une valeur minimale (5°) pour un

décalage de 1,80 cm.
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Figure 78 : Structures étudiées

Xc=0: 3.9 - 4.5 Ghz

Figure 79a: Influence d’un décalage

selon 0X

R1= 1.22 cm R2= 1.21 cm

—_—— Yc= 0.6 cm
——— Yc= 1
e Yc= 1.5

YC= 0 : 3.9 - 4.5 Ghz

Figure 79b: Influence d’un décalage

selon OY

R1= 1.22 cm R2= 1.21 cm




Figure 80

13.9 Ghz/ 4.5 Ghz

14.3 Ghz

XC= 0 cm

Figure 81
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14.15 Ghz

14.6
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X 2.44 cm
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10 10°

30 50 70°

Figure 82

90"
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Vi.4. STRUCTURE RECTANGLE-DISQUE

Vi.4.1. Impédance d‘entrée

A notre connaissance, aucun résultat expérimental ou théorique
n‘existe sur des structures d‘antennes microrubans présentant des
éléments rayonnants de géométrie différente associée. Nous avons étudié

de telles structures et nous en présentons les principaux résultats.

La figure B3 donne la structure d‘une antenne A géométrie mixte,
constituée d‘un élément inférieur en forme de carré et d’un élément
supérieur en forme de disque (105). Le carré a un rayon de 2.06 cm et le

disque a un rayon de 1.43 cm.

Les valeurs théoriques et expérimentales de 1’impédance d‘entrée
sont données sur la figure 84. Les modes de base (10) (20) selon 0OX et
(20> selon 0Y sont utllisés pour le carré alors que le mode TM11 est

utilisé pour le disque. L’accord théorie-mesures est tres satisfaisant.

Vi.4.2. Ravonnement

La figure 85 présente 1’évolution théorique des diverses composantes
du champ, aux deux fréquences extreémes de la boucle de couplage donnée
figure 84. La composante contrapolaire (plan H) présente un creux de
rayonnement dans 1’axe. Elle est rejetée au-dessous de 40db du niveau

maximal des composantes copolaires.

Les figures 86 et 87 montrent 1‘évolution expérimentale des
composantes du champ, en plans E et H, pour les fréguences 3.6 et 3.9
Ghz, obtenues & partir du montage en avant (figure 74c). Nous notons un

assez haut niveau de la composante croisée, de i’ordre de -20 db. Nos
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=
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plan des masaa

Figure 83 : Exemple de structure a

géométrie mixte.

RESULTATS THEORIQUES :

/_ Conducteur inférieur carré
/ 2 modes en X : 10 20
1l mode en Y : 20

Conducteur supérieur disque

1 mode TMIl

[
r\‘ ==mes EXPERIENCES
+
\/F'QUPC 84 : Comparaison de la
théorie avec |’expérience

glél 5 = =255 =1.43 ecr
éléments rayonnants : "Xl WIJ 2.46 cm, R, cm

substrat diélectrique : £r1= 2.33, tg 51=o.0012 » 51=0.159 cm
£,.,°2-33, tg €2=o.0012 . B,=0.159 cn

alimentation (type coaziall) : d,=0.65 mm, X,=1.16 ecm, z,= S0 ohms

La bande de fréquence est : 3.6 - 3.9 Ghz
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Diagrammes de rayonnement expérimentaux

le montage (c¢) de la figure 74.
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résultats théoriques ne tenant pas compte du rayonnement de= ondes de
surface sont sensiblement différents de 1‘expérience, en ce qui concerne
les composantes copolaires. Les composantes croisées nécessiteraient un
nombre plus élevé de modes pour une bonne définition. L’expérience doit
aussi etre proprement effectuée pour éviter toute perturbation visible

dans les diagrammes.

Vi.4.3. Influence d’un décalage des éléments

La figure 88 montre les deux types de décalages étudiés, selon OX et
selon 0Y. Les structures ont les mémes caractéristiques que celles

données dans la figure 84.

Les variations théoriques de 1/impédance d‘entrée pour ces deux
types de déplacement sont données dans les figures 89a et 89b. Les
phénoménes observés sont de meme nature que ceux congtatés lors de
1“étude de structures a éléments de forme identique : influence beaucoup
plus nette pour des décalages en plan E qu’en plan H. Le décalage dans
la direction de 1‘axe 0OX a une influence plus nette que celui du coté

de ]‘alimentation.

Les figures 90a et 90b présentent les variations théoriques de la
composante copolaire en plan E, pour deux valeurs du décalage Xc selon
OX. Les phénoménes de dissymétrie existent de la meme manieére que pour

les autres structures.
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Figure 88 : Structures étudiées

—— xc= 0 H 3.5 —3.9 Ghz

Figure 89a: Influence d’un décalage

selon | ’axe 0X

wx1=wy1= 2.46 cm

1.43 cm

Ry

0.6 cm
1.23
/ 1.6
’ 2 3.5 - 3.9 Gh=z
\\ Influence d’un décalage
Yc=° selon | "axe QY
3.95 W .=W .= 2.46
LIt 2=t0] cm
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E

COMPOSANTE COPOLAIRE

10 30° S0 700 90°

10°
Xc= ~0.6 cm

30°

70° 507

90"

Figure 90a

COMPOSANTE COPOLAIRE

50° 70° 90°
Figure 90b

30°

10°
XC= 0.6 cm

70 50 30 10°

90°
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Vi.5.1. Impédance d’entrée

Trés peu de résultats expérimentaux et théoriques existent sur le
comportement d’antennes microrubans dont les éléments rayonnants sont de
forme triangulaire. Nous avons calculés les fonctions de bagse théorigues
permettant d‘étudier des formes triangulaires équilatérales. Nous

présentons quelques résultats théoriques comparés a des mesures.

La figure 91 présente la structure d‘une antenne dont les éléments

rayonnants superpogsés sont en forme de triangle équilatéral.

Les évolutions théorigues et expérimentales (147) de 1‘impédance
d’entrée sont données dans la figure 92. La théorie a utilisé le mode
TM10 (pair) et le mode TMll(pair) (voir détails en annexe 2, relation
25).

La frégquence de résonance théorique haute (3.20 Ghz) est plus faible
de 10% que celle donnée par les mesures. La boucle de couplage est bien
présente, cependant elle ne concerne que les fréquences de 3.05 a 3.20
Ghz environ, alors que la boucle expérimentale est plus grande (3.15 a
3.55 Ghz). Une meilleure approche théorique reste peut-etre & faire, du
point de vue des modes misS en jeu.

La boucle est donc plus petite que dans |‘expérience. C’est la raison
pour laguelle, une étude de 1‘influence de la taille de 1‘élément
inférieur a été faite. Les résultats sont donnés dans la figure 93. Nous
avons conservé la meme position d‘alimentation précédente (distance fixe
par rapport & notre origine des coordonnées). Nous observons qu‘une
dimunution de 1‘arete du triangle inférieur entraine une diminution de

la taille de la boucle de couplage.
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érZI tg Sz

— e ——

TRIANGLES
EQUILATERAUX

Figure 91 : Exemple de structure d’antenne constituée

d’éléments rayonnants en forme de triangle

—— EXP. [147]

THEORIE

== 2 modes TM et TM

10 11

(pairs)

Figure 92 : Impédance d’entrée

Expérience et théorie

dz= 3.7 em

substrats diélectriques : £r1= 2.55, tg 15-1= 0.0018, H_= 0.16 cm

1

£,.,52.55, tgga,: 0.0018, H,= 0.16 cm

alimentation (type coazial) : d0= 0.065c¢m, I,=-0.252 cm, 2, 50 ohms
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Figure 93 : Influence de la longueur de |’aréte a4

du triangle inférieur

Figure 94 : Diagrammes de rayonnement théorique (3.05 Ghz)
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Vi.5.2. Ravonnement

La figure 94 donne le diagramme de rayonnement théorique des
composantes copolaires et contrapolaires en plans E et H, & 3.05 Ghz
(premiére résonance). A la deuxiéme résonance, le niveau maximal des
champs est situé a4 -8 db de celui de la premiere résonance. La
composante contrapolaire (plan H) donne un creux de rayonnement comme le

confirme 1‘/expérience et son niveau est situé a -20 db.

Vi.5.3.Influence d’un décalage des éléments

La figure 95 présente la structure constituée de deux éléments
rayonnants, en forme de triangle équilatéral, mais décalés selon les

deux axes 0OX et QY.

L’ impédance d’‘entrée expérimentale (113) est donnée dans la figure
96. La bande expérimentale de fréquence est 3.125-3.575 Ghz. Deux
boucles de couplage apparaissent. Elles sont sltués proches du centre de

1 abaque.

Afin de tenir compte du décalage selon les axes OX et OY, il fallait
utiliser des modes de base offrant une dissymétrie selon ces deux
directions. C’est pourquoi nous avons décomposé les courants de surface
Sur une base constituéee des modes TM;; et My, définis dans le
paragraphe 88 du chapitre II et dans le paragraphe 81.3 de 1’annexe 2.
Nous présentons dans la figure 97, les lieux des impédances d’entrée
expérimentale et théoriques. Ces derniéres ont été calculées & 1’aide de
deux ensembles de modes :

- 1 : Modes TM10 pair et impair (donc 2 modes en X, 2 modes en Y, sur

chacun des ¢1éments rayonnants)
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TRIANGLES
EQUILATERAUX

Exemple de structure d’antenne constituée

Figure 95 :

o

de deux éléments rayonnants décalés.

—— EXP. [113]

Figure 96 : |Impédance d’entrée

Résultats expérimentaux

éléments rayonnants : a,= 3.7 em
* a,= 3.7 em.

sudbsitrats diélectriques : £,.,=255, tg SI=°'°°18 » 8;,0.16 cm

5r2=2.55 s tg Szzo.OOIB » B,=0.16 cm

alimentation (type coa=ziaf) = éa= 0.065¢m, I‘A= -0.282 em, Z,~ 50 ohms

Décalage des 2 éléments rayonnants : AX= 1.3 cm, AX= 1.7 em
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azeasa= 2 modes

Y o = 4 modes

TM10 et TM11 TMIO et TM11

(pair et impair)

(pair)

Impédance d’entrée.
Comparaisons expérience et théorie.
Cas de deux éléments rayonnants décalés.

Strucure de la figure 96.
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- 2 : Modes TMlO pair et impair, Modes TM11 pair et impair (donc, 4

modes en X et 4 modes en Y, sur chaque élément rayonnant).

Les fréquences de résonance expérimentales sont : 3.125, 3.4, 3.54 Ghz.
Les fréquences de résonance théorigues sont :

t : 3.05, 3.22, 3.49 Ghz, 2 : 3,025, 3.17, 3.41 Ghz.
Leur comparaison améne les remarques suivantes :
-.les freéquences extrémes théoriques sont plus faibles que dans
|“expérience (environ 3-4 %), la fréquence médiane théorique est plus
nettement au-dessous des mesures (de 1‘ordre de 8%). Cependant, les

premieéres boucles sont d’importance comparable.

-.les seuls modes TMj donnent une deuxiéme boucle assez large (3.3 a
3.6 Ghz), alors que les modes TMIO et TM;, pris ensemble donnent une
deuxieéme boucle moins large de 3.3 & 3.5 Ghz. Le phénoméne physique est
assez bien représenté. Les différences théorie-mesures pourraient etre
réduites par une analyse plus fine des modes et de leur symétrie (ou

parité en X et Y) pour bien tenlr compte des décalages.

Quant au rayonnement, nous avons représenté les variations
théoriques des composantes copolaires et contrapolaires en plans E et H,
en supposant que le plan E était celul du courant principal (mode TM10
de 1’/élément rayonnant inférieur). Nous n’avons considére que 1“ensemble
1 des modes, dans la décomposition théorique des courants de surface.
Nous observons, dans la figure 98, que les composantes, a 3.05 Ghz, sont
trés proches les unes des autres, avec une dissymétrie du coté du
décalage. Cette importante proximité nous a conduits a rechercher la
position réelle du plan E, & 3.05 Ghz. Nous avons obtenu un plan
diagonal (a 135* par rapport & 17axe OX). Ainsi, les plans a 135° et 45°
donnent les maxima des composantes coplaires et contrapolaires. Ces

dernieres sont alors rejetées & -14 db environ.
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3.22 Ghz

FREQUENCE :

: 3.05 Ghz

FREQUENCE

50° 70°

10° 30°

70° 50 3»° 10°

o%0°

0° 3° S° 700 90°

10°

50° 30°

70°

0"

: 3.49 Ghz

FREQUENCE

10° 30 S0- 70° 907

3° 10°

70° S0°

Diagrammes de rayonnement théoriqgues.

Figure 98 :

3.49 Ghz.

3.22,
éléments décal

3.05,

Pour 3 fréquences

és.

a

Cas d’une structure
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Les comparaisons théorje-expérience

De nombreux résultats ont été présentés sur des antennes microrubans
monocouches et bicouches dont les éléments rayonnants étaient de forme
carrée, circulaire ou triangulaire. Les structures peuvent associer des
géométries idéntiques (rectangle-rectangle, disque-disque ou
triangle-triangle) ou différentes (carré-disque, par exempie). Les
comparaisons théorie-expérience nous ont conduit & mettre en évidence

plusieurs faits de point de vue général :

a) les mesures donnent un état physique complet de la maguette
testée alors que la théorie appliquée & cette meme maquette ne peut
donner qu‘un état proche de la réalité, sous la condition que ses
hypothéses de départ soient respectées le mieux possible. Aingi des

divergences existent, car la théorie ne permet pas de tenir compte :

-.des dimensions limitées des plaques diélectriques et du plan de masse

(non prise en compte du rayonnement des ondes de surface aux extrémités

des plaques).

-.des problémes de jonction entre 1‘alimentation et le conducteur,
particul ierement dans le cas de sonde coaxiale <(une meilleure

modélisation de la sonde seralt nécessaire).

-.des variations d’épaisseur des plaques diélectriques et de la rugosité

des dép6ts métalliques.
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b)> La théorie permet d’effectuer plusieurs tests de paramétres, a
partir d‘une maquette de départ, afin d‘en définir les meilleures

valeurs pour les performances désirées.

Ayant adopté une méthode des moments pour la résolution de
17équation intégrale de réaction (équation (20), chapitre II), 11 a
fallu décomposer les courants de surface sur des bases de fonctions
orthogonales. Un nombre élevé de celles-ci n’est pas nécessaire pour
obtenir des résultats en bon accord avec 1’expérience. En effet, si une
maquette était destinée a fonctionner a une fréquence donnée F, et si sa
réalisation était satisfaisante, un seul mode de base, voire deux, sur
chacun des éléments. rayonnants, suffisent pour bilen caractériser
1/antenne. Ceci est d’autanf plus vrai que la position de 1‘alimentation
est choisie pour favoriser plus particuliérement le mode résonnant & la

frégquence F.

La théorie nous donne les moyens de choisir les modes théoriques a
introduire dans les calculs afin de modéliser au mieux le comportement

électrique de 1“antenne.

Intéret des structures bicouches, extensions

L’étude des caractéristiques électriques des antennes microrubans
nous améne aux conclusions sulvantes en ce qul concerne 1/influence des

paramétres géométriques et physiques :

a) Les éliéments microrubans au sein d’une structure monocouche,
rayonnent dans wune sgeule direction. De nombreuses techniques
d’alimentation existent. La polarisation circulaire peut etre obtenue,

mais la bande passante est faible (quelques %). Cette derniére peut étre
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améliorée en augmentant |‘/épaisseur du substrat, par exemple, mais ceci
entraine aussi des limitations telles une certaine dégradation du

rayonnement, les phénoménes d’inductance dus aux alimentations, etc...

La forme de 1‘/élément rayonnant Joue peu de role. En effet, le
comportement de 1/impédance d’entrée est assez comparable. Il est
possible de définir des éléments en forme de disque ou triangle
équilatéral, qui ont des caractéristiques voisines de ceux en forme de
carré. Du point de vue des diagrammes de rayonnement, les composantes
copolaires évoluent de la meme maniére. Cependant, les composantes
contrapolaires, en plan H, doivent faire 1‘objet d’attention
particuliére, pour veiller & ce que leur niveau soit toujours maintenu a
des niveaux respectables (inférieurs a -20 db) par rapport a ceux des
composantes copolaires. L‘introduction de plusieurs fonctions de base
dans la décomposition théorique des courants de surface, permet de mieux
générer les composantes contrapolaires.

I1 serait donc envisageable de  fabriquer des réseaux d‘antennes
microrubans dont les supports ne seraient pas obligatoirement des
plagues carrées ou circulaires, mais pouvant présenter des contours un
peu plus déformés. En effet, des sous-réseaux d’antennes constituées
d’éléments de forme différente, pourraient alors etre intégrés dans des

zones particulléres du réseau ou la courbure du contour le

nécessiterait.

Une simple couche diélectrique est insuffisante pour contenir a la
fols les éléments rayonnants, les déphaseurs, les circults
d’alimentation, sans perturber les caractéristiques d’un réseau. Les

rayonnements parasites sont nombreux, moins dans le cas d’alimentation
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par sonde coaxiale, mais la structure est alors plus encombrante tres
nettement! Un seul substrat pour deux fonctions électriques
distinctes (fonctions d‘alimentation et d’antennes) n’est donc pas

recommandé.

b)> L‘emploi de deux couches diélectriques est d‘un meilleur
rendement. Il est conselllé de déposer les circuits d’alimentation sur
des substrats de permittivité élevée et les éléments rayonnants sur des
substrats de plus faible permittivité : ceci a pour objectif d’obtenir

un couplage par proximité, d’élargir la bande passante.

Une étude de 1‘infiuence du décalage de 1‘élément supérieur a été
menée pour differentes structures présentant des conducteurs de meme
géométrie ou de géométrie différente associée.

L’intérét d’un décalage d’élements rayonnants se traduit par les
considérations suivantes :

- augmentation de la bande passante (surtout pour les formes
triangulaires équilatérales, 22% & R.0.S. < 2).

- directivité plus Importante avec une largeur de faisceau (i -3 db)
plus réduite (de 105° a 85°) pour des décalages dépassant la moitié de
la dimension maximale des éléments en jeu.

- dissymétrie des diagrammes des composantes copolaires, apparaissant du
méme c6té que le décalage.

- la théorie, utilisant peut-Btre des modes plus appropriés, serait
alors capable d‘apprécier un défaut d‘alignement des éléments et d‘en
donner ies tolérances pour qu’il n’y ait pas une dégradation notable des
performances. Un tres faible décalage exigerait un grand nombre de modes
pour obtenir des résultats théoriques plus proches de |1‘expérience. Ceci
vient du au fait qu’il faudrait mieux tenir compte de 1‘existence des

zones de recouvrement et des zones libres.
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Un exemple de réalisation concréete a été proposé par SCHMIDT (1987,
(152)) qui réalisa une antenne microruban en vue de la communication
entre mobiles dans le cadre du projet MSAT-X. Le réseau monté sur le
toit d’un véhicule, permet de communiquer avec des satellites. Il est
guidé par un calculateur numérique monté a bord. Une bande passante de
7% est acquise. Il est constitué de réseaux de 19 éléments en forme de
disque empilés, alimentés par effet capacitif, c‘est & dire que les
éléments rayonnants et alimentés sont centrés. Les épaisseurs des
substrats et de la mousse Iintermédlaire sont calculées pour avoir le

meilleur R.0.5. et un diagramme de rayonnement propre.

¢) Au sein d‘une structure bicouche, le rayonnement de la part des
circuits actifs n‘est pas éliminé et 11 existe donc, une possibilité de
fort couplage. De nombreuses études en cours ont montré que l’emploi des
deux cdOtés des deux couches diélectriques, et de la technique des
ouvertures dans le plan de masse médian seraient une meilleure
alternative (SULLIVAN (153), ADRIAN (154>, MAILLOUX (155)). Ici, les
substrats sont de meme type que précédemment : permittivité forte pour
les circuits d‘’alimentation, permittivité faible pour les éléments
rayonnants. Le rayonnement parasite avant est pratiquement é]liminé et la
bande passante est nettement accrue alors qu‘une polarisation circulaire
est plus aisément congue. Cependant, il faut veiller a une excellente
réalisation des maquettes, et & un bon positionnement de la fente. Une

étude du rayonnement arriére est aussi indispensabie.
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Perspectives

Une étude d’antennes microrubans réalisées en technologie
multicouche, a été présentée. Elle a permis le traitement de structures
constituées d‘éléments rayonnants de géamétrie différente associée. Les
caractéristigues électriques (impédance d’entrée et rayonnement) ont été
calculées. Il s7agira maintenant de développer cette analyse en
1/étendant au cas de structures plus complexes telles des sous-réseaux
d’antennes qui seront les éléments de base de futurs développements. Ces
derniers devront prendre en compte les possibilités d’intégration .
d’éléments actifs sur les antennes, en vue de la réalisation, a

1’horizon 2000, d‘antennes A traitement du signal intégré.

La structure rayonnante sera composée de plusieurs couches
dié¢lectriques. Chacune d’elles aura une fonction déterminée : support
des circuits d’alimentation, sous-réseaux d‘éléments rayonnants disposés

sur plugieurs niveaux, protection de 1/antenne...

Les antennes actives, dans le domaine millimétrique, sont appelées &
jouer un role important dans I1‘avenir. En effet, 1/intégration des
éléments sur un substrat est le facteur principal de 1’avancement. Si
une antenne microruban peut contenir plusieurs éléments imprimés sur une
surface de 1 dnz, une trés faible variation de dimensions de 1/un des
éléments peut avoir des conségquences non négligeables sur le
fonctionnement de 1‘antenne. Il ne faut pas oublier qu‘il faut aussi
intégrer les déphaseurs, les amplificateurs et circuits de contrdle. A
des fréquences de 40 Ghz et plus, les éléments actifs sont une partie

intime de la structure.
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ANNEXE 1

LES EXPRESSIONS DES CHAMPS ELECTROMAGNETIQUES

ET LES FONCTIONS DE GREEN

1 DU

RESSIONS S C
2.1 Les champs transverses

2.2 Les composantes E, et Hz et leurs dérjvées

3. LES FONCTIONS DE GREEN

4. DETAILS A S CULEES

1. INTRODUCTION

La figure 1 donne une vue en coupe d’une antenne constituée de deux

éléments rayonnants.

Y
A -
I2
—2 e
: (]
£f‘2' tg 2 2
N )
(
£r‘1’ t9£1 \ Hl
[C ’ > X

Figure 1 : Vue en coupe d’une antenne bicouche
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En considérant les équations générales et celles des conditions aux
limites (voir 8II1.3 et II.4 du chapitre II)), il est possible de
calculer les expressions des champs électromagnétiques en tout point de
la structure ainsi que le champ au-dessus de la derniére interface
supérieure. La résolution des équations obtenues conduit naturel lement a

calculer en premier lieu l‘expression du champs magnétique transverse,

juste au-dessus du plan de masse, sSoit :
(1) B0ty = (' R+d S Jy +(c"R+d S J;

ou 3; et 3; sont les courants de surface sur les deux éléments
rayonnants 1 et 2 définis sur la figure 1. Les autres quantités sont

données au §4 de cette annexe.

—rp -—p .
Le calcul des champs transverses Et et Ht est effectué, ainsi que

celui des composantes E, et H,.

. PRESSIONS G S c
2.1. Les ch t sverses
é. zZ = Hl
2 = .
Et1 = < ( ZS S+ a, ul ) Ht(o )
1 ~
—_ g’ +
Htl = ¢ ( Zsbluls + 1) Ht(o )
az=H +H
25’9 X
2 o, - ¢, { Zo (S + azbluzuls ) + alll1 + azllz] Ht(0+) - azczuzs
o, -~
H = ¢ z b, U N *
t, 1%2 { s (S + S )« a bty 1 } He(07) - e,
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Ainsi, aux deux interfaces, les champs transverses peuvent se mettre

sous la forme matricielle suivante :

3 5 2 ~
E = Y (a | + b,,RS) J.
ts el i] ij J
N 22 (c.. R+ d..8) J.
- c.,. + N
ks jul i 1] J
2 fa.,+b..(1-a% -b.. a8 )
ou L ij 1) 1] =4
t, :
1 j=1 -b aB a b.. (1 2) ¥
J ij ij + ij - B
J
(4
2 b
2 c a = -
2’) ij 8 clJ (1 a’) dij ~t
T iy
£y 2 j
j=1 -c. 1 - d. . B
J ij ( B ) & ij CIJGB )

Les quantites inconnues sont définies au §4 de cette annexe.

2.2. Les composante et Hz et leurs dériv
Scient :
(5> ~ ko ~
Z - ( B ,-Q) Ht
Wwe ,
.1
i Ko ( 3
4 = -Bv Q) Et
we .,
1
s &
E, = kg (o B)E,

=
R
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et dans le cas général :

k 2 ~
o 0
- &% ag ) &
‘i we, jel EER j
~ kO 2 r\/)

H = § (a., +b,..)(-g,a) I
z, we. job ij ij j
Ind 2 2 ~
E. = jky, ¥ (a,.,+b..y; ) (a,B8) J

z, 0 e ij ij'o

g 2 )
. 2 =

H = =

z ikg P €i5%0 dij ) ( g1 ) ’Jj

La composante Ez gu champ electrique intervient dans le second membre

de l‘equation matricielle 2 .1 = V provenant de la méthode des

moments. Il est donc nécessaire de procéder de la maniere suivante :

Considerons |‘alimentation rellee au conducteur 1

H
7 =1 = :
voo- I/PE CUe Ay - jr T.odz [LT. ds
d z Az®

A S 0

-
c‘ou l’intégration necessaire ae Ht entre 0 et Hl' E: a pour expression

" kO 2 :,
E, = I oula,8) J
(8) 1 we, j=1 J J
[
U, . — -
a0 1] 4 clJ dlj ) et Ulj A ( clj - dlj ) dz

Il en sera de meme pour une alimentation connectée au conducteur 2. Ici,

deux integrations sont nécessaires : 1une de 0 a Hl et 17autre de Hl a

Hy + Hs. La relation suivante est donc utilisable dans le cas genéral :

(9 ~ kO 2 ~
ke d
E = Y u... (a,8) JJ
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3. LES FONCTIONS DE GREEN

Le champ électrique 1—3‘1’ peut se mettre sous la forme :

) f b.. (1 -a?) b..a8 ]
(10 aij * i -a ija
2
2 -b. .aB a,, +b,..(1-8°%)
E_“, ’Z ij 1) 1)
i
k k
=1 — U..a 0 u..8
1] 1]
we we,
ou \ /
r . - -
ij ij
9y x gxy
~ 2 - 5 5 n/
T - g, g, EM
i yx Yy J
j=1
ij ij
9.« gzy J
avec
a4 1/interface 1{ :
(11) 25 20 Faw m W22
3, - altlc1 {(k1 -ko ) (d'-¢') - ¢ kl L }
2 2
- lap!
b11 altlc1 [ ko (d'-c') « kl c']
%1
= ' = - t_dqt
iy c,c'y d11 cld', Uy (ct-d')
K
1
(12)
2 2 1l f n 2 2
3, = atc {(kl “kg ") (dm-cn) - onk By, }
2 2
- n_~n (]
b, = 3t { ko (d7-c) + k, c'}
51
- n = " - fogn
¢y c et d12 cld . UIZ (cr=dn)

“1

R
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4 1’ipterface 2 ¢

2 2 2 2 2 2 2 . ,]
3y, = ¢ ¢y {—YO c'[altlk1 + aztlk1 ) - (altl(k1 -k0 ) o+ aZtZ(kZ_ko )){ct-d")
2 2
- a,c t (k, -k ")
2%2%2' %2 T"o
a3
2 2 200 } _ 2
b21 = ¢,¢, ‘(altlk1 + aztzk2 e + (alt1+a2t2)k0 (d'-c') azcztzk0
2, 2, , 2 2_ 2 1_ l}
Sy = €4, {(1 - a bt t kK TN v e bt ok (k,"=k “)(ct-d")
by 22 2. B - 2,, 2, 2 ,} )
dyy = €% {a1b2t1t2ko o (ky =k det (1-a byt )k, (K, -k ))d 2
[ S
1 2. 2 T _2
Upy = K ( s, - albztl(l-cz)k2 Kl J(et-d') « .
2 2
2 2 2 2, 2 2 2
- _ " - - - -
35, ¢;¢, ( Yo © (altlkl +a2t2k2 ) altl(kl k0 ) o+ aztz(k2 k0 )} (ch-dm)
(14) 2 2 2
b22 = ¢ ¢, { (altlk1 +a2t2k2 e + (alt1+a2t2)k0 (d"-c")}
2, 2, 2, 2 2 }
Chp = €€ {(l—albztltzk1 K2 e + a1b2t1t2k0 (k2 —k1 Y(ch-dm)
2 2, 2 . 2 2, 2, 2
- - " - -
dyp = €16 {a1b2t1tzko Yo (kp =y det + (1-a byt tok,m (K -k, ))d"}
c
1 2. 2
Uyy = — ( s, - albztl(l-cz)k2 K1 Nen-dn)
K
2
es ril
2
(15) 1 0 0 -1 ag  (l1-a7)
l: S = R i
0 1 1 0 _(1_82) a8
2 2 2
- (k. -k S
uatg(Kihi)(kOR ( O) )
2 2 2
UiS = t1 ( ko RS -+ (ki -ko Y1)
2. 2 2 2
U.R = ti ( g k0 I - (k. -k0 JSR )
2.2 2 2 2, &4 2 2 2 2 2 }
RUN, - ¢, {yo o ke T) S = Crg T te i Bek T G Be By ) R
2, 2 . 2 2. &4 Dam 12 An P B
uu.s - tltj{ko (k 2ok VR = (g g e (e Sk S) (ke Sk By ))sl
RUS - ¢, ( -v.2k.2s + (k.2<k. ) R )
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Les coefficients
_ - jou J wy
a, = g b, wEe ¢ - —2 k.2 ee k2
1 2 1 B k .y i ri 0
k. . i 0
(16) i K1 01 0
¢, = cos (Kihi)' s; = sin (Kihi). ti = tg (Kihi) 0¢ hi$ Hi
2 2 2, 2 2 2 2 2
Ki - ki -k0 (@a"+g°) = ki -ko (1-70 ) Il(Ki) {0, IM(YO)-(O

e'= -(tusvu) / (czA) ch= -cv / (CICZA)

d'= =(vlheu) wulv-tly %) / (e ,a) d"e e ve (v=thy ) / (e e )

4 2

2 2 2
t= ¢ - calbztltz(y0 k0 +(k2 -ko )(k1 +koy° ) -altlko -aztzk0

2

2
u= -aztz(k2 -ko )
2, 2 2 2 2 2 2 2
V= calbztltzy0 k0 (k1 -k2 ) + altl(kl -ko ) + aztz(k2 -ko )
t.k 2
W= e - a,t kg A= (tYO -v) (t-v)
2 2 2. 2 2 2
. - - = = (] f
tYO v cyq (1 albztltzk2 K1 ) a1t1K1 aztzK2 (mode TH de surface)
t - v = ¢(l-a,b_t, t_ k 2'K 2) -a . t k 2 -a_t k g (rode TE de surface)
172717271 "2 1171 2°2°2°

Comportement asymptotique des quantijtés ayq, b11 s

a7
juu (1 -e Y e -¢€ )
311-9 0 {( 2 - erl _ erz) R rl rl r
20ko(er1+er2) Dz €
rl
"10K, (epy = 1) Loy -e))
bli-é 1 .
PholEni*€ry) 2 p? €
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ANNEXE 2

LES FONCTIONS DE BASE ET DE TEST

OPTIMISATION DU CALCUL DES ELEMENTS DE Z ET V

1. LES FONCTIONS DE BASE ET DE TEST
1.1 Introduction
1.2 Element de forme rectangulaire
1.3 Element de forme circulaire

1.4 Element de forme triangulaire

2. OPTIMISATION DU CALCUL DES ELEMENTS DE 2 ET V

1. LES FONCTIONS DE BASE ET DE TEST

1.1 Introguction

L’utilisation d’une méthode des moments (méthode de Galerkin) pour
la résolution de 1‘équation intégrale de réaction nous a conduits a
chercher une décomposition des courants de surface lnconnus sur une base
de fonctions connues. Afin d’accélérer la convergence de la méthode, il
est nécessaire de choisir ces fonctions de base proches des courants
pouvant exister & la surface d’un élément rayonnant. L/étude la plus
fréquente consiste & caractériser une antenne au voisinage de ses
résonances. Par exemple, pour des formes rectangulaires, les fonctions
de base pourront avoir une variation sinusoidale dans la direction du
courant et une dépendance éventuellement constante dans la direction

transverse.
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Les ¢quations et relations considérées sont écrites dans le domaine
gspectral. Les relations (1) et (2) rappellent les définitions des

transformées de Fourier directe et inverse.

(1 +0 400 -%o x
IR

) a}(acﬂs) _ I-l-oo[-ew F(a(/(?') e_jh(dﬂ.(é%);{d&(&

. L]

Ao = aZTr/ﬂ(o

Le courant a la surface d‘un élément rayonnant obéit & certaines
régles. Par exemple, sa composante normale aux aretes est nulle et il

n‘’a pas de composantes selon 0Z. Il peut etre défini par la relation :
- — —
(3 J (x,y) = grad ( (}1 (X,¥) ) = Julx,y) X+ Jux,y) Y

d’ou 17interet de connaitre le comportement du champ sur 1‘élément
rayonnant. Le calcul du champ magnétique peut se faire a partir de la
théorie des guides, car les champs TE d’un guide de meme forme de

section qu‘un élément rayonnant, sont les duaux des champs TM.

Les fonctions de base pour les trois formes d‘/élément rayonnant sont
présentées, dans le domaine cartésien ou polaire, ainsi que dans le

domaine spectral.
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1.2 FElément de forme rectangulaire

Les fonctions de base sont centrées au centre de 1‘élément. Elles
sont entiéres au sens que leur variation s’étend sur toute la surface du
conducteur. Elles ont une dépendance transversale de type sinusoidale
afin de générer des modes de type (21) par exemple.

Les relations (4) et (5) donnent les expressions de ces courants de

base, selon 0X et selon 0Y, ainsi que leurs transformées spectrales.

orientation selon OX

W,
| . - [l ¢=2
(4 %X ('x,ts) = dn (—va (I-f-%’-‘)) C%(QW? (‘3-‘- %/l)) [%l (;/Z

)

J (3) "WxWY (b) N { AU (—%192.,0( _ﬂf_) "(-()Pb'cl\c (-!"éi‘)eoo( +-;Zﬂ)}

L ’
. {su\c ( f‘oﬁ %r_r) +(‘)q.bmc (—%Z&‘G "'j})}

vz

orientation selon QY

%Y(oc,@ = A (T‘:,T—; («54-%1)) . cu(.% (ﬂ%’!»

F7' (c(l(a) - -WxWZ (S)F-"T-tl . { (_ Yk.(’, L_) (.-t) PR3 (%ﬂg{% +%I_T)}

Y
T
g ELNS S W g 4T))
(.blm:.(})z bi“-%’)
%.
Si nous utilisions le mode (10> selon OX, les variables p et gq
prendraient les valeurs 1 et 0. Il en ainsi également pour des modes de

base orientés seion OY. par exemple (20) pour lequel p et g auraient 2

et 0 comme valeurs respectives.
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Certains auteurs (JACKSON (156)) utilise une dépendance transverse
pour le courant de base, au mode fondamental (10). Leur fonction de base

s’écrit alors :

. Wy
%x(x,§)= ‘bcw(kq(i-—[""")‘ 4 (4. 2

W
pin (b We)

2%
Wy

(6)

W W
el <2, lul ¢

ou Kkgq €St une constante de propagation équivalente faisant appel a une
permittivité eéquivalente du substrat, tenant compte ainsi des effets de

bord du conducteur sur le champ.

1.3 Elément de f eiilal

Dans le cas d’élément en forme de disque, nous avons étudié le mode
fondamental TM;y et le mode TMy;. Le calcul des fonctions de base est
pilus difficile que dans le cas rectangulaire. En effet, chague mode a
deux composantes : l‘une selon ?a 17autre seloniﬁ (en coordonnées
polaires). Notre formalisme étant écrit pour des composantes de courant
selon OX et 0OY, il faut réécrire ces composantes en coordonnées
cartésiennes. La figure 1 présente la structure et les conventions
utilisées. La figure 2 présente les variations du champ magnétique et
celles du courant a la surface d’un disque pour les quatre premiers
modes (WATKINS (157)). Les variations des composantes des modes TM11 et

TM21, selon OX et OY sont données dans la figure 3.



v
F
(=

Figure 1 : Structure d’une antenne microruban

Elément rayonnant en forme de disque

Figure2 : Distribution des champs et courants a la

surface du disque, pour plusieurs modes

——)—? —-—)-—7 -x?
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FONCTION DE BASE : DISQUE FONCTION DE BASE : DISQUE

1.0

il ” A ‘ NN
LD Y e

mode TM

10

[/
.....

FY
0.0

N[
il

~1.0

Figure 3 : Représentation graphique des fonctions de base de

type disque, selon les axes 0X et OY.
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[‘étude du moge fondamental! nous a conduit aux expressions suivantes

pour les composantes du courant en coordonnées polaires et cartesiennes:

Coordonnees polaires :

(7

E,(m,e) - . 8. %_ 3,‘(11%) con ® Si(xu)=0
Xy = l.M“Z

F (2, 0) - 8.%.:\‘,( zu)we N e

TS|(fu)

Coordonnees cartesiennes :

@ F(n8) = _ %{ % -5:("%‘-‘) + %3. (’l%)}
£ [Tl £ 0R)

Leurs transformeées spectrales sont

(9 ?;(f ¢)= - CXn j[’,}' (’l"" ) T (Ranp) +'5'z("'£‘>3_z(knf cooé}[_\nln_

A 4
F( _ =W xu 2 (n 2 :yz(!)anf)m.g}{un,
RA2 %

L4 =€ (32 (3. (y Q- o bpimr)« b R3(b ) (cn 1)}

(10
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L’étude des modes supérieurs est beaucoup plus compliexe. Nous nous
sommes limités au cas du mode TM21. Toutefois, les relations (11) et
(12) donnent les expressions dans le cas général, en coordonnées

cartésiennes (n=2 détermine le mode TM21).

() F\M( (ﬂ, 9)= - C [ (%) ':)—v,u, (’l%&).m& B ecan®
+ (%) e (’L x—R“é-).b'm w® oin B {
a2 F'L)’ (:'79) = o C { (ﬁé&)"j:‘ ('l .’Z‘_&).C&hﬁ aw B

= (i) T (2 -’%4) Auand cos @}

n

La transformee spectrale de la composante selon OX est :

R
() - 6 2% co(otld j S (15) 7, (pn)on

R
+ 4:/“’ Con (Y\-'(“‘L);/. I'J;\_H (’L% . -‘YV\-H (kf;b) n_jn_

R
4 d-n con ('\4'4-)?(' /-Jh-l (n. x.&) - Juw (&/r») udn

n

(13 + A" (“_,&)};_ fR_J““ (n x‘zi). = (Lfm)n.c{n,}

Aprés simplification, les transformées spectrales des deux composantes
sont données dans les relations (14) et (15). Il demeure des intearales
que ‘noUS n‘avons pas pu calculer analytiquement. Leur calcul est donc

effectué numeriquement toutes les fois que c‘est nécessaire.
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Mode TM21

(14) ~

B (f ) = [Cmjom o).

[y [ s 330

[ﬁ.f 55 (Q!.f R) 33( %) - L 5 (%) T (fp) 1::.» 3¢ }

(%) 30 (kfﬂ) Lf‘.)’(hfﬂ (2 }(m/ + a3

R g

2 ) k

- 4. “"-‘3"‘) -\S"\.I"-S.Jlu, 4 n
(%)z o f( ) 3 (dpn) 4

4,.( “;‘ (;;) f‘.)'(n"ﬂ) w.(o,,m)a

e Ty (Re) = { Bx () o Sin namplea ior]

1.3 Elément de forme triapaulaire :

La figure 4 présente la vue de dessus d‘un élément rayonnant en
forme de triangle équilatéral, avec les deux repéres cartésiens
utilisés. Le deuxieme est celui qui sera retenu pour le calcul final des
fonctions de base. Nous nous sommes. intéressés aux deux premiers modes
TM. OVERFELT (158) donne en détail les expressions des champs et
quelques représentations graphiques de ces derniers, dans le cas de
auides. Les champs TM pour une antenne microruban sont les duaux des

champs TE d‘un guide dont la section est de meme forme que 1/é1ément

rayonnant.
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Y
Y 0

X X

L% N

s 4

0
(a) (b)
Figure 4 : Structure d’une antenne microruban dont |’élément
rayonnant est de forme triangulaire.
Figure 5 : Représentation des

champs & la surface

du triangle.

o o champ électrique

-—3— champ magnétique

Mode TM10
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Nous considérons une antenne alimentée sur l“axe OX. La figure 5
donne les variations du champ magnétique & la surface du conducteur (6,
pour le mode fondamental TM10 pair (le courant selon 0OX est une fonction
paire de y). Il existe en réalité un autre mode TM;, résonant a la meme
fréquence : il dérive du mode impair TEgq du guide. Si ce mode n’est pas
excité dans le cas d’‘une alimentation sur 1“axe 0X, il sera utile lors
d’un décalage d‘élément rayonnant au sein d‘une structure bicouche &
deux éléments. La figure 6 présente les variations de ces deux modes
dégénéreés.

Dans un premier temps, nous exposons les calculs de ces deux modes,

puis nous donnerons Ceux relatifs aux modes supérieurs.
Moae Mg (mode pair) :

L’expression du champ, relativement au repere conne figure 4a, est:

(16) '\fJ(:c,\s) = C® (‘292@) 3N (ﬂyﬁ) + cu(@tgx)cm(&q 3)

avec + c@(&sx_) A (k(%)

a : arete du triangle éauilatsral

m= 0. n= 1 : pour le mode fondamental
- 92, = dwT /aV> J &y = 20T [3a
(Mm+n)dT faVd k,- (1-34a) 2T [3a
i ks - (m-n)2T /a3 5 kg = (04 31m) 211/ 3a

apres rearrangement @

1
p
(€3]
n

(17 lf’(@‘ﬁ) = Ccar (02«&2‘5)“*' 2 cod («Q;‘s)wb(&y&)

Le courant de surface j?s’écrit donc
Te(x,9) = - 2k3 sen (fyx) o (Rey)
3'7 C:C,‘:)} = .-olg?z .sé.n (aﬂzz%)-olﬁzsin(ﬁy;g)m[pi;x)

(s

t
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3x (z,9) =(}(f"%0-?>) cos (LY. L) sn (%FZ;‘)
= (lmae) {sin(EY) « sin(2L) con(222))

a alV3

Cependant, pour permettre une écriture plus simple des transformées
spectrales, nous adoptons le repére de la figure 4b. Ainsi, les
expressions des fonctions de base sont données par :

(19

Fe(r) =~ con M) (‘2“_’(

aV3 0. a3

| o= 42 (i () —sn 2 )

Les conditions aux limites sont bien verifisees par ces expressjons,

bd —
relativement aux normales N1 et Ny :

(20) TVT =:'z.§"_%y’ ?.E:O/%=%+%,\xl!?—‘g
—ﬁ’ _ V= E—’ =" "7 _ @ “ a.oé
2 -3X+.zy 'J.N,,:o/‘s_v_a -E x

La composante selon OX est une fonction paire de x et y, alors que la
composante selon 0Y est une fonction impaire de y et est composée de
deux termes pair et impair de x. Le calcul des transformées spectrales
n‘est pas trés aisé. En effet, il ne faut pas oublier que le domaine
d’intégration n’est pas symétrique selon 1/axe OX et que les bornes
d’intégration selon OY sont variables en fonction de x. Ceci étant, les

expressions de ces transformées sont :

: +
3022 B2 B2

21> 6(4,(3)= ~4m  T(8a) I.(B'a)g

Fy(.g,(s)z hrs giz (&) T2(8) 1y (&), 13(39}
89 eé &, 82
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MODE TM,, (a)

1.0

19

Y
T

)

N

=
<=
0 0.5
[ —4 !
v Y
MODE TM,, (b)
Figure 6 : Variations des fonctions de base, dans le cas

du mode TM10 du triangle.
a) mode pair (Fx(x,y) pair en y)
b) mode impair (Fx(x,y) impair en y)



L X
MODE TM,, (b)

Figure 7 : Variations des fonctions de base, dans le cas
du mode TM11 du triangle.
a) mode pair (Fx(x,y) pair en y)
b) mode impair (Fx(x,y) impair en y)
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I, (&)= _5% {ejec (Aene [ (B4debed) n1+»mc[(6—3>+k4)ﬂl)
_e y (b'mc[((s-eb-k,i)al.(. Dtnc[(@—b-&oa()ﬂl)i
T12(8) = —)H { Jamc[(e{-—kool)ﬂ »Lu[(e-ﬂu)aﬂ
Is (8) = - > { (Amc['(eﬁbde.d)nl - Dlac [CG—:DJ%J)R])
®¢ (mine [B+D-koa)A ~pine [(@->- @d)81)]
22> R= AL . C= o3 5 D= 2T
& 4 a3
B, - _d Y -4
2= (bl b= = (Re-L0)
_ 4 T /4 ¢
6 -k () Sk (- 45)

Mode TMm (mode impair) :

Ce mode TM;y correspondant au mode TEyy impair du guide de meme
section. Il est intéressant & utiliser lorsque 1’on doit prendre en
compte des décalages qui seraient dans la direction 0Y. Aussi, nous
donnons (formule 23) les expressions des fonctions de base relatives a
ce mode, selon OX et OY. La composante selon OX est une fonction impaire

de y et celle selon OY est paire selon y.

)= T sin (L) o (£25)
(23

3¢ al3

F}’ (x/‘:))‘—' __i_z_: { ccs (%) ccs (ZTT)’) ,gcn( ITX>1
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Leurs transformées de Fourier s’écrivent :

(24 ?;(“{zp) _ 4Ty { T, (B) T, (B'a)}

79 B2 2
7 T, (&) (8,) Ta(82)
F)'(éP): fr .g:rl(ef,)Jr,Lz[eq EON s (6% ;
Sa\ZVE B¢, G; €. €

En ce qui concerne les modes supérieurs (modes TMII) résonant a une

fréquence VE; fois la fréquence du mode fondamental, il en existe deux.
La figure 7 présente ces deux modes. Nous donnons les expressions des

fonctions de base orientées selon 0X et 0Y, et leurs transformées de

Fourier :
Mode TM11 (a):

La composante selon OX est une fonction paire de y. Celle selon QY est

une fonction impaire de vy.
Fe (2,9) = 2T { pin (4 os(‘z"" &(ﬂ)
« (9) RE %M\(aﬁ)'c a.\Fs)C y

Fy ('1/3) 2 G bin(‘zfx) S (.Z_TF_EL)

a aV3 o

(25

Leurs transformées de Fourier s’écrivent :

(26) ’[};(,/,{3): s 13(3')* 4 1.(ez) . T.(83)
32 & Zen& B. B%

ARy A C R TC
23

B, &%
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avec

By = (Jeufp LT ) /13 8 - kp /B
8, = (ke -2r)/v3

% le calcul de Jase fait avec D= e
al32

Yiw T2(8) _ _spcs
Boo B

S

dne [(b‘f'&od) ﬁ] '*i‘c[(y‘ﬂ'od) R]

Mode TM;; (b) :

La composante selon OX est une fonction impaire de y. Celle selon OY est
une fonction paire de y. Nous donnons les expressions des fonctions de

base selon 0X et OY ainsi que leurs transformées de Fourier :

(27 E ("C;‘j) - -_1,;1’['_ con (%%) Abn (_'2_'“;‘1)



- 225 -~

Les transformées de Fourier s’écrivent :

2 41 I.(Qz) I (3'2)
(28 4 B () = a\é)u:{ 8 g, }

30- )\,_,z 8( 30)\3 62 g‘z

£, (4p) - =8 Ti(8) 4T iIa.(Gz) : Ia(ﬁ'z)j

¥ le calcul de Iise fait avec :D= j_”_
a2

Lim E‘_Le_) - RcCS

oo B
S’ = »ine [ (.:D+ Qoa[)ﬂ] + Dlae {(ZD— k’.o() F\]
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2. OPTIMISATION DU CALCUL DES ELEMENTS DE 2 ET V

Les intéarales donnant les éléments des matrices Z et V peuvent

s’ecrire sous la forme :

(25) I. fmjﬂo F(;f/{]) eJ"M"eJ'(”f‘{“(P

=~

; [o [° Qup) d¢dp

- QUE) = &> (Flp) PV Fe e )
- + e-:)'ele (FC'J,{;-) QSFW-P FH-P) gJPJY)

ou

Suivant les parités de |1‘integrant, 11 est possible .de réduire
]“expression de 0(4,@ y. Ainsi. le tableau 1 donne les gquatre formes
possibles de Q. Ceci permet de diviser le temps de calcul par 4, le plus
souvent. Seuls les cas ou l/integrant n‘est ni pair. ni impaft nécessite

donc une intégration sur ) -a0, + (.,

<=(,@) 0<a(,{3)

P P 4 F({{!) con (dAx) con (oY)
p, imp 45 F('n{(.’;) ces (dAx) Dua(P2y)
imp, p 43 F(dp) sn(ddx) con(B2Y)
imp, imp ~4 F(dB) s (dax) i (ay)

TABLEAU 1| : Expressions de GQ¥ 13 ) suivant la parite de 1/integrant
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Une structure necessitant |‘utilisation de N modes conduirait au
calcul de N2 éléments de Z et de N éléments de V. Sachant que la

matrice Z est symétrique, il suffit de ne calculer que :

(26) N. = NCN+ 1)/ 2 éléments,

d’cu déja un gain de temps trés appréciable. Cependant, il est possibie
de reéduire encore ce nombre en considérant la parité des intégrants,
liée & la nature des modes mis en jeu. Ainsi, le tableau 2 présente pour
diverses structures et divers jeux de modes, le nombre optimal NO
d’éléments de Z & calculer. En ce qui concerne la matrice V, la position
d’alimentation permet d‘annuler un ¢lément, sulvant la nature du mode.
De mgme, un décalage d’éléments rayonnants ne permet pas de réduire de

maniére notable Nr'

Une estimation de Ny peut etre établie :
(27> Ng= 1.2 N 1.4

Par exemple, dans le cas d‘une structure exigeant une vingtaine de
modes, donc 400 évaluations d‘éléments de 2 ou seulement 210, en tenant
compte des symétries, le nombre optimal minimal est de 80. NEWMAN et
FORRAI (125> font des remarques similaires sur le remplissage de la

matrice 2 qui nécessite toujours la quasi-totalité du temps de calcul.

La figure 8 présente le nombre d’éléments & calculer pour diverses
structures et divers ensembles de modes, dans le cas d’éléments non

décales et décalés.
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pour divers ensembles de modes et de structures.

Nombre optimal d’éléments des matrices Z et V

TABLEAU 2



ELEMENTS CARRES

modes en
modes en

modes en
modes en

modes en
modes en

<> <> <

mode en X
mode en Y

= NW NN WO

ELEMENTS NON CARRES

Figure 8 : Représentation du nombre d’éléments de Z & calculer

pour divers ensembles théoriques de modes.
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LES ZEROS DES EQUATIONS CARACTERISTIQUES

DES MODES DE SURFACE

Les ondes de surface peuvent se propager aux divers interfaces d‘une
structure microruban. Les couches de substrat sont responsables de la
propagation d’une onde de surface le long des interfaces. Ces ondes ont
une amplitude aqui decroit exponentiellement dans une direction

perpendiculaire & celle de propagation.

La presence de plusieurs interfaces peut donc etre la cause de
plusieurs ondes de surface, dites de type TE ou TM. La description
précise de la structure, a l‘aide des fonctions de Green, permet
d‘obtenir les expressions des équations caractéristiques de ces ondes,
donc de calculer leur vecteur de propagation. Il est indispensable de
connaitre ces modes TE et TM, pour une structure microruban donnée. En
effet. les ondes de surface peuvent etre responsables de rayonnement
parasite non désiré. De plus, elles contribuent a des couplages entre

éléements.
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2. LES ZEROS DES EQUATIONS CARACTERISTIQUES

e

Les denominateurs des fonctions de Green (formule (16) de l“annexe 1)
comportent deux facteurs : 17un permet d‘obtenir les modes TM. 1‘autre
les modes TE. Aprés simplification des expressions. nous obtenons les
équations suivantes :

Jupy [_ fz_l (1- Erzm "1*2)

“o €t Erz‘fz

R S AN T }
érl f,.z

Drulp) =
(1)

DTE(f) = _.__JL [(1 - tyt, ___M) + vlpz -1 (___t_l_ + _.iz._)}
(2) D g Vit VE., - p2 Veﬂ e Bz - £

¢ kg Hy\[&pq -P2

1 </ < \/Max (€1 &2

ou t1=t

€Q

t2=t

]

La variable & déterminer est / Dané le cas de substrats sans perte,
P est un nombre réel. Pour des substrats a pertes. /o est un nombre
complexe dont la partie réelle est tres proche de la précédente, mais
dont la partie imaginaire est négative et treés petite.

Le calcul des zéros & I|‘aide de méthodes numériques méme
sophistiquées est treés délicat. Les algorithmes les plus utilisés sont
ceux de Miller Cavec déflation), de BRENT (159), JONES (160), IOAKIMIDIS
(161). Le nombre de zéros dépend de la fréquence de fonctionnement de
1’antenne. En effet, méme & fréquence nulle, il existe une onde de
surface pouvant se propager, c’‘est le mode TM; dont la fréquence de
coupure est nulle (BAHL et BHARTIA (6)). Les frequences de coupure, pour

les modes TM et TE. sont données par les relations :
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@ genE (o (Qellc
4'”‘“&" 4”]’&_—!

ou m désicne le numérc du mode TM. n celui du mode TE.
H est |‘/épaisseur du substrat

&, est la permittivité du substrat

Ainsi. le mode TE; est excité & 41 Ghz, pour une épaisseur de 1.6 mm de
Duroid 5870. La ficqure 1 présente les variations de l’/épaisseur minimale
H du substrat en fonction de la fréquence de fonctionnement, pour
diverses valeurs de la permittivité, permettant d’obtenir le mode TE;
(a) et le mode TM, (b).

La recherche numérique, avec des algorithmes performants, est
gfancement accéleree si 17on donne au départ du processus iteratif, une
valeur initiale de 1/inconnue. Cette valeur peut etre calculée de
maniére analytique. sous certaines conditions. Un développement de
Taylor, autour de /c=1, 4 l‘’ordre 1 ou 2, permet deéja d‘obtenir une
valeur du zero assez proche de la solution. Nous avons obtenu une
expression analytique du zéro donnant le premier mode TMy. dans le cas

d’une structure bicouche :

E’lz

( 4 - uzl:k: (E.,-l))‘z

En présence d’une seule couche diélectrique, cette relation est tout a

(Jk, b=tk k. &z-')‘

(4 ‘Sg: i-l--—j.

fait analogue & celle donnée par MOSIG (75-76) ou encore a celle de
BHATTACHARYYA (63.162). Le tableau 1 montre les résultats obtenus a
partir de la formulation analytigque et d‘un calcul numérique rigoureux.
Un tres bon accord est observe. Ainsi, il est possible de considérer la

valeur analytigue calculee comme valeur initiale du processus numerigue

iteratif.
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Figure 1 : Représentation de |’épaisseur minimale H

pour obtenir : a) le mode TE

1
b) le mode TMa

A"l
‘;’ B
J‘/ d
10 / J
74 =
-
L
7|
2 ks
. s ‘.lf
£ ol
. PPl s
/A J .r" f
" v,y !
ﬁ{'-' S /' ’
- ‘/ ,/ ,/
4 o
/; o /’
10'5 f 3 J/
/’“ L+ . /’
// /’) -
€::2.55 7 Ral drs
/.é( Ll 7
7.
7 4l ¢/ ——hy/hy = 0.25
// 61  12|----- hy/by =1
i “— hythy = 3
F
108 , e
1001 1,01 b1

Figure 2 : Position du zéro relatif au mode TM0

dans le plan complexe.
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Lp]
—
]

2.54, tg &y = 0.0018, H; = 3.10 mm

Epp = 1.12, tggz 0.0050, Hz variable

H2 F Méthode numerique Méthode analytique

mm Ghz (Muller avec déflation)

0.6 1.700 1.0024079 - j 1.216483 10°5  1.0024026 - j 1.209992 107°

1.3 1.800 1.0029127 - j 2.317594 10~5  1.0029188 - j 2.327485 1075

5.2 2.450 1.0078131

J 1.612169 10°4  1.0082873 - j 1.758852 10™4

J 8.368222 10”4  1.0122787 - J 4.074594 1074

10.4 2.265 1.0106803

TABLEAU { :
Comparaison des résultats analytiques et numériques

dans le cas du zéro relatif au mode TMO

Le calcul du zéro relatif au mode TE; est plus difficile. En effet, il
est situé encore plus loin de la borne 1 de 1/intervalle d’existence des
zéros. La formuiation analytique (5) que nous avons obtenue, peut encore
servir de point de départ du processus itératif. Mais la valeur exacte

en est éloignee :

-X % \/ x< - a.")’z

Y
dac +b%-e* ¢de
o«

a= 4-h a,c ; b- -k, (a,ln—b.c.) @ g —\n.‘oul.

Iodho o tode QJJ..L.+ﬁe.(4\z(fi+f‘f-dz>+ by da
V&tz"l J &z-l J?o (&z"')k/-f:;—_f

(5 1= A

avec: X = a\o-ez 7 7’:
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a, = G R L . €y 4

/ (

& bast 20,0

DQ('A X 8’-2." J A,=-.ﬂa,2kz (/L+("z<ﬁ,,) _ p?ﬂhb'a"‘
7 (/__ 3 \ €y -

a= kb6, 4o = ko BT

€

La figure 2 présente les positions du zéro relatif au mode TMO pour
diverses valeurs de H2/H1 et de la permittivité. Le repére choisi est de
type log-log et les variations de position suivent une loi linéaire.

D’ol un repérage facile des zéros.

3 A 4 VA

Dans le cas du mode TMp, il est possible de déterminer un substrat
équivalent donnant le meme 2zéro TM que la structure bicouche. En
égal isant les expressions des zeros pour une structure monocouche et une

structure bicouche, nous dégageons une permittiviteé équivalente complexe

donnée par :
30 (S‘e1 / H‘T) = 30 (&'l/ H‘r 6"2/ HZ)
d’ou :
(6) S = t + f
TR
&'l 8!.7'
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C'est ainsi gue la structure

1.6 mm

1.01, tgd; = 0.001, K

ffl
Er2

4.30, tgd,

1.6 mm

0.030, BHy
est éegquivalent a la structure :

£rq = 1.636, tgdgq= 0.0065, Heq= 8.2 mm
L’expression (6) est la mgme que celle proposée par COCK (101> dans son
calcul de la fréquence de résonance de 1’élément superieur d’une antenne

bicouche.
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L/INTEGRATION NUMERIQUE

Dans le cas d‘une antenne monocouche dont )‘élement rayonnant est de
torme circulaire, la figure 1 présente les variations des parties réelle
et imaginatre de 1’jntégrant de Zxx11 pour divers intervalles en <
dans une direction ¢ particuliére, mettant bien en évidence les
oscillations dont il faut tenir compte. L’intégrant est traité dans le
domaine spectral (o(,{é) ramené au domaine polaire (/a,yS) par les

transformations :

(1 o= pcoscg, /5=,o sin¢ $)

Considérant une antenne monocouche, & élément rayonnant carré, nous
avons effectué une représentation graphique des intégrants Zxx11 en
coordonnées polaires. Nous utilisons une échelle de 14 tonalités de
gris, ce qui nous conduit & apprécier, sous une autre forme, les
oscillations et discontinuites des quantités a intégrer.

L’étude des parties réelle et Imaginaire, ainsi que du module de
Zxxll. (figures 2a a 2e), permet donc de définir avec soin les régions
d’integration nécessitant plus d‘attention. Les zones blanches sont
relatives aux faibles valeurs des fonctions. La figure 2a donne une

bonne idée du comportement du module de 1“intégrant, pour 1“ensemble du

domaine spectral, pour 0 < f:( 3.8.
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Figurel : Variations de |’intégrant de Zxxll en fonction de

pour ¢ =T/ 6, Cas d’un disque.
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90° - 241 - IM[Z 11]

11

Figure 2 : Représentation graphique de |’intégrant de Zxx
L’antenne est constituée d’un élément rayonnant
rectangulaire, enfoui dans un meme substrat.

a), b), ¢) : module dans divers intervalles en

d) partie réelle, e) partie imaginaire

Vi
/w/y,”

=
1

s

-520-

-7sol

38,9
0
14
. , . . , B 11
Figure 3 : Représentation graphique de | intégrant de Zxx

dans un domaine d’intégration.
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Nous avons déja tralté du probléme de 1‘intégration numérique de
quantités oscillantes dans le paragraphe 8§10 du chapitre II. Cependant,
il est intéressant de noter que de nombreux travaux sont disponibles a
ce sujet (DAMIANO, (80)). Parmi les méthodes proposees, certaines
retiennent 1’attention car elles ont pu faire 1’objet de résultats

publiés et compareés par de nombreux auteurs :

- MGOSIG (74.77) vpréconise |17emploi d’une technique des moyennes
pondérees. Celle-ci donne de treés bons résultats et permet un gain de
temps appréciable. C’est ainsi que nous avons étendu cette technique au
cas bidimensionnel utilisé pour des structures constituées d’au moins un

conducteur en forme de disque.

- CHI et ALEXOPOULOS (17) utllisent un développement en série comme

valeur asymptotique des intégrales a calculer.

- CHOI (163) contient les oscillations dans un seul intervalle, aprés
transformation des variables d‘intégration. Il en est de meme des

travaux de BERGER et BERNARD (164), de JOHNSON et DUDLEY (165).

- De nombreuses publications sont disponibles pour 1‘évaluation de ce
type d’intégrale, dans laguelle 17intégrant peut se décomposer en un
produit d’une fonction de type trigonométrique ou de Bessel, par une
fonction & variations douces. Citons STROUD (164>, NAZAREWICZ et PINDOR
(167), GOUT et GUESSAB (168), JAMMENAD (169-170>, LESSOW (171-172),
FABRIKANT (173), YIP et CHIAVETTA (174)...

- Des bibliothéques de sous-programmes en langage Fortran traltant des
intégrations numériques sont disponibles (PIESSENS, (175))., Elles

méritent d’étre consultées et utilisées.
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Le nombre d‘oscillations

Prenons, par exemple, 1‘intégrant de Zxxll, en présence de décalages

selon CX et OY :
o
2 ~
2> Zxx“='4>‘oj[:xx“‘f’¢’ 'le(/,.;h
o ‘0

cos(kolncos;ﬁ(xr—xsn costk sin @ (yp-yg)) kozlo dp dp

o]
o

Plusieurs facteurs sont susceptibles de donner des oscillations,
tels le produit ‘Fonction de base’ x ‘Fonction de test’, les fonctions
trigonométriques résultant des éventuels décalages. Aussi, apreés calcul
des périodes des différents termes, nous avons pu dégager une expression
du nombre d‘oscillations dans un intervalle donné de longueur L (L sans

dimension) est donné¢ par :

(3) Nogg = (1/2) {2 [Lrr] + [L/Ty]]= [cL £/60> 2 Wycosg+ Wysing)]

o]

<

=3
1}

% 30 / ( F, wx ). F en Ghz. wx, WY en cm

]
]

y 30 / ¢ F. Wy )

Cette formulation a été vérifiée pour plusieurs conflgurations
d’antennes et a permis ainsi un découpage plus optimisé de 1/intervalle
( é} Max: ©© ¢, en un nombre d’intervalles correspondant, dans le
meilleur des cas, a4 un nombre entier d’oscillations de 1”intégrant. Ceci
est d’autant plus important dés que I‘’on considére des structures
presentant un élément rayonnant en forme de disque. Cependant,
1”expression de Nosc est, dans ce cas, plus difficile. La figure 3

presente les variations de 1/intégrant de Zxx11 et la formule (3) y est

bien applicable.
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2. PERSPECTIVES

Lorsque les structures étudiées mettent en Jjeu de nombreux modes de
courant de base. il est nécessaire de recourir a des tabulations des
intégrants afin de réduire le temps de calcul. Une interpolation peut
alors etre faite entre les points de la table d’échantillonage, en cas
de besoin tout en respectant certains criteéres de discrétisation. HSIAO
(176) donne une relation entre le nombre K d’entrées de la table et le
nombre de termes N utilisés dans la procédure d’intégration : K > 3.85
/e Jﬁ. ( e est 1’erreur tolérée sur les valeurs des intégrants). Cette
limite doit etre respectée pour un bon usage de la table

d’interpolation.

I1 est nécessaire de préciser que les calculs analytiques qui ont
été réalisés lors de cette étude ont été possibles grace & des ouvrages
de référence, en matiere d’analyse de fonctions, de tables d’intégrales
: ABRAMOWITZ (177>, DAVIS et RABINOWITZ (178>, ERDELY (179>, JAIN (180D,

PEARSON (181), SPANIER (182).
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