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RESUME

Le présent mémoire présente le travail réalisé afin de proposer un systeme de
détection d’angle d’incidence (DAI) original adapté a des applications micro-satellite. La
topologie du systéme retenue inclue une antenne a plusieurs acces et un réseau de
neurones, liés via un récepteur radio-fréquence (RF). Le travail que nous présentons
concerne essentiellement 1’étude de 1’antenne.

L’objectif de notre systéme est d’estimer ’angle d’incidence du signal source
avec une erreur inférieure a2 1° dans un cone d’intérét de 45° de demi-angle au sommet.
Nous utilisons un Réseau d’Alimentation a Faisceau Multiple (RAFM) afin d’adapter
Pinformation disponible au niveau du réseau d’antennes a un traitement de signal par le
réseau de neurones.

Cela nous a amené a étudier plusieurs antennes élémentaires afin de déterminer
celles les plus adaptées a notre application. Une étude théorique et expérimentale a ¢té
réalisée pour I’antenne spirale d’Archimeéde fente a un tour et I’antenne patch alimentée
par une fente en croix inégale. Nous avons mis en évidence les avantages et
inconvénients respectifs de ces deux antennes pour notre application de DAL

Deux prototypes d’antenne, fondés sur un principe de fonctionnement équivalent,
ont été analysés. L’antenne consiste en une superposition de deux réseaux linéaires
orthogonaux, chacun déterminant 1’angle entre le faisceau incident et son axe principal.

Cela permet ainsi d’obtenir I’angle d’incidence dans le systéme d’angles (Hx,ﬁy). Un
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prototype & 6 antennes était déja disponible pour ce projet. Nous y avons apporté des
améliorations. Nous avons également proposé un systéme utilisant seulement 4 antennes,
mais dont les performances sont équivalentes au prototype a 6 antennes.

Finalement, nous avons également apporté une amélioration au systeme de DAI
global en proposant une technique de pré-filtrage rendant le systéme plus robuste au
bruit.

Les contributions majeures de notre travail sont les suivantes.

- Notre étude de ’antenne spirale fente nous a permis de proposer et
vérifier expérimentalement qu’il est possible d’améliorer la largeur de
bande d’adaptation de cette antenne de sorte a utiliser toute la largeur
de bande de son fonctionnement en polarisation circulaire.

- Le modéle de Cavité de I’antenne patch a été utilisé avec succes pour
prédire la fréquence de fonctionnement de I’antenne patch alimentée
par une fente en croix inégale.

- Nous avons amélioré le prototype a 6 antennes en supprimant les ponts
4 air, ce qui permet de simplifier la conception, la simulation et la
réalisation expérimentale du RAFM.

- Nous avons proposé un prototype simplifié donnant des performances
équivalentes pour le systéeme de DAL Nous avons réduit le nombre
d’antennes élémentaires de 6 a 4 et le nombre de signaux de 16 a 6.
Nous avons vérifié que ce prototype corrige les défauts principaux du

prototype a 6 antennes.
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- Finalement, nous avons proposé un systeme de pré-filtrage utilisant

une mémoire tampon afin de rendre le systéme de DAI plus robuste au

bruit.

Les résultats obtenus confirment la faisabilité de notre systéme et montrent
qu’une erreur quadratique moyenne inférieure a 1° peut €tre obtenue dans le cone

d’intérét.




ABSTRACT

This Master’s thesis presents the work carried out in a new Direction Finding
Antenna (DFA) system for micro-satellite applications. The structure of this system
includes an antenna array and a neural network, connected through a Radio Frequency
(RF) receiver. The work presented in this thesis focuses mostly the antenna.

Our goal is to give an estimate of the angle between the direction of arrival of an
incident wave and two orthogonal directions defining the plane of the antenna, with an
error lower than 1° in a cone of interest of 45° of half-angle. We use a Beam Forming
Network (BFN) to adapt the information available in the antenna array to the signal
processing by the neural network.

To achieve our goal, we studied various antenna elements in order to identify
those being the most adapted to our application. A theoretical and experimental study was
carried out for the single-arm Archimedean spiral slot antenna and the unequal cross-
aperture-coupled microstrip antenna. We highlighted the respective advantages and
disadvantages of these two antennas for our DFA application.

Two different antennas were analyzed. Both are based on the same principle: the
antenna array consists of a superposition of two orthogonal linear arrays; each one is used

to determine the angle between direction of arrival (DOA) and its principal axis. Thus,

we can determine the angle of incident beam in the system of angles (Qx,Hy). A

prototype with 6 antennas was already available for this project. We improved it and also
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proposed a system using only 4 elements, giving similar results, when included in the
complete system, compared with the 6-element prototype.

Finally, we also improved the DF system by proposing a filter, included before
the neural network, improving the results of the system in presence of noise.

The main contributions of this thesis are as follows.

- We proposed a new feeding technique to improve the impedance
matching bandwidth of the single-arm Archimedean spiral slot
antenna. Thus, this antenna can now be used in its full axial ratio
bandwidth of operation in circular polarization.

- A Cavity Model of the patch antenna was implemented and
successfully used to predict the frequency of operation of the unequal
cross-aperture-coupled microstrip antenna.

- We improved the prototype with 6 elements by removing air bridges in
the BFN, which simplifies drastically the design, simulation and
experimental realization of the BFN.

- We proposed a simplified prototype with similar results for the DF
system. We reduced the number of elements from 6 to 4 and the
number of signals from 16 to 6. We have proved that this prototype
corrects the major problems of the prototype with 6 elements.

- Finally, we proposed a digital filter using a buffer in order to improve

the accuracy of the DFA in presence of noise.
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The results obtained confirm the feasibility of our system and show that a Root

Mean Square error on DOA lower than 1° can be achieved in the cone of interest.
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INTRODUCTION

Un souci majeur dans toute application sans fil est de maximiser le transfert de
puissance entre deux antennes. Cela est vrai tant pour les communications terrestres
(applications en radiocommunications mobiles, radiodiffusion...) que spatiales (lien
station terrestre vers satellite et réciproquement, ou satellite vers satellite). Pour cela, on a
souvent recourt a des antennes dites directives, c’est a dire dont le gain est plus élevé
selon une direction donnée'. Mais cela impose en contrepartic d’assurer un bon
alignement entre les deux antennes. Autrement dit, il faut que les plans orthogonaux aux

directions privilégiées respectives de chaque antennes soient parall¢les.

Pour résoudre ce probléme, dans le cas d’antennes fixes, il est nécessaire de faire
un positionnement précis des antennes lors de leur installation. C’est le cas par exemple
dans les systemes de radiodiffusion par satellite tel qu’illustré sur la figure O.I.
L’alignement est réalisé lors de l’installation de ’antenne chez I’abonné, le gain de
I’antenne de diffusion étant idéalement constant sur la zone de couverture. Dans le cas ou
les antennes sont en déplacement 1’une par rapport a I’autre, il faut répéter cette opération
d’alignement avec une fréquence fonction de la vitesse de déplacement relatif entre les
deux antennes. Pour ce faire, on utilise un dispositif de détection d’angle d’incidence

dont le but est de déterminer I’erreur d’alignement en vue de la minimiser.

1 . . ‘s , .
Les notions utiles concernant les antennes sont briévement rappelées dans le chapitre 1




Figure 0.1 — Alignement d’antennes dans le cas de la radiodiffusion par satellite

Différentes topologies ont été proposées pour réaliser cette fonction. Une
technique communément employée pour les radars consiste a4 créer avec un réseau
linéaire d’antennes deux types de faisceau : un faisceau ‘somme’ présentant un maximum
selon la direction principal et un faisceau ‘différence’ présentant un nul selon cette méme
direction : il s’agit d’un systéme mono pulse. Par balayage, le faisceau ‘somme’ permet
de détecter la cible et le faisceau ‘différence’ donne un positionnement plus précis [1].
D’autres techniques plus élaborées utilisent des réseaux d’antennes invariants par
rotation, particuliérement adaptés a des détections sur 360 degrés en azimut.
L’information sur D’angle d’incidence peut étre obtenue soit par comparaison
d’amplitudes aux portes du systéme d’alimentation [2,3], soit par comparaison de phases
[2], soit les deux simultanément [4]. Dans tous les cas, un réseau d’alimentation
spécifique est congu réalisant la fonction de comparaison souhaitée. Le calibrage du
systtme permet de compenser les imperfections du réseau d’alimentation. Mais la

conception des antennes nécessite beaucoup de soins pour obtenir les propriétés voulues.




Une autre méthode pour la détection d’angle d’incidence, offrant davantage de
flexibilité en terme de calibrage et plus de robustesse au bruit, consiste a utiliser un
réseau de neurones comme réseau d’alimentation [5] ou de l’associer a un Réseau
d’ Alimentation a Faisceau Multiples (RAFM) adapté [6]. Le réseau de neurones, de part
sa faculté d’apprentissage, peut compenser a la fois pour les imperfections du réseau

d’alimentation et des antennes.

Un autre facteur de pertes dans les transmissions sans fil est lié a la polarisation
des ondes. En effet, dans le cas d’ondes & polarisation linéaire comme illustré sur la
figure 0.2, les pertes par non alignement des axes de polarisation peuvent, dans le pire des
cas, entrainer un arrét de la réception. Cela se produit lorsque les deux directions de
polarisation sont orthogonales. Pour éviter d’avoir a implémenter un systéme

d’alignement des axes de polarisation des antennes émettrice et réceptrice, on préfére

Axe de polarisation de
1’antenne réceptrice

Signal perdu a cause
de la polarisation

Axe de polarisation de

Signal recgu 1’antenne émettrice

Figure 0.2 — Pertes dues a la polarisation des antennes




généralement travailler avec des antennes & polarisation circulaire. La recherche dans ce
domaine est particuliérement active pour arriver & des structures approprices aux
applications présentes et futures, tant commerciales que militaires. Les antennes planaires
fentes ou micro-rubans, sur un ou plusieurs niveaux de substrat, ont re¢u une attention
toute particuliére pour leur facilité de conception et d’intégration & des circuits RF. De
nombreuses structures ont été proposées avec une seule porte d’alimentation, ce qui

facilite la conception du réseau d’alimentation et en réduit également ses dimensions.

Le travail de maitrise présenté dans ce mémoire a porté sur ces deux aspects, a
savoir la conception d’antennes a polarisation circulaire et leur utilisation dans un
systéme de détection d’angle d’incidence. Les objectifs étaient de déterminer les angles
d’azimut et d’élévation d’un faisceau incident avec une erreur de + 1 degré dans un cone
d’intérét de 45 degrés de demi-angle au sommet. L’utilisation d’un réseau d’antennes
associé a un RAFM et un réseau de neurones a été retenue car elle offre une possibilité de
reconfiguration au systeme.

Les conditions pour 1’étude de faisabilité correspondent a celles d’une application
de micro-satellite. Le systéme serait embarqué dans un satellite basse-orbite. Le signal
source, dont on doit déterminer la direction d’arrivée, est fourni par le faisceau sud du

satellite géostationnaire (G-SAT) qui couvre I’Amérique du Nord. Ses caractéristiques

sont les suivantes :

- Signal non modulé de fréquence : 1550,05 MHz ;

- Densité de flux de puissance : -135 dBW/m” ;




- Polarisation circulaire ;

- Satellite géostationnaire a 106,5° de longitude Ouest.

Pour un satellite basse orbite a une altitude de 1 000 km, les caractéristiques de

variation du positionnement seraient les suivantes :

- Variation de la direction d’arrivée de 1° toutes les 15 secondes ;
- 2 a3 passages par jour dans le faisceau Sud de G-SAT ;
- un passage dure 160 secondes ;

- antennes pointant approximativement vers le zénith.

La figure 0.3 illustre les conditions définies ci-dessus. Une fois que notre systeme
a déterminé la direction d’arrivée du faisceau émis, ce résultat est utilisé pour commander
le positionnement de I’antenne réceptrice du satellite LO-SAT et assurer ainsi un

alignement de cette antenne & + 1 degré avec le satellite G-SAT.

Terre

LO-SaT Cbne de 1° de demi-

angle au sommet

zone de couverture
de G-SAT

Figure 0.3 — Alignement dans le cas d’une mission micro-satellite




Ce projet, dont 1’étude de faisabilité a été commanditée par I’Agence Spatiale
Canadienne, a été rendu possible grace a une collaboration entre le Groupe de Recherche
Avancée en Micro-ondes et Electronique Spatiale (Poly-GRAMES) et le Laboratoire de
Réseau de Neurones (LRN) de I’Ecole Polytechnique de Montréal.

L’architecture de base retenue permet de déterminer 1’angle entre la direction
d’arrivée et un axe donné, sur lequel sont placées les antennes. La combinaison de deux

de ces sous-systémes pour deux axes orthogonaux permet de déterminer ’angle

d’incidence dans le systeme de coordonnées (r,@xﬁy). Les relations utiles entre ce

systéme de coordonnées et le systéme sphérique (r, 6’,¢7) sont les suivantes :

{cos 6. =sinfcos¢ 0.1

cost), =sinfsing

La figure 0.4 rappelle la définition de ces systemes de coordonnées par rapport au

systéme cartésien (x, y,z).

Direction

v d’arrivée
1
0 i
roo

Plan de
1l’antenne

Figure 0.4 — Les différents systémes de coordonnées utilisés




L’architecture de base pour un axe, telle que représentée sur la figure 0.5, présente

trois parties principales :

- le réseau d’antennes et le RAFM qui fournissent 1’information nécessaire
au systeme ;

- le récepteur RF qui met en série, amplifie et numérise les signaux regus ;

- et le réseau de neurones qui traite les données afin d’en extraire

I’information souhaitée.

Le réseau de neurones a été étudié par Michael Coudyser, dans le cadre d’une
Maitrise és Sciences Appliquées (M.Sc.A.), dirigée par le Professeur Jean Jules Brault.
Les caractéristiques du récepteur ont été évaluées par Jean Frédéric Gagné, assistant de

recherche au Centre de Recherche Poly-GRAMES.

DSP
Onde | 3 8
incidente / | Récepteur Réseau de |
RAFM RF I Neurone Hx y
b
I [
T Contrbleur
Réseau d’antennes
(laxe)

Figure 0.5 — Architecture du systeme de détection 1 axe

Ce mémoire de maitrise expose le travail 1ié a la réalisation du réseau d’antennes

ainsi que du RAFM pour le projet décrit ci-dessus. Dans le premier chapitre, nous




rappelons les notions utiles relatives a la caractérisation des antennes et leurs mesures.
Suit un chapitre décrivant I’étude, I’optimisation et la conception de différentes antennes
¢lémentaires appropriées, ainsi qu'une discussion comparative. Le troisiéme chapitre
présente le réseau & 6 antennes retenu lors de 1’étude de faisabilité, sa conception et les
résultats expérimentaux obtenus. Pour pallier aux défauts de ce premier prototype, un
autre réseau, comprenant 4 antennes a été proposé. L’¢tude, la conception et les tests de
ce deuxiéme prototype font 1’objet du chapitre 4. Le dernier chapitre compare les
performances de ces deux prototypes associés au systéme de DAI retenu. Finalement,
nous concluons ce mémoire par une mise en évidence des améliorations apportées tant

aux antennes ¢lémentaires étudiées qu’au systéme de DAL




CHAPITRE 1

RAPPELS UTILES SUR LES ANTENNES

Ce chapitre contient un bref résumé des notions théoriques utiles concernant les
antennes, et plus précisément les antennes & polarisation circulaire. Les formules
importantes, nécessaires a une bonne interprétation des résultats contenus dans les
chapitres ultérieurs, sont présentées. Nous décrivons également les logiciels et outils de

mesures que nous avons employés a la conception et a la validation des antennes.

1.1 — Notions fondamentales d’électromagnétisme et de rayonnement

Tous les travaux modernes en électromagnétisme reposent sur les équations

dictées en 1864 par le physicien James Clerk Maxwell (1831-1879), qui relient les

champs électrique,E et magnétique, H [7]:

VXE:—ja),uﬁ
VxH :ngE+7

=_pP
V.E=1
. (1.1)

V-H=0

V-jz—ja)p
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avec les notations :

J : le vecteur densité de courant

0 :la densité de charge

4 : la perméabilité du milieu de propagation

¢ : la permittivité ou constante di¢lectrique du milieu de propagation’

o : la pulsation angulaire, reliée a la fréquence par la relation @ = 27f .

Ces équations sont valides pour un milieu homogene, linéaire et isotrope. Toute
structure présentant une distribution de courant peut étre rayonnante, donc €tre une
antenne. Les notations d’un probléme de rayonnement général sont présentées sur la

. figure 1.1. Le role des antennes en émission est de convertir un signal €lectrique ou une

Volume source, Vv’

R e« P, point d’évaluation
du champ électromagnétique

Figure 1.1 — Notations utilisées pour les problémes de rayonnement

1 e .
Dans le cas des antennes, on suppose souvent que £ et {4 sont des quantités réelles constantes pour I’étude
du rayonnement. Dans les milieu a pertes diélectriques, ce qui est le cas des substrats généralement

. employés pour les antennes planaires, £ = £'—j—, ot O est la conductivité effective du matériau. Le
w

rapport de la partie imaginaire sur la partie réelle est nommé perte tangentielle diélectrique.
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onde électromagnétique guidée en une onde se propageant dans une espace libre. Les
champs électromagnétiques rayonnées en dehors de la source sont obtenus par résolution

des équations de Maxwell (1.1), en utilisant comme intermédiaire de calcul le potentiel

vecteur magnétique, 4, dont dérive le champ magnétique:

_ _ _iBR

A= [[[ T S—av

ﬁziVx;i (1.2)
y7i

F-—l vxH

e

avec les notations :
v' : le volume rayonnant

R : la distance entre un élément du volume rayonnant et le point d’intérét ot on

évalue les champs €lectromagnétiques
[ : la constante de propagation selon la direction radiale, reli¢e a la fréquence par

27 w

la relation f =——=—
c ¢

¢ : la vitesse de la lumiére dans le vide, ¢ =2,997925x10%m /s .

Les champs électromagnétiques rayonnés se propagent selon la direction radiale
et présentent des surfaces équiphase sphériques . On parle de zone de champ lointain, ou
zone de Fraunhofer, lorsque 1’on est suffisamment éloigné de ’antenne pour que les

surfaces équiphase puissent étre considérées comme planaires.
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Cette approximation est valable lorsque les trois conditions suivantes sont
vérifies [7] :

r>2D%/A
r» D (1.3)

r» A

avec D :laplus grande dimension de I’antenne

27

B

. . . c
A : la longueur d’onde, reliée a la fréquence par la relation A = 7
Dans cette zone, on peut considérer les rayons émis, par analogie avec 1’optique

géométrique, comme paralléles. La distribution du champ en fonction de la direction

définie par & et @, ou diagramme de rayonnement, est indépendante de la distance a

lantenne, R . La limite de la premiére équation du systeme (1.3) traduit une erreur de
phase maximale tolérée de 22.5° en faisant I’approximation d’une onde planaire.
La région de champ proche réactif, dans laquelle les composantes de champs

réactives prédominent sur les composantes rayonnantes est délimitée par les conditions :

3
r< 0.62,/1)7 (1.4)

D» A

Dans cette zone, la composante de la densité de puissance en quadrature de phase
par rapport au courant est dominante, ce qui correspond a un stockage d’énergie, comme

dans un composant capacitif ou inductif.
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La région de champ proche rayonnant ou zone de Fresnel se situe entre les deux.

Dans cette zone, le diagramme de rayonnement dépend de la distance a ’antenne.

1.2 — Caractéristiques d’une antenne

Les paramétres principaux permettant de caractériser des antennes sont répertories

dans ce paragraphe [8].

1.2.1 Diagramme de rayonnement

Il s’agit d’une représentation graphique du module de E ou son carré en fonction

des angles de coordonnées & et/ou @.

1.2.2 Directivite
La puissance totale émise par I’antenne s’exprime par intégration sur une surface

sphérique du vecteur de Poynting :
—— 1 — e —
P:J‘J.S.ds :EEK{”(EXH ).ds} (1.5)

Le vecteur ¢élément de surface en coordonnées sphériques est
- 2 . - . Y 17
ds=7r"sin@ d0 dp r. L’angle solide associé a cet ¢lément de surface est

dQ =sind dO d¢ . Ce qui permet d’écrire I’équation (1.5) sous la forme :

P:”U(Q,(ﬂ)dﬁ (1.6)
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avec U(@,(p) : densité de puissance par unité d’angle solide (W/sr)

U(o.0)=" Ay (17

La valeur moyenne de cette densité sur tout I’espace est :

P
Uy =—— (1.8)
47
Le gain directionnel en fonction des angles de coordonnées sphériques correspond
a la densité de puissance par unité d’angle solide normalisée par rapport a sa valeur

moyenne :

D(6,p)= T (1.9)

Finalement, la directivité est définie comme le maximum du gain directionnel :

D = max[D(6,¢)] (1.10)

1.2.3 Efficacité et gain
L’efficacité de rayonnement quantifie les pertes dans le systéme, c’est a dire la
quantit¢ de puissance non rayonnée'. Elle est donnée par le rapport entre la puissance

rayonnée et la puissance fournie en entrée :

P
e — — rwoner (1.11)

Sfournie a 'entrée

! Les pertes par désadaptation ne sont pas incluses dans efficacité, on suppose que ’antenne est adaptée.
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Le gain de I’antenne est alors reli¢ a la directivité par la relation simple :

1.2.4 Polarisation
La polarisation caractérise les variations temporelles du champ électrique dans un
plan orthogonal a la direction de propagation. En champ lointain, le champ electrique

peut se décomposer selon les vecteurs unitaires orthogonaux a la direction de

propagation, soit a, et a, dans le systeme de coordonnées spheriques.

E=E,a,+E,a,=E,a,+p,a,) (1.13)
E

avec e (1.14)
=g

p, est le rapport de polarisation linéaire. Cette expression suppose que |E9|est

différent de 0. Si ce n’est pas le cas, la polarisation est simplement linéaire selon cZ.

Autrement, le module et la phase de p, déterminent le type de polarisation. Le cas

général est une polarisation elliptique telle que représentée sur la figure 1.2,
La polarisation est circulaire dans le cas trés particulier ou les composantes du

champs électrique sont de méme amplitude et déphasées de 90 degrés. Cela correspond a

tjm/2

pPp=¢€
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T , décalage de l’ellipse

—_

par rapport a dg,

Figure 1.2 — Polarisation elliptique

On parle de polarisation circulaire gauche lorsqu’un observateur regardant dans la
direction opposée a la direction de propagation voit le champ électrique tourner dans le
sens des aiguilles d’une montre. La polarisation circulaire droite correspond au sens

inverse des aiguilles d’une montre.

1.3 — Décomposition en polarisations circulaires

Lorsque 1’on travaille avec des antennes & polarisation circulaire, il est souvent
préférable de réaliser une décomposition en polarisations circulaires. En effet, toute
polarisation peut étre décomposée comme une combinaison de polarisations circulaires

droite, £, et gauche, £, .

Ey=—=(E,+ JE,)

R

(1.15)

EZA: CEH__jE;)

- 8-
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Les vecteurs unitaires associés a cette décomposition, notés ar et ar, sont

orthogonaux. Ils sont liés aux vecteurs unitaires du systéme de coordonnée sphérique par

les formules :

4 =—lo;-ja,)
L (1.16)
aL:_ﬁ(9+ja¢)

En voyant que les deux composantes de polarisation circulaire tournent dans des
directions opposées dans le plan («9,¢) avec la méme pulsation angulaire @, il est

possible d’exprimer les valeurs extrémes de 1’ellipse de polarisation en fonction des

modules des polarisations circulaires :

|E
|E

= “EL|+|ER||
:“EL|”|ER” (1.17)

max

Ce qui permet d’en déduire une relation ¢légante pour le rapport axial de Iellipse
de polarisation :

|E
|E

e _ELHIER])
v ME-1E (1.18)

’Ach| =

Le signe du rapport axial permet de déterminer le sens de rotation : s’il est positif

(respectivement négatif), la polarisation dominante est gauche (respectivement droite)
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avec les notations de la relation 1.18. L’objectif lors de la conception d’une antenne a
polarisation circulaire est de faire tendre le rapport axial vers 1 en valeur absolue (ou 0 en
dB). Généralement, lorsque 1’on parle de rapport axial pour une antenne, il s’agit de la
valeur de ce rapport selon la direction principale, direction souvent orthogonale au plan

de I’antenne.

1.4 — Logiciels de simulation

Le logiciel qui a été le plus utilisé lors de ce travail est I’outil Momentum d’ADS
2002 (Advanced Design System) de la compagnie Agilent. Cet outil permet d’appliquer
la Méthode des Moments (MdM) aux structures dessinées sur ADS. Cet outil n’est
utilisable que pour des structures planaires dont la définition des couches de substrat et de
métal sont invariantes et infinies selon x et y. Des antennes micro-ruban et fentes peuvent
étre simulées avec une simplicité équivalente puisque la méthode employée permet la
détermination des courants électrique ou magnétique en fonction du type de surface
choisie (surface fente ou micro-ruban). Il est possible avec cette outil de prendre en
compte les effets de bords mais cela demande des ressources informatiques importantes.
Les résultats obtenus en terme de champ lointain supposent que le plan de ’antenne est
infini, négligant donc les effets de diffraction. L’avantage de ce logiciel reste malgré tout
la facilité d’intégration d’'un RAFM de type circuit imprime.

Afin d’estimer I'importance les effets de la diffraction, quelques simulations ont
été réalisées avec le logiciel Agilent HFSS 5.6 (High-Frequency Structure Simulator). Ce

logiciel emploie la Méthode des Eléments Finis (MEF) dans le domaine fréquentiel pour
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des structures tridimensionnelles. Les deux logiciels utilisés étant développés par la
méme compagnie, il est évidemment possible de faire une conversion de fichier d’un
logiciel vers 1’autre, ce qui permet une comparaison plus facile des résultats obtenus avec
les deux logiciels pour une méme structure.

Finalement, pour les mesures tant en champ lointain qu’en champ proche, des
logiciels développés sur HPVEE ont été utilisés : “‘Rayonne’ et ‘MRE2’. Ceux-ci ont été
réalisés par Michel Archambault, étudiant en génie informatique, lors d’un stage 1¥ cycle

au Centre de Recherche Poly-GRAMES.

1.5 — Outils de mesure

. 1.5.1 Mesures des parametres S
Pour les mesures de paramétres S, nous avons utilisé les deux analyseurs de

réseau suivant :

- le HP 8753D de Hewlett Packard, avec une plage d’opération en
fréquence allant de 30 kHz a 6 GHz ;
- le HP 8510C de Hewlett Packard également, avec une plage d’opération

en fréquence allant de 45 MHz a 50 GHz.

1.5.2 Mesures en champ lointain
Les mesures en champ lointain ont été réalisées dans la chambre anéchoide du
Centre de Recherche Poly-GRAMES. Le schéma général du banc de mesure en champ

. lointain est détaillé sur la figure 1.3.
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ordinateur

Carte de Newport - Standard
contrble des < P Interface Module -
moteurs Model MM2000

Carte GPIB

Analyseur de Klinger scientific -
réseau Motor Driver MD4

Port 1 Port 2

A A 4

Dispositif de
positionnement
de 1’AUT

Chambre anéchoide

Figure 1.3 — Schéma du banc de mesure en champ lointain

Le systéme de mesure inclus deux moteurs permettant de déplacer I’antenne sous
test (AUT) dans le systétme de coordonnées (r,H,(o) avec une précision de I’ordre du
milliéme de degré pour les deux angles. La figure 1.4 permet de voir le dispositif de
déplacement de PAUT. On peut y voir également les cones absorbants disposés sur le
mur afin de simuler un environnement infini sans source de réflexion (excepté les

supports des antennes). Ces absorbants commencent a étre efficaces a partir de 1,5 GHz.
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Le logiciel ‘Rayonne’, mentionné plus haut, est utilisé pour exécuter les mesures et
sauvegarder les résultats. Un bon alignement des antennes est indispensable pour que les

résultats soient valables.

Moteur
Antenne azimuth
sonde
AUT
Moteur
élévation

Figure 1.4 - Tntérieur de 15 ch’fambre'nhm
1.5.3 Mesures en champ proche

Le principe du banc de mesure en champ proche est sensiblement le méme que
celui de mesure en champ lointain en terme de connexions entre I’ordinateur, les moteurs,
’analyseur de réseau et les antennes (voir figure 1.3). Le dispositif de positionnement
agit cette fois—ci sur I’antenne sonde, de dimension trés petite par rapport 4 PAUT (de
maniére  ne pas perturber le fonctionnement de I’AUT), et permet un déplacement dans

le systéme de coordonnées cartésiennes (x, y,z). Ce dispositif est particulierement adapt¢
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a des études de Compatibilité Electromagnétique (CEM) de structures planes. Il est
également possible & partir des mesures de déduire la distribution de courant et d’évaluer
le champ lointain. Ce banc de mesure est associé au logiciel ‘MRE2’. Les figures 1.5 (a)

et (b) montrent le dispositif de mesure en champ proche et I’antenne sonde utilisee.

Antenne
sonde

AUT

(b)
Figure 1.5 — (a) Dispositif de mesure en champ proche
et (b) antenne sonde utilisée
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La sonde utilisée est un dipdle de longueur faible devant la longueur d’onde (7,8
mm) pour des fréquences de U'ordre de quelques Gigahertz. Le dipdle est relié a un balun
(un coupleur hybride 180°) via une ligne de transmission. Cette dernicre est blindée afin
de supprimer I’influence de la composante du champ électrique parallele a la ligne de
transmission. La caractérisation de cette sonde indique une résolution de I’ordre du

millimétre [9].

Maintenant que nous avons réuni toutes les informations nécessaires a une bonne
compréhension et interprétation des résultats obtenus, nous pouvons présenter le travail

réalisé sur des antennes élémentaires dans le chapitre suivant.
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CHAPITRE 2

ETUDE D’ANTENNES ELEMENTAIRES A

POLARISATION CIRCULAIRE

La littérature récente présente quantités de topologies pour répondre aux
contraintes de simplicité et de miniaturisation des applications actuelles. Plusieurs
antennes ont été analysées afin de déterminer celles les plus adaptées a notre application.
Nous présentons dans ce chapitre, les antennes dont nous avons fait une étude complete,
c’est a dire incluant une réalisation et des mesures expérimentales. Deux antennes
différentes ont été retenues pour notre systéme de DAI : une spirale d’Archimede a un
tour [10, 11] et un patch carré alimenté par fente en croix inégale [12]. Une troisi¢me
antenne : P’antenne a hélice [13] a été étudiée pour servir d’antenne sonde dans le
systéme de mesure en champs lointain. Ces antennes sont présentées séparément dans les
paragraphes qui suivent. Puis, nous terminons par une comparaison et une description des

avantages respectifs des deux antennes retenues pour le systéme de DAL

2.1 — La spirale d’Archiméde a un tour

Cette antenne a regu une attention toute particuli¢re car elle possede de

nombreux avantages en terme de simplicité de structure. Cette antenne ne nécessite
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qu’une couche de substrat et est alimentée par une seule porte. La figure 2.1 (a) presente
la topologie de cette antenne. La structure rayonnante est une fente en forme de spirale
d’Archimeéde dessinée dans le plan métallique supérieur. Elle est alimentée par couplage
avec une ligne micro-ruban qui se trouve de I'autre coté du substrat. Le plan de ’antenne
sert de plan de masse pour le réseau d’alimentation. Un plan réflecteur est utilisé pour
supprimer le rayonnement arriére (étant donné que notre application est limitée a la

moitié de I’espace). La figure 2.1 (b) indique les paramétres de I’antenne et les notations

Antenne spirale

Plan métallique
| supérieur

Substrat

Ligne micro-ruban
d’alimentation

Plan métallique
réflecteur

b
==
ks

g
7
N S

(b)

Figure 2.1 — Spirale d’ Archiméde a un tour : (a) vue éclatée, (b) vue de dessus
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associées. Pour une spirale d’ Archiméde, le rayon r est défini en fonction de ’angle ¢

par la relation suivante :

r=a@p-—-A 2.1)

ol a et A sont des constantes qui caractérisent la courbure de la spirale.

Nous présentons maintenant les différents prototypes réalisés.

2.1.1 — Réalisation d’une spirale a 1,55 GHz

Nous avons tout d’abord optimisé un prototype a la fréquence définie pour
notre projet. Le substrat retenu est le TMM-3 de Rogers Corporation. La disposition des
couches est présentée sur la figure 2.2. Les définitions et caractéristiques des couches

sont les suivantes :

- épaisseur de substrat : 1,524 mm (60 mil) ;

- épaisseur de I’air (ou un matériau équivalent) : 25,4 mm (1 pouce) ;
- M1 : antenne spirale ;

- M2 : ligne micro-ruban d’alimentation et adaptation ;

- M3 : plan métallique réflecteur.

M1
- —
M2 e substrat
ATR
M3

Figure 2.2 — Disposition des couches pour I’antenne spirale a 1,55 GHz
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Les propriétés électriques du TMM-3 sont les suivantes :

- constante diélectrique, €, : 3,27 (+0,032) ;

- pertes tangentielles, tand : 0,0020.
Les caractéristiques pour une ligne de transmission 50€2 sont les suivantes :

- largeur: 3,58 mm (141 mil) ;

- longueur d’onde guidée, 4, : 11,98 cm (4716 mil).

Ce matériau est particuliérement approprié pour notre application car il est certifié
espace, et il est stable en température. Sa constante diélectrique faible permet une
conception aisée de la fente rayonnante. En effet, pour un comportement équivalent de la
fente (méme impédance caractéristique), sa largeur augmente lorsque la constante
diélectrique augmente [14, 15].

Les paramétres a et A ont été fixés a partir du prototype a 11,85 GHz de la

référence [10] avec le rapport de fréquence : 11,85/1,55 = 7,64. Pour @, nous avons

conservé la méme valeur, comme suggéré dans la référence. Les autre paramétres ont été

optimisés sur ADS. Les valeurs d’optimisation obtenues sont les suivantes :

a=175 mm/rad

A =137 mm/rad

Qg =5817 rad

@enp = 8,247 rad (2.2)
w, =8,89 mm (350 mil)

w, =20,32 mm (800 mil)
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Nous avons dii ajouter un circuit d’adaptation a I’antenne, ici une ligne A, /4, car

w, est supérieur a la largeur d’une ligne 50Q. Le schéma du prototype réalisé est

;
présenté sur la figure 2.3. La plaque de substrat utilisée est de 15,24 cm (6 pouces) de
coté. La figure 2.4 compare les résultats théoriques et expérimentaux pour le coefficient

de réflexion. Ce dernier est de —15 dB a 1,55 GHz (-23 dB en simulation). La largeur de

bande a —14 dB (TOS = 1,5) est de 2,0 % (3,5% en simulation).

Figure 2.3 — Antenne spirale a 1,55 GHz

201

-25

; . . 1 \ L . . :
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Figure 2.4 — Coefficient de réflexion (en dB) de la spirale & 1,55 GHz
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A titre de comparaison, la spirale présentée dans l’article de référence [10]
présente une largeur de bande de 4,9 %. Etant donné que notre application est bande
étroite, ce paramétre n’est pas critique. Les figures 2.5 (a) 4 2.6 présentent les résultats de
simulation pour I’étude du rayonnement de 1’antenne en terme de polarisation droite et
gauche ainsi que le rapport axial. La figure 2.5 (a) permet de voir que le maximum du
diagramme de rayonnement est incliné de 9° dans la direction des x positifs (selon les
axes définis sur la figure 2.1 (b)). Ceci est évidemment dil au fait que la spirale n’est pas

invariante par rotation selon ¢ .

0 - ERCP 9 - ERCP

0 - FLep 0 = Eiep

Figure 2.5 — Décomposition en polarisation circulaire (en dB)
pour (a) ¢=0°et (b) ¢=90°

L ) L ) 1 1 . . :
135 14 145 15 155 16 165 17 175
Fréquence (en GHz}

Figure 2.6 — Rapport Axial (en dB) en fonction de la fréquence
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Le signal le plus faible dans le cone d’intérét, correspondant a la direction

d’incidence @ = 0° et &= —45°, est 4 —5,3 dB par rapport au maximum. Le rapport axial

est de 0,78 dB & 1,55 GHz. La largeur de bande pour laquelle le rapport axial est inférieur
a3 dBestde 7,8 %.

Nous n’avons pas réalisé de mesures en champ lointain pour ce prototype. En
effet, comme nous 1’avons mentionné dans le chapitre précédent, la chambre anéchoide
disponible au laboratoire Poly-GRAMES est utilisable a partir de 1,5 GHz. Etant & la
limite de fonctionnement du systéme, il est possible que les effets de réflexion sur les
murs ne soient pas totalement négligeables. De plus, les dimensions de ’antenne sont
assez importantes. Sachant qu’il nous faudra par la suite réaliser un réseau d’antennes
comprenant plusieurs de ces éléments, nous avons décidé de monter la fréquence d’étude

du systéme a 5,8 GHz. Deux antennes ont été réalisées a cette fréquence.

2.1.2 — Réalisation d’une spirale & 5,8 GHz sur GML1032 .060
Le substrat utilisé est le GML1032 .060 de GIL Technologies. Ses

caractéristiques électriques sont les suivantes :

- constante diélectrique, €, : 3,2 (+0,05) ;

- pertes tangentielles, tan d : 0,004.

La disposition des couches est semblable a celle du prototype précédent (figure

2.2) avec les caractéristiques suivantes :

- ¢épaisseur de substrat : 1,52 mm (60 mil) ;
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- épaisseur de I’air (ou un matériau équivalent) : 5,08 mm (200 mil) ;
- largeur d’une ligne 50Q : 3,79 mm (149 mil) ;

- longueur d’onde guidée, A, : 32,18 mm (1267 mil).

Nous avons dans un premier temps opté pour un substrat épais car cela permet de
réduire les dimensions de ’antenne par rapport & A, [14, 15], ce qui serait a priori

avantageux pour la réalisation d’un réseau d’antennes compact. Les paramétres de la
spirale ont été optimisés avec la méme topologie que dans le cas précédent (figure 2.1

(b)). Seule la valeur de ¢, est resté inchangge.

a=0,39 mm/rad

A=0,30 mm/rad

Qs =5817 rad

P = 8,197 rad (2:3)
w, =216 mm (85 mil)

w, =889 mm (350 mil)

Comme on peut le voir, la ligne d’alimentation est trés large (w, est de I’ordre de
A, 14). Elle ne se comporte donc pas purement en ligne de transmission, car des modes

d’ordre supérieur peuvent étre excités. Certains de ces modes étant rayonnants, ils
affectent le comportement de [’antenne, la conséquence la plus visible étant la
détérioration du rapport axial de prés de 1dB (voir figure 2.7). Pour éviter ce probléme,
nous avons cherché une solution pour alimenter la spirale avec une ligne plus mince (de

largeur inférieure a A, /10), ayant réellement un comportement de ligne de transmission.
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Figure 2.7 — Influence de I’adaptation sur le rapport axial (en dB)

11 fallait en méme temps que cette solution offre un paramétre d’optimisation pour
remplacer w, (qui était indispensable pour arriver a un bon rapport axial). Les charges
électriques étant condensées sur les bords d’une ligne micro-ruban, nous avons pense a
remplacer la ligne large par deux lignes minces placées aux bords de la ligne large. Le
parametre w, est remplacé par la difference de phase entre les deux lignes, celle-ci étant
dépendante de la longueur w, définie comme le décalage de la ligne d’alimentation

principale par rapport & ’axe de symétrie du systéme de couplage par deux lignes minces.
Les notations associées a ce type d’adaptation sont présentées sur la figure 2.8 (b) (a titre

de comparaison, la figure 2.8 (a) montre la topologie régulicre avec les valeurs

d’optimisation du systéme d’équation 2.3). w, a été fixé égal a la largeur d’une ligne

50Q et w,, a celle d’une ligne 100Q. De manicre générale, on pourrait optimiser les

largeurs des lignes minces de maniére a assurer un couplage optimal avec la spirale, mais

cela rend 1’optimisation plus complexe.
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(a) (b)

Figure 2.8 — Alimentation de la spirale sur GML1032 avec (a) une ligne large,
(b) deux lignes minces en paralléle

Les valeurs obtenues suite a4 [’optimisation sont les suivantes (les autres

paramétres sont inchangés) :

wg =191 mm (75 mil)

w, =031 mm (12 mil)

w, =379 mm (149 mil) (24)
Wy, =0,99 mm (39 mil)

wg = 7,64 mm (300 mil)

La figure 2.9 permet de voir que ce systeme d’alimentation a rc¢solu notre
probléme puisque le diagramme de rayonnement n’est plus autant affecté par I’ajout
d’une ligne d’adaptation a la ligne d’alimentation. Les résultats pour le coefficient de

réflexion sont présentés sur la figure 2.10. Le coefficient de réflexion mesuré a 5,8 GHz
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est de —16,9 dB (—20 dB en simulation). La largeur de bande est de 3,3 % (9,5 % en
simulation) pour un TOS inférieur & 1,5. Par contre, pour un TOS inférieur a 2, on

remarque que les résultats expérimentaux sont meilleurs que la théorie : la largeur de

bande mesurée est de 18,8 % contre 14,3 % en simulation. Il est donc évident que ce type

d’alimentation accroit la largeur de bande. Des tests complémentaires, présentés dans le

paragraphe 2.1.4, ont été faits pour confirmer cette remarque.

— sans adaptation
——=- avec adaptation
)

o
: '
45 90

' 45
theta
Figure 2.9 — Influence de ’adaptation sur le rapport axial (en dB) avec
le systéme d’alimentation & deux lignes minces
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Figure 2.10 — Coefficient de réflexion (en dB) de la spirale sur GML 1032
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Des mesures ont été faites dans la chambre anéchoide pour valider le
fonctionnement de cette antenne. Nous avons utilisé un cornet a polarisation linéaire

comme antenne émettrice pour mesurer successivement E, et £, dans un plan de coupe

donné. Les relations du chapitre 1, paragraphe 1.3, ont été utilisées pour extraire les
données liées a la polarisation circulaire de ’AUT. Les figures 2.11 (a) 4 2.12 (¢)
présentent le diagramme de rayonnement, la décomposition en polarisations circulaires
ainsi que le rapport axial associé en fonction de @ dans les plans xz et yz. Les résultats

des mesures sont comparés aux simulations sur ADS.

—— ERCP (exp.)
——— ELCP (exp.)
J— Ech {sim)
ELCP (sim.)

..........

N Lyt

S
M

Figure 2.11 — Caractéristiques de rayonnement dans le plan xz (¢ = 00):

(a) Composantes du champ E en coordonnées sphériques (en dB)
(b) Décomposition en polarisations circulaires (en dB)
(¢) Rapport axial (en dB)
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On peut voir qu’'une polarisation circulaire est obtenue selon la direction
principale avec un rapport axial de 3,1 dB a 5,8 GHz (0,5 dB en simulation). Ces
performances sont moyennes. De plus, les figures 2.11 (c) et 2.12 (c) permettent de voir
que le rapport axial se détériore rapidement dans le cone d’intérét. Cependant, le
paramétre principal pour notre application est la courbe de gain associée a la polarisation
droite (figures 2.11 (b) et 2.12 (b)). Sa variation dans le cone d’intérét doit étre la plus
faible possible afin d’assurer un bon niveau de rapport signal a bruit (RSB).

Expérimentalement, le gain varie au plus de —4,3 dB.

o g — Epep (00}

0 0 s Epgplexp)
— ERCP (S‘Im.)
I ELCP (sim)

Figure 2.12 — Caractéristiques de rayonnement dans le plan yz ((0 = 900):
(a) Composantes du champ E en coordonnées sphériques (en dB)
(b) Décomposition en polarisations circulaires (en dB)
(¢) Rapport axial (en dB)
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La figure 2.13 présente les variations du rapport axial en fonction de la fréquence.
Le minimum est de 2,9 dB a 5,81 GHz. La largeur de bande a 3 dB pour le rapport axial

est donc insignifiante (0,1 %), alors qu’en simulation elle était de 7,2 %.

. 1 L L s ) . )
52 54 58 58 6 62 64 66 68
Fréquence (en GHz)

Figure 2.13 — Rapport Axial (en dB) en fonction de la fréquence

Les autres paramétres de I’antenne obtenus avec ADS sont les suivant :

- Gain:3,7dB;

- Efficacité : 55 %.

Afin de comprendre la détérioration importante des résultats de simulation, nous
avons cherché a évaluer I’importance des effets de bords du substrat (ceux-ci n’étant pas
pris en compte par ADS). Dans un premier temps, nous avons utilisé le systeme de
mesure en champ proche et la sonde décrits dans le paragraphe 1.5.3 du chapitre 1 afin de
visualiser les phénomeénes de diffraction. Les résultats obtenus sont présentés sur les
figures 2.14 (a) a (c). Le dipdle sonde étant placé horizontalement, les mesures présentent

P’amplitude de la composante du champ E selon ’axe x. Sur la figure 2.14 (a), les bords a
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droite et a gauche de ’antenne apparaissent de maniére tres visible a x = + 0,04 m. La
figure 2.14 (b) permet de voir que la puissance des phénomenes de diffraction est dans le
pire des cas a —6 dB par rapport & la puissance émise par la fente en spirale. Les bords de
’antenne fonctionnement comme des sources secondaires, perturbant le rayonnement de
la source principale, a savoir la spirale. Nous avons utilis¢ le logiciel HFSS afin de

vérifier ces remarques de manicre plus rigoureuse.

ol I : N L i ) 45 i
-0.06 -0.04 -002 0 002 0.04 0.06 -0.06 -0.04 -002 0 092 604 0.08
X (en m} x (enm)

(b) (c)
Figure 2.14 — Mesures en champ proche de la composante £ (en dB)
(a) vue de dessus
(b) vue latérale selon I’axe des v
(c) coupe de la vue latérale pour y =0
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Il est néanmoins important de préciser ici que HFSS présente quelques
inconvénients par rapport & ADS, ce qui ne nous a pas permis de 1"utiliser pour concevoir
l’antenne en incluant les effets de bords. L’inconvénient principal est le grand nombre
d’inconnues nécessaires pour une structure de I’ordre de 3 longueurs d’onde tel que notre
antenne. Egalement, il n’existe pas d’outil d’optimisation sur HFSS (celui d’ADS, bien
que lent, peut s’avérer utile pour optimiser le circuit d’adaptation de I’antenne). Les
figures 2.15 (a) 4 2.16 (b) présentent les résultats de simulation avec HFSS compares aux
mesures expérimentales. On peut noter que bien qu’il y ait un certain accord entre les
résultats, HFSS semble globalement plus pessimiste que les mesures réelles. 1l faut
préciser également que nous ne pouvons pas prendre en compte I’influence des réflexions
parasites du dispositif de positionnement de ’AUT, or celles-ci peuvent ne pas é€tre
négligeable compte tenu de I’ouverture importante du faisceau principal de ’antenne
étudiée. Une autre source d’erreur, a priori significative, est liée a 1’alignement des
antennes. La conséquence la plus visible est que le rapport axial selon la direction
verticale est 1égérement différent dans les plans xz et yz (environ 1 dB d’écart).

Les autres caractéristiques de I’antenne données par HFSS sont les suivantes :

- Gain:7,8dB;

- Efficacité : 93 %.

Ces valeurs semblent quelque peu surdimensionnées au regard des valeurs

présentées dans la littérature. Le prototype dont nous nous sommes inspiré¢ [11] a un gain
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de 4,8 dB et une efficacité de 60 %. Ces résultats indiquent que le logiciel utilisé dans les

articles de référence pour évaluer ces données est équivalent a ADS.

0 e Epep 8P p2]

e B cp (000 0

— mestre
=== Simulation

-45 e S N as

L e s
P Y

STy

-90

U 6 g : : : °
(b)
Figure 2.15 — Caractéristiques de rayonnement (HFSS) dans le plan xz ((o = 0°):

(a) Décomposition en polarisations circulaires (en dB)
(b) Rapport axial (en dB)

2] — Epeplexp)
0 wwu B o (0XP)
— ERCP (sim.)
B pp (5iM]

g e L : 90
(a) (b)
Figure 2.16 — Caractéristiques de rayonnement (HFSS) dans le plan yz ((p = 90°):

(c) Décomposition en polarisations circulaires (en dB)
(d) Rapport axial (en dB)

2.1.3 — Réalisation d’une spirale a 5,8 GHz sur RT/duroid 6002 .020
A titre de comparaison, un autre essai a €té réalisé sur un substrat plus mince. Le
substrat utilisé est le RT/Duroid 6002 .020 de Rogers Corporation, pour ses pertes

diélectriques plus faibles a constante diélectrique équivalente a celle du GML1032.
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Ses caractéristiques électriques sont les suivantes :

- constante diélectrique, €, : 2,94 (£0,04) ;

- pertes tangentielles, tand : 0,0012.

La disposition des couches reste identique (figure 2.2) avec les caractéristiques

suivantes :

- épaisseur de substrat : 0,51 mm (20 mil) ;
- épaisseur de ’air (ou un matériau équivalent) : 6,35 mm (250 mil) ;

- largeur d’une ligne 50Q : 1,27 mm (50 mil) ;

- longueur d’onde guidée, A, : 33,53 mm (1320 mil).

Les valeurs des paramétres suite a I’optimisation sur ADS sont les suivantes :

a=0,44 mm/rad
A=0,34 mm/rad
Qg = 5817 rad 2.5)
Penp = 8,257 rad

we =2,39 mm (94 mil)

w, =1,27 mm (50 mil)

Il est intéressant de noter que ’optimisation nous a mené cette fois-ci a une
largeur de ligne d’alimentation identique a celle d’une ligne 50Q. Le coefficient de
réflexion avant ’ajout d’un circuit d’adaptation est déja de ’ordre de —9 dB. Le circuit

d’adaptation utilisé est un trongon en paralléle. La structure de ’antenne réalisée est
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présentée sur la figure 2.17. Les résultats expérimentaux pour le coefficient de réflexion
sont présentés sur la figure 2.18. Un coefficient de réflexion de —13 dB est obtenu a 5,8
GHz (=20 dB en simulation). La largeur de bande a 9,5 dB (TOS = 2) est de 46 % (37 %

en simulation) due a la proximité de deux résonances.

Figure 2.17 — Structure de la spirale réalisée sur RT/Duroid 6002 a 5,8 GHz
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Figure 2.18 — Coefficient de réflexion (en dB) de la spirale
réalisée sur RT/Duroid 6002 a 5,8 GHz
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Nous avons évalué les caractéristiques en champ lointain de cette antenne avec le

méme dispositif que celui utilisé pour I’antenne précédente. Les résultats expérimentaux
présentés sur les figures 2.19 (a) & 2.20 (b) semblent se rapprocher davantage de la

simulation sur ADS pour cette antenne. Le rapport axial en particulier est meilleur.

] m— mesure
! - Simulation

= a8

R B R e : 8
(a) (b)
Figure 2.19 — Caractéristiques de rayonnement dans le plan xz (¢ = O°):

(a) Décomposition en polarisations circulaires (en dB)
(b) Rapport axial (en dB)

0 — EF‘,Cp {sxp.) 0

0 e Epcp (o) 0

.

[}

(b)

Figure 2.20 — Caractéristiques de rayonnement dans le plan yz (¢7 = 90°):

(a) Décomposition en polarisations circulaires (en dB)

(b) Rapport axial (en dB)

Pour ce qui est des variations du gain en polarisation droite dans le cone d’intérét,

le signal regu le plus faible serait 8 —6,4 dB par rapport & la valeur maximale. La figure
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2.21 présente la variation du rapport axial en fonction de la fréquence. La largeur de
bande pour laquelle le rapport axial est inférieur a 3 dB est de 2,0 % (7.8 % en

simulation). Le minimum du rapport axial est de 0,6 dB a 5,75 GHz.

T T
— MESUTE
www Simulation

\ . 2 1 ) L .
52 54 56 58 6 62 64
Fréquence {en GHz)

Figure 2.21 — Rapport axial (en dB) en fonction de la fréquence

Ce décalage en fréquence est di essentiellement a ’utilisation d’un matériau pour
remplacer Pair (afin d’assurer une certaine rigidité a 1’antenne, le substrat étant plus
souple et plus mince que ceux utilisés précédemment). Sa constante diélectrique est
légerement supérieure a 1. Nous vérifions dans le paragraphe 2.1.5 qué la longueur de la
spirale est un paramétre important pour ’obtention d’un bon rapport axial. Or, une
augmentation de la constante di€¢lectrique effective entraine une réduction de la longueur
d’onde guidée dans la fente selon la relation 2.6. La spirale apparait donc plus grande que
nécessaire pour fonctionner a 5,8 GHz. Le bon fonctionnement est obtenu a une longueur

d’onde guidée plus grande donc une fréquence plus petite.

Ay =20 JE, o (2.6)
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Les autres caractéristiques de I’antenne sont les suivantes :

- Gain:48dB;

- Efficacité : 60 %.

Ces trois prototypes réalisés nous ont amené a faire plusieurs remarques sur le

fonctionnement de la spirale. Celles-ci sont maintenant approfondies.

2.1.4 — Etude de I’alimentation de la spirale d’ Archiméde a un tour

1l est intéressant de noter que ’adaptation de la spirale est la facteur limitant dans
son utilisation pour des applications larges bandes. Pour les prototypes présentés dans la
littérature [10, 11], la largeur de bande en terme de coefficient de réflexion est plus petite
que la largeur de bande a 3 dB du rapport axial. Cette limitation est due a I"utilisation de
lignes larges pour le couplage avec la spirale. Les prototypes que nous avons réalises
permettent de voir que ce probléme est atténué voir supprimé lorsque I’on utilise une ou
deux lignes minces pour le couplage avec 1’antenne. Si I’optimisation des paramétres de
la spirale permet I’utilisation d’une ligne 50Q (comme pour le prototype sur RT/Duroid),
le probléme ne se pose plus, mais si ’optimisation impose une ligne plus large, la
méthode de couplage par deux lignes minces peut s’avérer une solution intéressante.
Cette méthode permet de découpler les problémes d’adaptation et de polarisation, ces
deux problémes menant souvent & des valeurs optimales de la largeur de la ligne
d’alimentation différentes donc incompatibles. Afin d’évaluer les performances de cette
méthode, nous avons optimisé trois prototypes avec des systémes de couplage et

d’adaptation différents. Cette étude a été réalisée sur la base du prototype a 1,55 GHz, car
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nous avons déja montré la faisabilité du couplage par ligne large avec ce prototype. La
topologie et les épaisseurs de substrat sont identiques a celles de ce prototype, mais pour
des raisons de disponibilit¢ de matériau, nous avons remplacé le TMM-3 par du
RT/Duroid 6002 .060. Le prototype TMA-1 (Test sur la Méthode d’Alimentation)
posséde les méme paramétres que le prototype sur TMM-3. L’adaptation a ét¢ modifice

pour ressembler A celle utilisée dans la littérature [10], a savoir une ligne A, /4 de

largeur inférieure a une ligne 50Q. Le prototype TMA-2 utilise la méthode de couplage

par deux lignes minces associée a une ligne A, /4. La largeur des lignes minces

correspond 4 la largeur d’une ligne 100Q. Les paramétres (voir figure 2.8 (b)) obtenus

suite a I’optimisation sont les suivant :

w, = 6,86 mm (270 mil)

w, ==533 mm (=210 mil)

w, =381 mm (150 mil) 27
w,, =102 mm (40 mil)

w, =20.32 mm (800 mil)

Le prototype TMA-3 posséde les mémes parametres d’antenne que le prototype
TMA-2. La différence est dans ’adaptation : nous utilisons un trongon au lieu d’une ligne

A, /4. Ces trois prototypes sont comparés sur la figure 2.22. Les figures 2.23 (a) et (b)

comparent le coefficient de réflexion et le rapport axial des trois prototypes obtenus par
simulation sur ADS. Le décalage en fréquence du prototype TMA-1 est dii au fait que la
spirale avait été optimisée sur TMM-3, alors que les deux autres prototypes ont ¢té

optimisés sur RT/Duroid. La constante diélectrique du RT/Duroid 6002 étant Iégérement




47

Figure 2.22 — Comparaison des différents prototypes TMA
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Figure 2.23 — Comparaison des (a) coefficients de réflexion et
du (b) rapport axial des TMA

plus faible, la fréquence de fonctionnement du prototype TMA-1 est augmentée par
rapport aux autres. Ce décalage n’a pas d’importance car nous définissons la largeur de
bande par rapport a la fréquence de fonctionnement de chaque antenne, c’est a dire 1,6
GHz pour TMA-1 et 1,55 GHz pour TMA-2 et 3. Les caractéristiques des trois prototypes
en terme de gain et d’efficacité sont sensiblement identiques (ces caractéristiques étant

données évidemment a la fréquence de fonctionnement respective de chaque antenne).
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Elles sont répertoriées dans le tableau 2.1. Les largeurs de bande en terme de coefficient

de réflexion sont comparées dans le tableau 2.2.

TMA-1 TMA-2 TMA-3
Gain (en dB) 4.6 4,7 4,7
Efficacité (en %) 55 58 59

Tableau 2.1 — Comparaison des performances des TMA en terme de gain et efficacité

Largeur de bénde TMA-1 TMA-2 TMA-3
du rapport axial (<3 dB) 6,4 % 5.9 % 5,9 %
de I’adaptation (TOS < 2) 7,7 % 15,4 % 17,0 %

‘ de I’adaptation (TOS < 1,5) 4,6 % 9,9 % 10,4 %

Tableau 2.2 — Comparaison des performances des TMA en terme de largeur de bande

Les simulations confirment donc que la méthode de couplage par deux lignes
minces donne de meilleurs performances en terme de largeur de bande d’adaptation. La
largeur de bande est & peu prés doublée par rapport a la technique habituelle de couplage
par ligne large. Cela permet donc d’exploiter toute la largeur de bande en rapport axial

avec une meilleur adaptation. Les deux techniques d’adaptations (trongon et ligne 4, /4)

associées au couplage par deux lignes minces donnent des performances équivalentes tant
pour I’adaptation que pour le rapport axial.
Pour vérifier expérimentalement les résultats de simulation, les prototypes TMA-1

‘ et TMA-2 ont été fabriqués. Les résultats expérimentaux pour le coefficient de réflexion
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sont comparés sur la figure 2.24. La largeur de bande de ’antenne TMA-1 est de 3,4 %
pour un TOS de 1,5 (6,4 % pour un TOS de 2). Le coefficient de réflexion est de -18.4
dB a 1,6 GHz. Pour I’antenne TMA-2, la largeur de bande est de 8,6 % pour un TOS de
1,5 (16,4 % pour un TOS de 2) avec un coefficient de réflexion de -16,4 dB a 1,55 GHz.
Les mesures montrent une bonne concordance avec les résultats d’ADS. Comme prévu
en simulation, la méthode d’adaptation que nous proposons permet de doubler la largeur
de bande de I’antenne spirale et de la rendre ainsi plus appropriée a des applications large
bande. Le rapport axial n’a pas été évalué expérimentalement, mais nous pouvons nous

attendre a des propriétés équivalentes pour les deux antennes.

. : ; ! | L
13 14 15 16 17 18
Fréquence (en GHz)

Figure 2.24 — Coefficients de réflexion mesurés (en dB)
des antennes TMA-1 et TMA-2

2.1.5 — Etude du fonctionnement de la spirale d’ Archiméde & un tour
Dans cette étude nous avons cherché a évaluer ’influence et I’importance des
différents paramétres de la spirale afin de proposer une méthode de conception répondant

a des exigences données en terme de largeur de bande et de compacité d’antenne.
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Lorsque cette spirale a été introduite par Nakano et al. [10, 11], la longueur de la
spirale (liée directement a la valeur de @, ) a été présentée comme le parametre

principal a I’obtention d’une bonne polarisation circulaire. La spirale était congue de
sorte que la circonférence soit de 1’ordre de la longueur d’onde guidée (proche de la

longueur d’onde dans le vide car le substrat utilis¢ a une constante diélectrique tres

faible : €, =1,2). La circonférence est évaluée avec le rayon moyen R, définie par la

relation suivante :

R, = (@5 )+ M @pp) (2.8)
2
L’idée était que la fente se comporte comme une boucle supportant un courant
magnétique progressif. Le prototype a 11,85 GHz détaillé par Nakano a une
circonférence d’environ 1,2 4, .
Plus récemment, 1’étude d’une spirale micro-ruban équivalente a été proposée
[16]. Celle-ci confirme I’importance du paramétre ¢,,,, mais la comparaison de trois
prototypes avec des rayons moyens différents prouve que la valeur de la circonférence
par rapport a la longueur d’onde n’est pas critique pour une bonne polarisation circulaire.
Le critére avancé dans cet article est que la longueur totale de la spirale doit étre de
I’ordre de la longueur d’onde guidée, mais le choix de @, peut modifier la circonférence
sans détériorer les performances en terme de polarisation circulaire.
Le premier point que nous avons noté est que les différents articles mentionnées

plus haut ne justifient pas le choix des constantes a et A (voir équation 2.1) définissant
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la courbure de la spirale. Nous avons donc évalué I’importance de ces constantes. Pour
cette étude, nous avons conservé le méme substrat qu’au paragraphe précédent (a savoir
un RT/Duroid 6002 .060 avec un plan réflecteur a 2,54 cm soit 1 pouce), mais nous avons
monté la fréquence d’étude & 3 GHz afin d’avoir une distance électrique plus grande entre

les deux plans métalliques. A 3 GHz, cette distance est proche de A,/4. Afin d’isoler

I’effet des constantes a et A, nous avons fixé les autres paramétres de la maniére

suivante : la largeur de la ligne d’alimentation est fixée a la largeur d’une ligne 508. La

largeur de la fente est fixée avec la condition de self-complémentarité, a savoir wy =a7 .

Les paramétres a et A sont fixés par rapport a I’article [10], et modifiés avec un
coefficient multiplicatif d . Sur la figure 2.25, le rapport axial est donné pour différentes

valeurs de d en fonction de k, défini par la relation k = ¢, /7 . Il ressort clairement de

ces résultats que les constantes définissant la spirale sont tout aussi importantes que la
longueur de la spirale. Les deux constantes ont également été étudiées séparément. Les
résultats obtenus (figures 2.26 (a) et (b)) indiquent que a est le parametre le plus
sensible. Cela parait logique puisque, a étant une constante multiplicative, son impact
sur les dimensions de la spirale est plus important que celui de la constante additive A. A

titre de vérification, le diamétre moyen d, =2R, est donné dans les tableaux 2.3 (a) et

(b) pour différentes valeurs de a et A. A variation équivalente des constantes, A a une
influence négligeable sur les dimensions et les propriétés de polarisation de I’antenne.
Nous avons donc montré que le paramétre déterminant pour fixer la fréquence de

fonctionnement de la spirale est la constante a .




52

RA {en dB)

00000

bhofdd

o«
w

84

Figure 2.25 — Influence sur le rapport axial (en dB)
des constantes définissant la spirale
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Figure 2.26 — Influence sur le rapport axial (en dB) de (a) a (en mm/rad)
pour A =0,653 mm et (b) de A (en mm) pour a = 0,835 mm/rad

L’optimisation des différentes spirales présentées dans ce chapitre nous a permis
de vérifier que la valeur de la constante a peut étre fixée approximativement a partir des
valeurs présentes dans la littérature au rapport de fréquence prés. Nous avons également
montré qu’il est possible d’optimiser la spirale en fixant la largeur de la ligne

d’alimentation 4 50Q, ce qui améliore bien évidemment le coefficient de réflexion.
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a (en mm/rad) 0,735 0,835 0,935
2R, (en mm) 16,0 18,0 20,1
(@)
A (en mm) 0,450 0,550 0,653 0,750 0,850
2R, (en mm) 18,3 18,2 18,1 18,0 17,9
(b)

Tableau 2.3 — Variation du diamétre moyen (en mm) en fonction de
(a) a (en mm/rad) pour A =0,653 mm et
(b) de A (en mm) pour a = 0,835 mm/rad

Il est intéressant de noter que le prototype de Spirale d’Archimede Fente (SAF-1)
décrit plus haut, avec les valeurs optimales de a et A, peut étre adapté uniquement en

ajustant la longueur du trongon d’alimentation tel qu’indiqué sur la figure 2.27. La valeur
optimale est Ly, ==7,77 mm (— 306 mil ) Ce prototype a été testé expérimentalement.
Les coefficients de réflexion simulé et mesuré sont comparés sur la figure 2.28. Ce

dernier est de ~22,7 dB (-37,2 dB en simulation) a 3 GHz. La largeur de bande est de 7,6

% pour un TOS de 1,5 (9,2 % en simulation).

Figure 2.27 — Parameétre d’adaptation de la spirale SAF-1
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Figure 2.28 — Coefficient de réflexion de la spirale SAF-1

Comme nous l’avons déja mentionné dans le paragraphe 2.1.4 et vérifie a
nouveau ici, la largeur de la ligne d’alimentation a un rdle important dans la qualite de
’adaptation. Nous allons maintenant mettre en ¢vidence I’influence de ce paramétre sur
les caractéristiques de polarisation circulaire de ’antenne. Pour cela, nous avons étudi€ la
spirale pour différentes valeurs de largeur de ligne d’alimentation. Nous avons comparé¢
trois prototypes nommés TLA (Test sur la Ligne d’Alimentation) avec les parametres de

spirale obtenus précédemment. TLA-1 correspond a la ligne 502 (w, = 3,81 mm soit

150 mil). Pour TLA-2 et TLA-3, la largeur de la ligne d’alimentation est multipliée
respectivement par deux et par trois par rapport a une ligne 50Q. Afin de mettre en

évidence le lien entre la largeur de ligne et le fonctionnement de la spirale, nous avons

modifié la spirale en I’optimisant pour fonctionner avec une ligne de largeur deux fois

celle d’une ligne 50Q (w, = 7,62 mm soit 300 mil). Les paramétres que nous avons

modifi¢ sont a=0,86 mm/rad et @, =801r. Avec cette nouvelle spirale nous
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comparons encore trois prototypes nommeés TLA-4 a 6 alimentés respectivement par une
ligne 50Q, une ligne deux fois et trois fois la largeur d’une ligne 50€2. Les résultats sont
présentés sur les figures 2.29 (a) et (b). La valeur des différents paramétres associés a

chacun de ces prototypes sont répertoriées dans le tableau 2.4.
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Figure 2.29 — Variation du rapport axial (en dB) en fonction de la
fréquence pour les prototypes (a) TLA-1 a 3 et (b) TLA-4 346

a (en A Psr Penp Ws Wy
mm/rad) | (enmm) | (en rad) (enrad) | (enmm) | (en mm)
TLA-1 0,835 0,653 58l7z 8,007 2,62 3,81
TLA-2 0,835 0,653 5817x 8,007 2,62 7,62
TLA-3 0,835 0,653 5817z 8,007 2,62 11,43
TLA-4 0,860 0,653 5817z 8,017 2,70 3,81
TLA-5 0,860 0,653 5817z 8,017 2,70 7,62
TLA-6 0,860 0,653 581z 8,01z 2,70 11,43

Tableau 2.4 — Valeurs des parametres des spirales TLA-12a 6
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Il ressort clairement des résultats obtenus qu’il y a un lien direct entre la valeur du
paramétre a et la largeur de la ligne d’alimentation pour fixer précisément la fréquence
de fonctionnement de I’antenne. Cette remarque permet de proposer les deux alternatives
suivantes pour I’optimisation de ces paramétres : soit nous fixons a approximativement
et ajustons le rapport axial en optimisant la largeur de la ligne d’alimentation, soit nous
fixons la largeur de la ligne d’alimentation et optimisons la valeur de a. Il va sans dire
que cette derniére technique, bien qu’elle permette d’avoir au bout du compte une ligne
d’alimentation d’impédance 50Q, est plus laborieuse, car elle exige de redessiner la
spirale 4 chaque itération. L’optimisation de la largeur de la ligne est plus simple, mais en
contrepartic le coefficient de réflexion est détérioré si une ligne large est nécessaire.
Mais, comme nous ’avons vu au paragraphe précédent, la technique d’alimentation par
deux lignes minces permet de supprimer ce probleme.

Nous avons fait ]a méme étude pour la largeur de la fente. Nous avons utilisé
comme référence le prototype TLF-1 (Test sur la Largeur de la Fente) réalis¢ avec la
condition de self complémentarité (w; = 2,62 mm soit 103 mil). Les prototypes TLF-2 et
3 correspondent respectivement a une augmentation de 30 et 60 % de la largeur de fente
par rapport au prototype de référence. Comme pour la ligne d’alimentation, nous avons

optimisé la spirale pour la faire fonctionner avec une largeur de fente supérieure (wg =
3,80 mm soit 150 mil). Les paramétres modifiées sont les suivant : w, = 15,2 mm (600

mil) et @,,, =8,087. Ce prototype est appelé TLF-4. Les résultats obtenus pour les

différents prototypes proposés sont comparés sur les figures 2.30 (a) et (b). Les valeurs
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des paramétres associées aux différentes antennes comparées sont répertoriés dans le

tableau 2.5.
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Figure 2.30 — Comparaison du rapport axial (en dB) en fonction
de la fréquence pour (a) les prototypes TLF-1 a 3 et (b) TLF-1 et 4
a (en A Psr Penp Wy Wy
mm/rad) | (enmm) (en rad) (en rad) (enmm) | (en mm)
TLF-1 0,835 0,653 5817 8,007 2,62 3,81
TLF-2 0,835 0,653 5817 8,007 3,41 3,81
TLF-3 0,835 0,653 5817 8,007 4,19 3,81
TLF-4 0,835 0,653 5817x 8,087 3,80 15,20

Tableau 2.5 - Valeurs des paramétres des spirales TLF-1 a 4

Les résultats obtenus permettent de voir que le fonctionnement de la spirale est

trés sensible & la valeur de wy. Il semble également que la largeur de bande du rapport

axial dépend de wy. La figure 2.30 (b) indique une augmentation de 25 % de la largeur
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de bande (de 4 a 5 %) pour une augmentation de 46 % de la largeur de la fente entre le

prototype TLF-4 et le prototype TLF-1. L’augmentation de la largeur de bande n’est

imputable qu’a w, car nous avons vérifié précédemment que w, et @y, n’ont pas

d’influence sur cette propriété de I’antenne. On peut noter d’ailleurs que cette propri€té se
retrouve sur les antennes réalisées a 5,8 GHz. En effet, la largeur de la fente pour la
spirale sur RT/Duroid 6002 .020 est supérieure a celle de la spirale sur GML 1032. Les
largeurs de bande sont respectivement 7,2 et 7,8 %, soit une augmentation de 8 % de la
largeur de bande pour une augmentation de 25% de la largeur de la fente. Augmenter la

valeur de wg est donc une maniére d’augmenter légérement la largeur de bande du

rapport axial. Une autre solution consiste & réduire la constante di¢lectrique du substrat.
L’antenne proposée par Nakano [10] a été réalisée sur une mousse de constante
diélectrique 1,2 et présente une largeur de bande & 3 dB de 7,4 %. Mais en contrepartie,
une constante diélectrique plus faible impose généralement des dimensions d’antenne
plus grandes par rapport a la longueur d’onde.

Le dernier paramétre d’antenne qu’il nous reste a étudier est ¢, . L’article [16] a

mis en avant la possibilité de rendre I’antenne spirale micro-ruban plus compacte en

modifiant la valeur de @ .. Nous prouvons ici qu’il est possible d’obtenir des résultats

équivalents pour la spirale fente. Mais, contrairement a ce que laisse entendre Particle de
référence [16], il n’est pas possible d’arriver a une polarisation circulaire pour n’importe

quelle valeur de @y, . Ce paramétre est conditionné par la position de I’alimentation. La

spirale SAF-1 nous sert de référence pour cette étude. Seul les paramétres @, @, €t
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la position de I’alimentation ont ét¢ modifiés par rapport & ce prototype. L’antenne
obtenue est appelée SAF-2. L’alimentation est placée selon I’axe —x. Les parametres
modifiés ont pour valeur @, =3,5677 rad et @, =599z rad. Les résultats des deux
antennes en terme de rapport axial sont présentés sur la figure 2.31. Ces résultats
prouvent donc qu’il est possible de réduire les dimensions de I’antenne, tout en
conservant une bonne polarisation circulaire. Le diamétre moyen normalisé par rapport a
la longueur d’onde d,/4, est de 0,24 pour SAF-2 contre 0,35 pour SAF-1. Ce qui donne
une réduction d’environ 30 % de la taille de antenne. Un décalage en fréquence de 50
MHz est observé pour SAF-2. Nous avons constaté que ce léger décalage peut €tre

corrigé si nécessaire en modifiant légérement wy et @, . Les largeurs de bande a 3 dB

. pour SAF-1 et SAF-2 sont respectivement 4,3 et 3,8 %.
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Figure 2.31 — Comparaison du rapport axial (en dB) pour les prototypes SAF

Les figures 2.32 (a) a (c¢) comparent les autres caractéristiques de ces deux

. antennes. Les coefficients de réflexion présentés sur la figure 2.32 (a) sont obtenus sans
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I’ajout d’un circuit d’adaptation, seule la longueur du trongon d’alimentation est
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Figure 2.32 — Propriétés des antennes SAF en fonction de la fréquence :
(a) coefficient de réflexion (en dB)
(b) gain (en dBi)
(c) efficacite (en %)

La valeur du coefficient de réflexion a la fréquence de fonctionnement de chaque
antenne est de —37,2 dB pour SAF-1 et —8,2 dB pour SAF-2. Il est intéressant de noter

que la version fente de la spirale d’ Archiméde donne de meilleurs résultats que la version
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micro-ruban [16] en terme de coefficient de réflexion. La référence [16] indique en effet
que le TOS de I’antenne réduite est supérieur a 10, ce qui correspond a un coefficient de
réflexion supérieur a —1,8 dB. Les gains des antennes SAF-1 et 2 sont respectivement de

5,1 et 2,4 dB a 3 GHz. Les efficacités respectives sont 71 et 52 %, a la méme fréquence.

Les résultats présentés montrent donc linfluence de @ sur le fonctionnement de

I’antenne. L’antenne SAF-2 est peu exploitable pour notre application a cause de son
faible gain. Elle peut par contre s’avérer trés intéressante pour des applications de réseau
ou toute autre application ot une antenne de dimension réduite est requise. En effet, les
antennes compactes proposées dans la littérature récente ont généralement une largeur de
bande en rapport axial faible (de I’ordre ou inférieur a 1 %) [17-20]. Une étude de
I’antenne SAF-2 pour des applications de réseau est présentée en Annexe A.

Finalement, nous avons constaté que les antennes congues et celles présentées
dans la littérature présentent généralement une efficacité assez faible. Cela signifie
qu’une portion non négligeable de la puissance fournie a la porte de I’antenne est perdue.
Cette puissance non rayonnée correspond a la puissance piégée entre les deux plaques
métalliques (le plan réflecteur et le plan de I’antenne). Deux tests ont permis de valider
cette remarque. Le premier consiste a supprimer le plan réflecteur. Le simulateur donne
alors une efficacité de 100 %. Le deuxiéme test consiste a fermer ¢lectriquement les cotés
de ’antenne pour éviter que la puissance ne se propage entre les deux plaques de métal.
Concrétement, cela a été réalisé en plagant un nombre suffisant de vias tout autour de

I’antenne. La encore, ’efficacité de 1’antenne est de 100 %.
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Compte tenu de la nature des pertes de puissance, il semble clair que le parametre
critique pour la valeur de I’efficacité est la distance entre les deux plans métalliques par
rapport a la longueur d’onde. Plus cette distance est grande, meilleure est I’efficacite. A
titre de confirmation, les antennes réalisées a 5,8 GHz, dont le plan métallique est a

environ /A, /8, présentent une efficacité inférieure ou égale a 60 %, alors que le I’antenne
SAF-1, dont le plan métallique est approximativement a A,/4, a une efficacité de 71 %.
Il faut également noter qu’a partir d’une distance de 1’ordre de A,/2, des modes

supplémentaires de propagation guidés apparaissent entre les deux plaques métalliques.
Cela a certainement une influence non négligeable sur les phénomeénes de rayonnement
aux bords de I’antenne. Les résultats des antennes SAF-1 et 2 montrent également que la
topologie de I’antenne influe de maniére non négligeable sur Iefficacité, puisque cette
derniére est de 71 % pour SAF-1 et seulement 52 % pour SAF-2.

Nous faisons maintenant un résumé des points importants exposés dans ce

paragraphe :

- Les paramétres a et ¢,,, sont les plus importants pour déterminer la

fréquence de fonctionnement de I’antenne.
- La valeur de a peut étre fixée approximativement a partir des

prototypes réalisés au rapport en fréquence pres (a = 0,0164).
- La valeur de w, peut étre utilisée (plutét que a) pour ajuster

précisément la fréquence de fonctionnement de I’antenne. La valeur de

w, a également une influence sur l’adaptation (la technique
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d’alimentation proposée dans le paragraphe 2.1.4 permet d’optimiser

simultanément 1’adaptation et le rapport axial).

- Lalargeur de bande du rapport axial augmente avec wy.
- La valeur de ¢, peut étre diminuée, ce qui a pour conséquence de

réduire les dimensions de P’antenne. Mais une modification de @,

peut également imposer une modification du positionnement de
’alimentation. Il faut également noter qu'une réduction de la taille de
I’antenne est accompagnée d’une détérioration de ses performances en

terme de gain et d’efficacité.

Ces différentes remarques s’avérent particuliérement utiles pour une optimisation
réfléchie de D’antenne spirale. Nous allons maintenant discuter d’une autre antenne

étudiée pour notre application de DAI.

2.2 - Le patch carré alimenté par une fente en croix inégale

Une technique efficace pour contrdler le couplage entre une antenne micro-ruban
et son systéme d’alimentation consiste a limiter la zone de couplage a une fente de forme
et de dimensions données dans un plan métallique séparant les substrats supportant
respectivement I’antenne et le systéme d’alimentation. L’antenne que nous présentons ici
a été proposée dans la littérature [12]. Les figures 2.33 (a) a (c) présentent la topologie de
I’antenne et les différents paramétres associés. La polarisation circulaire peut étre obtenue

de deux fagons. Soit on utilise une croix dont les deux bras sont de dimensions égales, la
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polarisation circulaire est alors atteinte en utilisant un patch dont les longueurs des cotes
sont 1égérement différentes (en clair, le patch est rectangulaire). Soit on utilise un patch
carré, et la polarisation circulaire est obtenue par la différence de longueur des bras de la

croix. Nous avons utilisé cette derniére méthode, mais les deux sont équivalentes.

Antenne Patch carrée

44— Substrat d’antenne

Plan métalligque de couplage
par fente en croix inégale

““““ Ligne d’alimentation
b:::‘“:_\ K \5/
- e ><————— Substrat du RAFM
N P
P Plan réflecteur

T
. ~
RN
(@)
el T G
T L 6 4,
dO
©)

Figure 2.33 — Antenne patch carrée alimentée par
une fente a croix inégale (a) vue éclatée, (b) vue de dessus et (c) vue latérale
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Nous avons dans un premier temps congu un prototype a 5,8 GHz, afin de pouvoir

en faire une étude expérimentale compléte.

2.2.1 — Réalisation d’une antenne patch a 5,8 GHz

Les deux substrats utilisés sont le GML 1032 .060 pour I’antenne et le RT/Duroid
6002 .020 pour le circuit d’alimentation. Les caractéristiques et propriétés électriques a
5,8 GHz de ces deux substrats ont déja été mentionnées dans ce chapitre aux paragraphes
2.1.2 et 2.1.3. La distance d, entre I’antenne et le plan réflecteur est fixée a 6,35 mm
(250 mil).

Les paramétres aprés optimisation sur ADS sont les suivants :

a=12,19 mm (480 mil)

L, =7,06 mm (278 mil)

L, =859 mm (338 mil)

w, =0,38 mm (15 mil) (2.9)
L, =531 mm (209 mil)

W, =129 mm (51 mil)

Cette antenne est représentée sur la figure 2.33 (b). La figure 2.34 (a) présente les
résultats en terme de coefficient de réflexion. Ce dernier est de -7,5 dB & 5,8 GHz (-32,2
dB en simulation). Le minimum mesuré est de —13,2 dB a 5,93 GHz. La figure 2.34 (b)
présente le rapport axial en fonction de la fréquence. Ce dernier est de 7,5 dB a 5,8 GHz
(0,5 dB en simulation). Le minimum mesuré est de 0,4 dB a 5,875 GHz. Ces données
indiquent qu’il y a un décalage en fréquence du fonctionnement de ’antenne.

Les figures 2.35 (a) a (d) présentent les résultats des mesures en champ lointain.
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— MESUre
=== simulation ADS
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Figure 2.34 — Antenne patch a 5,8 GHz : (a) Coefficient de réflexion (en dB) et
(b) Rapport axial (en dB) en fonction de la fréquence

On peut voir que la contra-polarisation est importante, le rapport axial étant de 7,5
dB selon la direction principale. Il est intéressant de noter que les pertes de polarisation,
en supposant que cette antenne recoit un signal d’une antenne émettrice a polarisation
purement circulaire, sont seulement de 0,5 dB [9]. Le seul paramétre qui a réellement de
I’importance pour notre application est donc la variation dans le cone d’intérét du

diagramme de rayonnement de la polarisation circulaire principale. Celle-ci est de 4 dB,

dans le plan yz.

g e Egep (8XP)
— ELCP {op)
ERCP (sim.)
- Ech {sim.)

-90
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- mesure
- == simulation

(d)

Figure 2.35 — Caractéristiques de rayonnement : Décomposition en polarisations
circulaires (en dB) dans les plans (2) xz (¢ = 0°) et (b) yz (9= 90°) et
rapport axial (en dB) dans les plans (c) xz (w = 0°) et (d) yz (q) = 90°)

Le gain de I’antenne selon la direction principale est de 5,4 dB et I’efficacité est
de 74 %. Afin de vérifier si les erreurs de fabrication (erreur sur les dimensions ou
d’alignement) sont responsables du décalage en fréquence, nous avons réalisé un

prototype a 1,55 GHz.

2.2.2 —Réalisation d’une antenne patch a 1,55 GHz

A cette fréquence, les dimensions de I’antenne sont évidemment plus importantes,
les erreurs de fabrication sont donc proportionnellement moins significatives. De plus, en
réalisant un prototype a 1,55 GHz, on peut vérifier la pertinence de cette antenne a la
fréquence réelle de notre projet. Le substrat GML 1032 .060 a été utilis¢ pour les deux
couches. La distance d, entre I’antenne et le plan réflecteur est fixée a 25,4 mm (1
pouce). Les paramétres aprés optimisation sur ADS sont données par 1’équation 2.10.

Cette antenne est représentée sur la figure 2.36 (a). Il est intéressant de noter que pour

obtenir un bon couplage entre la ligne d’alimentation et la fente en croix, nous avons
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utilisé une ligne d’alimentation d’impédance supérieure & 508, nous adaptons donc

’antenne avec une ligne 4/4 .

a=42,16 mm (1660 mil)
L, =2601 mm (1024 mil)
L, =2682 mm (1056 mil)
w, =2,92 mm (115 mil)
L, =10,62 mm (418 mil)
w, =127 mm (50 mil)

(2.10)

La figure 2.36 (b) présente les résultats en terme de coefficient de réflexion.

=
———
.

<20}

250

-39

-

- mesure
=== simulation ADS

: L 1
14 145 15

(a)

L L . L L :
1.55 16 165 17 175 18

Fréquence {en GHz)

(b)

Figure 2.36 — (a) Antenne patch optimisée a 1,55 GHz
(b) Coefficient de réflexion (en dB) de I’antenne patch

Ces résultats mettent en évidence que le décalage en fréquence dans le

fonctionnement de ’antenne, déja observé a 5,8 GHz, se retrouve également a cette

fréquence. En effet, on peut voir que ’adaptation est optimale & 1,61 GHz au lieu de 1,55
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GHz, soit un décalage de 3,2 %. Ce résultat est d’autant plus significatif qu’il est
supérieur a la largeur de bande de I’antenne (20 MHz), le coefficient de réflexion mesuré
a 1,55 GHz est donc trés mauvais (-1,4 dB). A titre de comparaison, le décalage en
fréquence de ’adaptation de I’antenne a 5,8 GHz est de 2,2 % (soit 130 MHz).

Compte tenu des dimensions de 1’antenne a 1,55 GHz, il semble peut probable
que les erreurs de fabrication soient responsables du décalage en fréquence. Il se pourrait
donc que ce soit 1a un probléme du logiciel, qui serait peut &tre mal adapté a ce type de
topologie d’antenne a plusieurs couches de substrat. Une solution pour surmonter ce
probléme serait de faire une optimisation sur logiciel a une fréquence inférieure a celle
recherchée (de 2 % a 3 % inférieure d’aprés les résultats présentés ici). Mais cette
méthode est évidemment peu rigoureuse. Il est intéressant de noter qu’une méthode de
modélisation est disponible pour ce type d’antennes, combinant une analyse modale pour
le fonctionnement du patch a la théorie des lignes de transmission pour I’étude du

couplage entre les différentes couches. Cela fait I’objet du paragraphe suivant.

2.2.3 — Modele de Cavité appliqué a ’antenne patch alimentée par fente en croix inégale
Cette méthode a été appliquée avec succes a une antenne patch alimentée par une
fente rectangulaire, pour obtenir une polarisation linéaire [21], et plus récemment & une
antenne patch alimentée par une fente en croix réguliére, c’est a dire dont les deux bras
ont méme longueur [22]. Nous avons adapté cette méthode pour une fente en croix
inégale (nous apportons par la méme occasion quelques corrections a la méthode décrite
dans larticle de référence [22]). Le Mode¢le de Cavité s’approche de I’analyse modale de

structures tels les guides d’ondes. La région entre le patch et le plan métallique contenant
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la croix est assimilée a une cavité dont les cotés latéraux sont des murs magnétiques. La
distance d, est supposée suffisamment faible par rapport a la longueur d’onde A, pour
que la variation des champs selon z soit négligeable. La premiére étape consiste a évaluer

la distribution du champ électrique dans les fentes. Celle-ci est approxim€e par une

sinusoide par morceaux [23] donnée par les équations :

a—w, .. .4 +w,
. L, a 2 2
sin| k,| == —|y——
V. 2 2 a—1L a+L
E =2 2 <y< =
ax W . La 2 2 (21 la)
“ sin| k, —
2 z=0
=0, ailleurs
a—L a+L,
L a =X= ’
, sinlika [7” —lx— Eﬂ 2 2
a-w a+w
E =-% “<y< “
A . [ Laxj 5 y 2 (2.11.b)
sin| k, —~
=0
=0, ailleurs
ou ¥, , respectivement ¥, , correspond a la tension au centre de I’ouverture

paralléle a x, respectivement y. La constante de propagation k, peut étre déterminée

avec la méthode de Cohn [14].
Le courant magnétique de surface équivalent dans 1’ouverture est détermin¢ par le

principe d’équivalence [24], et s’écrit :

(2.12)
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La densité de courant magnétique équivalente, tel que représentée sur la figure

2.37, est supposé uniformément distribué selon z dans le volume au dessus de

’ouverture. Cette approximation est nécessaire a cause de la premiére approximation

concernant d, et I'invariance selon z des champs dans la cavite.

Figure 2.37 — Densité de courant magnétique équivalente

La densité de courant volumétrique magnétique source est donc donnée par les

équations :

. L
oy sm{kd (—2‘3 —|x——
s
2 Wa Sin(ku ax

my =

a—-L, a+L,,
<x<

2 2

a=w, _ a+w,

5 V=TT, (2.13.2)
0<z<d,

ailleurs

a—wasxsa+wa

2 2

-L, <a+Lay

. VT

(2.13.b)

0<z<d,

ailleurs
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En l’absence de sources de courant électrique, les champs électrique et
magnétique dans la cavité vérifient les équations de propagation suivantes [25]:

VXVXE—-k*E=-VxJ, (2.14)
VXVxH—-k*H =—jweye,,J,

Le champ électrique est décomposé selon une base modale, un mode €tant une
solution des équations de propagation ci-dessus en I’absence de source. Les composantes
selon x et y sont négligées car d, est supposée petite devant la longueur d’onde.

L’équation de propagation vectorielle se limite donc & 1’équation scalaire suivante :

LVE, OE, Ly o Y (2.15)
ol oy’ foody  dx

L’expansion modale du champ électrique peut s’écrire sous la forme :

E, =YY 4. . (2.16)

Les fonctions de base satisfont 1’équation de propagation sans second membre :

d’e d%e 2.17
_ zzmn _ zzrnn _kmn2ez = 0 ( )
ox dy
Les conditions aux limites correspondant 4 un mur magnétique sont :
ael mn
——=0 pour x=0 et x=a
ox (2.18)
de

—2 =0 pour y=0 et y=a
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La résolution de 1’équation 2.17 avec les conditions aux limites 2.18 donne la

famille de fonction :

e, = E,, cos(k,x)cos(k,y) (2.19)
avec km :E,l—az’ kn :% et kmn = Vkri +k5 (220)
et E_ estune constante qui dépend a priori de m et n.

La résolution de 1’équation 2.15 est difficile dans le cas de sources de courants
magnétiques équivalents. Il nous faut donc passer par le champ magnétique pour résoudre
les équations de propagation dans la cavité. Le champ magnétique est décomposé selon

une base modale, similairement au champ électrique.

Hx = Z sz,mnhx,mn
HY = ZZB%’""h}’,mn (221)

La composante selon z est négligée, ainsi que les variations du champ selon cette
méme direction. L’équation de propagation pour le champ magnétique (2.14) est alors

simplifi¢e de la maniére sutvante :

y X __I.2 R
oxdy  oy° KH, = =0 ] (2.22.2)
9’H. 0'H

X L k*H | =—jwe,éE,.,J

dxdy  ox’ ’ m (2.22.b)
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Les fonctions de base sont déterminées par 1’équation reliant la composante

longitudinale du champ électrique et les composantes transversales du champ

magnétique, valable lorsque J om = 0. En ’absence de composante longitudinale pour le

champ magnétique, cette équation peut s’écrire [26]:

= JWEE

J%0% E
H, 2 V. XE, (2.23)
Ce qui conduit aux relations suivantes :
B = JOEE O (2.24.2)
Xx,mn kz ay
h - _ ngogrz an,mn (224b)
¥y,mn k2 ay

La résolution analytique de ces équations permet d’arriver a la formulation des

fonctions de base pour la décomposition du champ magnétique :

h,,.=C, k, coslk, x)sinlk,y
{h’, =-C, .k ( k o k) (2:25)
yomn S matm Sln( mx)cos( ny)
avec C = JWEE, E (2.26)

mn k2 mn

Ces fonctions vérifient 1’équation de propagation sans second membre associée au

champ magnétique :

0xdy - dy’ mn (2.27.a)
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*h._ Oh,,
vy - ~ Kyt =0 (2.27.b)

La valeur de la constante C, est fixée par les propriétés d’orthogonalité¢ des

fonctions de base pour le produit scalaire intégral :

O Commy
O Ly

{knz si m=p et n=q

h K dxdy =
o pg 0 autrement (2.28.2)
Iy * kz [ = l‘ =
.[Ihy malty pqudy =y SomEp e nd
00 0 autrement (2.28.b)
. N X 1 si i=0
s C = , avec Y, = 2.29
" a i {2 si i#0 (2.29)

En substituant les solutions 2.21 dans les équations différentielles 2.22, nous
arrivons aux équations suivantes ou les seuls inconnus sont les coefficients de

I’expansion modale du champ magnétique :

ZZ[k,f,By,mn + (k2 —kz)Bx,mn] P =~ JOEE, 2 (2.30.a)
ZZ[kax,mn + (k2 —kz)By,m,,] Ry = —JOEE,LT (2.30.b)

Nous appliquons la méthode de Galerkin afin d’obtenir un systéme avec autant

d’¢équations que d’inconnus.
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a

S S 028, + (6~ k28,0, | [ b, iy
0

0 (2.31.a)
= = OB, [ [T e, iy
00

Sz, + (2 -k2)B,,, ][ [ 1y, iy
00

:—ja)gogrzﬁJ h,  dxdy
00

(2.31.b)

my "y,pq

Les propriétés d’orthogonalité des fonctions de base sont utilisées pour simplifier

les expressions ci-dessus :

k2B, + (2 -k*)B, ,, b2 == joe, %HJW e Xy (2.32.0)

2B, + (k2 - )8, k2 = jwe,e,,

@ Cm—y

[y ey (2.32b)
0

Pour s’assurer que ce systéme posséde une solution, son déterminant doit €tre non

nul. Celui-ci est donné par la formule :

G-k R

g e =k [k~ (k2 k2 )= K2 (e - k2, )% 0 (2.33)

m n mn

Dans I’hypothése d’une cavité sans perte, la constante de propagation est donnée

par la relation suivante :

k> =kle, (2.34)

2

c

ou k, est la constante de propagation dans le vide, k, =
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On voit donc avec cette relation que k est non nul. De plus, en comparant les
équations 2.22 et 2.27, on voit que 1’égalité k =k,,,, qui annulerait le déterminant n’est

possible qu’en 1’absence de source, ce qui n’est évidemment pas le cas de ce modéle.
Afin d’inclure les pertes diélectriques dans le substrat et les pertes par radiation
aux bords du patch, on remplace la constante de propagation donnée par la relation 2.34

par une constante de propagation effective :

K2, = ke, (1~ 7o) (2.35)

La constante é'eﬁ‘ traduit les pertes tangentielles dans la cavité. Des méthodes sont

proposées dans la littérature pour évaluer cette constante [21, 27].
Le systtme donné par les équations 2.32 peut étre résolu analytiquement, en

utilisant 1a méthode de Kramer :

B = s, (k2 -k )-v, sm k2] (2.36.2)

x,mn 2 2 y,mn m
k k T M

1

By = -];(kz—_k—z—)[VoySMy,mn(kf k) v SMxmnkn] (2.36.b)

A
_Jwé, e,2c 2
< . kv - ( L j :
2 2
Ak, {cos( uEL ) - cos( Kol ﬂ (2.37.a)
k)L 2 2

avec SM
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) ()
. sin sin cos| —
et Sy _ JwEE,,C, k 2 .

2
ymn d2 w, k L
5 sin 5
k,L k,L
4k, cos] e | cod Kt (2.37.b)
k, (k2 —k?) 2 2
SM,,, et SM, = sont obtenus par intégration dans les membres de droite des

équations 2.32.a et 3.32.b. On utilise I’équation de Maxwell suivante pour revenir au

champ électrique :

. _ oH
Forl wxg=-—1 > _9H, (2.38)
JWEE,, joEg,\ ox  dy

Ce qui donne, en utilisant les équations 2.21 :

E, ]a)g - ;Zn:DmnCmn cos(k, x)cos(k, ) (2.39)

D =B k*+B. Kk’

avec mn y,mn' m x,mn’"n (240)
1
= kZ __kZ (ijo\tSMrmn + kaoySMy mn)

Afin de compléter le calcul des coefficients de I’expansion modale, il nous faut

évaluer les potentiels V, et V, . Ceux-ci sont définis a I’aide du circuit équivalent de

I’antenne [22], présenté sur la figure 2.38. Ces potentiels sont liés aux admittances dues a

la cavite, Y, (y)ant » €t celles dues a ’ouverture, Y, (hap -
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V = 14 (Yx,ant + Yx,ap )ﬁl (241 .a)
R AR R AR (S
vo—y (Y V) (241.b)
AT R A A
Yy,ant
— 1

Yx,ant l:”]

ZIN

Figure 2.38 — Circuit équivalent de I’antenne patch alimentée par une croix inégale

L’admittance de ’antenne au niveau de 'ouverture est calculée a ’aide du

théoréme de conservation de I’énergie, ou théoréme de Poynting [7], 4 savoir :

[[[HT v

Y ) (3.42.2)

x,ant

v

ox
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” H,J,,dv (3.42.b)

y,ant - 2

14

oy

que I’on peut écrire dans le cas de notre étude sous la forme :

Yy = KESM ., (3.43.a)
x,ant Ja)g €r2 ;; X,mn VOX
d, B,
Y =~ k SM | ————
y,ant ]a)€ grz ;; y,mn Voy (3 43b)
B | . |
avec x,;nn = *21 SMX o (ki —k 2 )_ Vox SMy mnk’i (3448.)
B i 2\ V) |
et y’:‘nn ) [ *21 ) SMy mn (krf —k 2) = SMx mnkj (344b)
Voy k (k - krfm )_ Vox i

Ce qui donne les expressions suivantes pour les admittances :

]w€82m w k

DSMX,,M :

o ) *2( =

y.mn' m
oy

(k;—k*z) Z SM,,,SM | k} (3.45.2)

Yy,fmt = ZZ *2( —kz )

]a)g £,

y,mn xmn''n
ox

DSM%W, 2(kn2 —k*z)— Z"y SM,, SM., k } (3.45.b)
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Ces expressions peuvent étre simplifiées en constatant a partir des expressions

3.37.aet3.37.b que SM ,,, est nul lorsque n est pair et m est impair, tandis que SM,
est nul lorsque n est impair et m est pair. Il s’en suit que les produits SM, SM ;,mn et

M, ,.,.SM - . sont nuls pour toute valeur de m et de n. Nous pouvons donc réécrire les

admittances de la maniére suivante :

Y & =2 (3.46.2)
x,ant ngogrz ;Z
___ 4, (3.46.b)
Yy =t 35

Pour les admittances correspondant a I’ouverture celles-ci sont obtenues par la

théorie des lignes de transmission :

2.] Lar

Yx,ap == Z COt(ka 2 ) (3473)
¢,ap
2] La

Vew="> cot(ka ;j (3.47.b)
c,ap

En faisant I’hypothése que seuls les modes TMo et TMy; sont excités dans la

cavité (approximation valable lorsque d, << A ), on peut voir, avec les relations 2.37.a et

b et 2.40, que le déphasage entre ces deux modes correspond au déphasage entre Vet

V, . On peut également montrer que le déphasage entre les composantes du champ
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lointain selon la direction principale est donné par le déphasage entre V, et ¥V, [22]. 1l
s’en suit que pour avoir une polarisation circulaire, il suffit que ¥, et ¥, soient

déphasés de 90°. Nous avons utilisé les données de I’antenne patch présentée dans le
paragraphe 2.2.1 afin de vérifier la précision de cette méthode. Les résultats en terme

d’amplitude et de phase du rapport ¥, /V,, sont présentés sur les figures 2.39 (a) et (b).

La polarisation circulaire est obtenue & 6 GHz. Les résultats expérimentaux présentent
une polarisation circulaire a 5,88 GHz pour une conception sur ADS a 5,8 GHz. Le
modéle présente donc une erreur de 2 % sur la détermination de la fréquence de
fonctionnement. Cette erreur est équivalente a celle des résultats présentés dans 1’article
de référence [22]. L erreur obtenue avec ADS est de 1,4 %. Finalement, afin de vérifier
I’hypothése concernant les modes dominants, nous avons calculé les coefficients de
’expansion modale du champ électrique a la fréquence de fonctionnement indiquée par le
modele, a savoir 6 GHz. Les résultats sont présentés sur la figure 2.40. Il ressort

clairement que les coefficients des modes TMyg et TMy; sont dominants.

A5+

amplitude de Vox/Voy (en valeur absolue)
phase de Vox/Vay (en degré)

-S0+

05+¢

¢ N N L L L : 1 t " ) I s L ! L
55 56 57 58 59 6 6.1 6.2 55 56 57 58 59 6 8.1 62

Fréquence (en GHz) Fréquence (en GHz)
(a) (b)

Figure 2.39 — (a) amplitude (en valeur absolue) et (b) phase (en degrés)yde V, . /V,
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Figure 2.40 — Coefficients (normalisés) de I’expansion modale
du champ électrique a 6 GHz

Nous avons placé en Annexe B les démonstrations mathématiques des relations
importantes de ce paragraphe, ainsi qu’une validation du code par comparaison avec les
résultats donnés dans I’article de référence [22].

Les résultats obtenus mettent en évidence le fonctionnement modal de cette
antenne et permettent de confirmer que la fréquence de fonctionnement de 1’antenne est
sous-estimée par ADS. La valeur donnée par ADS est néanmoins plus proche que celle
donnée par ce modele. Il est intéressant de noter que les résultats de simulation presentes
dans I’article de référence [22], obtenus avec le logiciel Ensemble, prédisent la fréquence
de fonctionnement avec une erreur négligeable. Malheureusement, la version de ce
logiciel disponible au Centre de Recherche PolyGRAMES est limitée a deux couches de
métallisation, ce qui la rend inutilisable pour cette antenne. Des tests de simulation ont
également été faits avec HFSS. La présence de fentes de largeur trés faible par rapport
aux dimensions totales de I’antenne ne permettent pas d’aboutir a une convergence des

résultats avec les ressources informatiques disponibles. Compte tenu de ces différentes
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remarques, ADS reste donc un outil de choix pour I’optimisation de ’antenne patch
alimentée par une fente en croix.
Nous allons maintenant présenter la derniére antenne élémentaire étudiée pour

notre projet.

2.3 — Antenne a hélice

N’ayant pas d’antenne sonde & polarisation circulaire fonctionnant a 5,8 GHz
disponible au Centre de Recherche PolyGRAMES, nous avons décidé d’en fabriquer une.
Une antenne sonde pour des mesures en champs lointain doit présenter une bonne
polarisation circulaire dans le coéne couvrant ’AUT. L’ouverture de ce cdne dépend
évidemment de la distance entre les deux antennes, mais il reste généralement de 1’ordre
de quelques degrés. 11 est donc possible d’utiliser une antenne plus directive que celles
retenues pour notre application de DAI. Et généralement, une antenne plus directive
posséde également un gain plus élevé. Cela permet donc d’améliorer le transfert de
puissance entre les deux antennes. Finalement, il est important que I’antenne sonde
fonctionne sur une plage de fréquence assez large pour ne pas avoir des contraintes de
conception trop strictes, et pouvoir également l’utiliser pour des applications a des
fréquences différentes que celle retenue pour notre projet.

Ces différentes remarques s’appliquent particuliérement bien a I’antenne a hélice.
Cette antenne a été introduite par J. D. KRAUS en 1946. Depuis, un travail important a
été réalisé autour de cette antenne, de sorte que nous disposons de suffisamment

d’information et d’équations pour guider notre conception [13].
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2.3.1 — Conception de I’antenne a hélice a 5,8 GHz
La figure 2.41 présente la structure de I’antenne a hélice, ainsi que les différents
paramétres associés. Le paramétre déterminant pour fixer la fréquence de fonctionnement

de I’antenne est la circonférence de ’hélice, C,. Une bonne polarisation circulaire est

obtenue lorsque ce paramétre est de I’ordre de la longueur d’onde. D’aprés les résultats
présentés en référence [13], un rapport axial inférieur a 2 dB est observé pour des valeurs
de circonférence variant entre 0,9 et 1,3 A. Pour cette raison, nous avons placé notre

fréquence de fonctionnement a la valeur médiane, a savoir :

C, =1 s s = Auesien = 56,90 mm (2,24 pouces ) (2.48)

esign

d VAR 1

4
N

Figure 2.41 — Antenne a hélice et notations associées
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Le nombre de tours a été fixé a 6, pour avoir un gain de I’ordre de 10 dB. La
présence du réflecteur cylindrique contribue également a améliorer le gain de ’antenne.

Les dimensions du réflecteur sont imposées de la maniére suivante :

3
0 =5 Ay = 4265 mm (1680 po) (2.49)
a .
o b=2=2132 mm (840 mil) (2.50)

Le diamétre de I’hélice est fixé par la relation suivante :

e
D =% —18 08 mm (712 mil
pn ( ) (2.51)

Les valeurs optimales de & sont comprises entre 12 et 14°. Nous avons retenu
o =14°, car la largeur de bande de I’antenne augmente avec la valeur de . Cela nous

permet d’évaluer 1’espacement entre deux tours successifs avec la relation suivante :
S =C, tan(a)=14,17 mm (558 mil) (2.52)

Le diamétre du fil métallique utilisé peut varier de 0,0554,

esign

a 0,00421,

esign
(soit de 3,12 a 0,24 mm) sans que ’on observe de variation significative du fonction-

nement de ’antenne. Nous avons fixé d =1,6 mm .

L’antenne est alimentée par une ligne coaxiale 50€2.
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2.3.2 — Résultats expérimentaux

La figure 2.42 présente le coefficient de réflexion de 1’antenne a helice réalisee.
Celui-ci est de -9,7 dB (-10,3 dB avec HFSS) a 5,8 GHz. La largeur de bande pour un
TOS < 2 est de 7,7 %, centrée a 6 GHz. Ce résultat est trés bon compte tenu du fait que
’antenne n’a pas de circuit d’adaptation. Cela confirme le fait que I’antenne a hélice a un

fonctionnement trés large bande.

-10F

12+

) s L \ L . . . L
4 45 5 55 & 65 7 75 8
Fréquence (en GHz)

Figure 2.42 — Coefficient de réflexion (en dB) de I’antenne a hélice

Les figures 2.43 (a) a (¢) présentent les résultats des mesures en champ lointain.
Les mesures sont comparées aux résultats de HFSS. Le rapport axial mesuré selon la
direction principale est de 0,67 dB (1 dB avec HFSS). La largeur du faisceau principal a
demi-puissance est de 45° (50° avec HFSS), ce qui est amplement suffisant pour utiliser
cette antenne comme antenne sonde pour notre systéme. Le gain maximal est de 12,2 dBi
(11,4 dBi avec HFSS). On peut voir également avec la figure 2.43 (c) que le rapport axial

expérimental est inférieur a 1,6 dB dans le cone de 45° d’angle au sommet.
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H 0 —— Ech (exp
0 0 —en Eyop (04D

- E sim

RCP(

m— ESLTe
-mw SimuUlation HFSS

(a)

Figure 2.43 — Caractéristiques de rayonnement dans le plan xz ((p = 00):

(a) Gain de I’antenne (en dBi)
(b) Décomposition en polarisations circulaires (en dB)
(c) Rapport axial (en dB)

Les résultats obtenus montrent la robustesse de fabrication de cette antenne, car la
méthode que nous avons employée est assez rudimentaire: nous avons enroul¢
manuellement le fil métallique autour d’un axe en plastique, sur lequel des vis ont été
placées de maniére a indiquer ’espacement entre deux tours successifs. Cela nous permet
de comprendre pourquoi cette antenne a fait I’objet d’autant d’attention et d’applications,
en particulier dans le domaine spatial. Cette antenne ne peut malheureusement pas €tre

utilisée comme antenne élémentaire pour notre application de DAI a cause de son
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faisceau étroit. Il faut savoir cependant que le faisceau aurait pu étre élargi en réduisant le
nombre de tours. Pour une hélice a 3 tours, une largeur de faisceau a demi-puissance de
70 a 80° peut étre obtenue [13]. Mais, pour notre application, nous avons préféré nous
restreindre & des antennes planaires afin de simplifier la conception du réseau d’antennes
et ’intégration de son RAFM.

Nous terminons maintenant ce chapitre en présentant les avantages et

inconvénients des deux antennes retenues pour notre systéme de DAL

2.4 — Comparaison des deux antennes retenues pour le systeme de DAI

Pour déterminer les avantages et inconvénients de ces antennes, il est important
de savoir que 1’étude théorique de notre systéme de DAI a été réalisée en supposant les
antennes omnidirectionnelles. Egalement, notre systéme utilise un RAFM plus ou moins
complexe. Il est donc important que le diagramme de rayonnement de |’antenne
élémentaire soit le plus régulier possible pour que I’approximation d’antennes
omnidirectionnelles reste valable, mais aussi que son coefficient de réflexion soit
suffisamment faible pour que les réflexions au niveau de 1’antenne ne perturbent pas le
fonctionnement du RAFM.

L’avantage majeur de ’antenne spirale sur I’antenne patch est que I’estimation de
la fréquence de fonctionnement par ADS est trés proche de la fréquence de
fonctionnement réelle, ce qui évite une éventuelle optimisation basée sur des résultats
expérimentaux. Cette démarche est par contre indispensable pour améliorer les résultats

de I’antenne patch, tant pour le coefficient de réflexion que pour le rapport axial. Le
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fonctionnement de la spirale est donc plus prévisible. La valeur du coefficient de
réflexion est particuliérement importante lorsqu’un RAFM complexe alimente le reseau
d’antenne, comme c’est le cas de notre premier prototype, présenté dans le chapitre
suivant.

Egalement, 1’antenne spirale ne nécessite qu’une couche de substrat, ce qui rend
son colit en matériau plus faible que celui de I’antenne patch.

Pour ce qui est du gain et de la largeur de faisceau, les deux antennes présentent
des propriétés équivalents. En réalité, le gain de I’antenne patch est meilleur de 0,6 dB
mais cette différence est compensée par les pertes de polarisation qui sont plus
importantes pour ’antenne patch du fait de son rapport axial plus élev€.

Finalement, les avantages de ’antenne patch sur D’antenne spirale sont sa
dimension réduite, et le fait que ses caractéristiques en champ lointain sont moins
sensibles aux effets de bord de substrat et de couplage avec des antennes voisines.

Egalement, le diagramme de rayonnement de 1’antenne patch est plus régulier.

Maintenant que les antennes élémentaires ont été suffisamment détaillées, nous
pouvons présenter I’antenne retenue pour notre systeéme de DAI suite & I’étude faisabilite

et la validation expérimentale de celle-ci.
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CHAPITRE 3

RESEAU A 6 ANTENNES

Ce chapitre décrit le travail réalisé autour du réseau a 6 antennes et son RAFM.
Dans un premier temps, nous allons expliquer ce qui a amené a retenir cette topologie.
Puis, aprés avoir présenté le prototype obtenu suite a 1’étude de faisabilité par Monsieur
Yansheng Xu, associé de recherche au Centre Poly-GRAMES, nous présenterons les
améliorations qui ont été apportées et les étapes principales de la conception. Les
résultats de simulation sont ensuite comparés aux résultats expérimentaux pour le
prototype réalisé. Nous terminerons ce chapitre en exposant les problemes de ce
prototype, qui ont amené a ’analyse d’une topologie sensiblement différente, qui fait

I’objet du chapitre suivant.

3.1 — Principe de fonctionnement du réseau a 6 antennes

Compte tenu de la description globale du systéme faite dans I’introduction de ce
mémoire, nous présentons ici le principe de fonctionnement du systéme a un axe, le
systéme final étant une superposition de deux de ces sous-systémes. Le réseau d’antennes
et le RAFM associé ont été congus de maniére a offrir le maximum d’information au

réseau de neurones sur I’angle d’incidence. Cette information est contenue au niveau des
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antennes dans la phase, tel qu’illustré sur la figure 3.1. Etant dans la zone de champ
lointain de 1’antenne émettrice, on peut supposer les rayons incidents paralleles et les
surfaces équiphases planes. Ce qui permet de voir que linformation sur I’angle
d’incidence est contenue dans la différence de chemin électrique entre les antennes du

réseau, et se traduit par une différence de phase entre les signaux regus par les antennes.

Plan édquiphase

X, axe principal du
réseau d’antennes

Figure 3.1 — Différence de chemin électrique entre deux antennes

Cette différence de phase, pour deux antennes séparées de la distance L, est

donnée par la relation suivante :

A® = AL = fB.Lcosb, (3.1)

Sachant qu’il est plus simple de travailler sur les amplitudes que sur les phases
des signaux regu, il faut transférer cette information de phase dans les puissances
mesurées. Cette opération est réalisée grice au RAFM, qui permet de combiner deux a

deux des signaux d’antennes de puissance égale, avec un éventuel déphasage.
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Les signaux aux portes du RAFM ont donc la forme générique :

X, = Al +exp(— jg - jBLcos, ) (3:2)

ou : @est le retard de phase introduit par le RAFM
A est la variation d’amplitude introduite par le RAFM

Comme on s’intéresse a la puissance de ces signaux, 1’expression générique,

dérivée de 3.2, est :

B =[x [ = 421+ cos(p+ ALcoso, ) +sin? (g + ALeost, ) (3.3)

On fixe comme intervalle d’intérét 6, € [45", 135°J, car il s’agit de ’intervalle sur

lequel les variations de I’expression 3.3 sont les plus importantes (voir figure 3.2 (a)).
Ainsi, on minimise les erreurs d’inversion. Afin d’illustrer ce point, nous représentons

une fonction simple sur la figure 3.2 (b). On voit que I’erreur d’inversion varie inverse-

S8 S P O U— T - el

o j i i o i i i
0 45 90 135

180 0 45
theta

N " oae, "
(a) (b)

Figure 3.2 — (a) Variations normalisées de P, en fonction de 8,
(b) Erreur d’inversion en fonction des variations d’une fonction
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ment a la pente de la fonction. Une erreur AP, sur le niveau de puissance du signal

mesuré entraine une erreur A@ d’autant plus faible que la pente de la fonction est élevée.
Cette remarque est particuliérement importante pour avoir une réponse optimale du
systéme dans le cone d’intérét en présence de bruit. Egalement, la direction principale du
cone d’intérét est alors orthogonale a 1’axe des antennes, ce qui a pour avantage
supplémentaire de faciliter I’intégration des deux axes sur un méme plan.

Les déphasages introduits par le RAFM ont été optimisés afin de diviser 1’espace
d’intérét en zones d’égale dimension angulaire, chaque signal étant dominant dans une
zone donnée. Les distances entre les antennes ont également été optimisées en fonction
du réseau de neurones. Ce traitement a été réalisé par Michael Coudyser et a conduit a la
définition du RAFM de la figure 3.3. Les signaux correspondant sont présentés sur les

figures 3.4 (a), (b) et (c).

Al
X5 X1
<+ < N > —>
Coupleur : Coupleur
Hybride ! Hybride
X6 90° l,3i7/1 20° X2
-« ) | —» —>
: AD
| A2 90°
X7 AP I ;; X3
< <« | 90° | = > —>
Coupleur I A3 ! Coupleur
Hybride | 0,584 Hybride
X8 90° : i 90Q° X4
< < v v > >

Figure 3.3 — Diagramme bloc du RAFM pour 1 axe
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1 ==
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L . .
45 90 135
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Figure 3.4 — (a) Illustration de la division de ’espace avec X1 et X4
(b) et (¢) Signaux (en Watts) obtenus avec le RAFM

Pour dériver les expressions théoriques des signaux X;, nous utilisons les
formulations théoriques d’un diviseur de puissance et d’un coupleur hybride 90°,

rappelées sur la figure 3.5. Nous arrivons alors aux expressions théoriques suivantes :

X1 =-(jat/N2 + - ja2 2 )iN2 = j(41- a2))2

X2 = (412 + jl- ja2 /N2 )INZ = ~(d1+ 42)/2

X3=—{ja2/2 + B3IN2)NZ = ~(jA2+ 43)/2 (3.4.2)
X4=—(42/42 + jA3/INZ)/N2 = (42 + jA3)/2
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X5=—(jdl/2+(~ jd3/2))/\2 = —j(41 - 43)//8

X6=—(41/2+ j(= j43712))/2 =—(41+ 43)//8 (3.4.5)

X7 =—(jdl/2+ 43/2)/2 = —(jdl + 43)//8

X8=—(A1/2+ jA3/2)/2 = —(Al+ j43)//8

4 1 4 1 . 2 »—(];c/zz-l-b)

— b

i «—T—+ >z , e

(a) (b)

Figure 3.5 — Formulation théorique (a) d’un diviseur de puissance
et (b) d’un coupleur hybride 90°

Un autre point important dans Doptimisation de la position relative des
antennes et du RAFM est que le systéme doit étre bijectif dans le cone d’intérét afin qu’il
n’y ai pas d’ambiguité sur le résultats lors de I’inversion de la fonction de transfert du
systéme par le réseau de neurones. Egalement, il faut que le systéme soit en mesure de
faire la différence entre le cone d’intérét et le reste de I’espace (mais la fonction de
transfert du systéme en dehors du cone n’a pas a étre bijective). Pour cela, il suffit que
’allure des signaux en dehors de ce cone soit différente de celle dans la zone d’intérét.
En d’autres termes, il est indispensable qu’aucune combinaison de signaux, c’est a dire
un ensemble {X1, X2,...X8} pour un angle donné dans le cone d’intérét, ne corresponde a
un angle a DPextérieur du cone. Le systeme global inclue un réseau de neurones

secondaire dont le but est de déterminer, a partir de 4 signaux seulement, si I’angle
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d’incidence est inclus dans le cone d’intérét ou non, afin de confirmer ou d’infirmer le
résultat donné par le réseau de neurones principal.

Finalement, afin de compenser le bruit du récepteur, le systtme fait m mesures
successives, suffisamment rapprochées pour négliger la variation de direction d’arrivee.
Un filtrage est ensuite réalisé sur les m estimations fournies par le réseau de neurone afin
de déterminer la valeur la plus probable.

Dans I’hypothése d’antennes omnidirectionnelles, le systéme théorique presente
une erreur quadratique de 0,7° dans le cone d’intérét. La répartition de cette erreur (avec

m = 50) est la suivante :

- erreur inférieure a 1°: 86 %
- erreur inférieure 4 2° : 96 %

- erreur inférieure 4 5° : 100 %

La réalisation de I’antenne va nous amener a reconsidérer ces résultats.

3.2 — Description du prototype a 1,55 GHz

Pour I’étude de faisabilité, un prototype a été concu a 1,55 GHz avec une
dimension maximale de ’antenne de 43,18 cm (17 pouces) de coté. Sur la figure 3.6,
nous représentons simultanément le réseau d’antennes et le RAFM. Pour clarifier la
figure, nous avons coloré les fentes plutdt que le métal pour le plan du réseau d’antennes.
On peut voir que ce prototype utilise I’antenne ¢lémentaire spirale présentée dans le

chapitre 2 (il s’agit d’un prototype optimisé par Monsieur Yansheng Xu, les données
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correspondantes ne sont donc pas présentées dans ce rapport). Les croisement entre des

lignes du RAFM sont entourés afin de les mettre en évidence. On peut noter que quatre

croisements sont utilisés pour ce prototype.

Le repére (u,v) est équivalent au repere (x, y) (obtenu par rotation de 45° autour

de ’axez).
X4dv X3v X2v Xlv
Réseau
/ d’Antennes
-
{
- \?/ l.l RAFM
X6u ' ,’ : X6v
X5u X5v
X7v o \e_
X8v \\\\;\ ‘ X7

\.,,'/jJ X8v

N\
[ v

X4u X3u X2u Xlu

Figure 3.6 — Prototype 4 1,55 GHz

Le substrat utilis€¢ est le TMM-3 de Rogers Corporation. Ses caractéristiques

principales sont les suivantes :

- constante diélectrique, €, : 3,27 (£ 0,032) ;

- pertes tangentielles, tan o : 0,0020.
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Nous rappelons que ce matériau a été retenu car pour intégrer les antennes et le
RAFM sur un méme substrat, il est préférable d’avoir un matériau a constante
diélectrique faible. Egalement, ce matériau est certifié espace, ce qui est indispensable
pour notre application, et il a I’avantage d’étre stable en temperature.

La disposition des couches retenue est présentée sur la figure 3.7. Leurs

définitions et caractéristiques sont les suivantes :

épaisseur du TMM-3 : 1,524 mm (60 mil) ;

- épaisseur de Iair (ou un matériau équivalent) : 25,4 mm (1 pouce) ;
- M1 : antennes spirales ;

- M2:RAFM;

- M3 : plan réflecteur.

M1
. _
M2 - TMM-3
AIR
M3

Figure 3.7 — Disposition des couches pour le prototype a 1,55 GHz

Les croisement ont été réalisés avec des ponts a air de longueur 8 mm. Les

résultats de simulation pour ces ponts a air sont les suivant :

- pertes de 0,2 dB selon la ligne reliée par le pont ;

- coefficient de couplage de —26 dB entre les deux lignes qui se croisent.
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Comme pour les antennes élémentaires, la chambre anéchoide du Centre de
Recherche Poly-GRAMES est peu adaptée pour des mesures a 1,55 GHz. Pour cette

raison, le prototype présenté ci-dessus n’a pas été réalisé.

3.3 — Conception du réseau a 6 antennes a 5,8 GHz

3.3.1 — Choix des matériaux

Des tests de conception ont été faits initialement avec du GML1032 .060 de GIL
Technologies d’épaisseur 1,524 mm (60 mil). Un substrat épais offre en effet ’avantage
de réduire les dimensions des antennes (voir chapitre 2, paragraphes 2.1.2 et 2.1.3) ce qui
semble a priori bénéfique en terme de couplage, mais les lignes, étant larges par rapport a
A, peuvent introduire des pertes par rayonnement. Afin d’évaluer ce probléme, nous
avons fait un test de conception d’hybride 90° a 70Q (pour avoir des lignes de largeur
inférieure 3 A/10), présenté sur la figure 3.8 (a). Le tableau 3.1 compare les résultats de
simulation sur schématique, supposant un fonctionnement en lignes de transmission, aux

résultats de simulation sur Momentum, prenant en compte les effets de rayonnement.

(b)
Figure 3.8 — (a) et (b) Hybrides 90° a 70Q2 sur GML1032 .060
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Déphasage entre

S11(dB) | S12(dB) | S13(dB) | S14(dB) les portes 2-3
(degres)
Schématique -57,79 -3,14 -3,14 -39,35 89,45
Momentum -26,20 -5,48 -1,65 -20,76 88,10
Mesures -26,18 -4,62 -2,15 -26,00 88,19

Tableau 3.1 — Résultats de simulation et mesures d’un hybride sur substrat épais

Les résultats mesurés permettent de voir que l’effet de rayonnement est

effectivement non négligeable. Pour s’assurer que le couplage entre les lignes 50€2 n’est

pas un ¢lément perturbateur’, nous avons fait un autre prototype (figure 3.8 (b)) sur lequel

les lignes de connexion ont été écartées. Les résultats mesurés restent sensiblement les

méme. Ce qui permet de conclure que le rayonnement est bien le parametre de

perturbation principal. Compte tenu de la complexité du circuit restant a réaliser, il était

donc peu envisageable de tenter une conception avec ce parametre peu contrlable.

Nous avons donc retenu le RT/Duroid6002 .020 de Rogers-Corporation, compte

tenu des bons résultats obtenus lors de la réalisation de la spirale sur ce méme substrat

(exposés dans le paragraphe 2.1.3 du chapitre 2). On rappelle les propriétés de ce

matériau :

constante diélectrique, £, : 2,94 (£0,04) ;

pertes tangentielles, tand : 0,0012.

"' Ce couplage a été évalué a —25.8 dB avec LineCalc pour des lignes 50Q de largeur : 3,75 mm (150 mil),

de longueur : 11,25 mm (450 mil) et séparées de 3,75 mm (150 mil).
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La disposition des couches est équivalente a celle de la figure 3.7 en remplagant le

TMM-3 par le RT/Duroid 6002 et avec les épaisseurs suivantes :

- épaisseur du RT/Duroid 6002 : 0,508 mm (20 mil) ;

- épaisseur de I’air (ou matériau équivalent) : 6,35 mm (250 mil).

Les propriétés électriques sont les suivantes :

- longueur d’onde dans le diélectrique, A, : 33,5 mm (1 320 mil) ;

- largeur d’une ligne 50 Q : 1,27 mm (50 mil).

Avec ce substrat, la largeur des lignes utilisées reste petite devant la longueur
d’onde (inférieure & A/10). Les lignes micro-ruban se comportent donc bien en lignes de
transmission dont les pertes par rayonnement sont négligeables. Des test expérimentaux
ont également été faits pour confirmer cette remarque. Ceux-ci sont présentés dans le

paragraphe 3.3.3, qui détaille la conception du RAFM

3.3.2 — Suppression des ponts a air

La structure de la figure 3.6 nécessite 4 ponts a air. Or, les ponts a air peuvent étre
modélisés en premiére approximation comme une inductance en série. L’impédance
équivalente est donc proportionnelle a la fréquence. Ce qui veut dire que les pertes
introduites par un pont a air a 5,8 GHz seront bien supérieures a celles évaluées a 1,55
GHz. Nous avons donc cherché a modifier la topologie du RAFM de maniére a

supprimer tous les ponts a air.




103

La premiére constatation est que, d’aprés le diagramme bloc de la figure 3.3, un
pont 4 air semble indispensable pour chaque axe afin d’obtenir les signaux X5 a X8. Pour
éviter cela, nous avons cherché a exprimer les signaux X5 et X6 a partir de X7 et X8.

Les signaux X5 a X8 sont liés aux signaux Al et A3 par les relations matricielles :

X5, 1)-j -1}4l R O RV A A i (3.5)
xX6| J2|-1 —j|-ja3] J2|-1 —1| 43 '
XT| 1|-Jj -1} 4l
X8| J2|-1 —j| 43 (3.6)
On introduit la matrice M permettant d’avoir X5 et X6 a partir de X7 et X8 :

X5 X7
=M 3.7
{XJ M{XS} 3.7)
En utilisant les relations 3.6 et 3.7, on obtient :
X510 1 Y j 1| Al
Y6l \/—2- vl 4 — il 43 (3.8)

En comparant les relations 3.5 et 3.8, on déduit une égalité matricielle qui permet

de déterminer la matrice M :

Mm[—j ”.H"j d } (3.9)
-1 —j| -1 -1
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P | [—1 1 }
2 2 121 -1 (3.10)

Il reste maintenant a interpréter ce résultat de maniére a supprimer effectivement
le pont a air. Le terme multiplicatif ( j— 1)/ 2 peut étre supprimé de notre étude car
’information qui nous intéresse est relative, il s’agit du rapport des coefficients agissant
respectivement sur A1 et 43.

La matrice restante a une forme coﬁnue: il s’agit de la matrice d’un coupleur
180°. La forme usuelle d’un coupleur 180° est un ‘Rat Race’, mais cette topologie a le
désavantage de placer une sortie entre les deux entrées. Cela ne résoudrai donc pas notre
probléme car un pont & air serait toujours nécessaire pour amener cette sortie au bord de
I’antenne.

Afin de simplifier la conception du RAFM (et minimiser le nombre de structures
a optimiser), nous avons donc cherché a faire apparaitre la matrice d’un coupleur hybride
90°. En constatant que notre matrice est proche de la matrice de ’expression 3.5, nous

avons réalisé la décomposition suivante :

by d=\[d 0= i =1 o= -~ o
> 0 1|-1 -1 20 1}-1 -0 - (3.1D)

La relation 3.11 est représentée sous forme de diagramme bloc sur la figure 3.9.
Cela permet de voir facilement que la derniére matrice introduit un déphasage inutile
étant donné que I’on mesure uniquement la puissance des signaux. Le diagramme bloc

sans pont a air pour un axe est présenté sur la figure 3.10.
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Figure 3.9 — Diagramme bloc de la matrice de passage de X7, X8 vers X5, X6

%
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Figure 3.10 — Diagramme bloc modifi¢ du RAFM pour 1 axe

En modifiant sensiblement la répartition des éléments du RAFM, il est également

possible de supprimer les deux autres ponts a air dus a la superposition des deux axes sur

un méme plan. La structure finale est présentée sur la figure 3.11. La conception de cette

structure est détaillée dans les paragraphes suivants.
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X8u

X5u

X7u

XT7v

X5v

X6v X8v X4v X3v

Réseau d’'Antennes

m e

Figure 3.11 — Prototype a 5,8 GHz

3.3.3 — Conception et simulation du réseau d’antennes’ 4 5,8 GHz

Les distances entre antennes d’un méme axe sont les suivantes :

- pour les antennes les plus rapprochées : 0,58 A= 30,0 mm (1181 mil) ;

- pour les antennes les plus éloignées : 1,37 4=70,8 mm (2787 mil).

! Le terme réseau d’antennes désigne les antennes accompagnées de leur circuit d’adaptation.
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Pour pouvoir croiser les deux axes d’antennes, nous avons optimisé deux types
d’adaptation, tel qu’on peut le voir sur la figure 3.11 (il s’agit des trongons présents dans
le RAFM, proches de chaque antenne). L’adaptation avec un trongon droit a déja éte
présentée lors de Iétude de 1’antenne élémentaire au paragraphe 2.1.3. Les résultats de
simulation de I’adaptation avec trongon incurvé sont présentés sur la figure 3.12 (ceux-ci
n’ont pas été vérifiés expérimentalement, mais compte tenu du fait que les résultats de
simulation sont semblables de ceux obtenus avec ’autre type d’adaptation, on peut

espérer des résultats expérimentaux équivalents).

220} R
251 \ /
o /
T/
\\/
5 54 58 6.2 66 7
Fréquence (en GHz}

Figure 3.12 — Coefficient de réflexion (en dB) de I’antenne adaptée avec
un trongon incurvé (simulation avec Momentum)

-35

Nous avons simulé le réseau d’antennes avec Momentum afin d’évaluer les effets
du couplage (voir figure 3.13 pour la numérotation des antennes). Il faut noter que les
résultats, présentés dans le tableau 3.2, négligent les effets de bords mais ceux-ci sont
souvent peu significatifs pour les paramétres S. L’¢tude de I’antenne élémentaire avait

révélé que la zone proche du début et de la fin de la spirale est la plus sensible. Cela se
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vérifie avec les résultats du tableau 3.2 puisque les antennes dont cette zone est la plus
proche d’antennes voisines (c’est & dire A5 et A3 essentiellement) présentent la plus
grande détérioration du coefficient de réflexion. Pour ce qui est du couplage, il est

inférieur a —17 dB, il reste donc globalement faible.

8
AS

Figure 3.13 — Notations relatives au réseau d’antennes a 5,8 GHz

Al A2 A3 A4 A5 A6
Al -28.,8 -18,8 -28.,5 -29,0 -28.2 -26,0
A2 -18,8 -24.6 -18,4 -23.4 -18.,5 -21,7
A3 -28.,5 -18,4 -18,9 -22,4 -18,8 -19,3
A4 -29,0 -23,4 -22,4 -21,9 -17,4 -24,6
A5 -28,2 -18,5 -18,8 -17,4 -18,8 -18,4
A6 -26,0 -21,7 -19,3 -24.,6 -18,4 -21,8

Tableau 3.2 — Coefficients de réflexion et de couplages des antennes
selon leur position dans le réseau (exprimés en dB)
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Finalement, nous présentons quelques résultats en champ lointain afin de montrer

I’influence de la proximité d’autres antennes sur le diagramme de rayonnement

élémentaire. De maniére générale, les variations sont assez significatives et fortement

dépendantes de la position de I’antenne élémentaire dans le réseau. A titre d’exemple,

nous présentons les résultats en terme de polarisation circulaire et de rapport axial pour

A2 (figures 3.14 (a) et (b)). Ceux-ci sont comparés aux résultats d’une antenne sans

perturbation. Il faut noter que ces résultats ne prennent pas en compte les effets de bord,

mais permettent néanmoins de voir la sensibilité de ces paramétres, le plus significatif

étant I’augmentation de la contra-polarisation. Cela aura une influence non négligeable

sur le fonctionnement global du systeme.

10

-20F

230+

A0k

3.3.4 — Conception et simulation du RAFM a 5,8 GHz
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Figure 3.14 — (a) Polarisation circulaire (dB) et (b) Rapport axial (dB) de I’antenne A2

Pour réaliser le circuit du RAFM, il est nécessaire d’utiliser de nombreux coudes.

Nous avons cherché a évaluer la topologie de coude introduisant le moins de pertes. Nous
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avons comparé trois types de coudes ayant des longueurs électriques identiques, présentes
sur la figure 3.15. Le coude & angle droit, indicé (b), est celui qui a été utilisé pour la
conception & 1,55 GHz. 1l ressort des résultats de simulation avec Momentum ADS
(tableau 3.3), que le coude incurvé offre les meilleurs résultats a la fréquence de 5,8 GHz.
Pour cette raison, nous avons employé uniquement ce type de coude dans notre
circuit, que ce soit pour éviter le couplage entre deux lignes micro-ruban trop proches ou

pour offrir un ajustement de longueur pour régler le déphasage entre deux signaux.

(a) (b)

Figure 3.15 — Coude (a) incurvé, (b) droit et (c) droit sectionné a 50%

S11 (dB) S12 (dB)
Coude (a) -11,5 -0,33
Coude (b) -8,4 -0,84
Coude (c) -11,0 -0,38

Tableau 3.3 — Comparaison de différents coudes (Momentum)

Nous avons également optimisé deux topologies d’hybride 90°, une circulaire et
une rectangulaire, avec I’outil d’optimisation de Momentum. Cela nous a donné une

marge de liberté sur la réalisation du circuit du RAFM, et a permis de rendre ce dernier le
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plus compact possible. Ainsi, I’antenne finale peut entrer dans un carré de 11,6 cm de
cOté (soit 4,56 pouces), ce qui correspond a la méme dimension que celle retenue a 1,55
GHz, multipliée par le facteur de fréquence 1,55/5,8 = 0,27. La figure 3.16 presente la

géométrie des deux hybrides. Les différentes grandeurs optimisées sont répertoriées dans

le tableau 3.4.

.

(a) (b)

Figure 3.16 — Hybride 90° (a) carré, (b) circulaire

Hybride 90° L (mm) R (mm) Wiarge (mm) W mince (Mmm)
Carré (a) 7,51 - 2,02 1,26
Circulaire (b) - 4.67 2,00 1,21

Tableau 3.4 — Valeurs optimisées des paramétres des hybrides 90°

Les résultats de simulation pour les deux hybrides sont présentés dans les tableaux

3.5 (a) et (b). Pour vérifier que les lignes micro-ruban se comportent bien en lignes de
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transmission, nous avons utilisé 1’outil Momentum RF, qui fait une étude quasi-statique
de la structure avec la méthode des moments et néglige les effets de rayonnement.
Egalement, afin de valider expérimentalement les résultats de simulation, nous avons
réalisé un hybride circulaire, que 1’on peut voir sur la figure 3.17. Les mesures sont
incluses dans le tableau 3.5 (b). Les méthodes de fabrication assurent une précision
suffisante. [.’écart des mesures aux simulations est faible, et peut étre dii essentiellement
a la transition entre les lignes et les connecteurs. On peut donc se fier pour la suite aux

résultats de simulation.

Figure 3.17 — Hybride 90° circulaire réalisé a 5,8 GHz

Déphasage
S11(dB) | S12(dB) | S13(dB) | S14(dB) | entre les portes
2-3 (degrés)

Momentum RF -31,26 -3,11 -3,10 -30,74 89,8

Momentum -39.48 -3,10 -3,09 -41,32 89.4
(a)
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Déphasage
S11(dB) | S12(dB) | S13(dB) | S14(dB) | entre les portes
2-3 (degrés)
Momentum RF -41,43 -3,05 -3,13 -39,28 90,0
Momentum -43,62 -3,08 -3,09 -40,86 90,4
Mesures -32,0 -3,37 -3,27 =253 91,2
(b)

Tableau 3.5 — Résultats des hybrides 90° (a) carré et (b) circulaire

Le RAFM comprend également 10 diviseurs de puissance dont la topologie
théorique est rappelée sur la figure 3.18. Les résultats de Momentum correspondant a
cette topologie (n=0) sont répertoriés dans le tableau 3.6. Le paramétre n permet d’offrir
une flexibilité supplémentaire afin de réduire le couplage, puisqu’un ajout d’une ligne

A/2 n’apas d’influence.

DA/ anxA/2) W(70,7Q)

50Q

Figure 3.18 — Topologie d’un diviseur de puissance

S11 (en dB) S12/S13 (en dB) S22 /833 (en dB)

-45,3

-3,03 -6,0

Tableau 3.6 — Résultats de simulation d’un diviseur de puissance
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Pour I’étude du couplage, des simulations ont permis d’évaluer la distance
minimale séparant une antenne d’une ligne micro-ruban tel que le rapport axial soit
détérioré au plus de 1 dB. Pour ces tests, nous avons placé une ligne micro-ruban proche
de la zone de début et de fin de la spirale, zone qui est la plus sensible a la présence

d’éléments perturbateurs. Pour une ligne 50Q, cette distance est d’environ 2,54 mm (100

mil) et 2,03 mm (80 mil) pour une ligne 70,7Q. Nous avons respecté ces contraintes dans
la mesure du possible. Le couplage entre lignes micro-ruban a été évalué avec outil
LineCalc contenu dans ADS. Les résultats suivant correspondent au pire des cas, c’est a

dire pour les deux lignes du circuit les plus proches :

- pour deux lignes 509, séparées de 1,1 mm (43 mil) : -26 dB;

- pour deux lignes 70,7, séparées de 1 mm (39 mil) : -23 dB.

De maniére générale, on peut donc considérer le couplage comme un facteur de
perturbation secondaire au niveau des performances du RAFM (par contre I’influence du
couplage du RAFM avec les antennes peut s’avérer plus important).

Finalement, compte tenu de la complexité du circuit, il n’a pas été possible de
simuler en une seule fois tout le RAFM. Nous avons donc divisé le circuit total en sous
éléments dont les paramétres S ont été sauvegardés sous forme de CitiFile. Puis, avec
ADS, nous avons mis tous ces sous éléments bout a bout. Ce type de simulation sous
entend que ’on néglige les effets de couplage entre des sous éléments distincts, mais
d’aprés les résultats de LineCalc mentionnés plus haut, cette approximation est justifice.

Les deux axes ont été traités séparément. Les résultats de ces simulations étant assez
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volumineux, ils ont été placés dans I’Annexe B. Nous faisons ressortir ici les points
importants. Tout d’abord, les imperfections du RAFM modifient peu I’allure des signaux

comme on peut le voir en comparant les figures 3.19 (a) et (b) aux figures 3.4 (b) et (¢).

05

(b)
Figure 3.19 — Signaux (en Watts) du RAFM congu (simulation ADS) pour
(a) axeuet (b) I'axe v

L’analyse des résultats de simulation ameéne aux conclusions suivantes :

- les pertes ohmiques maximales dans le RAFM sont de 1,03 dB pour

I’axe u et de 1,36 dB pour ’axe v (entre Al et X7 et A6 et X7);
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- les pertes ohmiques moyennes sont de 0,31 dB (respectivement 0,34
dB) pour les signaux Xlu & X4u (respectivement X1v a X4v) et de
0,65 dB (respectivement 0,49 dB) pour les signaux X5u a X8u
(respectivement X5v a X8v), ce qui est cohérent puisque les longueurs
électriques pour les signaux X5 a X8 sont approximativement
doublées par rapport aux signaux X1 a X4 ;

- les erreurs de phase maximales et moyennes sont respectivement de

4,5° et 1,8° pour I’axe u et de 8,1° et 3,4° pour I’axe v.

On peut donc conclure que les résultats obtenus semblent bons compte tenu de la
complexité du systéme et sensiblement identiques pour les deux axes. Le paragraphe

suivant présente les résultats expérimentaux obtenus suite a la réalisation de ce prototype.

3.4 — Réalisation et mesures du prototype a 5,8 GHz

Le prototype réalisé est présenté sur la figure 3.20.

R

Figure 3.20 — Réseau a 6 antennes réalisé (a 5,8 GHz)
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Pour des raisons de fabrication, plus exactement pour consolider le substrat au
niveau des connecteurs, nous avons di ajouter une bande métallique sur les bords de
’antenne. Celle-ci a certainement une influence sur les effets de bords mais il n’est pas
facile d’en faire une évaluation rigoureuse.

Les tableaux 3.7 et 3.8 comparent les résultats de simulation aux mesures de
coefficient de réflexion aux portes du RAFM pour les deux axes. On peut voir qu’il y a

globalement un bon accord entre la simulation et les mesures.

X1 X2 X3 X4 X5 X6 X7 X8
Simulation
ADS -8,33 | -11,05 | -841 | -581 | -6,12 | -9,25 | -2,90 } -10,05
Mesures -6,8 4,8 -5,4 -7,6 -7,0 -6,6 -1,7 -10,1
Tableau 3.7 — Coefficients de réflexion aux portes
du RAFM pour I’axe u (exprimés en dB)
X1 X2 X3 X4 X5 X6 X7 X8
Simulation
ADS 9,54 | -15,14 | -9,70 | -7,76 | -7,11 | -8,42 | -4,53 | -9,10
Mesures -7,5 -142 | -10,6 | -153 | -140 | -11,6 | -4,5 -14,6

Tableau 3.8 — Coefficients de réflexion aux portes
du RAFM pour I’axe v (exprimés en dB)

Nous avons évalué la réponse du prototype a un signal a polarisation circulaire en
utilisant I’antenne a hélice, présentée dans le chapitre 2, comme antenne émettrice dans la
chambre anéchoide. Les figures 3.21 et 3.22 présentent les signaux mesurés. Afin de

supprimer ’influence du gain des antennes élémentaires (qui tend a faire décroitre les
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signaux lorsque ’on s’éloigne de &, = 90°), nous effectuons une normalisation des

données. Pour un angle donné, les 8 entrées du RAFM sont normalisées par rapport a la
plus grande des 8. On effectue la méme opération sur les signaux théoriques du RAFM
pour permettre une comparaison. Les résultats sont présentés sur les figures 3.23 (a) a

3.24 (h). Des mesures complémentaires sont présent€s en Annexe B.

ey
90
theta

(b)
Figure 3.21 — Signaux (a) X1 a X4 et (b) X5 a X8
(en puissance normalisée) pour ’axe u (g, = 90°)

Figure 3.22 — Signaux (a) X1 a X4 et (b) X5 a X8
(en puissance normalisée) pour I’axe v (8, = 90°)
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Figure 3.23 — (a) a (h) Signaux normal
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Figure 3.24 - (a) a (h) Signaux normalisés X1 a X8 (en Watts) pour I’axe v (8, = 90°)

On peut dire que, mis & part deux signaux qui sont trop faibles pour étre
significatifs (X2 et X7 de I’axe u), I’allure générale des signaux est plus ou moins
respectée dans le cone d’intérét. Par contre, en dehors de ce cone, la qualité des résultats
est fluctuante. On constate également que 1’axe u est sensiblement moins bon que ’axe v.
Mais, le réseau de neurones offre a priori ’avantage de pouvoir assimiler ces

imperfections de I’antenne par un entrainement adéquat, tant que la bijectivite du systéme
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global est assurée. Les résultats complémentaires en Annexe B permettent de voir que
Pallure des signaux peut varier assez significativement dans le cone d’intérét. Pour
compenser ce défaut de I’antenne, il pourra s’avérer utile de faire un entrainement bi-
dimensionnel du réseau de neurones. Afin de quantifier les remarques concernant les
résultats des figures 3.23 (a) a 3.24 (h), nous avons évalué I’erreur absolue moyenne entre
les signaux normalisés théoriques et expérimentaux, exprimés en Watts, avec la formule

suivante :

Erreur, = %ZP(? - X2, 1<i<8 (3.12)

iexp

La moyenne est réalisée sur N valeurs correspondant a des angles différents (N =
91 pour le coéne d’intérét et N = 181 pour le demi-espace de notre application). Les

résultats sont présentés dans les tableaux 3.9 (a) et (b).

X1 X2 X3 X4 X5 X6 X7 X8

Erreur totale | 0,39 0,35 0,33 0,37 0,22 0,33 0,22 0,33

Erreur dans le
cone d’intérét
Tableau 3.9 — Erreur absolue (en Watts) entre la théorie et la pratique

pour ’axe u (0, = 90°)

0,32 0,31 0,15 0,25 0,11 0,23 0,23 0,34

X1 X2 X3 X4 X5 X6 X7 X8

Erreur totale 0,30 0,29 0,20 0,31 0,20 0,20 0,20 0,16

Erreur dans le
cone d’intérét
Tableau 3.10 — Erreur absolue (en Watts) entre la théorie et la pratique

pour I’axe v (6, = 90°)

0,16 0,17 0,09 0,28 0,14 0,15 0,15 0,10
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Ces résultats confirment que Ierreur est globalement plus faible dans le cOne

d’intérét et que I’axe v est sensiblement meilleurs que I’axe u.

3.5 — Limites du réseau a 6 éléments

Dans ce paragraphe, nous discutons les défauts principaux de cette antenne qui
peuvent nuire aux performances globales du systeme de DAL
Le défaut majeur concerne le réseau d’antennes. La topologie retenue impose des

dimensions assez faibles d’espacement entre antennes élémentaires (inférieur a 0,64,), ce

qui a pour conséquence de détériorer le diagramme de rayonnement individuel de chaque
antenne (tel que mentionné au paragraphe 3.3.3). Or, I’étude théorique suppose que les
signaux recus ont des niveaux de puissance identiques au niveau de chaque élément. En
pratique, les perturbations du diagramme de rayonnement par couplage et effets de bord
peuvent introduire une différence de niveau de puissance non négligeable, qui détériore
évidemment !’allure des signaux en fonction de 1’angle d’incidence. Ces €carts sont
d’autant plus significatifs que I’on s’éloigne du cone d’intérét. En effet, la spirale émet de
maniére directive alors que les effets de diffraction sont omnidirectionnels [3]. Par
conséquent, lorsque I’on s’¢loigne de la direction privilégié de I’antenne, les effets de
diffraction peuvent devenir dominants et varient considérablement d’une antenne
élémentaire a ’autre. Pour cette raison, pour des angles proches de 0 ou 180°, les
résultats obtenus sont mauvais et peu significatifs. Les remarques concernant la
perturbation du diagramme de rayonnement justifient également la différence dans la

qualité des résultats lorsque 1’on compare ’axe u et I’axe v. L’antenne spirale n’étant pas
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invariante par rotation selon ¢, son orientation dans le réseau peut étre significative.

Pour des raisons de compacité de RAFM, les deux axes ne sont pas rigoureusement

identiques (c’est & dire non superposables par rotation de 90° en azimut). Il semble donc

que la disposition des antennes élémentaires de ’axe v soit préférable a celle de I’axe u.
Pour ce qui est du RAFM, son défaut principal est la différence d’adaptation des

portes. Les pertes par désadaptation sont données par la formule suivante :

Pertes (en dB)=10.log,,(1-T?) (3.13)

Pour illustrer cette remarque, nous comparons les signaux X5u a X8u sur la figure

3.25. Il apparait nettement que le signal X7u est faible par rapport aux autres.

b,

ety

B

a5 i i i
[¢] 45 30 135 180

Figure 3.25 — Comparaison du niveau de puissance (en dB) signaux X5u a X8u

Les résultats présentés dans le tableau 3.11 montrent que la désadaptation est en
partie responsable de cet écart de puissance. En effet, le mauvais coefficient de réflexion

de la porte X7u est responsable d’une perte de puissance de 5 dB, ce qui équivaut
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approximativement a deux tiers de puissance perdue. Pour cette raison, apres
normalisation, ce signal devient inexploitable. L’ajout de circuits d’adaptation ou
I’utilisation de diviseurs de puissance de Wilkinson pourraient réduire ce défaut. Mais
pour réaliser 1'une ou 1’autre de ces solutions, il est évident qu'une dimension totale

d’antenne plus important est nécessaire.

X5u X6u X7u X8u
I, (dB) -6.12 -9.25 -2.90 -10.05
I, (dB) -7.0 -6.6 -1.7 -10.1
Puissance transmise (%)
2 80 78 32 90
(i-12,)
Pertes (dB)
(10‘10&0(1_112”)) -1.0 -1.1 -5.0 -0.4

Tableau 3.11 — Conséquence de la désadaptation sur le niveau de puissance des signaux

Derniére remarque concernant le RAFM : en ayant un nombre important de
signaux, on accroit la redondance d’information, mais en contre partie, on détériore le
RSB. Or, I’étude du réseau de neurone réalisée par Michael Coudyser1 met en évidence la
sensibilit¢ du systtme au bruit. Il est donc important de vérifier si la redondance
d’information contribue réellement a rendre le systeéme plus robuste au bruit.

Avec ces différentes remarques a D’esprit, nous avons congu une topologie

d’antenne sensiblement différente. Celle-ci fait ’objet du chapitre suivant.

" Mémoire de M. Sc. A. 4 paraitre en 2003 & I’Ecole Polytechnique de Montréal.
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CHAPITRE 4

RESEAU A 4 ANTENNES

Nous avons développé une nouvelle topologie d’antenne avec pour objectif
d’améliorer les résultats globaux du systéme. Cette nouvelle antenne a I’avantage majeur
d’étre plus simple que le prototype présenté au chapitre précédent, tout en donnant des
résultats théoriques équivalents et des résultats expérimentaux sensiblement meilleurs.
Nous allons dans un premier temps exposer le principe de fonctionnement de cette
antenne et les raisons qui nous ont guidées vers cette architecture. Puis, nous présentons
les grandes lignes de la conception et les résultats de simulation. Nous terminons avec les

résultats expérimentaux de I’antenne.

4.1 — Principe de fonctionnement du réseau a 4 antennes

L’idée générale de cette antenne reste sensiblement identique a celle du chapitre

précédent A savoir que ’on superpose deux réseaux linéaires d’antennes selon des axes
orthogonaux afin d’obtenir 1’angle d’incidence dans le systéme de coordonnées (r,Hx,HV )
Dans le chapitre précédent nous avons mis en avant les problémes du réseau d’antennes a

6 éléments. I est évident que si P’antenne peut étre simplifiée, la plupart des ces

problémes seront atténués voir méme supprimeés.
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La premiére simplification envisagée concerne le RAFM. Pour éviter les
ambiguités dans le systéme, il est indispensable que la fonction globale qui donne les
niveaux de puissance aux portes du RAFM en fonction de I’angle d’incidence du signal
source soit bijective dans le cone d’intérét, et que les résultats a Dintérieur soient
différents des résultats & ’extérieur. Sachant que les signaux pris uns a uns sont non
bijectifs et que le systéme réalise une normalisation (qui supprime l'information d’un
signal), le minimum de signaux requis pour avoir une bijection est trois (si les signaux
sont bien choisis, autrement il en faut d’avantage). En conservant dans un premier temps

trois antennes, la topologie de RAFM qui semble la plus appropriée est une Matrice de

Blass modifiée (voir figures 4.1 (a) et (b)). Le paramétre €, des coupleurs directionnels

est défini de sorte que I’on puisse écrire la matrice S de ces composantes de la fagon

suivante (dans le cas de coupleurs idéaux) [29] :

0 —jsin@,, —cos@, 0
~jsin@,, 0 0 —cosd,, @.1)
—cosf, 0 0 - jsin@,,

0 —cosf, - jsind,, 0

La Matrice de Blass offre 1’avantage de ne pas nécessité de ponts a air,
contrairement & une matrice de Butler. Mais dans sa forme réguliére, compte tenu des
contraintes sur les coupleurs directionnels, il y a nécessairement des pertes dans les

charges en bout de lignes et colonnes [30]. Bien que certaines méthodes ont été€ proposées

! On mentionne uniquement ces deux types de matrices car elles sont les plus connues et les plus utilisées
dans les applications de systémes a faisceaux multiples.
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afin de minimiser ces pertes [29], nous avons jugé préférable de retenir la topologie d’une
Matrice de Blass modifiée pour laquelle ce probléme d’efficacité ne se pose pas (mais en
contre partie le nombre de paramétres d’optimisation est réduit quasiment de moiti¢). Un
avantage certain de cette topologie est qu’elle n’est composée que de coupleurs dont
toutes les portes sont adaptées, les sorties sont donc nécessairement adaptées. Cela
permet de supprimer un des facteurs contribuant a la différence de niveau de puissance

entre les signaux, tel que mentionné dans le chapitre précédent.
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Figure 4.1 — (a) Matrice de Blass, (b) Matrice de Blass modifiée

La deuxiéme simplification concerne évidemment le réseau d’antennes. La seule
possibilité de simplification est la suppression d’une antenne, ce qui permet d’éloigner les
antennes du bord et de réduire les perturbations dues au couplage. Nous avons donc
modifié en conséquence le RAFM retenu précédemment. L’antenne finale pour un axe
est présentée sur la figure 4.2. Le diviseur de puissance doit étre adapté a toutes ces

portes, pour cette raison il est préférable d’utiliser un diviseur de Wilkinson.
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Figure 4.2 — Topologie du RAFM a trois entrées

Les expressions théoriques des signaux U, sont données par les formules

sulvantes :

]sm( )4, exp(— jA®D )+ cos(6, )4, /N2

cos (0, )4, exp(— jAD )+ jsin(6, )4, /2

]sm( W, exp(~ jA®, )+ cos(8, )4, /N2 (42)
LUs =cos (8, U,, exp(- jAD, )+ jsin(8, )4, /N2

Nous avons cherché comme pour le premier prototype a créer des signaux qui
divisent la zone d’intérét en sous-zones, tel que dans chacune de ces sous-zones un des

signaux est maximal. Les valeurs des paramétres 6,, 6, et A®, ont été imposée par la

’ contrainte que tous les signaux aux portes du RAFM doivent avoir un niveau de
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puissance identique, et des contributions égales de chaque antenne combinées avec un

déphasage éventuel. Cela peut se traduire par le systéme d’équations suivant :

cosé
sinf, =—=+
V2
sin@, = cosd, (4.3)
|cos€2 —siné, sin, exp(- jAD, )| B |sin 0 I
\ ﬁ | 1
La solution de ce systéme est la suivante :
6, =35,26°
g, = 45° (4.4)
AD, =+90°

Le paramétre A®, permet de ‘centrer’ les courbes par rapport a 6, =90°. La

valeur retenue pour ce paramétre est AP, =30°. La valeur de &, correspond a un
coupleur —3 dB?, on pourra donc utiliser 1’un des coupleurs hybrides optimisés pour la
structure présentée dans le chapitre précédent (dans la mesure ou I’on conserve le méme
substrat pour le RAFM). La valeur de 6, correspond a un coupleur —4,77 dB (c’est a dire
un partage 1/3 — 2/3 de la puissance en entrée). Pour cette valeur du coefficient de
couplage, il est également possible d’utiliser un coupleur hybride (1’optimisation de celui-
ci est présentée dans le paragraphe suivant). Finalement, le dernier parametre, a savoir la

distance entre les deux antennes, a été optimisée de maniére a assurer que 1’allure des

? Le coefficient de couplage C, estli¢ a @, par larelation: C; =sinf,
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signaux a l’intérieur et & Pextérieur du cone d’intérét soit différente. La figure 4.3
présente le diagramme bloc du RAFM pour un axe compte tenu des valeurs mentionnées
plus haut et la figure 4.4 présente les signaux correspondant. Nous avons retenu

AD, =-90°, ce qui revient & placer un déphasage de +90° sur I’autre ligne provenant du

diviseur de puissance.

Ul
« — S0 5
Coupleur i
Hybride I
90° I
U2 -4,77dB 0,584
<« < ] ,
Coupleur I
Hybride C\ \/
90° |/
U3 -3dB AD
<+ < 900 [

Figure 4.3 — Diagramme bloc du RAFM pour un axe

theta><

Figure 4.4 — Signaux (en Watts) du RAFM
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Il est intéressant de voir que le niveau de puissance maximal de chaque signal est
supérieur a celui du RAFM présenté dans le chapitre précédent (ce qui est logique compte
tenu du fait que I’on opére moins de divisions sur chaque signal d’antenne). Le rapport
entre la puissance maximale des signaux et la puissance regue aux antennes est de 1,33.
Cela correspond a un gain pour le RSB de 1,24 dB par rapport au prototype précédent. De
plus, tous les signaux sont théoriquement de puissance maximale égale, ce qui veut dire
que tous les signaux ont une sensibilité équivalente au bruit. On peut donc espérer que ce

nouveau prototype soit globalement plus robuste au bruit.

4.2 — Conception du prototype avec un seul axe a 5,8 GHz

Pour valider la fonctionnalité de ce nouveau prototype, nous avons décidé de
procéder par étapes, en validant dans un premier temps la structure pour un seul axe. Cela

permet d’isoler les effets de couplage entre les deux axes des autres sources d’erreur.

4.2.1 — Etude du réseau d’antenne et du RAFM

Nous avons utilisé I’antenne spirale du paragraphe 2.1.3 du chapitre 2 afin de
pouvoir comparer les résultats obtenus avec ceux du premier prototype (chapitre 3). Le
seul point de conception que nous allons détailler concerne le coupleur hybride 90° avec
un coefficient de couplage de —4,77 dB. Le reste n’apporte rien de nouveau par rapport a
ce qui a été fait dans le chapitre précédent. De plus, compte tenu de la simplicité de ce
nouveau systéme, nous avons suffisamment de place pour réaliser le RAFM sans risquer

un couplage parasite important. Pour le coupleur hybride, l’analyse de la structure
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générale présentée sur la figure 4.5 permet de donner une relation entre le coefficient de

couplage et la valeur des impédances caractéristiques des lignes du coupleur [31] :

b’ -1
¢; =20log,, T (4.5)

l1+a’ =b*

Il s’en suit que pour un coefficient de couplage c,; =-1,76dB, a=1,414 et

b=1,732, ce qui donne des impédances caractéristiques de 35,4 et 28,9Q respectivement.

Wmince

(Zo = 50/a Q)

Figure 4.5 — Topologie générale d’un Coupleur Hybride 90°

Partant de ces valeurs, nous avons optimisé la structure d’hybride circulaire
présentée au paragraphe 3.3.4 du chapitre 3. Les résultats d’optimisation des parametres
sont donnés dans le tableau 4.1. Ils sont comparés aux résultats théoriques. On constate

un bon accord entre la simulation et la théorie [31]. Les résultats de simulation pour le
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Coupleur Hybride en terme de paramétres S sont donnés dans le tableau 4.2. La aussi, un

bon accord avec la théorie est obtenu.

Hybride 90° R (mm) Wiarge (mm) | Wiinee (mm) 28,9Q 34,5Q
-4,77 dB 4,61 2,63 2,01 2,79 2,13
Tableau 4.1 — Valeurs optimisées des parameétres des hybrides 90°
Déphasage
S11(dB) | S12(dB) | S13(dB) | S14(dB) | entre les portes

2-3 (degrés)

Momentum -43,78 -4,79 -1,82 -40,20 90,46

Théorie -0 -4.,77 -1,76 -0 90

Tableau 4.2 — Paramétres S du Coupleur Hybride 90° -4,77 dB

La figure 4.6 présente le schéma de I’antenne un axe réalisée.

A2

Al

U3

U2

Ul

Figure 4.6 — Prototype un axe a 5,8 GHz
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Les résultats de simulation du RAFM sont donnés dans les tableau 4.3 (a) a (c).

Ceux-ci sont comparés aux valeurs théoriques. On constate que les pertes dans le RAFM

sont inférieures a 0,26 dB. Les erreurs de phase sont inférieures a 1,7°. Ces résultats sont

meilleurs que ceux obtenus pour le prototype du chapitre 3.

Contribution de Al | Contribution de A2 Dé%g?fff?giﬁg; les
Siml(j;ﬂ?é]izique Simfl(lagtl(lié]z?iquc d’antenne (degrés)
Simulé/théorique
Ul -4,83 /-4,77 -4,.86/-4,77 58,3/60
U2 5,03/-4,77 4,87 1-4,77 61,1/ -60
U3 -4,84 /-4,77 -4,87/-4,77 180,2 /180
(a)
Al A2
Al -38,6 dB -34,8 dB
A2 -34,8 dB -20,7 dB
(b)
Ul U2 U3
Ul -24.7 dB -26,0 dB -21,3dB
U2 -26,0 dB -17.8 dB -24,6 dB
U3 -21,3dB -24.6 dB -32,1dB
(c)

Tableau 4.3 — Résultats de simulation du RAFM avec ADS

(a) coefficients de transmission
(b) coefficients de réflexion et de couplage des portes d’antenne
(c) coefficients de réflexion et de couplage des portes des signaux
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Comme attendu, I’utilisation d’un diviseur de Wilkinson permet d’avoir toutes les
portes des signaux adaptées de maniére équivalente. Ainsi, les pertes par désadaptation ne
seront pas responsables d’un déséquilibre des niveaux de puissance des signaux. La
figure 4.7 montre ’influence des imperfections du RAFM simulé sur I’allure des signaux.

On peut voir que les signaux ne sont quasiment pas modifiés.

1
0 45 90 135 180
theta

Figure 4.7 — Signaux du RAFM un axe concu (Simulation ADS) en Watts

Dernier point qu’il nous reste a discuter : on peut constater sur la figure 4.6 que
les antennes sont tournées de 45° par rapport a la disposition du prototype précédent.
Cette disposition d’antennes élémentaires permet de rendre le RAFM plus compact et
améliore la symétrie par rapport a la direction principale du diagramme de rayonnement
pour la polarisation circulaire dominante. Les figures 4.8 (a) et (b) comparent cette

\

disposition a celle utilisée dans le chapitre précédent pour deux antennes espacées de

d =0,584,. Les résultats donnés sont selon ’axe du réseau lin€aire d’antenne. La
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disposition utilisée dans le chapitre 3 entraine une différence de niveau de puissance pour
un angle donné (d’autant plus importante que l’on s’éloigne de la direction principale
8 =0). Or les signaux théoriques utilisés supposent des niveaux de puissance identiques
a chaque antenne. La nouvelle disposition proposée ici permet donc de réduire les erreurs

dues a cette différence de niveau de puissance des signaux au niveau des antennes.

—_— E 45

45° 0 0 e Eppop 45

LHCP

HEFA / \
s N

90

%0 a0 b —

(b)
. Figure 4.8 — Diagramme de rayonnement en polarisation
circulaire pour I’antenne (a) Al et (b) A2

4.2.2 — Résultats expérimentaux

Nous avons tout d’abord vérifié les coefficients de réflexion aux portes d’entrée
du RAFM. Les résultats mesurés sont comparés aux résultats de simulation dans le
tableau 4.4. Les résultats obtenus sont satisfaisants et permettent de négliger les pertes

par désadaptation au niveau des portes d’entrée du RAFM.

Ul (en dB) U2 (en dB) U3 (en dB)
Mesure 21,0 -12,7 25,2
Simulation (ADS) 247 17,8 32,1

‘ Tableau 4.4 — Coefficient de réflexion aux portes du RAFM
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Nous présentons maintenant les résultats obtenus pour les signaux Ui. Les figures
4.9 (a) a (c) donnent les résultats obtenus selon le plan principal. Les figures 4.10 (a) a

4.11 (c) donnent ces mémes résultats aux limites du cone d’interét.
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Figure 4.10 — (a) a (c) signaux normalisés Ul a U3 (en Watts) pour 8, =45°
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Comme on peut le voir, les résultats obtenus sont relativement bons dans le plan
principal, mais ils se détériorent sensiblement lorsque I’on s’en €éloigne. Il faut néanmoins

rappeler ici que seule la valeur 8 =0° se trouve dans le cone d’intérét pour 6, =45 ou

135°. De ce fait, les résultats obtenus sont acceptables.
Comme pour le prototype précédent, nous avons évalué ’erreur absolue moyenne
entre les signaux normalisés théoriques et expérimentaux, exprimés en Watts, selon la

formule suivante :

i,exp - ith

Erreur, = %ZIU? U; 1<i<3 (4.6)

Les résultats sont présentés dans le tableau 4.5. L’erreur dans le cone d’intérét

reste inférieure a 0,19.

Ul U2 U3
Erreur totale 0,36 0,23 0,25
Erreur dans le cone d’intérét 0,18 0,19 0,10

Tableau 4.5 — Erreur absolue (en Watts) entre la théorie et la pratique
pour ’antenne a un axe, selon la direction principale

4.3 — Intégration des deux axes sur une méme antenne, a 5,8 GHz

Pour ce dernier prototype, nous avons décidé de faire un test comparatif du

fonctionnement de [’antenne avec les deux antennes élémentaires retenues, car le RAFM
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de ce prototype étant plus simple, la valeur relativement mauvaise du coefficient de

réflexion de I’antenne patch peut ne pas avoir trop de conséquence.

4.3.1 — Conception du RAFM pour les deux prototypes

Le réseau d’antenne et le RAFM du paragraphe précédent ont été sensiblement
modifiés afin de faciliter 'intégration des deux axes sur une méme antenne (les
dimensions totales de 1’antenne restant les mémes). Afin de réduire les perturbations
entre les deux axes, nous avons constaté qu’il est préférable d’éviter un croisement entre
les deux réseaux linéaires. Les figures 4.12 (a) et (b) présentent les deux prototypes

réalisés.

u2
U3
Alu 1
Ul
A2u

U2
U3
Ul

(a) (b)

Figure 4.12 — Prototype a 4 antennes avec (a) I’antenne spirale et (b) I’antenne patch

Les tableaux 4.6 (a) a (c) donnent les résultats de 1’axe u pour le prototype avec

I’antenne spirale. Les pertes maximales dans le RAFM sont de 0,37 dB, et 0,22 dB en
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moyenne. L’erreur de phase maximale est de 2,5°. Les tableaux 4.7 (a) a (c) présentent
les résultats pour 1’axe v du prototype avec ’antenne spirale. Ces résultats correspondent
également a ceux des deux axes du prototype avec I’antenne patch. Les pertes maximales

dans le RAFM sont de 0,31 dB, et 0,15 dB en moyenne. L’erreur de phase maximale est

de 1,2°. On peut voir que les résultats sont a peu pres équivalents pour les deux axes.

Contri(l:rllti(;)];l)de Al Contri(‘t;trllti(;)él)de A2 Dé%g?ls)?%ieg;r;f( les
Simulé/théorique Simulé/théorique dg?rf’li?;}gle(i?flf:S)
Ul -4,84 /-4,77 -5,08 /-4,77 62,5/ 60
U2 -5,14/-4,77 -4.95 /-4,77 -57,6 / -60
U3 -4,92 /-4,717 -5,02/-4,77 182,2 /180
()
Al A2
Al -28,6 dB -30,0 dB
A2 -30,0 dB -33,6 dB
(b)
Ul U2 U3
Ul -28.,9 -24,6 -22.5
U2 4.6 23,3 22,5
U3 22,5 22,5 22,6
(c)

Tableau 4.6 — Résultats de simulation du RAFM avec ADS

(a) coefficients de transmission
(b) coefficients de réflexion et de couplage des portes d’antenne
(c) coefficients de réflexion et de couplage des portes des signaux
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Contribution de Al | Contribution de A2 Delzil;s;g;ie ir;t‘;e{ les
(en dB) (en dB) dant £ deoré
Simulé/théorique Simulé/théorique antenne (degrés)
Simulé/théorique
Ul -4.79/-4,77 -496/-4,77 59,1/60
U2 -5,08/-4,77 -4.84 /-4,77 -60,7 / -60
U3 -491/-4,77 -492/-4,77 181,2/180
A2
Al -36,4 dB -30,4 dB
A2 -30,4 dB -21,9 dB
(b)
Ul U2 U3
Ul -29,0 dB -21,5dB -26,2 dB
U2 -21,5dB -26,1 dB -21,5 dB
U3 -26,2 dB -21,5dB -20,0 dB
(c)

Tableau 4.7 — Résultats de simulation du RAFM avec ADS

(a) coefficients de transmission
(b) coefficients de réflexion et de couplage des portes d’antenne
(¢) coefficients de réflexion et de couplage des portes des signaux

Tous les coefficients de réflexion sont meilleurs que —20 dB. Il est important de

préciser que le RAFM du prototype avec ’antenne spirale ne peut étre identique pour les

deux axes a cause du circuit d’alimentation de ’antenne spirale et du réseau d’antenne.

Les antennes de I’axe u ont été tournées de 90° par rapport a celles de I’axe v pour éviter
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la présence d’une antenne dans le voisinage de la zone sensible de I’antenne A2u (a
savoir, la zone de début et de fin de la spirale). Par contre, pour le prototype avec
’antenne patch, le RAFM et le réseau d’antennes sont rigoureusement identiques pour les
deux axes. Cette remarque permet a priori d’assurer des performances équivalentes pour

les deux axes.

4.3.2 — Résultats expérimentaux pour les deux prototypes

La figure 4.13 présente le prototype réalisé avec les antennes patch.

Figure 4.13 — Prototype a 4 antennes réalisé (a 5,8 GHz)

Nous présentons tout d’abord les mesures des coefficients de réflexion aux portes
du RAFM. Ces données sont comparées aux résultats théoriques dans les tableaux 4.8 et
4.9. les coefficients mesurés restent inférieurs a -9 dB, ce qui implique moins de 0,6 dB
de pertes par désadaptation. Cela permet d’assurer que tous les signaux ont un niveau de

puissance équivalent.
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Ulu U2u U3u Ulv U2v U3v
(en dB) (en dB) (en dB) (en dB) (en dB) (en dB)
Mesure -20,5 -19,5 -9,0 21,1 -13,5 21,9
Simulation
(ADS) -28,9 -23,3 -22,6 -29,0 -26,1 -20,0

Tableau 4.8 — Coefficient de réflexion aux portes du RAFM pour le prototype a 4
antennes utilisant I’antenne élémentaire spirale

Ulu U2u U3u Ulv U2v Ulv
(en dB) (en dB) (en dB) (en dB) (en dB) (en dB)
Mesure -9,6 27,2 -13,1 -18,8 -25,1 -20,6
Simulation
(ADS) -29,0 -26,1 -20,0 -29,0 -26,1 -20,0

Tableau 4.9 — Coefficient de réflexion aux portes du RAFM pour le prototype a 4
antennes utilisant I’antenne élémentaire patch

Les figures 4.14 (a) a 4.15 (c) présentent les signaux mesurés pour le prototype

utilisant ’antenne spirale. L’erreur évaluée selon la formule 4.6 est donnée dans le

tableau 4.10. Elle reste inférieur a 0,22 dans le cone d’intérét. Les résultats obtenus sont

assez semblables a ceux du prototype un axe. Cette remarque permet d’affirmer que le

couplage entre les deux axes reste faible ou du moins perturbe peu les résultats.
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Figure 4.14 — (a) a (¢) signaux normalisés Ulu a U3u (en Watts) pour &, =90°
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Figure 4.15 — (a) a (c) signaux normalisés Ulv a U3v (en Watts) pour &, =90°
Ulu U2u U3u Ulv U2v U3v
Erreur totale 0,16 0,21 0,19 0,14 0,29 ' 0,19
Brreur dansle | 4 0,12 0,17 0,14 0,22 0,21
cOne d’intérét

décalés d’environ 8° en 6, . Pour obtenir des résultats identiques pour les deux, il est
indispensable que ’antenne sonde soit alignée avec le point de croisement des deux axes.
Les 8° de décalage observés sont en fait dus a cette erreur d’alignement. Afin de vérifier
Pexactitude des résultats expérimentaux, on introduit ce décalage dans les signaux

théoriques de I’axe v en modifiant en conséquence la valeur de A®,. Les résultats ainsi

Tableau 4.10 — Erreur absolue (en Watts) entre la théorie et la pratique

pour le prototype a 4 antennes utilisant I’antenne élémentaire spirale

Les figures 4.16 (a) a 4.17 (c) présentent les signaux mesurés pour le prototype

obtenus pour 1’axe v sont présentés sur les figures 4.18 (a) a (c).

utilisant I’antenne patch. Ces mesures mettent en évidence un petit probleme de notre
systéme de mesure. En effet, les deux axes étant rigoureusement identiques, les résultats

expérimentaux doivent étre équivalents. Or, on peut noter que les signaux de ’axe v sont




147

09 ,': \‘ A o; [ A 09 \“{\

" FOY ] i S ,

. : e e | \ o L =),

06 : ! X - o | ! o \‘\ { oxp

0s [\,i | 1 3;‘ 051 ' 05 “.\ /

oab oyt i 4 M\A,..A\\ L ot 4 f

MIBW/i i\ AT N | % 0 \ o f

IRV WA/ ool S ] AN 0 N

ol / MITRVANYI Ned o \

00 45 90 \\‘(//135 180 00 U 45\\\/ 90 135 180 00 45 90 d 135 180
(a) (b) (c)
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Figure 4.17 — (a) a (c) signaux normalisés Ulv a U3v (en Watts) pour 8, = 90°

Les erreurs correspondant aux signaux des figures 4.16 et 4.18 sont présentées dans le
tableau 4.11. Les résultats sont en trés bon accord avec la théorie. L’erreur moyenne
maximale reste inférieur 4 0,11 dans le demi-espace de notre application et inférieure a
0,07 dans le cone d’intérét, ce qui représente une erreur 2 a 3 fois moins importante
qu’avec l’antenne spirale. Ces résultats montrent donc que I’antenne patch est plus
appropriée pour notre application. 1l est évident que les erreurs d’alignement doivent
aussi affecter les résultats obtenus avec le prototype utilisant I’antenne spirale. Mais
méme en faisant un effort pour corriger ces erreurs, les résultats obtenus avec I’antenne

patch restent visiblement meilleurs. Les figures 4.19 (a) a 4.20 (c) donnent les résultats de
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mesures aux limites du cone d’intérét pour I’axe v. On peut voir que la détérioration des

résultats est moins importante que pour le prototype 3 un axe avec l’antenne spirale

(comparé avec les figures 4.10 (a) 2 4.11 (c)).
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Figure 4.18 — (a) a (c) signaux normalisés Ulv 4 U3v (en Watts) pour 8, =90°

aprés correction de I’alignement

Ulu U2u U3u Ulv U2v U3v

Erreur totale 0,10 0,08 0,03 0,06 0,07 0,11

Erreur dansle | ¢ 0,06 0,06 0,05 0,05 0,07
cone d’intérét

Tableau 4.11 — Erreur absolue (en Watts) entre la théorie et la pratique
pour le prototype 4 4 antennes utilisant I’antenne élémentaire patch
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Figure 4.19 — (a) 4 (c) signaux normalisés Ulv a U3v (en Watts) pour g, = 45°
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Figure 4.20 — (a) 4 (c) signaux normalisés Ulv a U3v (en Watts) pour &, =135°

4.4 - Conclusion

Les résultats obtenus permettent de confirmer les espoirs placés dans ce nouveau
prototype. Tout d’abord, nous avons vérifié que la simplification du RAFM et
I"utilisation de diviseurs de Wilkinson permet de supprimer le probleme de différence de
niveau de puissance des signaux aux portes du RAFM. Egalement, en comparant deux
prototypes utilisant les deux antennes élémentaires retenues dans le chapitre 2, nous
sommes arrivés a la conclusion que [’utilisation de I’antenne patch améliore
considérablement les résultats. Dans le cas de ce RAFM simplifié, le coefficient de
réflexion de ’antenne patch, qui est pourtant moins bon que celui de I’antenne spirale,
n’affecte pas ou peu le fonctionnement du RAFM.

Evidemment, nous avons réalisé un travail poussé sur ce prototype car Michael
Coudyser avait auparavant validé les bonnes performances de celui-ci dans le systéme de

DAL Nous allons aborder ce point dans le chapitre suivant.
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CHAPITRE 5

PERFORMANCES DU SYSTEME DE DAI

Maintenant que nous avons présenté et discuté les deux prototypes d’antennes
réalisés, nous allons présenter les performances du systéme total. Nous n’avons pas pu
réaliser un banc de test expérimental, le récepteur (voir figure 0.5) étant indisponible au
moment de notre étude. Cependant, nous avons fait en sorte de rendre les simulations le
plus proche possible des mesures expérimentales en prenant en compte les defauts
majeurs des antennes.

La définition des paramétres principaux du systeme de DAI, en particulier son
RSB, ont été réévalués aux vues des données réunies sur ’antenne. Nous proposons
également un systéme de pré-filtrage afin d’améliorer la robustesse au bruit du systeme
global. Et finalement, nous comparons les performances des deux prototypes d’antennes

réalisés.

5.1 — Modélisation du systéme de DAI en incluant le gain des antennes élémentaires

Nous rappelons tout d’abord les performances du systéme évaluées lors de I’étude
de faisabilité (lorsque seul le prototype a 6 antennes ¢lémentaires était envisagé). Ces

performances ont été obtenues par Michael Coudyser, sous les hypotheses suivantes :
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- les antennes élémentaires sont omnidirectionnelles ;

- les signaux théoriques ont été évalués en supposant que les antennes
ont toutes le méme gain ;

- des gains différents ont été attribués aux trois antennes d’'un méme axe
pour simuler les imperfections de ’antenne ;

- le post-filtrage (c’est & dire aprés le réseau de neurones) se fait sur 50
points pour chaque signal ;

- le SNR a intérieur du cone d’intérét a été estimé a 8 dB.

Sous ces hypothéses, le systéme simulé présente une erreur quadratique de 0,7°

dans le cone d’intérét. La répartition de cette erreur est la suivante :

- erreur inférieure a 1°: 86 % ;
- erreur inférieure 4 2° : 96 % ;

- erreur inférieure a 5° : 100 %.

Afin d’améliorer ce modéle, nous avons pris en compte la variation du gain de
I’antenne sur la base des données obtenues par simulation sur ADS. Le RSB est alors

défini par rapport au gain maximal de I’antenne. Nous utilisons la formule suivante :

RSB=G,, — Ly, + RSB, (5.1)

ou G . : est le gain maximal d’une antenne ¢lémentaire (en dB)

ant

Ly - sont les pertes dans le RAFM (en dB)
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RSB, : est le rapport signal a bruit du récepteur sans prendre en compte
’influence de 1’antenne sur le niveau de puissance du signal regu. L’¢étude de faisabilite

du récepteur a donné RSB, =4 dB.

Lors de I’étude de faisabilité, les paramétres de I’antenne ont été fixés de la

maniere suivante :

=1 dB (5-2)

LRAFM

{Gan, =5 dB

Ces valeurs donnent un RSB de 8 dB avec la formule 5.1. Le gain de ’antenne
spirale utilisée pour le prototype a 5,8 GHz est de 4,8 dB (voir paragraphe 2.1.3 du
chapitre 2). 1l faut préciser que la mise en réseau a une influence sur le gain de ’antenne
élémentaire, qui peut étre bonne ou mauvaise en fonction de la position de I’antenne dans
le réseau. Pour cette raison, nous conservons I’hypothése selon laquelle les trois antennes
d’on méme axe ont des gains 1égérement différents. Les pertes moyennes dans le RAFM
sont d’environ 0,5 dB (voir paragraphe 3.3.4 du chapitre 3). Le RSB du prototype a 6
antennes élémentaires est donc de 8,3 dB. Le gain minimal de [’antenne spirale dans le
cone d’intérét est de 0,1 dB, ce qui veut dire que le RSB est dans le pire des cas de 3,6
dB. Le diagramme de rayonnement d’une antenne élémentaire est approché par un
cosinus. Pour prendre en compte les effets de la mise en réseau, on attribue un RSB
minimal différent a chacune des trois antennes d’un méme axe, a savoir 3,1, 4,3 et 5,3

dB. La figure 5.1 présente les résultats obtenus sous ces nouvelles hypotheses.
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Figure 5.1 — Estimations du réseau de neurones
et réponse du systéme de DAI aprés filtrage

La répartition de I’erreur entre I’angle incident et 1a réponse du systeme de DAI

estimée par Michael Coudyser est la suivante :

- erreur inférieure a 1°: 23 % ;
- erreur inférieure a 2° : 40 % ;

- erreur inférieure a 5° : 81 %.

Ces résultats remettent en question les performances du systeme.

5.2 — Amélioration du systéme de DAI

Deux solutions ont été envisagées pour retrouver des performances conformes a

nos objectifs. La premiére solution, testée par Michael Coudyser, consiste a imposer un
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RSB plus élevé pour le récepteur, nous améliorons ainsi le RSB total. Les figures 5.1 (a)

et (b) donnent la réponse du systéme pour un RSB respectivement de 10 et 15 dB. Les

résultats en terme de répartition de I’erreur sont répertoriés dans le tableau 5.1. On peut

voir que, pour un RSB de 15 dB, on retrouve des performances équivalentes a celles que

’on avait avec le modéle d’antennes omnidirectionnelles.
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Figure 5.2 — Réponse du systéme avant et apres filtrage
pour un RSB de (a) 10 dB et (b) 15 dB

RSB (en dB) Erreur < 1° (en %) | Erreur <2°(en %) | Erreur <5° (en %)
10 34 55 86
15 81 96 100

Tableau 5.1 — Répartition de I’erreur en fonction du RSB maximal

Les désavantages de cette méthode sont avant tout la faisabilité et e colt. Il est

évident que plus nous serons exigeants sur les performances du récepteur, plus les

‘ composants nécessaires a sa réalisation seront colteux. I est important également de
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vérifier la faisabilité d’un tel récepteur, en prenant en compte les limites des composants
actuellement sur le marché. Cette solution impose donc de reprendre 1’étude du récepteur.

Une autre solution consiste a4 améliorer ’allure des signaux avant leur traitement
par le réseau de neurones avec un systéme de pré-filtrage. Ce filtre pouvant étre implante
dans le DSP déja présent dans le systéme, il n’impose aucune augmentation de cout ou
modification du systéme existant. Il est important que ce filtre reste simple et rapide afin
de ne pas perturber le fonctionnement temps réel du systéme global. Nous avons proposé
le filtre présenté sur la figure 5.3. Il s’agit d’une mémoire tampon que I’on remplit par
décalage d’une case mémoire & chaque coup d’horloge. On calcule également la moyenne
des données contenues dans la mémoire tampon a chaque coup d’horloge afin de fournir
un échantillon ‘pré-traité’ au réseau de neurone. La fréquence de I’horloge de ce filtre est
imposée par la fréquence d’échantillonnage des données, un échantillon contenant les

puissances des 8 signaux d’un axe 4 un instant donne.

(m+1n) mesures

—>

bev

moyenne

l m échantillons

Figure 5.3 — Systeme de pré-filtrage
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L’avantage de ce systéme de filtrage est qu’il n’impose pas une augmentation du
nombre de mesures. En effet, puisque le traitement des données se fait en série (et non en
paralléle comme dans le systéme de post-filtrage), le nombre d’échantillons traités par le
réseau de neurone est inchangé. Par contre, il y a évidemment une étape transitoire,
correspondant au premier remplissage de la mémoire tampon, durant laquelle les
estimations du réseau de neurones seront fausses. Mais comme notre application impose
une utilisation en continu du systéme de DAI, cette étape transitoire est négligeable car
elle n’affecte que la premiere réponse du systéme.
Les figures 5.4 (a) et (b) montrent I’influence de ce filtre sur le bruit des signaux a
’entrée du DSP. Deux types de bruit sont étudiés : un bruit blanc et un bruit gaussien. Ii
s’agit des deux types de bruit que 'on trouve le plus souvent dans des systémes

physiques. On peut voir dans les deux cas que les variations rapides du signal, imposées

par le bruit, sont atténuées.
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Figure 5.4 — Influence du pré-filtrage (avec n=10)
sur (a) un bruit blanc et sur (b) un bruit gaussien
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Le filtre fonctionne comme un filtre passe-bas dont la bande passante est fonction

de n. Nous définissons le RSB de la maniére suivante :

X, X,
RSB =20.log,, [—X—j = 2O.log10[ o ] (5.3)

b b,max

X, : est "amplitude du signal utile

X, : est ’'amplitude maximale du bruit pour des valeurs de n et m données

Cette définition permet de quantifier I’erreur maximale due au bruit sur le niveau

de puissance des signaux en entrée. Nous avons appliqué ce filtre a un signal avec un

RSB moyen de 10 dB, et nous avons réalisé plusieurs mesures successives de RSB apres

filtrage sur m échantillons. Les figures 5.5 (a) et (b) présentent le nombre d’occurrences

d’une valeur de RSB donnée sur ces 10 000 réalisations. On peut voir que dans tous les

cas, il y a une amélioration d’au moins 2 dB du RSB, le gain moyen étant autour de 6 dB.
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Figure 5.5 — Influence du pré-filtrage (avec n= 10 et m= 30) sur le RSB (en dB)
dans le cas (a) d’un bruit blanc et (b) d’un bruit gaussien
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Le gain sur le RSB dépend des valeurs de n et de m comme I’indiquent les figures

5.6 (a) et (b). La valeur de n reste le paramétre le plus influant.
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Figure 5.6 — Influence sur le RSB (en dB) (a) de n pour m = 50
et (b) de m pourn=10

22

Pour un RSB 2 I’entrée du récepteur de 10 dB et un pré-filtrage avec n= 30, le
systéme global a une erreur moyenne quadratique de 1,6° entre I’angle d’incidence réel et

la valeur estimée par le systéme. La répartition de 1’erreur est la suivante :

- erreur inférieure a 1° : 58 % ;
- erreur inférieure a 2° : 83 % ;

- erreur inférieure a 5° : 99 %.

Ce systéme de pré-filtrage améliore donc sensiblement les performances de notre
systéme et permet de réduire les contraintes sur le RSB du récepteur. Nous présentons

maintenant une étude comparative des deux prototypes étudiés.
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5.3 — Comparaison des deux antennes étudiées pour le systéme de DAI

Tout d’abord, il est important de noter que le RSB du systéme utilisant le
deuxiéme prototype est meilleur car le RAFM correspondant a un gain moyen de 1,13 dB
(d’aprés les résultats présentés dans le paragraphes 4.1 et 4.2.1 du chapitre 4). Pour cette
raison, dans des conditions équivalentes (en particulier, en supposant que la méme
antenne élémentaire est utilisée pour les deux prototypes), le RSB du prototype a 4
antennes est de 9,9 dB contre 8,3 dB pour le prototype a 6 antennes. Le prototype a 4
antennes permet donc de réduire les contraintes sur la conception du recepteur.

Sachant cela, nous pouvons interpréter objectivement les résultats qui suivent.

5.3.1 — Comparaison des performances sans pré-filtrage

Nous comparons maintenant les résultats obtenus sans pré-filtrage pour les deux
prototypes dans les tableaux 5.2 (a) et (b), en supposant que le récepteur peut €tre
amélioré pour atteindre un RSB de 10 et 15 dB. On peut constater que les performances
des deux prototypes sont équivalentes pour une méme valeur de RSB. Le prototype a 4
antennes est donc plus avantageux car a performances égales, il impose moins de

contraintes sur le récepteur.

RSB Gain nécessaire sur le RSB Frreur < 1° Erreur < 2° Erreur < 5°
(en dB) du récepteur (en dB) (en %) (en %) (en %)
10 1,7 34 55 86
15 6,7 81 96 100

(a)
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RSB Gain nécessaire sur le RSB | Erreur < 1° Erreur < 2° Erreur < 5°
(en dB) du récepteur (en dB) (en %) (en %) (en %)
10 0,1 29 54 86
15 5,1 88 97 100
(a)

Tableau 5.2 — Répartition de I’erreur en fonction du RSB maximal
pour (a) le prototype a 6 antennes et (b) le prototype a 4 antennes

5.3.2 - Comparaison des performances avec pré-filtrage

Une étude comparative plus compléte a été réalisée par Michael Coudyser afin
d’évaluer les paramétres du systéme (RSB et n) permettant d’atteindre nos objectifs, a
savoir une erreur quadratique moyenne inférieure a 1° dans le cone d’intérét. Les résultats
obtenus sont présentés sur les figures 5.7 (a) a 5.9 (b). Il ressort encore de ces résultats
que le prototype a 4 antennes est préférable. Egalement, on peut voir que nos objectifs

peuvent étre atteints pour un RSB de 12 dB et un pré-filtrage sur 30 points successifs.

L ) L L ) ) L : £ L L £ i
5 10 15 20 5 a0 3] 40 45 5 10 15 AN jed ] 35 4G 45
Ouverture du cone (en degres) Cseertute du cone (8n degras)

(a) (b)
Figure 5.7 — Erreur quadratique moyenne en fonction de I’ouverture du cone
d’intérét (en degrés) et de la valeur de n pour un RSB de 10 dB : (a) résultats du
prototype a 6 antennes et (b) résultats du prototype a 4 antennes
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Figure 5.8 — Erreur quadratique moyenne en fonction de 1’ouverture du cone
d’intérét (en degrés) et de la valeur de n pour un RSB de 12 dB : (a) résultats du
prototype a 6 antennes et (b) résultats du prototype a 4 antennes
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Figure 5.9 — Erreur quadratique moyenne en fonction de I’ouverture du cone
d’intérét (en degrés) et de la valeur de n pour un RSB de 15 dB : (a) résultats du
prototype a 6 antennes et (b) résultats du prototype a 4 antennes

Ce dernier point montre que les performances du systéme dépendent fortement du
nombre de points de mesure pour un angle donné. Cela nous permet de mettre en avant
un autre avantage du prototype a 4 antennes. Sachant que tous les signaux sont mis en

série dans le récepteur, il est évident que, pour un intervalle de temps donné (choisi tel
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que la variation de I’angle d’incidence reste négligeable) et une fréquence de
multiplexage donnée, on peut avoir 2,7 fois plus d’échantillons avec le prototype a 4
antennes qu’avec le prototype & 6 antennes. En effet, dans le premier cas, un multiplexeur

3 : 1 est utilisé alors que dans le deuxiéme cas, un multiplexeur 8 : 1 est nécessaire.

5.3.3 — Validation du modg¢le retenu pour le systéme de DAI

Comme nous ’avons déja mentionné a plusieurs reprises, le RSB a une influence
importante sur les performances du systéme. Afin de valider les résultats présentes ci-
dessus, il faut s’assurer que la variation maximale mesurée de la puissance des signaux
dans le cone d’intérét est du méme ordre que celle du modele. Ces variations peuvent €tre

observées avec la courbe de normalisation des signaux en fonction de &_ .

Le modéele dont nous avons présenté les résultats introduit 1’influence du gain de
I’antenne en modifiant les expressions des signaux, données dans les paragraphes 3.1 du
chapitre 3 et 4.1 du chapitre 4, comme suit :

(8) =sin*(0)X,(0) (5.4)

i,gain

Les figures 5.10 (a) et (b) comparent les courbes de normalisation theoriques et
expérimentales pour le prototype a 6 antennes. Notre modéle suppose une variation
maximale du niveau de puissance de 6 dB aux limites du coéne d’intérét. La variation
expérimentale observée ne dépasse par 5 dB pour les deux axes. Le RSB devrait donc

rester acceptable dans tout le cone d’intérét.
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Figure 5.10 — Courbe de normalisation des signaux
pour (a) I’axe u et (b) ’axe v du prototype a 6 antennes

Les mémes résultats sont présentés pour le prototype a 4 antennes utilisant
’antenne élémentaire patch sur les figures 5.11 (a) et (b). La variation maximale de
puissance pour I’axe u est de 7 dB. Elle est donc supérieure a ce que nous avons suppose.
11 est probable que cela détériore quelque peu les performances de notre systeme pour les

angles proches de 45° correspondant a ce minimum de puissance.

theta theta

(a) (b)
Figure 5.11 — Courbe de normalisation des signaux
pour (a) I’axe u et (b) I’axe v du prototype a 4 antennes
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Etant donné que le RAFM des deux axes est rigoureusement identique pour ce
prototype, il est évident que la différence dans la qualité des résultats entre I’axe u et
I’axe v est due au réseau d’antenne. Nous avons donc modifié le réseau d’antennes de
’axe u en le rendant identique A celui de 1’axe v, & une rotation de 90° en ¢ pres. En
réalité, nous avons juste modifié les antennes élémentaires du prototype a 4 €léments
utilisant I’antenne spirale que nous avons présenté dans le paragraphe 4.3.1 du chapitre 4
car il vérifie la propriété que nous recherchons pour le réseau d’antenne. Ce nouveau

prototype est présenté sur la figure 5.12.

Alu

Ul
A2u

U2

_ U3
Alv ,;jl;:;;:v

Ul

Figure 5.12 — Prototype a 4 antennes modifié¢ utilisant I’antenne patch (2 5,8 GHz)

Les résultats obtenus en terme de signaux avec ce prototype sont équivalents a
ceux présentés précédemment pour le prototype utilisant I’antenne patch. Les figures 5.13
(a) et (b) confirment que la détérioration du niveau de puissance n’est plus aussi

‘ importante. Celle-ci est inférieure a 4,2 dB dans tout le cone d’intérét. Cela nous permet




165
o

d’affirmer que les résultats de notre modéle sont pessimistes. Nous pouvons donc esperer

des résultats sensiblement meilleurs ou au moins équivalents en pratique.

(b)
Figure 5.13 — Courbe de normalisation des signaux
pour (a) ’axe u et (b) ’axe v du prototype a 4 antennes modifié

5.4 — Conclusion

Nous avons évalué et comparé en simulation les deux prototypes réaliseés. Nous
avons également vérifié que nos hypothéses concernant la variation du RSB dans le cone
d’intérét sont conformes aux mesures expérimentales, validant ainsi les résultats de
simulation obtenus. Il ressort également de ce chapitre que le prototype 4 4 antennes est
plus avantageux. Tout d’abord, le RAFM de ce prototype permet un RSB plus élevé ce
qui réduit les contraintes sur la conception du recepteur. Egalement, parce que ce
prototype posséde moins de signaux a la sortie du RAFM, il permet de réaliser
d’avantages de mesure pour un méme angle, ce qui permet de réduire I’erreur due au

‘ bruit par un filtrage sur un nombre de points successifs plus importants.
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Dans le deux cas, nous avons constaté qu’une erreur quadratique moyenne proche
ou inférieure a 1° peut étre obtenue avec un RSB supérieur ou égal a 12 dB, et un pré-
filtrage sur au moins 30 valeurs successives. Des résultats complémentaires incluant les

. I . , - . 1
données expérimentales seront fournis ultérieurement par Michael Coudyser .

' Mémoire de M. Sc. A. & paraitre en 2003 4 I’Ecole Polytechnique de Montréal.
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CONCLUSION

Le travail exposé dans ce mémoire apporte des contributions originales tant pour
les antennes élémentaires que pour les systémes de DAL

Pour ce qui est des antennes élémentaires, une étude poussée de ’antenne
spirale d’Archiméde fente 2 un tour a été faite sur la base de simulations et de
mesures expérimentales. Cette étude nous a amené a formuler des remarques pour
guider I’optimisation de cette antenne. En particulier, nous avons prouvé qu’il est
possible d’alimenter cette antenne avec une ligne 50Q dans certains cas, et avons propose
une nouvelle méthode d’alimentation par deux lignes minces en paralléle lorsqu’une
ligne plus large qu’une ligne 50Q est exigée. Avec ces deux remarques, nHous avons
quasiment doublé la largeur de bande d’adaptation de ’antenne spirale fente. Nous
avons également prouvé qu’il est possible de réduire les dimensions de I’antenne
spirale fente. Cependant, nous devons préciser que cette réduction de dimension affecte
les performances de I’antenne en terme de gain et d’efficacité. Malgre cela, des résultats
intéressants ont été obtenus avec cette antenne dans des applications de réseau linéaire.
L’antenne spirale de dimension réduite permet de réaliser un réseau plus compact
et d’obtenir ainsi une largeur de faisceau principal plus importante.

L’antenne patch alimentée par une fente en croix inégale a également été I’objet
d’une étude théorique et expérimentale. Le modéle de Cavité de I’antenne patch a été

utilisé avec succes pour prédire la fréquence de fonctionnement de cette antenne.
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Des résultats comparatifs dans I’un de nos prototype de DAI ont mis en évidence les
avantages de cette antenne pour notre application.

Concernant notre systéme de DAI, nous avons apport¢ des améliorations
significatives au prototype & 6 antennes. Nous avons prouvé qu’il est possible de
réaliser le RAFM du prototype a 6 antennes sans utiliser de ponts a air. Cette
remarque rend ce prototype réalisable méme a des fréquences élevées, sans €tre limite par
les pertes liées aux ponts a air. Une réalisation expérimentale de ce prototype a été
faite. Nous avons également mis en évidence les limitations de ce prototype. Ces
limitations pourraient étre amoindries avec des dimensions totales d’antenne plus
importantes ou carrément la séparation des deux axes en deux antennes distinctes. Nous
avons également proposé un prototype plus simple, utilisant seulement 4 antennes,
et dont les performances sont sensiblement meilleures. Ce nouveau prototype permet
de corriger les imperfections et limitations du prototype a 6 antennes. Les résultats
expérimentaux obtenus avec le prototype a 4 antennes sont en trés bon accord avec
la théorie. Cela nous permet d’espérer des performances pour systtme de DAI
expérimental proches des résultats de simulation présentés. Nous avons également
proposé un systéeme de pré-filtrage utilisant une mémoire tampon afin de rendre le
systéeme de DAI plus robuste au bruit.

La simulation du systéme de DAI a été améliorée en incluant ’influence du gain
des antennes élémentaires sur le RSB. Les résultats obtenus pour le prototype a 4
antennes montrent que 1’on peut obtenir une erreur quadratique moyenne inférieure a 1,2°

dans le cone d’intérét avec le récepteur retenu lors de 1’étude de faisabilité. Une
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amélioration de seulement 2 dB du RSB du récepteur permettrait une erreur quadratique
moyenne inférieure & 1° dans le cone d’intérét pour les deux prototypes. Nous avons
donc mis en évidence qu’il est possible, sous certaines conditions, d’atteindre nos

objectifs.

Travaux futurs :

Le travail présenté dans ce mémoire pourrait donner lieu a bien plus de travail
encore. En particulier, il pourrait étre intéressant de vérifier la validité de notre méthode
d’adaptation de 1’antenne spirale fente par deux lignes minces avec un substrat de
constante diélectrique plus faible, et ainsi accroitre la largeur de bande de fonctionnement
de lantenne en polarisation circulaire. On pourrait également pousser davantage la
remarque de fonctionnement bi-bande de ’antenne spirale fente, et proposer une
alimentation qui permette une polarisation circulaire identique aux deux fréquences de
fonctionnement car 1’alimentation par une seule ligne micro-ruban génére des
polarisation circulaires de sens opposés aux deux fréquences de fonctionnement.

Concernant [’antenne patch alimentée par une fente en croix inégale, la
modélisation pourrait étre complétée afin d’arriver a [’expression de I’impédance d’entrée
et du rapport axial en fonction de la fréquence. Egalement, nous avons résolu les
équations liées 4 ce modele d’une maniére sensiblement différente a celle proposée dans
la littérature. Il pourrait étre intéressant de vérifier si cette méthode de résolution, qui
prend en compte linfluence des deux fentes simultanément, s’avére plus rigoureuse ou si

les résultats obtenus restent équivalents.
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Concernant le systéme de DAI nous devons admettre que nous avons porté toute
notre attention sur le coéne principal, afin de vérifier la validité de nos objectifs. Mais, il
reste également a vérifier que le réseau de neurones secondaire, dont le but est de
différencier le cone d’intérét du reste de I’espace, a des performances acceptables. Il faut
en effet noter que le RSB en dehors du cone d’intérét décroit rapidement, ce qui peut
rendre les performances de ce systéme secondaire moins bonnes. Une solution pourrait
étre d’établir un seuil de détectabilité pour rejeter les signaux dont le niveau de puissance
est trop faible. On pourrait également implanter un algorithme simple pour déterminer le
niveau de bruit du signal entrant ou sa variance. Cette information permettrai également
de faire une sélection entre le cone d’intérét et le reste de I’espace, ou du moins limiter le
fonctionnement du réseau secondaire a la section angulaire dans laquelle les signaux
présentent un RSB acceptable.

Finalement, il est important de vérifier qu’il n’y a pas de problémes de bijectivité
dans tout le cone d’intérét. Les problémes d’ambiguité sont d’autant plus probables que le
nombre de signaux est réduit, ce qui est a priori le seul désavantage du prototype a 4
antennes par rapport a celui & 6 antennes. Malgré tout, on pourrait peut étre surmonter les
problémes d’ambiguité en exploitant le fait que notre systéme fonctionne en continu.
Ainsi, si le systéme peut donner plus d’un angle pour une méme combinaison de niveaux
de puissance des signaux U, il suffit de retenir ’angle le plus proche de I’estimation
précédente.

Ces différentes remarques restent évidemment a vérifier mais elles peuvent servir

de point de départ a une amélioration supplémentaire de notre systeme.
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ANNEXE A

RESEAUX D’ANTENNES SPIRALE

D’ARCHIMEDE FENTE A UN TOUR

Dans le chapitre 2, de nombreux résultats ont été présentés concernant I’antenne
spirale d’Archiméde fente & un tour. En particulier, nous avons vu qu’il est possible de
réduire d’environ 30 % la taille de I’antenne par rapport a celle introduite par Nakano et
al. [10]. Le gain plus faible de cette antenne la rend peut adaptée a notre application.
Toutefois, sa dimension réduite peut la rendre trés appropriée pour des applications de
réseaux linéaires a deux dimensions, lorsqu’une ouverture de faisceau importante est
recherchée.

Nous allons donc dans un premier temps mettre en évidence les avantages d’une
réduction de dimension de I’antenne élémentaire pour des applications de réseau linéaire.
Puis, nous présenterons les résultats obtenus avec un réseau a quatre €léments. Nous

comparerons également deux techniques de conception de réseau linéaire.

A.1 — Etude sur la séparation des antennes dans un réseau uniforme

L’étude des réseaux uniformes montre que la largeur de faisceau varie

inversement a 1’espacement entre les éléments du réseau [32]. Il s’en suit que plus les
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antennes sont proches, plus le faisceau est large, mais en méme temps les effets de
couplage entre antennes élémentaires augmentent et détériorent le fonctionnement des
antennes prises individuellement. Cela a pour conséquence de détériorer les proprictés
globales du réseau. Afin de confirmer ces remarques nous avons étudi¢ avec ADS
I’influence de I’espacement entre quatre antennes d’un réseau linéaire uniforme. Cette
étude a 6té réalisée avec les antennes SAF-1 et 2 présentées dans le paragraphe 2.1.5 du
chapitre 2. Les deux spirales ainsi que la définition des couches de substrat et les
notations associées sont présentées sur les figures A.1 (a) a (c). La figure A.1 (d) présente

les notations associées au réseau linéaire. Le réseau étudié est uniforme, c’est a dire
D, =D, . On rappelle que le rayon de la spirale est définie par I’équation r =a@—A.

Les valeurs des paramétres pour SAF-1 sont les suivantes :

(a=0,835 mm/rad
A =0,653 mm

@ =5817 rad (A1)
@ pnp = 8,007 rad

w, =381 mm (150 mil)

w =2,62 mm (103 mil)

Lyyuy = =777 mm (=306 mil)

Les paramétres modifiés pour SAF-2 sont les suivant :

@y =3,567 rad (A2)
@ pnp =5.997 rad '

Ly = =305 mm (=120 mil)
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Les paramétres du substrat (RT/Duroid 6002) sont :

g =294
d, =1,52 mm (60 mil) (A3)
d, = 25,40 mm (1 pouce)

(b)

r?

(c) (d)
Figure A.1 — (a) antenne SAF-1 et notations associés a la spirale d’Archimede,
(b) antenne SAF-2, (¢) notations associées au substrat et
(d) notations associées au réseau

Les résultats de simulation de ces deux antennes élémentaires sont comparés dans

le chapitre 2, au paragraphe 2.1.5. La figure A.1 (d) présente un réseau uniforme régulier,
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c’est a dire dont toutes les antennes élémentaires sont disposées de la méme fagon. Le
réseau présenté sur la figure A.2 utilise la technique PE (Pair Element) [11, 33]. Les
antennes élémentaires sont associées par paires. Les deux éléments d’une paire sont
tournés de 90° I’un par rapport a I’autre, le déphasage correspondant étant compense par
le circuit d’alimentation. Cette technique apporte une amélioration de la largeur de bande

tant pour I’adaptation que pour le rapport axial.

FigureA.2 — Réseau uniforme utilisant la technique PE

Les figures A.3 (a) et (b) comparent les résultats en terme de rapport axial et de
largeur de faisceau en fonction de la distance d = D, = D, . La distance est normalisée

par rapport a la longueur d’onde dans le vide. La fréquence d’étude est la fréquence de
fonctionnement respective de chaque antenne, c’est a dire 3 GHz pour SAF-1 et 3,05
GHz pour SAF-2. Les résultats mettent en évidence que la technique PE permet une
amélioration du rapport axial & la fréquence d’étude. L’antenne SAF-2 permet un réseau
plus compact et donc un faisceau principal plus large (pouvant aller au dela de 60°

d’ouverture).
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Figure A.3 — Variation du (a) rapport axial en (dB) et de (b) la largeur de faisceau a
demi-puissance (en degrés) en fonction de I’espacement (en A)
entre les éléments du reseau

On peut voir également que ’espacement optimal pour un bon rapport axial est
compris entre 0,45 et 0,55 A,, indépendamment de l’antenne et de la technique
d’alimentation utilisée. Un tel espacement rend I’antenne SAF-1 difficilement utilisable a

cause de ses dimensions. Nous allons maintenant présenter deux prototypes de reéseau

simulés et mesurés, utilisant I’antenne SAF-2.

A.2 — Etude de deux réseaux uniformes a 4 antennes

Suite a I’étude précédente, nous avons valider le fonctionnement de deux réseaux,

I’un régulier, I’autre utilisant la technique PE, avec ’antenne SAF-2. L’espacement a éte
fixé a 50,8 mm (soit 2 pouces), ce qui donne d =0,514,. Ces deux réseaux ont €te
présentés sur les figures A.1 (d) et A.2. On peut noter que le réseau régulier peut €tre

rendu particuliérement simple en utilisant les lignes 4, /4 du diviseur de puissance pour
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réaliser également ’adaptation. Pour cela, on ajuste la longueur Lgrup (voir figure A.l
(a)) de sorte que les impédances vues aux portes 2 et 3 du diviseur de puissance (voir
figure 3.5 (a) pour les conventions relatives au diviseur de puissance) soient purement
réelles. Cette technique n’est pas utilisable pour le réseau utilisant la technique PE a
cause du déphasage de 90° entre les deux antennes. Pour cela, sur la figure A2, on

distingue les lignes A,/4 du circuit d’adaptation des lignes A,/4 du diviseur de

puissance. Les résultats de simulation sont comparés pour ces deux réseaux sur les
figures A.4 (a) et (b). La figure A.4 (a) indique une largeur de bande d’adaptation pour un
TOS inférieur a 1,5 de 4,2 % (de 3,04 & 3,17 GHz) pour le réseau régulier et de 9,0 % (de
2,93 4 3,21 GHz) pour le réseau utilisant la technique PE. La largeur de bande pour
laquelle le rapport axial est inférieur a 3 dB est de 2,6 % (de 3,08 a 3,16 GHz) pour le
réseau régulier, avec un minimum de 1,2 dB a 3,12 GHz, et de 5,5 % (de 3,02 a 3,19
GHz) pour le réseau utilisant la technique PE, avec un minimum de 0,7 dB a 3,12 GHz.
On constate un décalage en fréquence dans le fonctionnement du réseau. Celui-ci peut
étre corrigé si nécessaire en optimisant I’antenne élémentaire en conséquence. Les gains
sont respectivement de 10,7 et de 10,2 dB pour le réseau régulier et le réseau utilisant la
technique PE. Il y a par contre une différence sensible dans Defficacité : celle-ci est
d’environ 90 % sur la plage de fonctionnement du réseau régulier contre 75 % pour le
réseau utilisant la technique PE. A titre de comparaison, on peut voir que ’¢quivalent
micro-ruban présenté dans la littérature [16] présente une largeur de bande en rapport
axial plus importante, mais le gain obtenu est inférieur (8,2 dB). Compte tenu des

résultats présentés dans la littérature pour la spirale fente [10,11], on peut supposer qu’il
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est possible d’accroitre la largeur de bande en rapport axial en utilisant un substrat de

constante diélectrique plus faible.
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Figure A.4 — Résultats de simulation des deux réseaux étudiés :
(a) coefficient de réflexion (en dB) en fonction de la fréquence
(b) rapport axial et gain (en dB) en fonction de la fréquence

Les figures A.5 (a) et (b) présentent les résultats expérimentaux obtenus pour les

deux prototypes. Pour le réseau régulier, la largeur de bande d’adaptation pour un TOS

inférieur a 1,5 est de 5,8 % (de 2,98 a 3,15 GHz) avec un minimum de -22,8 dB a 3,03

dB. Pour le réseau utilisant la technique PE, le largeur de bande est de 8,4 % (de 2,91 a

3,17 GHz) avec un minimum de —38,7 dB a 2,96 GHz. Pour ce qui est de la largeur de

bande en rapport axial, elle est de 1,0 % (de 3,11 a 3,14 GHz) pour le réseau régulier,

avec un rapport axial minimum de 2,7 dB a 3,12 GHz et de 5,9 % (de 2,95 a 3,13 GHz)

pour le réseau utilisant la technique PE, avec un rapport axial minimum de 1,5 dB a 3,02

GHz. Les figures A.6 (a) et (b) donnent le gain de I’antenne (en dBi) pour les deux

réseaux. Les résultats sont équivalents en terme de largeur de faisceau par contre les
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lobes secondaires sont plus importants pour le réseau avec la technique PE. Ceci est di a

son efficacité plus faible : la puissance piégée entre les deux plaques est responsable

d’effets de diffraction plus importants sur les bords de I’antenne, ce qui influe sur I’allure

du diagramme de rayonnement selon les directions ol le gain est faible.
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Figure A.5 — Résultats expérimentaux des deux réseaux étudiés :
(a) coefficient de réflexion (en dB) en fonction de la fréquence
(b) rapport axial et gain (en dB) en fonction de la fréquence
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Figure A.6 — Gain (en dBi) du réseau d’antennes
(a) régulier et (b) avec la technique PE
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Le réseau régulier présente un gain de 11,7 dBi et une ouverture angulaire a demi-
puissance du faisceau principal d’environ 41°. Ces mémes caractéristiques pour le réseau
utilisant la technique PE sont de 10,6 dBi et 50°. On peut noter que 1’ouverture du
faisceau est plus étroite en pratique qu’en simulation, mais en contre partie le gain

mesuré est un peu plus élevé.

A.3 — Propriété bi-bande de I’antenne SAF-2

Nous terminons cet annexe par une remarque concernant le fonctionnement de
I’antenne SAF-2. Nous avons constaté, lors de mesures du réseau réalisé avec SAF-2,
qu’il posséde une deuxiéme fréquence de fonctionnement autour de 5 GHz. Mais en
laissant le plan métallique a 25,4 mm (1 pouce), le coefficient de réflexion a cette

fréquence est affecté car cette distance est proche de A, /2. Nous avons fait un
compromis entre A,y /4 et Ay /4 en fixant cette distance a 19,05 mm (750 mil). La

figure A.7 présente le coefficient de réflexion mesuré du réseau utilisant la technique PE
sur une plage de fréquence plus importante. On retrouve la plage de fonctionnement
autour de 3,1 GHz avec une largeur de bande de 8,1 % (de 2,95 a 3,2). La largeur de
bande de la deuxiéme plage de fonctionnement est de 8,0 % (de 4,82 a 5,22 GHz).

Ces propriétés de fonctionnement bi-bande ont été vérifiées en simulation pour
I’antenne élémentaire SAF-2. Les résultats de simulation pour le coefficient de réflexion
et le rapport axial en fonction de la fréquence sont présentés sur les figures A.8 (a) et (b).

Les résultats obtenus en terme de gain et d’efficacité a 5,3 GHz sont respectivement 4,9
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dB et 72 %. 1l ressort de ces résultats que le fonctionnement de SAF-2 a 5,3 GHz est
proche du fonctionnement de la spirale que nous avons présenté dans le chapitre 2, avec
@5 =581 rad . On peut noter également que la rotation de 90° de I’alimentation

entraine une polarisation circulaire gauche (au lieu de droite). Cette remarque avait déja

été faite par Darticle de référence [16].
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Figure A.7 — Fonctionnement bi-bande du réseau
utilisant la technique PE avec 1’antenne SAF-2
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Figure A.8 — Résultats de simulation de I’antenne SAF-2 :
(a) coefficient de réflexion (en dB) en fonction de la fréquence
(b) rapport axial (en dB) en fonction de la fréquence
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On rappelle que le signe du rapport axial (tel que défini au paragraphe 1.3 du
chapitre 3) détermine le sens rotation de la polarisation circulaire dominante. Les
résultats obtenus a la deuxiéme fréquence sont évidemment moins bons, car ils n’ont fait
I’objet d’aucune optimisation. Mais avant de se lancer dans ce type de travail, il est
important de déterminer si une telle propriété peut avoir des applications. Cela sort du

cadre de notre étude.

Nous avons donc présenté dans cet annexe les avantages de I’antenne spirale fente
de dimension réduite pour des applications de réseaux linéaires. Nous avons également
fait le lien entre cette antenne et celle de dimension réguliére par la constatation du

fonctionnement bi-bande de ’antenne réduite.
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ANNEXE B

MODELE DE CAVITE DE L’ANTENNE PATCH

ALIMENTEE PAR UNE FENTE EN CROIX INEGALE

Nous présentons dans cet annexe les démonstrations des €quations importantes
utilisées pour le modéle de cavité de ’antenne patch, ainsi qu’une validation de ces

équations par comparaison avec les résultats de I’article de référence [22].

B.1 — Equations de propagation

Les équations de propagation utilisées dans le chapitre 2 dérivent des équations de
Maxwell généralisées [26], c’est a dire incluant ’existant de sources de courant

magnétique équivalent :

{Vsz—ja),uH—Jm

VxH = jweE +J, (B.1)

On applique I’opérateur rotationnel sur ces deux équations :

{VxVxE:—ja},quH~V><Jm B.2)

VXVXH = jweVXE+VXJ,
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Puis on utilise A nouveau les équations du systéme B.1 afin de séparer les champs

électrique et magnétique :

VXVXE =—jou(jweE +J,)-VxJ, B.3)

VXVXH = jwe(— jouH - J, )+ VxJ, '
Ce qui nous améne aux équations suivantes :

VXVXE—-KE=-joul,-VxJ, B4)

VXVXH—-k*H = jwel,, +VxJ, '

ou k : est la constante de propagation (en m’™"), définie par la relation k* = w*eu

Dans le chapitre 2, nous avons utilisé le systéme B.4 en I’absence de source de

courant électrique, c’est a dire J_ =0.
’ e

B.2 — Fonctions de base et propriété d’orthogonalité

B.2.1 — Résolution de I’équation de propagation sans second membre pour le champ
électrique
Les fonctions de base pour le champ électrique vérifient I’équation de propagation

suivante :

VxVxe, —k..e, =0 (B.5)

mn - mn

La notation avec les indices m et n sera justifiée ultérieurement.
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On rappelle la définition de I’opérateur rotationnel pour une fonction ¢ donnée :

09,99, |
dy 0z
09, 09
VUxgp=| P 2% B.6
x¢ dz  Ox (B6)
99, 94,
. ox  dy | (o)

L’équation B.5 devient (en prenant en compte le fait que le champ électrique n’a

qu’une composante selon z et que les variations selon cette méme direction sont nulles) :

d%e d%e
+

z,mn

Zém" +k2e. =0

axz ay mn " zZ,mn (B 7)

On suppose que le champ électrique peut s’écrire sous forme de fonction &

variables séparées :

€ = X () (¥) (B.8)

L’équation B.7 peut alors se mettre sous la forme suivante (a I’exception des

points particuliers en x et y pour lesquels la fonction est nulle) :

+k2, =0 (B.9)

Cette égalité impose que chaque terme de la somme soit constant, on peut donc

écrire le systéme suivant :
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1 &*X(x)
= —km
X(x) o’
1 sz(y) — _k2
Y(y) dy2 " (BlO)
s = K+ K

Les fonctions X et Y sont déterminées a ’aide des conditions aux limites sur

les murs magnétiques entourant la cavité incluse dans la région 0<x<a, 0<y<a et
0<z<d,:
de
—= =0 pour x=0 et x=a
ox

de, (B.11)
— =0 pour y=0 et y=a
dy

Nous arrivons alors a D’écriture suivante des fonctions de base pour la

décomposition du champ électrique longitudinal :

ez,mn = Eﬂ’ll’l Cos(kmx)cos(kny) (B.lz)

mr nw
avec k, = et k =—

(B.13)
a a
E

_est une constante évaluée avec la propriété d’orthogonalité des fonctions de

base.

B.2.2 — Propriété d’orthogonalité des fonctions de base du champ électrique

Nous évaluons le produit scalaire intégral entre deux fonctions de base :
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j:j: € pgdxdy = E, qu cos(k, x) cos(k x)dxj cos(k,y) cos(k y)dy (B.14)
Nous évaluons I’intégrale en x (I’intégrale en y se traite de maniére similaire) :

j: cos(kmx)cos(kpx)dx = %J: (cos[(km +k, )x]+ COS[(km —k, )x]}ix (B.13)

Nous distinguons les trois cas suivant :

sim=p=0 : J: cos(kmx)cos(kpx)dx :J: ldx

(B.14)
=a
sim=p#0 : I: cos(kmx)cos(kpx)dx = %j: [cos(2kmx)+ 1}dx
:ll:sin(2kmx) N x]
2 2k, o
_a car k, _mn (B.15)
2 a
_ ] sin(k, +k, )| sinl(k, &, ||’
: k =_ m_"p
sim#p L cos( mx)cos(kpx)dx 2{ Kk, + & 0
1 sm[(k +k )a sm[(km -k, )a]}
2\ k,tk, k,—k,
:l sm[(m + p) ] sm[(m —p)7Z']
2| k,tk, k, -k,
=0 (B.16)
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Il s’en suit que I’on peut écrire les propriétés d’orthogonalité des fonctions e, ,,

sous la forme condensée suivante :

jj " d 1 si m=p et n=q
e, e  dxdy=
00 770 autrement (B.17)
i 1 si i=0
st E,. = AnZn , avec Y, = o (B.18)
a 2 si i#0

Les propriétés d’orthogonalité des fonctions de base 4, et &, , données dans

le chapitre 2, s’obtiennent de la méme fagon.

B.3 — Calcul des coefficients de ’expansion modale du champ magnétique

Nous avons le systéme de deux équations & deux inconnues suivant :

[kriBy,mn +(krf __kz)Bx,mn:Vv = —Ja)g 2 Zj.]l.‘]mvh:mndxdy

00

aa (B.19)
k28, + (62~ k2B, 2 == jwee, [ [ 1, ,dxdy

00

Nous commencons par évaluer les intégrales du second membre :

tl+L atw,
ﬁJ et dxdy = = 2o Conks .2[ j sm{ (
00 a—L, a-w,

d,w, sin(%)
2 2

621 ﬂ cos(k,, x)sin(k, y dxdy

(B.20)
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Cette intégrale peut étre décomposée de la maniére suivante :
Y, * _'2I/ (j k
J.,[mehx mndxdy = B Ix] (le)
» . k l‘ y
00 d,w, sin “2 o

a+lL,,

u sin{ka (%‘3‘« - % + x) cos(k, x dx +

[P —

sin{ku [ L +2- xﬂ cos(k, x)dx
2 2

sin[(ka +k Jx+k, L“"z_ a} +sinl (k, -k, Jx+k, L“"z_ 2 ﬂdx

I
o | —
~b|-"_"“"a
&
| —

a L
2
a+L,,
2 |
= | [sin{(— ko otk Let ey sin{— (k. +k Je+k, Letd ﬂdx
2 ) 2 2
2

= 22k" 5 COS(mﬂ cos(kmL”")—cos[k—“Lﬂ) (B.22)
ko —kn \ 2 2 2

atw,

v, cos(k . ) cos(k atw, J
2 T n - n
et [ = Jsin(k,,y)dy = [— Cos(kny) . 2 2

Y

a—w,

2 2

2 . [mj . (knwa) (B.23)
= —S10| — |S11}
k, 2 2

La valeur de I’intégrale pour les composantes en y peut étre déduite de celle-ci en

remplagant X par y, m par n et n par m.




Cela nous permet d’écrire le systéme B.19 sous la forme suivante :

kri By,mn + (kf - k2 )Bx,mn = VoxSMx,mn
kax,mn + (krft - k2 )By,mn - VoySMy,mn

(kw,\ . (n7w mi
. C S1n| 2 Sin 7 COS§| —2—
avec SMx,mn — ]a)g()gﬂ mn ” .

2 2
k

(kw, . (mx nw
. C s S| T COS ‘2—
et SM — ]a)gogﬂ mn k .

La résolution du systéme se termine avec les formules de Kramer :

-1

k:—k? k!
k; k! —mk2
1

- vosm,, k2 -k2)-v, sm,, k2]

mn

Vox SM x,mn k ri

B =
V,SM ., k:—k?

X, mi
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(B.24)

(B.25.a)

(B.25.b)

(B.26.2)




2ok k2|
nk2 k2 inkZ
= k2 k21 k2 [VoySMy,mn (krf ——kz)_VoxSMx,mnkj

mn

kr? _k2 VoxSMx,mn

B = 5
k; V,SM, ..,

y.mn

B.4 — Validation des expressions dérivées
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] (B.26.b)

Afin de valider les expressions présentées dans le chapitre 2 et démontrées ici,

nous avons utilisé les données de ’article de référence [22] et vérifié la précision de

’estimation de la fréquence de fonctionnement de I’antenne.

Afin de simplifier le calcul, nous avons fait les approximations suivantes :

- la valeur de la longueur d’onde dans 1’ouverture a été fixée par la

formule suivante, qui est une approximation au premier ordre [14] :

E,+1
2

k, =k

- La valeur de 'impédance caractéristique Z_, de

(B.27)

ouverture a été

évaluée sur HFSS, pour la fréquence de fonctionnement de I’antenne.

On néglige ses variations en fonction de la fréquence.

- Les pertes tangentielles sont définies par la relation [28] :

_P+P+P _1
T oW, +w,) O

(B.28)
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ot P, : est la puissance rayonnée par I’antenne (en Watts)
P, : est la puissance dissipée dans le diélectrique (en Watts)
P. : est la puissance dissipée dans les conducteurs (en Watts)
W, : est I’énergie électrique stockée dans la cavite (en Watts.secondes)
W, : est ’énergie magnétique stockée dans la cavité (en Watts.secondes)

O : est le facteur de qualité de la cavité

Pour une antenne patch rectangulaire de cOtés a et b, la condition sur les

dimensions pour obtenir une polarisation circulaire est la suivante [34] :

b:a{Hl] (B.29)
0

Ce qui permet d’exprimer simplement les pertes tangentielles dans la cavite :

Sy=—-1 (B.30)

Les résultats obtenus pour le rapport ¥, /V,, sont présentés sur la figure B.1. La

fréquence de fonctionnement est a 2,58 GHz, soit une erreur de 5,3 % par rapport aux
mesures présentées dans Particle de référence. Ces résultats sont acceptables compte tenu
des approximations faites. Ils pourraient étre améliorés en implémentant la méthode de

COHN [14] pour évaluer la constante de propagation et I’impédance caractéristique des
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fentes, ainsi que la méthode itérative proposée par THOUROUDE et al. [27] pour

déterminer les pertes tangentielles dans la cavite.

el )

phase de Vox/Voy (en degré)
o &

EN
o
T

-80

. ; 1 1 L L
23 24 25 26 27 28
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Figure B.1 — Phase (en degrés) du rapport V, . /V,,
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ANNEXE C

RESULTATS DE SIMULATION ET COMPLEMENT DE

MESURES DU RESEAU D’ANTENNES A 6 ELEMENTS

Nous présentons d’abord les résultats de la simulation du RAFM dont le détail de
la conception se trouve dans le chapitre 3. Pour interpréter convenablement ces résultats
nous rappelons les numérotation des signaux et des antennes avec le diagramme bloc du

systéme 1 axe (figure C.1, reprenant la figure 3.3), ainsi que les expressions théoriques

des signaux, données par les relations de C.1 (reprenant les relations 3.4.a et 3.4.b).

Al
X5 X1
<4 ¢ N —p
Coupleur : Coupleur
Hybride ! Hybride
1,37
X6 90° . A 90° X2
|
- ) | e >
'I AD
i A2 90°
X7 AD : ;; X3
90¢° |
N | T >
Coupleur : A3 i Coupleur
Hybride | 0,584 Hybride
%8 90° : i 90° X4
- < V V —>

Figure C.1 — Diagramme bloc du systéme a 1 axe




X1= (- jAl+ j42)/2
X2=(-A1-A42)/2

X3=(-jA2- 43)/2
X4 =(- 42~ jA3)/2
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X5=(- jAl+ jA3)/8
X6=(—Al-A43)//8 .1
X7 =(—jd1—- 43)//8

| X8=(~Al- j43)//8

Contribution de | Contribution de | Contribution de De%gisfif fgﬁi les
Al (en dB) A2 (en dB) A3 (en dB) : ghaux,
Simulé/théori R N d’antenne (degrés)
imulé/théorique Simulé/théorique Simulé/théorique LN
: Simulé/thé¢orique
Xlu -6,34/-6,02 -6,50/-6,02 -32,43 / -o0 178,5/180,0
X2u -6,10/-6,02 -5,91/-6,02 -30,67 / -0 1,2/0,0
X3u -30,48 / -0 -6,24 / -6,02 -6,10/-6,02 89,2 /90,0
X4u -40,23 / -0 -6,64 /-6,02 -6,79 /-6,02 -89,3/-90,0
X5u -9,53/-9,03 -38,12/ -0 -9,56 /-9,03 178,2 /180,0
X6u -9,83/-9,03 -31,68 /-0 -9,10/-9,03 4,5/0,0
XTu -10,07/-9,03 -32,25/ -c0 -9,69/-9,03 93,6 /90,0
X8u -9,76 /-9,03 239,18 / -0 -9,86/-9,03 -89,4/-90

Tableau C.1 — Coefficients de transmission entre les antennes
et les portes du RAFM pour I'axe u

Al A2 A3
Al -36,1 -30,3 31,3
A2 -30,3 -20,6 -27,0
A3 31,3 27,0 -19,0

Tableau C.2 — Coefficients de réflexion et de couplages des portes
des antennes de ’axe u (exprimés en dB)
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X1 X2 X3 X4 X5 X6 X7 X8
-8,33 -11,05 -8,41 -5,81 -6,12 -9,25 -2,90 -10,05
Tableau C.3 — Coefficients de réflexion aux portes
du RAFM pour ’axe u (exprimés en dB)

_ o o Déphasage entre les
Contribution de | Contribution de | Contribution de deux sienaux
Al (en dB) A2 (en dB) A3(endB) | £ e
Simulé/théorique | Simulé/théorique | Simulé/théorique antenne (degrés)
Simulé/théorique
Xlv -6,75/-6,02 -6,49 /-6,02 -30,41/ -0 188,1/180,0
X2v -6,29/-6,02 -6,22 /-6,02 -39,51/ -0 2,86/0,0
X3v -44,04 / - o0 -6,19/-6,02 -6,11/-6,02 97,0/90,0
X4v -30,24 / -o0 -6,19/-6,02 -6,67 /-6,02 -87,8/-90,0
X5v -9,68/-9,03 -32,67 / -00 -9,33/-9,03 178,2/180,0
X6v -9,93/-9,03 -38,49 / -o0 -8,91/-9,03 -2,0/0,0
XT7v -10,39/-9,03 -32,68 /-0 -9,77/-9,03 90,4 /90,0
X8v -9,67 /-9,03 -41,08 /-0 -9,34/-9,03 -92,7/-90

Tableau C.4 — Coefficients de transmission entre les antennes
et les portes du RAFM pour ’axe v

Al A2 A3
Al -18,8 -28,3 -31,3
A2 -28,3 -34,1 -29,2
A3 -31,3 -29,2 -27.8

Tableau C.5 — Coefficients de réflexion et de couplages des portes
des antennes de I’axe v (exprimés en dB)
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X1

X2

X3

X4

X5

X6

X7

X8

-9,54

-15,14

-9,70

7,76

-7,11

-8,42

4,53

-9,10

Tableau C.6 — Coefficients de réflexion aux portes
du RAFM pour I’axe v (exprimés en dB)

Nous présentons également sur les figures C2 (a) a C.3 (h) des résultats
expérimentaux indiquant la variation des signaux dans le cone d’intérét. Tout les résultats

présentés ici sont analysés dans le chapitre 3, au paragraphe 3.3.4.
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